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Rozdziaª 1

Wst¦p

1.1 Kompresja bezstratna i stratna
W drugiej poªowie ub. stulecia prowadzono intensywne prace nad kompresj¡ mowy. W po-
cz¡tkowym okresie miaªy one za cel lepsze wykorzystanie ówczesnych telefonicznych sieci
kablowych. Czy oznacza to, »e obecny rozwój szerokopasmowych poª¡cze« ±wiatªowodowych
pozbawi znaczenia metody kompresji sygnaªów? Nie jest to prawd¡, gdy» pojawiªy si¦ nowe
zastosowania, zwi¡zane z komunikacj¡ radiow¡ i bezprzewodowym dost¦pem do sieci: tele-
fonia komórkowa, bezpo±rednia ª¡czno±¢ satelitarna mi¦dzy obiektami ruchomymi, cyfrowa
komunikacja radiowa, radiofonia cyfrowa, itp. Podobnie w przeno±nych urz¡dzeniach do od-
twarzania d¹wi¦ku, oszcz¦dno±¢ no±nika wymaga stosowania algorytmów kompresji sygnaªów
fonicznych (np. w DCC1, Mini-Dyskach, itp.). Przegl¡d wa»niejszych standardów kompresji
mowy i sygnaªów fonicznych zamieszczono w Dodatku C.

Wyró»nia si¦ dwie grupy metod kompresji: metody kompresji bezstratnej (bez utraty in-
formacji, np. kod Hu�mana [47]) i stratnej (z utrat¡ cz¦±ci informacji, co nie musi oznacza¢
zauwa»alnego pogorszenia si¦ jako±ci d¹wi¦ku). Niniejsze opracowanie dotyczy wyª¡cznie me-
tod kompresji stratnej (sensu stricto wszelkie algorytmy cyfrowego przetwarzania sygnaªów
analogowych maj¡ charakter stratny, ze wzgl¦du na nieodwracalno±¢ operacji kwantowania
w przetworniku a/c).

Podziaªu metod kompresji stratnej mo»na dokonywa¢ wg ró»nych kryteriów, np. mo»-
na wyró»ni¢ kodery fali akustycznej i kodery parametryczne. Te pierwsze d¡»¡ do
odtworzenia przebiegu czasowego sygnaªu, te drugie generuj¡ sztuczny sygnaª o brzmieniu
podobnym do oryginaªu, jednak o innym przebiegu czasowym. Kodery parametryczne (wo-
kodery) zapewniaj¡ uzyskanie mniejszej przepªywno±ci binarnej - od kilkuset do kilku tysi¦cy
bitów na sekund¦.

Ze wzgl¦du na zasad¦ dziaªania, mo»na wyró»ni¢ nast¦puj¡ce grupy koderów mowy i sy-
gnaªów akustycznych:
Kwantyzatory skalarne
Kwantyzatory wektorowe

1Sªowniczek wa»niejszych skrótów zamieszczono w Dodatku B
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Rysunek 1.1: Uproszczony schemat odbiornika (syntezera) CELP

Kodery predykcyjne, w tym

• Kodery ró»nicowe

• Kodery CELP
Koder predykcyjno - wektorowy (znany pod nazw¡ CELP - Code Excited Linear Pre-
diction, a tak»e VXC - Vector Excitation Coding lub SELP - Stochastically Excited
Linear Prediction) ªaczy w sobie dwie niezwykle skuteczne techniki kodowania sygna-
ªów: kwantyzacj¦ wektorow¡ i predykcj¦ liniow¡.
Schemat odbiornika CELP (Rys.1.1) zawiera predyktor dªugookresowy (pod nazw¡
sªownika adaptacyjnego) oraz sªownik ksztaªtów sygnaªu (pod nazw¡ sªownika stocha-
stycznego). Wektory z obu sªowników s¡ poddawane wzmocnieniu (jak w SGVQ), w
celu dopasowania ich poziomu do poziomu sygnaªu. Filtr predykcyjny H(z) jest gªów-
nym elementem odró»niaj¡cym koder CELP od kwantyzatora wektorowego. Nadaje on
sygnaªowi odpowiedni skªad widmowy, w zwi¡zku z tym w sªowniku ksztaªtów nie trze-
ba magazynowa¢ wzorców sygnaªów o ró»nym widmie. S¡ tam tylko fragmenty sygnaªu
o pªaskim widmie (np. szum). Jest wówczas mo»liwe zmniejszenie liczby wektorów w
sªowniku przy bardzo dobrym dopasowaniu kodera do zmian poziomu i widma przetwa-
rzanego sygnaªu. Nadajnik CELP dziaªa na zasadzie analizy przez syntez¦ (Rys.1.2).
Wybierane s¡ parametry (numery wektorów, wzmocnienia), zapewniaj¡ce najmniejsz¡
odlegªo±¢ wektora syntezowanej mowy od wektora mowy rzeczywistej.

• Wokodery predykcyjne

Kodery operuj¡ce w dziedzinie transformaty

Niepredykcyjne kodery parametryczne, itp.
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Rysunek 1.2: Uproszczony schemat nadajnika CELP

1.2 Jako±¢ sygnaªu poddanego kompresji
Algorytm kompresji powinien przede wszystkim speªni¢ zaªo»enia co do stopnia kompresji,
tzn. zapewni¢ po»¡dan¡ przepªywno±¢ binarn¡. Ta ostatnia zale»y od przewidywanego zasto-
sowania - najmniejsze przepªywno±ci, rz¦du 1-2 kbit/s s¡ wymagane jedynie do komunikacji
specjalnej, np. cyfrowe radiostacje krótkofalowe.

Podstawowym kryterium oceny algorytmu kompresji jest jako±¢ sygnaªu po kompre-
sji. Jako±¢ sygnaªu bada si¦ metodami subiektywnymi i obiektywnymi. Metody subiektywne
polegaja na przeprowadzeniu odsªuchów. ITU-T opublikowaªo zalecenia dotycz¡ce przepro-
wadzania odsªuchów i opracowania ich wyników: w [95] opublikowano zalecenia dotycz¡ce
badania jako±ci sygnaªu telefonicznego, a w [98] - sygnaªu akustycznego o poszerzonym pa-
smie. Najcz¦±ciej przeprowadza si¦ test sªuchowy, stosuj¡c bezwzgl¦dn¡ ocen¦ jako±ci w skali
od 1 do 5 - tzw. metoda ACR. Niekiedy ocenia si¦ pogorszenie jako±ci w stosunku do frazy
oryginalnej, równie» w skali od 1 do 5 - metoda DCR. Metod¡ CCR porównuje si¦ ze sob¡
dwie frazy, wyra»aj¡c ocen¦ w skali od (-3) do 3. Do metod porównawczych nale»y równie»
MNRU [97]. W metodzie tej jako±¢ sygnaªu wyra»a si¦ warto±ci¡ SNR w ukªadzie odnie-
sienia, generuj¡cym sygnaª o tej samej jako±ci, co sygnaª badany. Jako±¢ ocenia si¦ metod¡
sªuchow¡, przy czym warunki przeprowadzenia odsªuchów zostaªy opisane w normie [97].

W Polsce obowi¡zuje norma PN-90/T-05100, odnosz¡ca si¦ do oceny jako±ci mowy meto-
d¡ pomiaru wyrazisto±ci logatomowej [163]. W badaniu tym okre±la si¦ stosunek procentowy
poprawnie rozpoznanych logatomów2 do caªkowitej liczby logatomów zaprezentowanych sªu-
chaczom.

Do obiektywnych metod oceny jako±ci sygnaªu nale»y SNR - stosunek mocy sygnaªu
akustycznego do mocy zakªóce« (szumu kwantyzacji, itd.). Ze wzgl¦du na niestacjonarno±¢
sygnaªu mowy, lepszym kryterium jest SNR w uj¦ciu segmentowym: SNRseg. Jest to warto±¢
±rednia wyra»onych w decybelach warto±ci SNR(i), okre±lonych w obr¦bie segmentów o

2Logatomy to krótkie (1-3 sylabowe) wyrazy pozbawione znaczenia semantycznego. Rozpoznanie logato-
mu jest wyª¡cznie wynikiem usªyszenia wchodz¡cych w jego skªad fonemów
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czasie trwania 10-30 ms (co odpowiada czasowi trwania krótkich gªosek):

SNRseg =
1

M

M∑

i=1

SNR(i) [dB] (1.1)

Nietrudno zauwa»y¢, »e uszkodzenie "cichych" gªosek (zast¡pienie szumem lub sygnaªem o
warto±ci zerowej) spowoduje spadek SNRseg, podczas gdy SNR mo»e pozosta¢ niemal bez
zmian.

SNR, SNRseg to kryteria "robocze", ch¦tnie wykorzystywane w procesie projektowania
urz¡dzenia do kompresji sygnaªu (sprawdzanie poprawno±ci algorytmu, porównywanie jego
wariantów). Stosuj¡c te kryteria, nale»y pami¦ta¢, »e:
- Warto±¢ SNR, SNRseg zale»y nie tylko od kodera, ale i od sygnaªu. Np. kodery predyk-
cyjne bardzo dobrze przetwarzaj¡ sygnaª harmoniczny, a znacznie gorzej- sygnaª mowy. Nie
nale»y w takich przypadkach prowadzic bada« symulacyjnych z wykorzystaniem sygnaªu si-
nusoidalnego (chyba, ze chodzi jedynie o stwierdzenie poprawno±ci algorytmu)
- Dla koderów parametrycznych (wokoderów o maªej przepªywno±ci binarnej) badanie SNR
i SNRseg nie ma sensu, ze wzgl¦du na to, »e w koderach tego typu nie d¡»y si¦ do odtwo-
rzenia przebiegu czasowego sygnaªu (inny ksztaªt fali akustycznej, przesuni¦cia fazowe, itp.)
- Wszelkiego typu pre- i post�ltry, maj¡ce na celu popraw¦ brzmienia sygnaªu, obni»aj¡ war-
to±¢ SNR i SNRseg, w trakcie badania powinny by¢ wyª¡czone.
- Po wykonaniu modelu urz¡dzenia kompresji, nale»y przeprowadzi¢ badania jako±ci zgodnie
z obowi¡zuj¡c¡ norm¡ (w Polsce s¡ to badania wyrazisto±ci logatomowej).

Nale»y zaznaczy¢, »e ITU-T opracowaªa testy obiektywnej oceny jako±ci mowy [96], na-
daj¡ce si¦ do zastosowania równie» w tych przypadkach, gdy SNR zawodzi - patrz te» [85],
[39], [204].
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Metody kodowania ró»nicowego ADPCM
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2.1 Kwantyzatory adaptacyjne

2.1.1 Wprowadzenie
Wkodowaniu i transmisji cyfrowej sygnaªu mowy pocz¡tkowo dominowaªy systemy oparte na
próbkowaniu i kwantyzacji skalarnej (modulacja PCM). Od lat 80-tych ub. wieku coraz wi¦k-
sze znaczenie zyskuj¡ systemy oparte na próbkowaniu, kwantyzacji i predykcji (modulacja
DPCM), umo»liwiaj¡ce zmniejszenie przepªywno±ci binarnej przy zachowaniu dobrej jako-
±ci sygnaªu mowy. Przykªadem jest system ADPCM dla transmisji sygnaªu telefonicznego
kanaªem o przepªywno±ci 32 kbit/s [18]. W systemach DPCM stosuje si¦ kwantyzatory ad-
aptacyjne, równomierne i nierównomierne. Algorytm projektowania kwantyzatorów równo-
miernych z adaptacj¡, przy zaªo»eniu »e kwantowany sygnaª ma charakter gaussowski, podaª
Jayant [101]. Przyjmuj¡c bli»szy rzeczywisto±ci rozkªad prawdopodobie«stwa próbek sygnaªu
mowy (np. rozkªad Laplace'a), otrzymuje si¦ niegaussowski rozkªad kwantowanego sygnaªu
[1]. Wymaga to przeprowadzenia mody�kacji metody Jayanta projektowania kwantyzatorów,
co zostaªo opisane w p.2.1.3. Proponowany algorytm nadaje si¦ równie» do projektowania
kwantyzatorów nierównomiernych przy dowolnej szybko±ci adaptacji. Wykorzystano go do
zaprojektowania szeregu kwantyzatorów wspóªpracuj¡cych z ukªadami DPCM o szybko±ci
transmisji 16, 24 i 32 kbit/s.

2.1.2 Opis ukªadu DPCM
Schemat ukªadu i jego wªa±ciwo±ci
Ogólny schemat blokowy kodera i dekodera DPCM pokazano na rys.2.1.

Q

P

P

+
-

+

+

+
+

x(n) e(n)e(n)

x(n)

x(n)
~

~

~

x(n)
^

x(n)
^

(a) (b)

Rysunek 2.1: Ukªad kodera (a) i dekodera (b) systemu DPCM: Q - kwantyzator , P - pre-
dyktor

Kwantowaniu podlegaj¡ próbki sygnaªu ró»nicowego ε(n), powstaj¡cego w wyniku odj¦-
cia sygnaªu aproksymuj¡cego (sygnaªu predykcji) x̂(n) od sygnaªu wej±ciowego, czyli sygnaªu
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mowy x(n), gdzie n jest numerem próbki. Poza szczególnymi przypadkami (modulacja del-
ta) próbkowanie sygnaªu telefonicznego przebiega z cz¦stotliwo±ci¡ 8000 próbek/s. Sygnaª
aproksymuj¡cy x̂(n) powstaje w predyktorze P, w wyniku cyfrowego przetwarzania poprzed-
nich próbek sygnaªu wyj±ciowego x̃(n − 1), x̃(n − 2), · · · , x̃(n − p). Przy braku przekªama«
w procesie transmisji, w koderze i dekoderze generowany jest ten sam sygnaª predykcji x̂(n)
- wówczas speªnione jest równanie:

x̃(n)− x(n) = [ε̃(n) + x̂(n)]− [ε(n) + x̂(n)] = ε̃(n)− ε(n) = e(n) (2.1)

Oznacza to, »e sygnaª wyj±ciowy dekodera ró»ni si¦ od sygnaªu wej±ciowego kodera jedynie
o bª¡d kwantyzacji e(n) = ε̃(n)− ε(n).

Miar¡ jako±ci sygnaªu wyj±ciowego x̃(n) = x(n) + e(n) jest stosunek mocy1 wej±ciowego
sygnaªu mowy x(n) do mocy znieksztaªce« e(n):

SNR =
σ2

x

σ2
e

=
σ2

x

σ2
ε

· σ2
ε

σ2
e

= Gp · SNRq (2.2)

gdzie: Gp = σ2
x/σ

2
ε - zysk predykcji równy stosunkowi mocy sygnaªu mowy do mocy sygnaªu

ró»nicowego, czyli bª¦du predykcji, SNRq = σ2
ε /σ

2
e - stosunek mocy sygnaªu kwantowanego

do mocy szumu kwantowania. Dla uzyskania mo»liwie najlepszej jako±ci sygnaªu wyj±ciowe-
go, predyktor projektuje si¦ na maksimum Gp, a kwantyzator - na maksimum SNRq.

Predyktor
Zadaniem predyktora jest wytwarzanie sygnaªu aproksymuj¡cego x̂(n) na podstawie po-
przednich próbek sygnaªu wyj±ciowego x̃(n − 1), x̃(n − 2), . . . , x̃(n − p) w taki sposób, aby
moc sygnaªu ró»nicowego ε(n) (bª¦du predykcji) byªa jak najmniejsza. Predyktory dziaªaj¡
najcz¦±ciej na zasadzie przeksztaªce« liniowych - najprostszy jest predyktor transwersalny
opisany równaniem

x̂(n) =
p∑

i=1

ai x̃(n− i) = at x̃(n− 1) (2.3)

gdzie at = [a1, a2, · · · , ap] - transponowany wektor wspóªczynników predykcji, p -rz¡d pre-
dyktora, x̃(n− 1) = [x̃(n− 1), x̃(n− 2), · · · , x̃(n− p)]t - wektor poprzednich próbek sygnaªu
wyj±ciowego. Przy stosowaniu predyktora o staªych wspóªczynnikach mo»na uzyska¢ (dla
telefonicznego sygnaªu mowy) zysk predykcji Gp rz¦du 6 dB; wi¦kszy zysk predykcji, rz¦du
kilkunastu dB, mo»na uzyska¢ stosuj¡c adaptacj¦ predyktora. Metody adaptacji predyktora
mo»na podzieli¢ na dwie grupy: metody adaptacji "w przód " (s¡ to tzw. metody blokowe)
i metody adaptacji "wstecz" (s¡ to najcz¦±ciej tzw. metody sekwencyjne). Adaptacja "w
przód" polega na zgromadzeniu pewnego bloku próbek sygnaªu mowy (obejmuj¡cego 10-20
ms), wyznaczeniu optymalnych wspóªczynników predykcji (najcz¦±ciej metod¡ Levinsona-
Durbina [102]), po czym nast¦puje zakodowanie caªego bloku w ukªadzie DPCM. Wad¡ tych
metod adaptacji jest konieczno±¢ transmitowania do odbiornika, co 10-20 ms, caªego wekto-
ra wspóªczynników predykcji. Wady tej nie maj¡ metody sekwencyjne (adaptacja "wstecz

1Ze wzgl¦du na zerow¡ warto±¢ ±redni¡, moce sygnaªów oznacza si¦ symbolami wªa±ciwymi dla wariancji
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" [168]), w których predyktor jest wyznaczany jedynie w oparciu o transmitowany do od-
biornika, skwantowany sygnaª bª¦du predykcji ε̃(n) . W koderze i dekoderze przechowuje si¦
aktualn¡ warto±¢ wektora wspóªczynników predykcji a(n), któr¡ mody�kuje si¦ z cz¦stotli-
wo±ci¡ próbkowania:

a(n + 1) = a(n) + ∆a(n) (2.4)
gdzie ∆a(n): poprawka, wprowadzona w chwili n.

Metody adaptacji predyktora b¦d¡ omówione w dalszej cz¦±ci pracy.

Kwantyzator
Zadaniem kwantyzatora jest zaokr¡glenie warto±ci próbki sygnaªu wej±ciowego ε(n) do jed-
nej z L warto±ci (poziomów kwantyzacji), co umo»liwia zakodowanie próbki ε̃(n) w sªowie
binarnym o dªugo±ci b = log2L bitów. Kwantyzator jest w peªni okre±lony, gdy znane s¡
poziomy kwantyzacji

y−L/2, · · · , y−1, y1, · · · , yL/2

oraz granice przedziaªów kwantyzacji

x−L/2, · · · , x−1, x0, x1, · · · , xL/2

gdzie x−L/2 = −∞, xL/2 = ∞ - rys.2.2.

Rysunek 2.2: Zasada dziaªania kwantyzatora: yi - i-ty poziom kwantyzacji, od xi−1 do xi

rozci¡ga si¦ i-ty przedziaª kwantyzacji (próbki le»¡ce w tym przedziale b¦d¡ zaokr¡glone do
warto±ci yi), p(ε) -g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa warto±ci próbki

Ze wzgl¦du na wªa±ciwo±ci sygnaªu (m.in. zerowa warto±¢ ±rednia), zapewnia si¦ symetri¦
przedziaªów i poziomów kwantyzacji: x0 = 0, xi = −x−i, yi = −y−i . Maj¡c dany rozkªad
prawdopodobie«stwa warto±ci próbki p(ε), mo»na obliczy¢ moc szumu kwantyzacji ze wzoru
[102]:

σ2
e = 2

L/2∑

i=1

∫ xi

xi−1

(ε− yi)
2 p(ε) dε (2.5)

Podstawiaj¡c moc kwantowanego sygnaªu

σ2
ε = 2

∫ ∞

0
ε2p(ε)dε
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mo»na okre±li¢ stosunek mocy sygnaªu do szumu kwantyzacji SNRq = σ2
ε /σ

2
e . W przypadku

kwantyzatora równomiernego, w którym kolejne punkty x0, y1, x1, y2, x2, y3 . . . tworz¡ sie¢ o
jednakowych odst¦pach ∆, warto±¢ ∆ i liczba poziomów kwantyzacji L stanowi¡ peªny opis
kwantyzatora. Dla danego sygnaªu (p(ε) znane) i liczby poziomów kwantyzacji L mo»na
zawsze obliczy¢ warto±¢ ∆opt , minimalizuj¡c¡ moc szumu kwantowania σ2

e , a co za tym
idzie, maksymalizuj¡c¡ SNRq .

W przypadku kwantyzatora nierównomiernego, minimalizacj¦ σ2
e (wzór 2.5) przeprowa-

dza si¦ ze wzgl¦du na wszystkie warto±ci y1, · · · , yL/2 i x1, · · · , xL/2−1 [102]. Otrzymuje si¦
w ten sposób kwantyzator optymalny, "dopasowany" do danego sygnaªu. A»eby zapewni¢
prawidªow¡ prac¦ kwantyzatora dla sygnaªów o ró»nym poziomie (tzn. w warunkach, gdy
σ2

ε , a wi¦c tak»e p(ε) zale»y od czasu), stosuje si¦ adaptacj¦ kwantyzatora, uzale»niaj¡c
wielko±ci yi, xi od czasu. Adaptacja jest niezb¦dna w kodowaniu mowy, gdy liczba poziomów
kwantyzacji jest maªa (L=4 - 16).

Wyró»nia si¦ metody adaptacji kwantyzatora "w przód" i "w tyª". Adaptacja "w przód"
polega na okre±leniu optymalnych parametrów kwantyzatora dla pewnego fragmentu sygnaªu
wej±ciowego, a nast¦pnie skwantowaniu tego fragmentu sygnaªu. Tygo typu adaptacj¡ nie b¦-
dziemy si¦ zajmowa¢, gdy» wymaga ona transmisji parametrów kwantyzatora do odbiornika,
a ponadto nie mo»e by¢ stosowana w ukªadach DPCM, w których sygnaª wej±ciowy kwanty-
zatora nie mo»e by¢ z góry okre±lony, ze wzgl¦du na zamkni¦t¡ p¦tl¦ sprz¦»enia zwrotnego
(rys 2.1).

Adaptacja "wstecz" polega na korekcji parametrów kwantyzatora jedynie w oparciu o
warto±ci transmitowanych próbek ε̃(n). Wi¦kszo±¢ stosowanych algorytmów adaptacji "wstecz"
wywodzi si¦ z koncepcji Jayanta [101] opracowanej dla kwantyzatora równomiernego. W al-
gorytmie Jayanta parametr ∆, okre±laj¡cy odlegªo±ci poziomów kwantyzacji, zmienia si¦ z
cz¦stotliwo±ci¡ próbkowania wedªug wzoru:

∆(n + 1) = ∆(n) M [|I(n)|] (2.6)
gdzie n - indeks próbki, I(n) - numer poziomu kwantowania wykorzystywany w chwili n,
M(1) · · ·M(L/2) - wspóªczynniki adaptacji. Siatka poziomów kwantyzacji "rozci¡ga si¦" lub
"kurczy" w zale»no±ci od wykorzystywanych poziomów kwantowania (niskie poziomy kwan-
towania implikuj¡ kurczenie si¦ siatki, wysokie poziomy -jej rozci¡ganie). Wedªug tej zasa-
dy dziaªa szereg kwantyzatorów równomiernych i nierównomiernych [101],[32],[82],[102],[18],
jednak w literaturze brak jest jasnych wskazówek co do wyboru parametrów, w szczególno-
±ci warto±ci M(|I(n)|) . W przypadku systemu DPCM nie jest równie» jasne, jak¡ nale»y
przyj¡¢ g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa próbek sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora p(ε). Zagad-
nieniu optymalizacji parametrów kwantyzatorów adaptacyjnych równomiernych i nierówno-
miernych b¦dzie po±wi¦cona nast¦pna cz¦±¢ pracy.

2.1.3 Kwantyzator z adaptacj¡
Kwantowanie sygnaªu stacjonarnego
Adaptacj¦ kwantyzatora stosuje si¦ ze wzgl¦du na niestacjonarno±¢ sygnaªu mowy, polega-
j¡c¡ gªównie na zmianach poziomu mocy tego sygnaªu (wariancji σ2

x ) w czasie. Nie ulega
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jednak w¡tpliwo±ci, »e kwantyzator adaptacyjny winen prawidªowo przetwarza¢ równie» sy-
gnaªy stacjonarne - gwarantuje to prawidªowe kwantowanie odcinków mowy o charakterze
quasi-stacjonarnym (np. przeci¡gle wypowiadanych samogªosek). Dla sygnaªu stacjonarnego
lepsze wyniki daje jednak kwantyzator bez adaptacji o odpowiednio dobranych parametrach.
Od kwantyzatora adaptacyjnego mo»na jedynie wymaga¢, aby dziaªaª w tych warunkach w
sposób zbli»ony do kwantyzatora bez adaptacji. Aby prawidªowo zaprojektowa¢ kwantyzator
bez adaptacji (w przypadku kwantyzatora równomiernego nale»y obliczy¢ ∆opt, w przypad-
ku kwantyzatora nierównomiernego wszystkie poziomy i przedziaªy kwantyzacji), wystarczy
zna¢ rozkªad prawdopodobie«stwa próbek sygnaªu wej±ciowego p(ε). Jayant [101] posªugi-
waª si¦ rozkªadem gaussowskim. Rozkªad ten niezbyt dokªadnie odzwierciedla wªa±ciwo±ci
sygnaªu mowy - krótkie fragmenty mowy (gªoski, pojedncze wyrazy) lepiej opisuje rozkªad
dwustronnie wykªadniczy (Laplace'a) [102]. Modeluj¡c sygnaª mowy skorelowanym procesem
stochastycznym o rozkªadzie Laplace'a nale»y wzi¡¢ pod uwag¦, »e sygnaª wej±ciowy kwanty-
zatora w ukªadzie DPCM (tzn sygnaª bª¦du predykcji) mo»e mie¢ inny rozkªad prawdopodo-
bie«stwa. Wyja±nieniu tego zagadnienia jest cz¦±ciowo po±wi¦cona praca [1]. Po wykonaniu
szeregu bada« testem chi-kwadrat okazaªo si¦, »e sygnaª bª¦du predykcji mo»e by¢ opisany
rozkªadem prawdopodobie«stwa, b¦d¡cym kombinacj¡ liniow¡ dwóch znanych rozkªadów:
dwustronnie wykªadniczego (Laplece'a) i gaussowskiego. Zawarto±¢ tych dwóch skªadników
zale»y od warto±ci wspóªczynnika korelacji kolejnych próbek sygnaªu dwustronnie wykªad-
niczego modeluj¡cego mow¦, np. dla wspóªczynnika korelacji równego 0.9, p(ε) jest w 70%
rozkªadem gaussowskim a w 30% Laplace'a, co mo»na zapisa¢ wzorem:

p(ε) = 0.7
1√

2πσ2
ε

exp

(
− ε2

2σ2
ε

)
+ 0.3

1√
2σ2

ε

exp

(
−
√

2
|ε|
σε

)
(2.7)

W dalszych rozwa»aniach b¦dziemy posªugiwa¢ si¦ g¦sto±ci¡ prawdopodobie«stwa opisan¡
wzorem (2.7).

Dla sygnaªu o mocy jednostkowej ( σ2
ε = 1) mo»na znale¹¢ optymaln¡ siatk¦ poziomów

i przedziaªów kwantyzacji opisan¡ parametrami ȳ1 . . . ȳL/2, x̄1 . . . x̄L/2−1. Dla kwantyzatora
równomiernego wystarczy obliczy¢ warto±¢ ∆̄opt minimalizuj¡c¡ σ2

e (wzór 2.5), podstawiaj¡c
poziomy kwantowania ȳi = (2i − 1)∆̄opt i granice przedziaªów kwantowania x̄i = 2i∆̄opt .
Algorytm wyznaczania optymalnych parametrów kwantyzatora nierównomiernego byª wie-
lokrotnie publikowany -patrz np. [102].

Dla sygnaªu o tym samym rozkªadzie p(ε), ale innej mocy σ2
ε 6= 1, optymalne parametry

y1 . . . yL/2, x1 . . . xL/2−1 mog¡ by¢ wyznaczone z zale»no±ci yi = ȳiσε, xi = x̄iσε , gdzie σε jest
warto±ci¡ skuteczn¡ sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora (odchylenie standardowe rozkªadu
p(ε) ). Dla kwantyzatora równomiernego wystarczy wyznaczenie ∆opt = ∆̄optσε i odtworzenie
parametrów yi i xi ze wzorów yi = (2i − 1)∆opt, xi = 2i∆opt. W zale»no±ci od warto±ci σε

optymalna siatka poziomów i przedziaªów kwantyzacji "rozci¡ga si¦" lub "kurczy si¦".
W przypadku, gdy moc σ2

ε nie jest znana, mo»emy posªu»y¢ si¦ jedynie estymacj¡ warto±ci
skutecznej sygnaªu σε. Do estymacji mo»emy u»y¢ tych wielko±ci, które s¡ znane zarówno po
stronie nadawczej jak i odbiorczej ukªadu DPCM -s¡ to numery poziomów kwantyzacji I(n)
w kolejnych chwilach n. W najprostszym przypadku otrzymuje si¦ estymat¦:

σ̂ε(n + 1) = σ̂ε(n) M [|I(n)|] (2.8)



ROZDZIA� 2. METODY KODOWANIA RÓ�NICOWEGO ADPCM 14

gdzie M(k) -wspóªczynniki adaptacji (tzw. mno»niki), zale»ne od numeru poziomu kwanty-
zacji. Odpowiednie poziomy kwantyzacji w chwili n + 1 oblicza si¦ z zale»no±ci yi(n + 1) =
ȳiσ̂ε(n + 1), a granice przedziaªów kwantowania ze wzoru xi(n + 1) = x̄iσ̂ε(n + 1).

W szczególno±ci, dla kwantyzatora równomiernego obowi¡zuj¡ zale»no±ci:
∆(n + 1) = ∆̄optσ̂ε(n + 1), ∆(n) = ∆̄optσ̂ε(n), które po podstawieniu do (2.8) i pomno»eniu
stronami przez ∆̄opt daj¡ wzór (2.6). Oznacza to, »e algorytm adaptacji opisany wzorem (2.8)
jest uogólnieniem wzoru Jayanta [101] na przypadek kwantyzatora nierównomiernego.

Dziaªanie kwantyzatora adaptacyjnego zale»y w gªównej mierze od wyboru parametrów
adaptacji M(1)....M(L/2). Swoboda wyboru tych wspóªczynników jest ograniczona pewnym
warunkiem, wynikaj¡cym z wymagania stabilnej pracy w procesie kwantowania sygnaªu
stacjonarnego. Zaªó»my, »e mamy sygnaª o jednostkowej mocy (σ2

ε = 1) i rozpoczynamy
kwantyzacj¦ z optymalnymi parametrami x̄i, ȳi (oznacza to, »e σ̂ε(0) = 1). Po dostatecznie
dªugim czasie (n →∞) warto±ci estymaty (2.8) winny oscylowa¢ wokóª warto±ci σ̂ε(n) ≈ 1,
co oznacza, »e

n∏

k=1

M [|I(k)|] ≈ 1 (2.9)

Je»eli przez P (i) oznaczy¢ prawdopodobie«stwo wyst¡pienia i-tego poziomu kwantowa-
nia (równe prawdopodobie«stwu wyst¡pienia (−i)-tego poziomu kwantowania), to mo»na
zauwa»y¢, »e iloczyn (2.9) skªada si¦ z 2nP (1) czynników o warto±ci M(1), 2nP (2) czynni-
ków o warto±ci M(2), itd. Po wzgl¦dnieniu tego faktu we wzorze (2.9) i podniesieniu obu
stron do pot¦gi 1

2n
otrzymuje si¦ opublikowany przez Jayanta [101] warunek równowagi:

M(1)P (1) M(2)P (2) · · · M(L/2)P (L/2) ≈ 1 (2.10)

W procesie kwantowania sygnaªu stacjonarnego o jednostkowej mocy kwantyzator z ad-
aptacj¡ winien zachowywa¢ si¦ podobnie, jak kwantyzator bez adaptacji o optymalnych
parametrach x̄i, ȳi. Oznacza to, »e ±rednie warto±ci xi(n), yi(n) winny by¢ zbli»one do x̄i, ȳi

(dla kwantyzatora równomiernego wystarcza, »e ±rednia warto±¢ ∆(n) jest bliska ∆̄opt [81]).
Ponadto prawdopodobie«stwa wyst¡pienia poszczególnych poziomów kwantyzacji winny by¢
zbli»one do odpowiednich prawdopodobie«stw wyznaczonych dla kwantyzatora bez adapta-
cji, to jest:

P (i) =
∫ x̄i

x̄i−1

p(ε) dε (2.11)

Prawdopodobie«stwa wyznaczone ze wzoru (2.11) nale»y podstawi¢ do warunku równo-
wagi (2.10).

Wyznaczenie wspóªczynników adaptacji
Wspóªczynniki adaptacji M(1), . . . , M(L/2) musz¡ by¢ wybrane w ten sposób, aby zapew-
ni¢ "kurczenie si¦" siatki poziomów kwantyzacji przy zmniejszaniu si¦ warto±ci skutecznej
sygnaªu σε , oraz "rozci¡ganie si¦" siatki w warunkach rosn¡cej warto±ci σε. W zwi¡zku z
tym warto±ci M(i) powinny by¢ mniejsze od 1 dla niskich poziomów kwantyzacji i wi¦ksze
od 1 dla wysokich poziomów. Ponadto winien by¢ speªniony warunek (2.10). Istnieje nie-
sko«czenie wiele warto±ci wspóªczynników adaptacji speªniaj¡cych ww. warunki. Warto±ci
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wspóªczynników adaptacji mo»na wyznaczy¢ bior¡c pod uwag¦ fakt, »e wpªywaj¡ one na
estymat¦ warto±ci skutecznej sygnaªu (wzór 2.8). We¹my pod uwag¦ nast¦puj¡c¡ estymat¦
wariancji sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora:

σ̂2
ε (n + 1) = α ε2(n) + (1− α) σ̂2

ε (n) (2.12)

gdzie α < 1 jest miar¡ szybko±ci reakcji estymatora na zmiany wariancji sygnaªu. Warto±¢
próbki sygnaªu ró»nicowego ε(n) nie jest znana po stronie odbiorczej ukªadu DPCM, wobec
czego nale»y wyrazi¢ j¡ przez warto±¢ skwantowan¡ ε̃(n):

ε(n) = ε̃(n)− e(n) = yI(n) − e(n) = ȳI(n) σ̂ε(n)− e(n) (2.13)

Po uwzgl¦dnieniu tego wyra»enia w (2.12) otrzymuje si¦:

σ̂2
ε (n + 1) = α ȳ2

I(n) σ̂2
ε (n) − 2α ȳI(n) σ̂ε(n) e(n) + α e2(n) + (1− α) σ̂2

ε (n) (2.14)

co mo»na przepisa¢ w postaci:

σ̂2
ε (n + 1) = σ̂2

ε (n)

[
(1− α) + α ȳ2

I(n) −
2α ȳI(n) e(n)

σ̂ε(n)
+

α e2(n)

σ̂2
ε (n)

]
(2.15)

Po porównaniu z (2.8) okazuje si¦, »e wyra»enie w nawiasie kwadratowym jest kwadratem
wspóªczynnika adaptacji M [I(n)], czyli

M(i) ≈
√

(1− α) + αȳ2
i (2.16)

We wzorze (2.16) pomini¦to skªadniki zawieraj¡ce maª¡ warto±¢ bª¦du kwantyzacji e(n). Jest
to uzasadnione w przypadku, gdy kwantowanie odbywa si¦ bez przesterowania. W warunkach
przesterowania, gdy ε(n) > yL/2 przyjmowany jest poziom kwantowania I(n) = L/2 (gdy
ε(n) < y−L/2 jest to poziom I(n) = −L/2). Wówczas bª¡d e(n) = ε̃(n)− ε(n) mo»e osi¡gn¡¢
du»¡ warto±¢ bezwzgl¦dn¡, przy czym iloczyn e(n)ε̃(n) = e(n)ȳI(n)σ̂ε(n) jest ujemny. Oznacza
to, »e oba pomini¦te skªadniki zawieraj¡ce e(n) s¡ dodatnie i mog¡ mie¢ du»¡ warto±¢. St¡d
wypªywa wniosek, »e wzór (2.16) szacuje warto±¢ M(L/2) z niedomiarem -nale»y wi¦c doda¢
poprawk¦, której warto±¢ trzeba dobra¢ eksperymentalnie. Po podstawieniu dla kwantyzatora
równomiernego ȳi = (2i − 1)∆̄opt oraz α = 0.5 wzór (2.16) staje si¦ identyczny z formuª¡
Jayanta [101]. Oznacza to, »e wzór (2.16) jest uogólnieniem formuªy Jayanta na przypadek
kwantyzatora nierównomiernego, oraz dowolnej szybko±ci adaptacji (α).

2.1.4 Wyniki oblicze« i symulacji
Projektowanie kwantyzatora z adaptacj¡
W pierwszym etapie oblicze«, posªuguj¡c si¦ rozkªadem prawdopodobie«stwa próbek bª¦du
predykcji (2.7) i zakªadaj¡c jednostkow¡ wariancj¦ sygnaªu, wyznaczono parametry kwanty-
zatora równomiernego (∆̄opt) oraz nierównomiernego (x̄i, ȳi) bez adaptacji, podobnie jak w
[102]. Wyznaczono równie» prawdopodobie«stwa P (i) ze wzoru (2.11) oraz stosunek mocy
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sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora do szumu kwantyzacji SNRq = σ2
ε /σ

2
e , posªuguj¡c si¦

wzorem (2.5). Np. dla kwantyzatora równomiernego o L=8 poziomach kwantyzacji otrzyma-
no SNRq =13.07 dB.

Zakªadaj¡c warto±¢ wspóªczynnika szybko±ci adaptacji α mo»na obliczy¢ wspóªczynni-
ki adaptacji M(1), . . . , M(L/2) ze wzoru (2.16). Wyniki dla 8-poziomowego kwantyzatora
równomiernego i nierównomiernego podano odpowiednio w tabl. 2.1 i 2.2 [1].

Tabela 2.1: Wspóªczynniki adaptacji dla kwantyzatora równomiernego o L=8 poziomach
kwantyzacji

mno»nik α
0.1 0.2 0.5

M(1) 0.95 0.9 0.74
M(2) 0.99 0.99 0.97
M(3) 1.07 1.14 1.32
M(4) 1.18 1.33 1.71

M(4)skorygowane 1.3 1.6 2.2

Tabela 2.2: Wspóªczynniki adaptacji dla kwantyzatora nierównomiernego o L=8 poziomach
kwantyzacji

mno»nik α
0.1 0.2 0.5

M(1) 0.93 0.89 0.72
M(2) 0.98 0.95 0.87
M(3) 1.05 1.07 1.18
M(4) 1.18 1.35 1.77

M(4)skorygowane 1.5 1.8 3.0

Warto±¢ M(L/2) wyznaczona jest z niedomiarem i nale»y j¡ skorygowa¢. Próby wyzna-
czenia M(L/2) z warunku (2.10) nie daªy zadowalaj¡cych rezultatów. Lepsze wyniki daªa
metoda symulacyjna. Eksperymenty polegaªy na generowaniu stacjonarnego sygnaªu ε(n) o
rozkªadzie prawdopodobie«stwa (2.7) i jednostkowej wariancji σ2

ε = 1. Sygnaª ten byª kwan-
towany przy u»yciu zasymulowanego kwantyzatora adaptacyjnego (przyjmowano warunek
pocz¡tkowy σ̂ε(0) = 1, co zapewniaªo start z optymalnymi warto±ciami x̄i, ȳi.

Po przeprowadzeniu serii oblicze« otrzymywano SNRq =
∑

n ε2(n) /
∑

n e2(n) w funkcji
M(L/2) i wybierano warto±¢ wspóªczynnika M(L/2) maksymalizuj¡c¡ SNRq. Wyniki dla
8-poziomowego kwantyzatora równomiernego i nierównomiernego podano w ostatnich wier-
szach odpowiednio w tabl. 2.1 i 2.2. Jednocze±nie kontrolowano warto±ci ±rednie poziomów
kwantyzacji w ka»dej symulacji (wystarcza do tego obliczenie warto±ci ±redniej σ̂ε(n) ). Na
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przykªad, kwantuj¡c 5000 próbek sygnaªu przy u»yciu 8-poziomowego kwantyzatora równo-
miernego o podanych wy»ej wspóªczynnikach adaptacji otrzymano warto±¢ ±redni¡ estymaty
warto±ci skutecznej σ̂ε(n) równ¡ 0.93, co uznano za zadowalaj¡ce.

Po ostatecznym wyznaczeniu wspóªczynników adaptacji mo»na sprawdzi¢ warunek rów-
nowagi (2.10). We wszystkich analizowanych przypadkach otrzymywano warto±ci lewej strony
wyra»enia (2.10) nale»¡ce do przedziaªu (0.97,1). Speªnienie w zadowalaj¡cym stopniu wa-
runku równowagi oraz utrzymywanie si¦ warto±ci ±rednich poziomów kwantyzacji zbli»onych
do ȳi ±wiadczy o tym, »e zaprojektowany kwantyzator adaptacyjny zachowuje si¦ w procesie
kwantowania sygnaªu stacjonarnego w podobny sposób, jak kwantyzator nieadaptacyjny o
optymalnych parametrach.

Otwart¡ pozostaje sprawa wyboru szybko±ci adaptacji α. Im wi¦ksza jest warto±¢ α,
tym szybsza jest reakcja kwantyzatora na zmiany mocy sygnaªu, lecz gorsze s¡ wyniki w
procesie kwantowania sygnaªu stacjonarnego. Ilustracj¡ tego zjawiska s¡ wyniki symulacji
zamieszczone w tabl. 2.3 i 2.4. Eksperymenty polegaªy na kwantowaniu M=10, 100, 1000
oraz 5000 próbek stacjonarnego sygnaªu ε(n) o rozkªadzie (2.7) i jednostkowej wariancji
σ2

ε = 1. Warunki pocz¡tkowe kwantyzatora, tj. warto±¢ σ̂ε(0) ustalaj¡c¡ pocz¡tkow¡ siatk¦
poziomów i przedziaªów kwantyzacji yi(0) = ȳiσ̂ε(0), xi(0) = x̄iσ̂ε(0), wybierano w pi¦ciu
wariantach: na poziomie optymalnym σ̂ε(0) = 1, w odlegªo±ci ±10 dB od poziomu optymal-
nego, oraz w odlegªo±ci ±20 dB od poziomu optymalnego. W tabelach zamieszczono warto±ci
SNRq =

∑M−1
n=0 ε2(n) /

∑M−1
n=0 e2(n), czyli stosunek mocy sygnaªu do szumu kwantyzacji.

Porównuj¡c tabl. 2.3 i 2.4 mo»na zauwa»y¢, »e wi¦ksza szybko±¢ adaptacji (α = 0.5) gwaran-
tuje lepsze wyniki dla krótkich fragmentów sygnaªu (M=10-100 próbek), natomiast mniejsza
szybko±¢ adaptacji (α = 0.2) zapewnia o 1 dB lepszy SNRq dla dªugich fragmentów sygnaªu
(M=1000-5000 próbek).

Tabela 2.3: SNRq [dB] w procesie kwantowania M próbek sygnaªu stacjonarnego przy u»yciu
kwantyzatora równomiernego o L=8 poziomach kwantowania; szybko±¢ adaptacji α = 0.5

σ̂ε(0) [dB] M
10 100 1000 5000

-20 5.9 11.6 10.6 10.9
-10 9.0 12.4 10.5 10.9
0 13.6 12.9 10.5 10.9
10 8.1 12.2 10.5 10.8
20 -3.7 7.7 9.9 10.7

Porównuj¡c tabl. 2.4 i 2.5 mo»na stwierdzi¢, »e kwantyzator nierównomierny zachowuje
si¦ lepiej od kwantyzatora równomiernego o tych samych parametrach (liczba poziomów
kwantowania, szybko±¢ adaptacji) - zarówno w procesie kwantowania krótkich, jak i dªugich
fragmentów sygnaªu.
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Tabela 2.4: SNRq [dB] w procesie kwantowania M próbek sygnaªu stacjonarnego przy u»yciu
kwantyzatora równomiernego o L=8 poziomach kwantowania; szybko±¢ adaptacji α = 0.2

σ̂ε(0) [dB] M
10 100 1000 5000

-20 6.4 11.3 11.3 11.8
-10 9.3 13.2 11.3 11.8
0 14.2 13.4 11.7 11.9
10 4.5 11.9 11.4 11.9
20 -6.8 5.1 10.1 11.6

Tabela 2.5: SNRq [dB] w procesie kwantowania M próbek sygnaªu stacjonarnego przy u»yciu
kwantyzatora nierównomiernego o L=8 poziomach kwantowania; szybko±¢ adaptacji α = 0.2

σ̂ε(0) [dB] M
10 100 1000 5000

-20 10.0 11.5 11.7 12.6
-10 8.1 12.8 11.9 12.7
0 14.6 14.1 12.0 12.8
10 10.4 14.0 11.9 12.7
20 -0.8 9.1 11.3 12.5

Symulacja ukªadu DPCM
Badania symulacyjne z wykorzystaniem sygnaªu stacjonarnego nie stanowi¡ wystarczaj¡cej
podstawy do okre±lenia wszystkich parametrów kwantyzatora - przede wszystkim szybko±ci
adaptacji α. Mo»na to uczyni¢ jedynie w oparciu o wyniki symulacji caªego kodera DPCM
wraz z kwantyzatorem i predyktorem (rys.2.1). W przeprowadzonych badaniach symulacyj-
nych stosowano predyktor transwersalny opisany wzorem (2.3) o p = 8 wspóªczynnikach
predykcji. Adaptacja wspóªczynników predykcji przebiegaªa wedªug zasady gradientu sto-
chastycznego (opisanej w nast¦pnym podrozdziale). Przetwarzano fraz¦ sygnaªu mowy o
dªugo±ci ok. 4 sekund.

Badano kwantyzatory równomierne i nierównomierne zaprojektowane wedªug zasad po-
danych w poprzednim punkcie. Na rys.2.3 zamieszczono wykres waryto±ci SNR = σ2

x/σ
2
e w

funkcji szybko±ci adaptacji α dla kwantyzatora równomiernego i nierównomiernego o L=16
poziomach. Optymalny wspóªczynnik szybko±ci adaptacji α ma warto±¢ 0.2, lecz nie jest
to warto±¢ krytyczna. Zmiany szybko±ci adaptacji w przedziale 0.1-0.5 nie obni»aj¡ SNR o
wi¦cej ni» 1 dB. Kwantyzator nierównomierny zachowuje ponad 1 dB przewag¦ nad kwan-
tyzatorem równomiernym.

Po ustaleniu optymalnej szybko±ci adaptacji α = 0.2 wyznaczono SNR w funkcji liczby
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Rysunek 2.3: SNR kodera DPCM w funkcji szybko±ci adaptacji α kwantyzatora (L=16 po-
ziomów): a - kwantyzator nierównomierny, b - kwantyzator równomierny

poziomów kwantyzacji L (tabl. 2.6).

Tabela 2.6: Stosunek mocy sygnaªu do mocy znieksztaªe« SNR [dB] dla ukªadu DPCM z
kwantyzatorem o L poziomach kwantyzacji

kwantyzator L
4 8 16

równomierny 14.4 20.4 25.5
nierównomierny 14.3 20.9 26.7

2.1.5 Podsumowanie
Dokonano przegl¡du metod projektowania równomiernych i nierównomiernych kwantyza-
torów adaptacyjnych, dla dowolnego sygnaªu wej±ciowego i dowolnej szybko±ci adaptacji.
Przedstawiono zasad¦ dziaªania kodera DPCM i omówiono wyniki symulacji koderów DPCM
o szybko±ci transmisji 24 i 32 kbit/s - przy szybko±ci transmisji 16 kbit/s szum kwantyzacji
jest nazbyt dokuczliwy (tabl.2.6).
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2.2 Algorytmy predykcji

2.2.1 Wprowadzenie
Niemal wszystkie stosowane obecnie metody kodowania telefonicznego sygnaªu mowy wy-
wodz¡ si¦ z zasady predykcji liniowej. Nale»y tu wymieni¢ adaptacyjne kodery ró»nicowe
(ADPCM) dla przepªywno±ci binarnych 16 - 32 kbit/s [102], kodery predykcyjne o pobudze-
niu impulsowym (MP) dla przepªywno±ci binarnych 8 - 16 kbit/s [7], kodery predykcyjne
o pobudzeniu stochastycznym (CELP) dla przepªywno±ci binarnych 4.8 - 12 kbit/s [5] i
wokodery predykcyjne dla przepªywno±ci binarnych rz¦du 2 kbit/s [165].

W niniejszym podrozdziale opisane s¡ algorytmy predykcji dla adaptacyjnych koderów
ró»nicowych (ADPCM) o przepªywno±ciach binarnych 16 - 32 kbit/s. Algorytmy predykcji
liniowej mo»na podzieli¢ na blokowe i rekursywne (sekwencyjne). Metody blokowe s¡ rzadko
stosowane w koderach ADPCM. Ich omówienie mo»na znale¹¢ w [132]. Przegl¡d algorytmów
blokowych, gradientowych i rekursywnych LS z uwzgl¦dnieniem licznych wariantów wyni-
kaj¡cych np. z ró»nych kryteriów optymalizacji �ltru predykcyjnego mo»na znale¹¢ w [192].
W kolejnych punktach niniejszej pracy dokonano przegl¡du algorytmów rekursywnych pre-
dykcji liniowej, w tym algorytmów gradientu stochastycznego i najmniejszych kwadratów w
wersjach autokorelacyjnej i kowariancyjnej. Uwzgl¦dniono dwie struktury predyktora: trans-
wersaln¡ i kratow¡. Opisano programy symulacyjne dla wymienionych wy»ej algorytmów
predykcji liniowej i wyniki symulacji dla 3 fraz sygnaªu mowy (w sumie ok. 10 s materiaªu
d¹wi¦kowego). Przebadano wiele wariantów omawianych algorytmów (np. z normalizacj¡ i
bez normalizacji) i przeanalizowano ich wªa±ciwo±ci w zale»no±ci od staªych okre±laj¡cych
szybko±¢ zbie»no±ci, rz¡d �ltru predykcyjnego, staª¡ czasow¡, dªugo±¢ okna. Przeprowadzo-
no tak»e badania symulacyjne caªego ukªadu ADPCM, skªadaj¡cego si¦ z adaptacyjnego
predyktora i adaptacyjnego kwantyzatora, dla szybko±ci transmisji 16, 24 i 32 kbit/s. Pro-
jektowanie adaptacyjnych kwantyzatorów zostaªo przedstawione w poprzednim podrozdziale
- patrz równie» [2].

2.2.2 Predyktor w ukªadzie DPCM
Ukªad adaptacyjnego kodera ró»nicowego (ADPCM) pokazano na rys.2.1. Miar¡ jako±ci sy-
gnaªu wyj±ciowego x̃(n) = x(n) + e(n) jest stosunek mocy skªadowej u»ytecznej x(n) do
mocy znieksztaªce« e(n): SNR = Gp SNRq - wzór (2.2). Zysk predykcji Gp, stosunek
mocy sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora do mocy szumu kwantyzacji SNRq oraz warto±¢
SNR sygnaªu wyj±ciowego okre±la si¦ cz¦sto w mierze segmentowej, jako ±redni¡ arytme-
tyczn¡ warto±ci wyznaczonych w mierze logarytmicznej (dB) w segmentach o dªugo±ci 10-30
ms (wzór 1.1). Du»y zysk predykcji Gp (stosunek mocy sygnaªu wej±ciowego x(n) do mocy
bª¦du predykcji ε(n) = x(n) − x̂(n)) umo»liwia uzyskanie dobrej jako±ci sygnaªu wyj±cio-
wego mimo stosowania kwantyzatora o maªym SNRq. Z tego wzgl¦du prawidªowe dziaªanie
ukªadu ADPCM zale»y w du»ej mierze od poprawnego dziaªania predyktora.
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W ukªadach ADPCM najcz¦±ciej stosowane s¡ predyktory AR [90] o strukturze transwer-
salnej i kratowej (rys.2.4). Innymi predyktorami (np. MA, ARMA) nie b¦dziemy si¦ tutaj
zajmowa¢.
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Rysunek 2.4: Predyktor liniowy AR rz¦du p w strukturze transwersalnej (a) i kratowej (b)

Predyktor transwersalny opisany jest wektorem wspóªczynników predykcji a = [a1, . . . , ap]
t

(t oznacza transpozycj¦), natomiast predyktor kratowy wspóªczynnikami odbicia "w przód"
kf

1 , . . . , kf
p i "wstecz" kb

1, . . . , k
b
p. W przypadku predyktorów o staªych wspóªczynnikach mo»na

ªatwo zapewni¢ równowa»no±¢ obu struktur predyktora. Wystarczy speªni¢ równania wyni-
kaj¡ce z algorytmu Levinsona [132], podstawiaj¡c kf

i = kb
i , i = 1, . . . , p. W przypadku

predyktorów adaptacyjnych, których wspóªczynniki s¡ funkcjami czasu, zapewnienie rów-
nowa»no±ci obu struktur jest spraw¡ bardziej skomplikowan¡ i jest cech¡ tylko nielicznych
algorytmów adaptacji (np. niektórych wariantów metody najmniejszych kwadratów).

Algorytmy adaptacji predyktora mo»na podzieli¢ na blokowe i rekursywne (sekwencyjne).
Metody blokowe utrzymuj¡ staªe warto±ci wspóªczynników predykcji w obr¦bie ustalonego
odcinka czasu - skokowe zmiany ich warto±ci nast¦puj¡ co 10-20 ms [132]. Algorytmy te s¡
rzadko stosowane w koderach ADPCM, gdy» wymagaj¡ transmitowania wspóªczynników pre-
dykcji do odbiornika. Metody rekursywne adaptacji predyktora polegaj¡ na korekcji warto±ci
wspóªczynników predykcji w ka»dej chwili n. Algorytm adaptacji predyktora transwersalnego
wykorzystuje zatem rekursj¦:

a(n + 1) = R [a(n)] (2.17)
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gdzie a(n) = [a1(n), a2(n), · · · , ap(n)]t - wektor wspóªczynników predykcji w chwili n, p -rz¡d
predyktora, oraz R - pewna funkcja. Funkcja R uwzgl¦dnia warto±ci sygnaªu wej±ciowego
predyktora x̃(i) dla i < n oraz kryterium adaptacji predyktora. Podobna rekursja wyko-
rzystywana jest do adaptacji predyktora kratowego, gdzie wyznaczane s¡ warto±ci wspóª-
czynników odbicia kf

1 (n + 1), . . . , kf
p (n + 1) i kb

1(n + 1), . . . , kb
p(n + 1). Metody sekwencyjne

umo»liwiaj¡ wyznaczenie identycznych wspóªczynników predykcji w koderze i dekoderze AD-
PCM (przy braku przekªama« w transmisji), bez konieczno±ci transmitowania dodatkowych
parametrów. Przesyªa si¦ jedynie próbki skwantowanego sygnaªu bª¦du predykcji ε̃(n).

Nale»y zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e predyktor w ukªadzie ADPCM wyst¦puje w p¦tli sprz¦-
»enia zwrotnego, zarówno w koderze, jak i w dekoderze. Powstaje zatem problem kontroli
stabilno±ci takiego ukªadu ze sprz¦»eniem zwrotnym. Utrzymanie stabilno±ci jest ªatwiejsze
w przypadku predyktora kratowego. Jak wiadomo [165] jest ona zapewniona, gdy speªnione
s¡ warunki:

|kf
m| < 1, |kb

m| < 1, m = 1, ..., p (2.18)
Odpowiednie warunki stabilno±ci dla ukªadu z predyktorem transwersalnym nie dadz¡ si¦
sformuªowa¢ w tak prosty sposób.

Innym problemem jest odporno±¢ ukªadu ADPCM na bª¦dy w transmisji. Dotyczy to
algorytmów adaptacji kwantyzatora i predyktora. Wskutek przekªamania transmitowanej
próbki ε(n) w odbiorniku generowane s¡ faªszywe warto±ci poziomów kwantyzacji i warto±ci
wspóªczynników predykcji. Wpªywa to ujemnie na dalsz¡ prac¦ ukªadu ADPCM. Dobre
algorytmy adaptacji kwantyzatora i predyktora charakteryzuj¡ si¦ tym, »e powstaªe w ten
sposób zakªócenie ma stosunkowo krótki czas propagacji.

2.2.3 Adaptacja predyktora metodami gradientu stochastycznego
Predyktory o strukturze transwersalnej
Optymalny predyktor powinien maksymalizowa¢ zysk predykcji Gp, a co za tym idzie, mini-
malizowa¢ warto±¢ ±redniokwadratow¡ (moc) bª¦du predykcji E[ε2(n)] = σ2

ε . Bª¡d predykcji
w chwili n mo»na zapisa¢ w postaci:

ε(n) = x(n) − x̂(n) = x(n) − at(n) x̃(n− 1) (2.19)
gdzie x̃(n − 1) = [x̃(n − 1), x̃(n − 2), · · · , x̃(n − p)]t - wektor poprzednich próbek sygnaªu
wej±ciowego predyktora.

Warto±ci x(n) i ε(n) nie mog¡ by¢ wykorzystane do wyznaczania wspóªczynników predyk-
cji, gdy» nie s¡ znane po stronie odbiorczej. W zwi¡zku z tym zast¦puje si¦ je skwantowanymi
odpowiednikami x̃(n) i ε̃(n). Wielko±ci te zwi¡zane s¡ zale»no±ci¡ analogiczn¡ do zale»no±ci
(2.19):

ε̃(n) = x̃(n) − x̂(n) = x̃(n) − at(n) x̃(n− 1) (2.20)
Sygnaª predykcji x̂(n) zostaª wyznaczony przy u»yciu wspóªczynników predykcji a(n), przy-
gotowanych ju» w poprzedniej chwili n− 1. W chwili n przygotowuje si¦ wspóªczynniki dla
nast¦pnej chwili, dodaj¡c poprawk¦ ∆a(n):

a(n + 1) = a(n) + ∆a(n) (2.21)
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Poprawka jest skierowana przeciwnie do kierunku wzrostu minimalizowanej funkcji, czyli mo-
cy skwantowanego bª¦du predykcji ε̃2(n). Kierunek wzrostu wskazywany jest przez gradient
tej funkcji. Wynika st¡d nast¦puj¡ca warto±¢ poprawki:

∆a(n) = −β

2

∂

∂a
ε̃2(n) = − β

2
2 ε̃(n)

∂

∂a
ε̃(n)

= −β ε̃(n)
∂

∂a

[
x̃(n) − at(n) x̃(n− 1)

]
= β ε̃(n) x̃(n− 1) (2.22)

Rekursja
a(n + 1) = a(n) + β ε̃(n) x̃(n− 1) (2.23)

opisujemetod¦ gradientu stochastycznego wyznaczania wspóªczynników predykcji [90]. Zbie»-
no±¢ wektora (2.23) jest zagwarantowana dla dostatecznie maªego β. Parametr β reguluje jed-
nocze±nie szybko±¢ zbie»no±ci. Zbyt maªa jego warto±¢ oznacza maª¡ poprawk¦ β ε̃(n) x̃(n−1)
i woln¡ zbie»no±¢ wektora wspóªczynników. Zbyt du»a warto±¢ β prowadzi do rozbie»no±ci
wektora wspóªczynników predykcji.

Szybko±¢ zbie»no±ci zale»y tak»e od poziomu przetwarzanego sygnaªu x(n). Warto±¢ po-
prawki zale»y od kwadratu amplitudy sygnaªu, gdy» amplituda sygnaªu wpªywa zarówno
na wektor x̃(n − 1) jak i na bª¡d predykcji ε̃(n). Jest to zjawisko niekorzystne, gdy» szyb-
ko±¢ zbie»no±ci nie powinna zale»e¢ od poziomu sygnaªu. Mo»na wyeliminowa¢ to zjawisko,
uzale»niaj¡c parametr β od mocy sygnaªu:

β(n) =
Lβ

σ̂2
x(n) + Mβ

(2.24)

Staªa Lβ reguluje szybko±¢ zbie»no±ci, staªa Mβ zapobiega dzieleniu przez zero w przypadku
braku sygnaªu na wej±ciu predyktora, natomiast σ̂2

x(n) jest estymat¡ mocy sygnaªu w chwili
n, któr¡ oblicza si¦ zgodnie z rekursj¡:

σ̂2
x(n) = ᾱ σ̂2

x(n− 1) + (1− ᾱ) x̃2(n) (2.25)

Wielko±¢ ᾱ okre±la szybko±¢ reakcji estymatora na zmiany mocy chwilowej sygnaªu. Dla
mowy spróbkowanej z cz¦stotliwo±ci¡ 8 kHz przyjmuje si¦ ᾱ = 0.9− 0.99. Otrzymuje si¦ w
ten sposób algorytm gradientu stochastycznego z normalizacj¡.

W systemach ADPCM wa»na jest odporno±¢ algorytmu adaptacji predyktora na bª¦dy
transmisji. Pojedynczy bª¡d transmisji (tzn. faªszywa warto±¢ ε̃(n) po stronie odbiorczej)
spowoduje rozbie»no±¢ ci¡gu wektorów a(n) obliczanych w nadajniku i w odbiorniku. Aby
tego unikn¡¢, stosuje si¦ algorytm gradientu stochastycznego z tªumieniem:

a(n + 1) = (1− µ) a(n) + β ε̃(n) x̃(n− 1) (2.26)

Parametr µ ¿ 1 decyduje o szybko±ci "tªumienia" pojawiaj¡cych si¦ bª¦dów transmisji.
W przypadku braku sygnaªu na wej±ciu predyktora wyznaczone wspóªczynniki predykcji
d¡»¡ do zera - w przypadku algorytmu gradientu stochastycznego (2.23) bez tªumienia,
wspóªczynniki te pozostaªyby niezmienione.
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Predyktory o strukturze kratowej
Predyktor kratowy pokazano na rys. 2.4b. Równania m-tego ogniwa kraty maj¡ nast¦puj¡c¡
posta¢: {

ef (n|m) = ef (n|m− 1) − kb
m eb(n− 1|m− 1)

eb(n|m) = eb(n− 1|m− 1) − kf
m ef (n|m− 1)

(2.27)

Nietrudno zauwa»y¢, »e ef (n|p) = x̃(n)− x̂(n) jest skwantowanym bª¦dem predykcji otrzy-
manym przy wykorzystaniu predyktora rz¦du p - dotychczas oznaczanym jako ε̃(n) - rys. 2.1.
Zalet¡ struktury kratowej jest to, »e optymalizacj¦ wspóªczynników kb

m i kf
m mo»na przepro-

wadzi¢ niezale»nie dla ka»dego ogniwa kraty. Wspóªczynnik kb
m wyznacza si¦ minimalizuj¡c

moc bª¦du predykcji e2
f (n|m). Do poprzedniej warto±ci kb

m(n) dodaje si¦ poprawk¦ skiero-
wan¡ przeciwnie do gradientu (w tym wypadku pochodnej) funkcji e2

f (n|m). W chwili n
gradient ma posta¢:

∂

∂kb
m

e2
f (n|m) = 2 ef (n|m) [−eb(n− 1|m− 1)]

= −2 ef (n|m− 1) eb(n− 1|m− 1) + 2 kb
m(n) e2

b(n− 1|m− 1) (2.28)
Iteracje wykonuje si¦ wedªug wzoru:

kb
m(n + 1) = kb

m(n) − β

2

∂

∂kb
m

e2
f (n|m)

=
[
1 − β e2

b(n− 1|m− 1)
]

kb
m(n) +

+ β ef (n|m− 1) eb(n− 1|m− 1) (2.29)
Podobne wyra»enie otrzymuje si¦ dla wspóªczynnika kf

m, który wyznacza si¦ minimalizuj¡c
e2

b(n|m) [90]:

kf
m(n + 1) =

[
1 − β e2

f (n|m− 1)
]

kf
m(n) + β ef (n|m− 1) eb(n− 1|m− 1) (2.30)

Podobnie jak w predyktorze transwersalnym, szybko±¢ adaptacji i zbie»no±¢ algorytmu
zale»y od wyboru warto±ci parametru β. Aby uniezale»ni¢ szybko±¢ adaptacji od poziomu
sygnaªu, stosuje si¦ algorytm gradientu stochastycznego z normalizacj¡. Parametr β we wzo-
rach (2.29) i (2.30) zale»y wówczas od mocy przetwarzanych w m-tym ogniwie kraty sygnaªów
wej±ciowych:

βm(n) =
Lβ

σ̂2
m(n) + Mβ

(2.31)

która jest estymowana zgodnie z rekursjami (m = 1, . . . , p):

σ̂2
m(n) = ᾱ σ̂2

m(n− 1) + (1− ᾱ)
[
e2

f (n|m− 1) + e2
b(n− 1|m− 1)

]
(2.32)

Stosowany jest tak»e wariant algorytmu adaptacji, w którym zakªada si¦ jednakowe war-
to±ci wspóªczynników km = kb

m = kf
m i oblicza si¦ je minimalizuj¡c sum¦ e2

f (n|m) + e2
b(n|m).

Otrzymuje si¦ wówczas nast¦puj¡cy wzór iteracyjny:
km(n+1) =

{
1 − β [e2

f (n|m− 1) + e2
b(n− 1|m− 1)]

}
km(n) + 2 β ef (n|m−1) eb(n−1|m−1)

(2.33)
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Stosowane s¡ równie» inne warianty algorytmu adaptacji, np. algorytm z tªumieniem
(µ ¿ 1):

kb
m(n+1) =

[
1− µ − β e2

b(n− 1|m− 1)
]

kb
m(n) + β ef (n|m−1) eb(n−1|m−1) (2.34)

kf
m(n + 1) =

[
1− µ − β e2

f (n|m− 1)
]

kf
m(n) + β ef (n|m− 1) eb(n− 1|m− 1) (2.35)

W ukªadach ADPCM celowe jest kontrolowanie stabilno±ci ukªadu z predyktorem w p¦tli
sprz¦»enia zwrotnego. W przypadku predyktora kratowego ogranicza si¦ to do sprawdzania,
czy obliczone warto±ci kf

m i kb
m le»¡ w przedziale (−1, +1) dla m = 1, 2, . . . , p. Je»eli ze wzo-

rów (2.29), (2.30), (2.33), (2.34) lub (2.35) otrzyma si¦ warto±ci spoza tego przedziaªu, to
nale»y sprowadzi¢ je do warto±ci +1 lub −1. Inn¡ mo»liw¡ reakcj¡ na wykrycie niestabilno±ci
jest wyzerowanie wspóªczynników kb

m i kf
m w "niestabilnym" ogniwie i we wszystkich dal-

szych ogniwach kraty. Nale»y podkre±li¢, »e struktury transwersalna i kratowa, z adaptacj¡
wspóªczynników metod¡ gradientu stochastycznego, nie s¡ sobie równowa»ne. Dla obu tych
struktur nale»y przeprowadzi¢ osobne badania symulacyjne.

2.2.4 Adaptacja predyktora metod¡ najmniejszych kwadratów
Podstawowe warianty algorytmu najmniejszych kwadratów
Metody najmniejszych kwadratów (LS) obejmuj¡ algorytmy rekursywne, w których bie»¡ce
warto±ci wspóªczynników predykcji a(n) wyznaczane s¡ w taki sposób, aby minimalizowaªy
energi¦ bª¦du predykcji w obr¦bie okre±lonego okna. Okno rozci¡ga si¦ od chwili n0 do chwili
bie»¡cej n. Gdy n0 = const mamy do czynienia z oknem pocz¡tkowym (rys.2.5a). Okno takie
rozszerza si¦ wraz z upªywem czasu i jest najwªa±ciwsze dla analizy sygnaªów stacjonarnych.
W przypadku sygnaªu mowy nale»y adaptowa¢ predyktor do aktualnie wypowiadanej gªo-
ski (poprzednie gªoski winne by¢ usuni¦te z okna). Mo»na to osi¡gn¡¢ wprowadzaj¡c okno
pocz¡tkowe z wag¡ wykªadnicz¡ (rys.2.5b) lub okno ruchome o staªej dªugo±ci M (rys.2.5c).

Algorytmy LS mo»na podzieli¢ na autokorelacyjne i kowariancyjne [90]. W algorytmach
autokorelacyjnych dokonuje si¦ minimalizacji energii bª¦du predykcji w obr¦bie caªego okna
i = n0, n0 + 1, . . . , n:

Ef (n|p) =
n∑

i=n0

ε̃2(i) =
n∑

i=n0

[
x̃(i) − at(n) x̃(i− 1)

]2 (2.36)

Ze wzgl¦du na konieczno±¢ synchronicznego dziaªania algorytmu w nadajniku i odbiorniku,
u»ywa si¦ skwantowanych warto±ci ε̃(i) i x̃(i). Stosuj¡c okno z wag¡ wykªadnicz¡, otrzymuje
si¦ nast¦puj¡cy wzór na energi¦ Ef (n|p):

Ef (n|p) =
n∑

i=n0

λn−i ε̃2(i) (2.37)

gdzie λ - wspóªczynnik wagowy.
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Rysunek 2.5: Okna w(i), w obr¦bie których minimalizuje si¦ sum¦ kwadratów bª¦dów pre-
dykcji: a) okno pocz¡tkowe, b) okno pocz¡tkowe z wag¡ wykªadnicz¡, c) okno ruchome o
dªugo±ci M

Przy x̃(i−1) = [x̃(i−1), . . . , x̃(i−p)]t, do obliczenia sygnaªu predykcji x̂(i) = at(n)x̃(i−1)
dla i = n0, n0 +1, . . . , n0 +p−1, a co za tym idzie, do wyznaczenia energii Ef (n|p), konieczne
s¡ próbki sygnaªu x̃ le»¡ce poza analizowanym oknem (i < n0). Gdy próbki te s¡ nieznane,
to (w metodzie autokorelacyjnej) przyjmuje si¦ x̃(i) = 0, i < n0.

W metodzie kowariancyjnej unika si¦ tego zaªo»enia, minimalizuj¡c energi¦ bª¦du pre-
dykcji w zaw¦»onym zakresie i = n0 + p, n0 + p + 1, . . . , n:

Ef (n|p) =
n∑

i=n0+p

ε̃2(i) =
n∑

i=n0+p

[
x̃(i) − at(n) x̃(i− 1)

]2 (2.38)

Wyra»enie to nie zawiera warto±ci x̃(i), i < n0 . Wielko±¢ Ef (n|p) mo»e by¢ interpretowana
jako kwadrat odlegªo±ci euklidesowej dwóch wektorów: wektora X(n) próbek skwantowane-
go sygnaªu mowy i wektora X̂(n) próbek sygnaªu predykcji. W metodzie autokorelacyjnej
wektory maj¡ posta¢:

X(n) = [x̃(n), x̃(n− 1), . . . , x̃(n0)]
t (2.39)

X̂(n) =




x̂(n)
x̂(n− 1)

...
x̂(n0 + 1)

x̂(n0)




=




x̃t(n− 1)
x̃t(n− 2)

...
x̃t(n0)

x̃t(n0 − 1)




a(n)

=




x̃(n− 1) x̃(n− 2) · · · x̃(n− p)
x̃(n− 2) x̃(n− 3) · · · x̃(n− p− 1)

... ... ...
x̃(n0) 0 · · · 0

0 0 · · · 0




a(n) = S(n|p) a(n) (2.40)
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za± w metodzie kowariancyjnej:

X(n) = [x̃(n), x̃(n− 1), . . . , x̃(n0 + p)]t (2.41)

X̂(n) =




x̂(n)
x̂(n− 1)

...
x̂(n0 + p)




=




x̃t(n− 1)
x̃t(n− 2)

...
x̃t(n0 + p− 1)




a(n)

=




x̃(n− 1) x̃(n− 2) · · · x̃(n− p)
x̃(n− 2) x̃(n− 3) · · · x̃(n− p− 1)

... ... ...
x̃(n0 + p− 1) x̃(n0 + p− 2) · · · x̃(n0)




a(n)

= S(n|p) a(n) (2.42)

W obu przypadkach wektor próbek sygnaªu predykcji X̂(n) jest kombinacj¡ liniow¡
kolumn macierzy S(n|p) wyst¦puj¡cej we wzorach (2.40), (2.42). Jak wiadomo, minimum
odlegªo±ci euklidesowej mi¦dzy X(n) i X̂(n) zapewnia rzut ortogonalny wektora X(n) na
przestrze« rozpi¦t¡ na wektorach tworz¡cych kolumny S(n|p). Wynika st¡d, »e optymalnym
wektorem wspóªczynników predykcji jest wektor [90]:

a(n) =
[
St(n|p) S(n|p)

]−1
St(n|p) X(n) (2.43)

Analogiczne rozwi¡zanie otrzymuje si¦ dla okna z wag¡ wykªadnicz¡, nale»y tylko ka»d¡
skªadow¡ wektora X(n) i ka»dy wiersz macierzy S(n|p) pomno»y¢ przez odpowiedni¡ wag¦
λn−i, i = 0, 1, . . ..

Obliczenie wspóªczynników a(n) byªoby znacznie prostsze, gdyby kolumny macierzy

S(n|p) = [X(n|1), . . . ,X(n|p)]

byªy ortogonalne. Wówczas m-ty wspóªczynnik predykcji am(n) byªby wspóªczynnikiem rzu-
tu ortogonalnego wektora X(n) na wektor X(n|m):

am(n) =
Xt(n|m) X(n)

Xt(n|m) X(n|m)
(2.44)

Z reguªy macierz S(n|p) nie jest ortogonalna. Mo»na j¡ zortogonalizowa¢ stosuj¡c proce-
dur¦ Grama-Schmidta. Wektor X(n|1) pozostawia si¦ bez zmiany, natomiast od kolejnych
wektorów X(n|m) odejmuje si¦ ich rzut na podprzestrze« rozpi¦t¡ na wektorach X(n|1),
X(n|2), . . . ,X(n|m−1). Otrzymuje si¦ w ten sposób baz¦ ortogonaln¡ Xort(n|1), . . ., Xort(n|p).
W niektórych przypadkach procedura ortogonalizacyjna mo»e by¢ przeprowadzona dla struk-
tury kratowej jak na rys.2.4b [189]. Metoda autokorelacyjna z oknem pocz¡tkowym i metoda
kowariancyjna z oknem ruchomym o staªej dªugo±ci nale»¡ do tego typu przypadków. Sygna-
ªy wyst¦puj¡ce na wyj±ciu ukªadów opó¹niaj¡cych (z−i) tworz¡ wówczas baz¦ ortogonaln¡
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Xort(n|1), . . . ,Xort(n|p). Warto±ci kb
1(n), . . . , kb

p(n) s¡ wspóªczynnikami rzutu ortogonalne-
go wektora X(n) na wektory tej bazy. Wektor próbek sygnaªu predykcji X̂(n) jest sum¡
poszczególnych rzutów ortogonalych. Ma on t¦ sam¡ warto±¢ jak w przypadku predyktora
transwersalnego. Wynika st¡d równowa»no±¢ struktury transwersalnej i struktury kratowej
(dla metody autokorelacyjnej z oknem pocz¡tkowym i metody kowariancyjnej z oknem rucho-
mym). Ze wzgl¦du na t¦ równowa»no±¢ rozwa»a¢ b¦dziemy dalej jedynie struktur¦ kratow¡.
Wybór tej wªa±nie struktury mo»na uzasadni¢ ªatwiejsz¡ kontrol¡ stabilno±ci, o czym byªa
mowa w p.2.2.2.

Szybkie algorytmy rekursywne
Wspóªczynniki opisuj¡ce struktur¦ kratow¡ predyktora mog¡ by¢ wyznaczone drog¡ dziaªa«
na wektorze X(n) i kolumnach macierzy S(n|p). Wymaga to jednak wykonania wielu operacji
arytmetycznych w ka»dej chwili n. Zauwa»my jednak, »e wektor X(n) i macierz S(n|p) ró»ni¡
si¦ w niewielkim stopniu od ich odpowiedników X(n−1) i S(n−1|p). Ró»nica polega na tym,
»e do wektora X(n − 1) dopisana jest dodatkowa pierwsza skªadowa x̃(n) , a do macierzy
S(n−1|p) dodatkowy pierwszy wiersz [x̃(n−1), x̃(n−2), . . . , x̃(n−p)]. Poza tym, w metodzie
kowariancyjnej z oknem ruchomym, skasowana jest ostatnia skªadowa x̃(n0 + p− 1) wektora
X(n−1) i ostatni wiersz [x̃(n0+p−2), x̃(n0+p−3), . . . , x̃(n0−1)] macierzy S(n−1|p). Mo»na
zatem oczekiwa¢, »e mi¦dzy wspóªczynnikami predykcji w chwilach n− 1 i n istnieje pewien
zwi¡zek. Wykorzystuj¡c ten zwi¡zek mo»na wyprowadzi¢ tzw. szybki algorytm rekursywny
najmniejszych kwadratów (wyprowadzenie mo»na znale¹¢ w [90]). Wymaga on wykonania w
chwili n obliczenia nast¦puj¡cych rekursji (dla m = 0, . . . , p− 1):

Km+1(n) = λ Km+1(n− 1) + ef (n|m) eb(n− 1|m)
1

1− γ(n− 1|m)
(2.45)

kf
m+1(n) =

Km+1(n)

Ef (n|m)
(2.46)

kb
m+1(n) =

Km+1(n)

Eb(n− 1|m)
(2.47)

ef (n|m + 1) = ef (n|m) − kb
m+1(n) eb(n− 1|m) (2.48)

eb(n|m + 1) = eb(n− 1|m) − kf
m+1(n) ef (n|m) (2.49)

Ef (n|m + 1) = Ef (n|m) − kb
m+1(n) Km+1(n) (2.50)

Eb(n|m + 1) = Eb(n− 1|m) − kf
m+1(n) Km+1(n) (2.51)

γ(n|m + 1) = γ(n|m) +
e2

b(n|m)

Eb(n|m)
(2.52)
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e∗f (n|m + 1) = e∗f (n|m) − kb
m+1(n) e∗b(n− 1|m) (2.53)

e∗b(n|m + 1) = e∗b(n− 1|m) − kf
m+1(n) e∗f (n|m) (2.54)

γ∗(n|m + 1) = γ∗(n|m) +
e∗2b (n|m)

Eb(n|m)
(2.55)

Km+1(n) ⇐= Km+1(n) − e∗f (n|m) e∗b(n− 1|m)
1

1− γ∗(n− 1|m)
(2.56)

Pierwsza cz¦±¢ wzorów (2.45 - 2.52) opisuje metod¦ najmniejszych kwadratów z oknem
pocz¡tkowym (λ < 1 jest wag¡ wykªadnicz¡). Obie cz¦±ci opisuj¡ algorytm z oknem rucho-
mym (nale»y wówczas podstawi¢ λ = 1). Znak ⇐= w (2.56) oznacza podstawienie nowej
warto±ci Km+1(n) po zmody�kowaniu dotychczasowej warto±ci wyst¦puj¡cej po prawej stro-
nie równania.

Wyja±nijmy znaczenie niektórych zmiennych wyst¦puj¡cych w szybkim algorytmie naj-
mniejszych kwadratów. Kolejne próbki sygnaªu eb(n− 1|m), eb(n− 2|m), . . . tworz¡ wektor
Eb(n|m + 1) = Xort(n|m + 1) tzn. m+1-szy wektor zortogonalizowanej bazy Xort(n|1),
. . ., Xort(n|p). Kolejne próbki sygnaªu ef (n|m + 1), ef (n − 1|m + 1), . . . tworz¡ wspóªrz¦d-
ne wektora bª¦du predykcji Ef (n|m + 1) dla predyktora o m + 1 wspóªczynnikach. Wektor
Ef (n|m + 1) powstaje przez odj¦cie od wektora X(n) jego rzutu na podprzestrze« rozpi¦t¡
na wektorach b¦d¡cych m + 1 pierwszymi kolumnami macierzy S(n|p). Rzut ten stanowi
wektor próbek sygnaªu predykcji X̂(n|m + 1) uzyskany przy u»yciu predyktora o m + 1
wspóªczynnikach. Wektor ten jest obliczany jako suma rzutów ortogonalnych wektora X(n)
na kolejne wektory Xort(n|1), . . . ,Xort(n|m + 1) czyli Eb(n|1), . . . ,Eb(n|m + 1):

X̂(n|m + 1) =
m+1∑

i=1

kb
i (n) Eb(n|i) (2.57)

Pierwsza wspóªrz¦dna tego wektora jest (dla m = p − 1) poszukiwan¡ próbk¡ sygnaªu pre-
dykcji x̂(n):

x̂(n) =
p∑

i=1

kb
i (n) eb(n− 1|i− 1) (2.58)

Wspóªczynnik kb
m+1(n) jest wspóªczynnikiem rzutu wektora X(n) na Xort(n|m + 1) =

Eb(n|m + 1):

kb
m+1(n) =

Et
b(n|m + 1) X(n)

Et
b(n|m + 1) Eb(n|m + 1)

=
Et

b(n|m + 1) Ef (n|m)

Et
b(n|m + 1) Eb(n|m + 1)

(2.59)

Ostatnia równo±¢ wynika z faktu, »e wektor X(n) mo»na rozªo»y¢ na skªadniki ortogo-
nalne: X(n) = X̂(n|m) + Ef (n|m), gdzie X̂(n|m) le»y w podprzestrzeni rozpi¦tej na
wektorach Xort(n|1), . . . ,Xort(n|m), a Ef (n|m) jest do tej podprzestrzeni ortogonalny. W
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zwi¡zku z tym rzut wektora X(n) na Xort(n|m + 1) jest równy rzutowi wektora Ef (n|m) na
Xort(n|m + 1).

Porównuj¡c wzór (2.59) ze wzorem de�nicyjnym (2.47) mo»na zinterpretowa¢ Km+1(n) ja-
ko iloczyn skalarny Et

b(n|m+1) Ef (n|m), oraz Eb(n−1|m) jako kwadrat normy ‖ Eb(n|m + 1) ‖2

= Et
b(n|m + 1) Eb(n|m + 1). Podobnie Ef (n|m) jest interpretowane jako kwadrat normy

wektora Ef (n|m).
Z nierówno±ci Schwarza

[
Et

b(n|m + 1) Ef (n|m)
]2 ≤ ‖ Ef (n|m) ‖2 ‖ Eb(n|m + 1) ‖2 (2.60)

wynika, »e

K2
m+1(n) ≤ Ef (n|m) Eb(n− 1|m) (2.61)

Naruszenie tej nierówno±ci (np. wskutek niedokªadno±ci oblicze«) powoduje, »e warto±ci
numeryczne norm wektorów wyst¦puj¡cych we wzorach (2.50), (2.51) staj¡ si¦ ujemne.

Jak ju» wspomniano, w chwili n dokonuje si¦ mody�kacji macierzy S(n−1|p) dopisuj¡c do
niej nowy pierwszy wiersz i dodatkowo kasuj¡c (dla metody kowariancyjnej z oknem rucho-
mym) ostatni wiersz w taki sposób, aby otrzyma¢ macierz S(n|p). Wspóªczynnik γ(n− 1|m)
interpretuje si¦ jako kwadrat sinusa k¡ta pomi¦dzy podprzestrzeniami rozpi¦tymi na m + 1
kolumnach macierzy S(n − 1|p) z dopisanym nowym wierszem i bez tego wiersza. Podob-
nie γ∗(n − 1|m) interpretuje si¦ w odniesieniu do usuwanego ostatniego wiersza macierzy
S(n− 1|p). Warto±ci tych wspóªczynników powinny by¢ zawarte w przedziale < 0, 1).

W algorytmie kowariancyjnym z oknem ruchomym wyst¦puj¡ ponadto sygnaªy e∗f (n|m)
i e∗b(n− 1|m) reprezentuj¡ce "lew¡" kraw¦d¹ okna (rys.2.5c).

W chwili n obliczenia rozpoczyna si¦ wyznaczeniem sygnaªu predykcji x̂(n) ze wzoru
(2.58). Po otrzymaniu sygnaªu skwantowanego x̃(n) (2.1) mo»liwa jest inicjalizacja warto±ci
zmiennych niezb¦dnych do obliczenia rekursji (2.45 - 2.56). Zmiennym ef (n|0) i eb(n|0) nada-
je si¦ warto±ci pocz¡tkowe równe x̃(n). Podobnie podstawia si¦ e∗f (n|0) = eb(n|0) = x̃(n0+
p) = x̃(n−M +p+1), gdzie M jest szeroko±ci¡ okna (rys.2.5c). Warto±ci Eb(n|0) = Ef (n|0)
s¡ kwadratem normy wektora X(n). Oblicza si¦ je, dodaj¡c do kwadratu normy wektora
X(n − 1) warto±¢ x̃2(n) i odejmuj¡c x̃2(n0 + p − 1). Dla algorytmu z oknem pocz¡tkowym
i wag¡ wykªadnicz¡ mno»y si¦ ‖ X(n − 1) ‖2 = Ef (n − 1|0) przez λ i dodaje si¦ x̃2(n).
Wspóªczynniki γ i γ∗ dla m = 0 s¡ zerowe.

Inicjalizacja caªego algorytmu polega na zastosowaniu w chwili n, 0 < n < p − 1 pre-
dyktora o m = n wspóªczynnikach. Dla n ≥ p stosuje si¦ predyktor o p wspóªczynnikach.
Wszystkie sygnaªy dla n < 0 uwa»a si¦ za zerowe.

2.2.5 Wyniki bada« symulacyjnych
Warunki i zakres bada«
Badania symulacyjne wykonywane byªy na sygnale mowy. Wykorzystywano 3 frazy sygnaªu
mowy, spróbkowanego z cz¦stotliwo±ci¡ 8 kHz i przetworzonego na posta¢ cyfrow¡ w forma-
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cie 12-bitowym (w sumie okoªo 10 s materiaªu d¹wi¦kowego). Badano nast¦puj¡ce metody
sekwencyjne predykcji liniowej:

• SGTRAN: algorytm gradientu stochastycznego, predyktor transwersalny,

• SGTRAN-N: algorytm gradientu stochastycznego z normalizacj¡, predyktor trans-
wersalny,

• SGLAT: algorytm gradientu stochastycznego, predyktor kratowy,

• SGLAT-N: algorytm gradientu stochastycznego z normalizacj¡, predyktor kratowy,

• LSLAT: algorytm najmniejszych kwadratów z oknem wykªadniczym, predyktor kra-
towy,

• COVLAT: algorytm kowariancyjny z oknem ruchomym, predyktor kratowy.

Badanie zysku predykcji
W pierwszym etapie bada« rejestrowano zysk predykcji Gp w uj¦ciu segmentowym dla sa-
mego predyktora z adaptacj¡ (z ukªadu ADPCM wyeliminowano kwantyzator). Umo»liwiªo
to dobór optymalnych parametrów predyktora i algorytmu jego adaptacji.

|k |<1
i

SGLAT

SGTRAN

Gp

[dB]

5

6

7

8

9

10

0.01       0.05     0.2      0.8

Rysunek 2.6: Zysk predykcji w funkcji parametru β, (p = 8)

W metodach gradientu stochastycznego SGTRAN i SGLAT najistotniejsz¡ spraw¡ jest
wªa±ciwy dobór staªej β okre±laj¡cej szybko±¢ zbie»no±ci. Dla zbyt maªych warto±ci β szyb-
ko±¢ zbie»no±ci jest maªa - objawia si¦ to spadkiem zysku predykcji Gp (rys.2.6). Dla zbyt
du»ych warto±ci β nast¦puje utrata stabilno±ci algorytmu adaptacji - szczególnie w obr¦bie
fragmentów sygnaªu mowy o wysokim poziomie.
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Rysunek 2.7: Zysk predykcji w funkcji parametru Lβ, (p = 8)

W metodzie SGLAT mo»na ograniczy¢ skutki utraty stabilno±ci algorytmu adaptacji
wymuszaj¡c warunek |ki| < 1, i = 1, . . . , p (jest to jednocze±nie warunek stabilno±ci ukªadu
ADPCM z predyktorem w p¦tli sprz¦»enia zwrotnego). Ostatecznie ustalono nast¦puj¡ce
warto±ci staªej β: dla algorytmu SGTRAN β = 0.2, dla algorytmu SGLAT β = 0.4 (zakªada
si¦, »e próbki przetwarzanego sygnaªu mowy mieszcz¡ si¦ w przedziale od -1 do +1).

W metodach gradientu stochastycznego z normalizacj¡ najistotniejszy jest wybór warto-
±ci Lβ - staªej okre±laj¡cej szybko±¢ zbie»no±ci i stabilno±¢ algorytmu. Dziaªa tu podobny me-
chanizm, jak w przypadku metod bez normalizacji (rys.2.7). Ostatecznie ustalono Lβ = 0.04
dla algorytmu SGTRAN-N i Lβ = 0.02 dla algorytmu SGLAT-N. Parametr Mβ ma niewielki
wpªyw na zysk predykcji. W obliczeniach stosowano Mβ = 0.0001. Parametr ᾱ, od którego
zale»y staªa czasowa estymatora mocy sygnaªu (wzór 2.25), ma równie» niewielki wpªyw na
zysk predykcji - mo»na go zmienia¢ w zakresie 0.8 - 0.98. Ostatecznie przyj¦to ᾱ = 0.92 dla
algorytmu SGTRAN-N i ᾱ = 0.96 dla algorytmu SGLAT-N.

Wmetodzie najmniejszych kwadratów z oknem pocz¡tkowym i wag¡ wykªadnicz¡ (LSLAT)
nale»y wybra¢ optymaln¡ warto±¢ λ, charakteryzuj¡c¡ efektywn¡ dªugo±¢ wykªadniczego
okna. W wyniku symulacji otrzymano optymaln¡ warto±¢ λ = 0.98 (rys.2.8).

W metodzie kowariancyjnej z oknem ruchomym (COVLAT) dla niewielkich fragmentów
mowy uzyskiwano du»e warto±ci Gp okoªo 16 dB. Symulacje z u»yciem caªych fraz mowy
nie daªy jednak zadowalaj¡cych wyników ze wzgl¦du na pojawiaj¡ce si¦ przypadki utraty
stabilno±ci algorytmu adaptacji predyktora. Szczegóªowa analiza dowiodªa, »e wyst¦puje tu
zjawisko kumulacji bª¦dów zaokr¡gle«.

W algorytmie adaptacji predyktora (2.45 - 2.56) wyst¦puj¡ nast¦puj¡ce zmienne, w któ-
rych mog¡ kumulowa¢ si¦ bª¦dy zaokr¡gle«: Km+1(n),m = 0, . . . , p−1, oraz Eb(n|0) i Ef (n|0).
W przypadku braku bª¦dów zaokr¡gle« speªnione s¡ równo±ci

Km+1(n) = Et
b(n|m + 1) Ef (n|m), m = 0, . . . , p− 1,

oraz
Eb(n|0) = Ef (n|0) = ‖ X(n) ‖2 .
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Rysunek 2.8: Zysk predykcji w funkcji parametru λ, (p = 8)

Po przetworzeniu dªu»szego fragmentu sygnaªu mowy bª¦dy zaokr¡gle« osi¡gaj¡ tak wy-
soki poziom, »e wy»ej wymienione równo±ci nie s¡ ju» speªnione. Daje si¦ to zauwa»y¢
szczególnie w sytuacji, gdy przetwarzany jest fragment ciszy mi¦dzywyrazowej i warto±ci
Et

b(n|m + 1) Ef (n|m), oraz ‖ X(n) ‖2 s¡ maªe. W tych warunkach cz¦sto dochodzi do na-
ruszenia nierówno±ci (2.61), co powoduje otrzymanie ujemnych norm wektorów w kolejnych
iteracjach i utrat¦ stabilno±ci numerycznej caªego algorytmu adaptacji. Ograniczenie warto±ci
Km+1(n), aby wymusi¢ speªnienie nierówno±ci (2.61), nie jest dziaªaniem skutecznym, gdy»
obliczane wspóªczynniki predykcji trac¡ zwi¡zek z przetwarzanym sygnaªem mowy (zale»¡
od skumulowanych bª¦dów zaokr¡gle«).

Skutecznym dziaªaniem okazaª si¦ natomiast restart caªego algorytmu adaptacji po ka»-
dorazowym naruszeniu nierówno±ci (2.61). Zmienne, zawieraj¡ce skumulowane bªedy zaokr¡-
gle«, s¡ zerowane, a caªy sygnaª x̃(n) poprzedzaj¡cy moment restartu jest traktowany jako
zerowy.

Po wprowadzeniu powy»szych mody�kacji zbadano wpªyw dªugo±ci okna M na zysk
predykcji. Najlepsze wyniki uzyskano dla okna licz¡cego M = 100 próbek (rys.2.9).

Po ustaleniu optymalnych warto±ci parametrów dla ka»dej z wymienionych metod ad-
aptacji predyktora, zbadano zysk predykcji w funkcji liczby wspóªczynników predykcji p
(rys.2.10). Najlepszym okazaª si¦ algorytm COVLAT, jednak algorytmy LSLAT i SGLAT-N
ust¦puj¡ mu jedynie w niewielkim stopniu. Zale»no±¢ zysku predykcji Gp od liczby wspóª-
czynników predykcji p wykazuje szybkie nasycenie. Ostatecznie przyj¦to p = 8 jako kompro-
mis mi¦dzy jako±ci¡ predyktora, a liczb¡ operacji arytmetycznych wykonywanych w procesie
adaptacji.

Badanie ukªadu ADPCM
Po ustaleniu optymalnych warto±ci parametrów dla ukªadów adaptacji predyktora, zasymu-
lowano ukªad ADPCM z kwantyzatorami adaptacyjnymi o 4, 8, i 16 poziomach kwantyza-
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Rysunek 2.9: Zysk predykcji w funkcji dªugo±ci okna M , (p = 8)

Tabela 2.7: Stosunek mocy sygnaªu u»ytecznego do mocy znieksztaªce« (SNR [dB]) w uj¦ciu
segmentowym dla symulowanego ukªadu ADPCM

Algorytm Liczba poz. kwantyzacji L
4 8 16

bez predykcji 8.91 14.68 19.91
SGTRAN 14.59 20.98 24.28
SGLAT 14.69 21.14 24.21

SGTRAN-N 15.57 21.65 24.37
SGLAT-N 16.35 22.89 25.04
LSLAT 16.31 22.76 25.10

COVLAT 16.69 23.03 25.37

cji, co odpowiada szybko±ci transmisji 16, 24 i 32 kbit/s. Stosowano predyktory o p = 8
wspóªczynnikach. Z analizy wyników (tabl.2.7) mo»na wnioskowa¢ o opªacalno±ci stosowania
predyktorów (poprawa jako±ci mowy o 3 - 9 dB w porównaniu z ukªadem bez predykcji).
Najlepsze wyniki zapewnia metoda COVLAT, jednak metody LSLAT i SGLAT-N prawie
jej dorównuj¡. Ogólnie bior¡c, predyktory o strukturze kratowej zapewniaj¡ lepsze dziaªanie
ukªadu ADPCM ni» predyktory transwersalne.

2.2.6 Podsumowanie
Celem podrozdziaªu byªo dokonanie analizy porównawczej algorytmów predykcji liniowej pod
k¡tem ich przydatno±ci do implementacji w koderach ADPCM, szczególnie z wykorzystaniem
procesorów sygnaªowych. Podobne badania przeprowadzono ju» w [91],[168]. W niniejszej
pracy problem potraktowano szerzej, badaj¡c szersz¡ klas¦ algorytmów predykcji liniowej
(m.in. algorytmy kowariancyjne z oknem ruchomym) oraz ukªady ADPCM o ró»nej szybko±ci
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Rysunek 2.10: Zysk predykcji w funkcji liczby wspóªczynników predykcji p

transmisji: 16, 24 i 32 kbit/s.
Najlepsze wªa±ciwo±ci, z punktu widzenia zysku predykcji, maj¡ algorytmy najmniejszych

kwadratów. Algorytm z oknem ruchomym w swojej wersji oryginalnej [90] nie nadaje si¦ do
przetwarzania sygnaªu mowy ze wzgl¦du na kumulacj¦ bª¦dów zaokr¡gle«. Po mody�kacji,
omówionej w p.2.2.5, algorytm ten okazaª si¦ najlepszy ze wzgl¦du na zysk predykcji i war-
to±¢ stosunku sygnaª - szum w ukªadzie ADPCM. Algorytm z oknem pocz¡tkowym i wag¡
wykªadnicz¡ jest odporny na kumulacj¦ bª¦dów zaokr¡gle« (w ka»dym momencie n, skumu-
lowane bª¦dy malej¡ w stosunku λ) i niewiele ust¦puje algorytmowi z oknem ruchomym.

Metody gradientowe z normalizacj¡, zastosowane w predyktorach o strukturze kratowej,
niewiele ust¦puj¡ metodom najmniejszych kwadratów. Metody gradientowe s¡ ci¡gle jeszcze
udoskonalane. Proponowane s¡ warianty bardziej zªo»one obliczeniowo, lecz szybciej zbie»ne
[26].

Ostateczne decyzje co do implementacji poszczególnych algorytmów predykcji liniowej
w koderach ADPCM zale»¡ od techniki realizacji tych ukªadów. Metody gradientu stocha-
stycznego w wersji transwersalnej s¡ najmniej zªo»one obliczeniowo (liczba mno»e« i dziele«
w ka»dej iteracji czasowej wynosi okoªo 2p dla algorytmu SGTRAN i 3p dla algorytmu
SGTRAN-N). Mo»liwa jest ich implementacja na procesorach sygnaªowych starszej genera-
cji (np.TMS 32010). Metody gradientu stochastycznego oraz metody najmniejszych kwadra-
tów w wersji kratowej s¡ bardziej zªo»one obliczeniowo (liczba mno»e« i dziele« na iteracj¦
czasow¡ wynosi okoªo 10p dla algorytmu SGLAT, 13p dla algorytmu SGLAT-N, 11p dla
algorytmu LSLAT i 16p dla algorytmu COVLAT). Mo»liwa jest ich implementacja na pro-
cesorach sygnaªowych typu TMS 320C25, TMS 320C30. Wydaje si¦, »e predyktor kratowy
z adaptacj¡ metod¡ najmniejszych kwadratów, z oknem pocz¡tkowym i wag¡ wykªadnicz¡
(LSLAT) jest szczególnie godny polecenia ze wzgl¦du na du»y zysk predykcji i jednorodn¡
struktur¦ algorytmu (brak restartów).
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3.1 Kwantyzacja wektorowa

3.1.1 Zasada dziaªania kwantyzatora wektorowego
Kwantyzator wektorowy (VQ) jest uogólnieniem kwantyzatora skalarnego. Kwantowaniu
podlega N -wymiarowy wektor x(i), zªo»ony z N kolejnych próbek sygnaªu (indeks i oznacza
numer kolejny wektora). Rol¦ poziomów kwantyzacji odgrywaj¡ wektory f1, f2 . . . fL, tworz¡-
ce tzw. sªownik F (ksi¡»k¦ kodow¡) kwantyzatora wektorowego. Przesyªa si¦ tylko numer
wybranego wektora (j), i na tej podstawie odtwarza si¦ N kolejnych próbek sygnaªu wyj-
±ciowego, tworz¡cego wektor x̃(i) - rys.3.1.

Min |x-f |j
2

F

F
x j x~

(a) (b)

Rysunek 3.1: Kwantyzator wektorowy w postaci podstawowej: (a) - koder, (b) - dekoder

Kwantyzator wektorowy jest okre±lony, je»eli znany jest sªownik F i algorytm jego prze-
szukiwania (tzn. sposób wyboru wektora x̃(i) spo±ród wektorów sªownika). Najcz¦±ciej prze-
szukuje si¦ caªy sªownik (ang. full search) i wybiera si¦ wektor fj zapewniaj¡cy minimum
odlegªo±ci euklidesowej ‖ x(i)− fj ‖. Kryterium euklidesowe nie jest wybrane przypadkowo
- ‖ x(i) − x̃(i) ‖2 jest energi¡ bª¦du kwantyzacji N kolejnych próbek sygnaªu wej±ciowe-
go. Algorytm przeszukiwania sªownika generuje podziaª przestrzeni RN na L tzw. komórek
Voronoi'a P (f1), . . . , P (fL), okre±lonych w nast¦puj¡cy sposób:

P (fj) = {x ∈ RN : x̃ = fj} (3.1)

Ka»dy wektor sªownika fj jest centroidem odpowiedniej komórki Voronoi'a P (fj).
Przepªywno±¢ binarn¡ determinuje tzw. rozdzielczo±¢ b - liczba bitów przypadaj¡ca na

próbk¦ sygnaªu. Rozdzielczo±¢ jest cz¦sto liczb¡ uªamkow¡, nawet mniejsz¡ od 1. Liczba
bitów przeznaczona do zakodowania wektora sygnaªu bN jest najcz¦±ciej liczb¡ caªkowit¡,
okre±laj¡c¡ wielko±¢ sªownika (L = 2bN wektorów).

Projektowanie optymalnych kwantyzatorów wektorowych (tzn. wyznaczanie sªowników)
odbywa si¦ w podobny sposób, jak projektowanie optymalnych kwantyzatorów skalarnych.
Najcz¦±ciej korzysta si¦ z uogólnionego na przypadek wielowymiarowy, iteracyjnego algo-
rytmu Lloyda [122], przedstawionego na rys.3.2. Maj¡c dany zbiór wektorów sygnaªu aku-
stycznego (tzw. sekwencj¦ treningow¡) {x(i)}, oraz sªownik pocz¡tkowy F = {fj} dokonuje
si¦ kwantyzacji sekwencji treningowej. Oznacza to podziaª sekwencji treningowej na L cz¦-
±ci, nale»¡cych do poszczególnych komórek Voronoi'a ( wektor x(i) nale»y do P (fj), gdy
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Rysunek 3.2: Uogólniony algorytm Lloyda projektowania sªownika kwantyzatora wektorowe-
go

‖ x(i)− fj ‖≤‖ x(i)− fk ‖ dla k = 1, 2 . . . L). W wyniku kwantowania sekwencji treningowej
otrzymuje si¦ energi¦ bª¦du kwantyzacji:

D =
∑

i

‖ x(i)− x̃(i) ‖2 =
L∑

j=1

∑

i,x(i)∈P (fj)

‖ x(i)− fj ‖2 =
L∑

j=1

Dj (3.2)

gdzie
Dj =

∑

i,x(i)∈P (fj)

‖ x(i)− fj ‖2 =
∑

i,x(i)∈P (fj)

[xt(i) x(i)− 2f t
j x(i) + f t

j fj] (3.3)

jest energi¡ bª¦du kwantyzacji dla wektorów nale»¡cych do j-tej komórki.
Nowy sªownik Fnowy = {fnowy

j } oblicza si¦ w taki sposób, aby zminimalizowa¢ D zachowu-
j¡c dotychczasowy podziaª przestrzeni RN na komórki Voronoi'a. Z równania ∂D

∂fj
= ∂Dj

∂fj
= 0

otrzymuje si¦:
fnowy
j =

1

mj

∑

i,x(i)∈P (fj)

x(i) (3.4)

gdzie mj jest liczb¡ wektorów sekwencji treningowej nale»¡c¡ do j-tej komórki. Wzór (3.4)
okre±la centroid - nowy wektor sªownika jest warto±ci¡ ±redni¡ wektorów treningowych na-
le»¡cych do odpowiedniej komórki.

Nowy sªownik generuje nowy podziaª przestrzeni na komórki Voronoi'a i proces obliczania
centroidów powtarza si¦ a» do osi¡gni¦cia punktu staªego - rys.3.2.

Sabin i Gray [175] badali warunki zbie»no±ci tego algorytmu. W praktyce du»e znaczenie
ma wybór sªownika pocz¡tkowego. Problem wyznaczania warunków pocz¡tkowych dla proce-
dury Lloyda pomy±lnie rozwi¡zali Linde, Buzo i Gray [121], tworz¡c powszechnie stosowany
algorytm LBG (nie daje on jednak gwarancji zbie»no±ci do minimum globalnego dla D).
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3.1.2 Warto±ci graniczne dla kwantyzatora wektorowego
Zaªó»my »e znamy g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa N - wymiarowych wektorów sygnaªu p(x).
O kwantyzatorze zaªó»my, »e ma on du»¡ rozdzielczo±¢ b, a wi¦c sªownik o du»ej liczbie
wektorów L = 2bN . Oznacza to, »e g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa p(x) mo»e by¢ zast¡pio-
na warto±ci¡ staª¡ w obr¦bie ka»dej komórki Voronoi'a. Mo»na wi¦c upro±ci¢ ogólny wzór
opisuj¡cy moc szumu kwantowania:

σ2
e(b,N) =

1

N

∫

RN
‖ x− x̃ ‖2 dx =

1

N

L∑

j=1

∫

x∈P (fj)
‖ x− fj ‖2 dx (3.5)

Dla optymalnego kwantyzatora wektorowego Zador [208] otrzymaª nast¦puj¡ce oszacowanie:

σ2
e(b,N) = c̄(N) ‖ p(x) ‖ N

N+2
2−2b (3.6)

gdzie ‖ p(x) ‖α= [
∫
RN pα(x)dx]1/α, natomiast c̄(N) jest staª¡ zale»n¡ od wymiaru wektora.

Warto±ci c̄(N) obliczyª Gersho [74].
Dla sygnaªu o rozkªadzie gaussowskim i zerowej warto±ci ±redniej:

p(x) =
1

(2π)N/2
√

detRN(x)
exp

[
−1

2
xt(RN(x))−1x

]
(3.7)

gdzie RN(x) = E[xxt] jest macierz¡ kowariancji1, wzór (3.6) daje si¦ upro±ci¢ do nast¦puj¡cej
postaci [124]:

σ2
e(b,N) = c(N)

[
detRN(x)

]1/N
2−2b (3.8)

Staªa c(1) =
√

3π
2
, natomiast dla wi¦kszych warto±ci N , c(N) maleje d¡»¡c do jedno±ci.

Podstawiaj¡c RN(x) = σ2
x ρN(x), gdzie ρN(x) jest znormalizowan¡ macierz¡ kowariancji

(a zarazam korelacji), otrzymuje si¦ nast¦puj¡cy wzór na stosunek mocy sygnaªu do mocy
szumu kwantyzacji:

SNR(b,N) =
σ2

x

σ2
e(b,N)

= c−1(N)
σ2

x

[detRN(x)]1/N
22b = c−1(N)

1

[detρN(x)]1/N
22b (3.9)

Dla N →∞ wzór (3.9) staje si¦ identyczny ze wzorem opisuj¡cym SNRmax - maksymaln¡
warto±¢ SNR dla sygnaªu gaussowskiego wynikaj¡c¡ z teorii Shannona o kodowaniu ¹ródªa.
Shannon udowodniª [182, 183], »e powy»szy wniosek jest sªuszny dla wszystkich sygnaªów, nie
tylko dla sygnaªu gaussowskiego. Oznacza to, »e kwantyzator wektorowy jest asymptotycznie
optymalnym koderem: dla danej przepªywno±ci binarnej, gdy wymiar wektora N (i oczywi±cie
liczba wektorów w sªowniku L) d¡»y do niesko«czono±ci, kwantyzator wektorowy zapewnia
najmniejsze znieksztaªcenia kodowania.

Ciekawe byªoby porównanie kwantyzatora wektorowego z koderem ADPCM. Dla niesko-
relowanego sygnaªu gaussowskiego przewaga kwantyzatora wektorowego SNR(b,N)

SNRADPCM
= c(1)

c(N)

1Dla sygnaªu o zerowej warto±ci ±redniej macierz kowariancji jest równa macierzy korelacji, z tego wzgl¦du
u»yto oznaczenia wªa±ciwego dla macierzy korelacji.
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jest tym wi¦ksza, im wi¦kszy jest wymiar wektorów przetwarzanych w kwantyzatorze wek-
torowym. Dla skorelowanego sygnaªu gaussowskiego sªuszny jest wzór:

SNR(b,N)

SNRADPCM

=
c(1)

c(N)

det ρp+1(x)

det ρp(x)

[
detρN(x)

]1/N (3.10)

Wynik porównania obu koderów zale»y od sygnaªu, wymiaru przetwarzanych wektorów N i
rz¦du predyktora p. Moreau [139] wykonaª seri¦ oblicze«, porównuj¡c kwantyzator wektorowy
z koderem ADPCM (dla N = p). Dla silnie skorelowanych sygnaªów koder ADPCM prze-
wy»szaª niekiedy kwantyzator wektorowy. Dzieje si¦ tak dlatego, »e predyktor wykorzystuje
korelacje mi¦dzy próbkami nale»¡cymi do ka»dego wybranego ci¡gu, natomiast kwantyza-
tor wektorowy nie wykorzystuje korelacji mi¦dzy próbkami nale»¡cymi do ró»nych wektorów.
Jednak dla odpowiednio wysokiego N kwantyzator wektorowy zawsze przewy»sza koder AD-
PCM.

Dla sygnaªów niegaussowskich przewaga kwantyzatora wektorowego nad koderem AD-
PCM mo»e by¢ znacznie wi¦ksza. Na podstawie wzoru (3.6) dla sygnaªu nieskorelowanego
przewaga ta wynosi:

SNR(b,N)

SNRADPCM

=
σ2

e(b, 1)

σ2
e(b,N)

=
c̄(1)

c̄(N)

‖ p(x) ‖ 1
3

‖ p(x) ‖ N
N+2

(3.11)

Uwzgl¦dniaj¡c brak korelacji mi¦dzy skªadowymi wektora x, mo»na napisa¢ p(x) =
∏N

i=1 p(xi),
z czego wynika nast¦puj¡ca równo±¢:

‖ p(x) ‖ N
N+2

=

[∫

RN

N∏

i=1

(p(xi))
N

N+2 dx1 . . . dxN

]N+2
N

=
N∏

i=1

[∫

R1
(p(xi))

N
N+2 dxi

]N+2
N

=
[∫

R1
(p(x))

N
N+2 dx

]N+2

(3.12)

Po podstawieniu do równania (3.11) otrzymuje si¦:

SNR(b, N)

SNRADPCM

=
c̄(1)

c̄(N)

[∫
R1(p(x))

1
3 dx

]3

[∫
R1(p(x))

N
N+2 dx

]N+2 (3.13)

Wyniki (opracowane na podstawie [124]) podano na rys.3.3. Im bardziej p(x) odbiega od
rozkªadu równomiernego, tym wi¦kszy jest zysk kwantyzatora wektorowego nad koderem
ADPCM.
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Rysunek 3.3: Przewaga kwantyzatora wektorowego nad koderem ADPCM
(SNR(b,N)/SNRADPCM) dla sygnaªów nieskorelowanych

3.1.3 Problem zªo»ono±ci obliczeniowej
W punkcie 3.1.2 zwrócono uwag¦, »e kwantyzator wektorowy jest asymptotycznie optymal-
nym koderem ¹ródªa sygnaªu, tzn. w miar¦ wzrostu wymiaru przetwarzanych wektorów N
bªad kwantowania zbli»a si¦ do warto±ci minimalnej okre±lonej przez Shannona [182, 183].
Minimalna moc znieksztaªce« zale»y od wªa±ciwo±ci sygnaªu. W pracy [8] podano algorytmy
obliczania minimalnej mocy znieksztaªce« i przedstawiono wyniki oblicze« dla konkretnych
sygnaªów.

Nadmierne zwi¦kszanie wymiaru wektorów N nie jest jednak mo»liwe z uwagi na zªo-
»ono±¢ obliczeniow¡ algorytmu przeszukiwania sªownika i z uwagi na pojemno±¢ pami¦ci
przeznaczonej na jego przechowywanie. Przy rozdzielczo±ci b bitów na próbk¦ sªownik kwan-
tyzatora wektorowego liczy L = 2bN wektorów i jego przeszukanie (obliczenie L odlegªo±ci
euklidesowych N -wymiarowych wektorów) wymaga wykonania NL mno»e«. Na jedn¡ prób-
k¦ przypada wi¦c L mno»e«, a na sekund¦ fsL = fs2

bN mno»e«, gdzie fs jest cz¦stotliwo±ci¡
próbkowania.

Na wykresie 3.4 pokazano wykªadnicz¡ zale»no±¢ liczby mno»e« na sekund¦ od wymiaru
wektora N przy danej rozdzielczo±ci b. Moc obliczeniowa typowych procesorów sygnaªowych,
rz¦du 20 milionów operacji dªugich na sekund¦, powa»nie ogranicza wymiar wektora i nie
umo»liwia zmniejszenia poziomu szumu kwantyzacji.
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Rysunek 3.4: Zªo»ono±¢ obliczeniowa algorytmu przeszukiwania sªownika (tzn. liczba operacji
dªugich na sekund¦) w funkcji wymiaru wektora (b jest rozdzielczo±ci¡ w bitach na próbk¦)

3.2 Dekompozycja sªownika kwantyzatora wektorowego

3.2.1 Sªownik w postaci iloczynu kartezja«skiego
Jak pokazano w poprzednim punkcie, wymiar przetwarzanych wektorów jest ograniczony, ze
wzgl¦du na wzrost (wg zale»no±ci wykªadniczej) liczby wektorów w sªowniku (L = 2bN). Prze-
szukiwanie wielkich sªowników w czasie rzeczywistym nie jest mo»liwe, mo»na jednak nada¢
sªownikowi pewn¡ struktur¦, umo»liwiaj¡c¡ przeszukiwanie tylko jego cz¦±ci. Przykªadem
mo»e by¢ sªownik o strukturze drzewa binarnego [75], który wymaga jedynie log2 L = bN
porówna« kwantowanego wektora z wektorami sªownika. Oczywi±cie nie ma pewno±ci, »e
dziaªaj¡c w ten sposób odnajdzie si¦ ten z L wektorów, który jest najbli»szy wektorowi
kwantowanemu. Innym rozwi¡zaniem jest przedstawienie sªownika F w postaci iloczynu kar-
tezja«skiego K mniejszych sªowników:

F = F1 × F2 × . . .× FK (3.14)
i przeszukiwanie tych sªowników po kolei. Ka»dy sªownik elementarny Fk zawiera Lk wekto-
rów (niekoniecznie o wymiarze N - niektóre sªowniki mog¡ skªada¢ si¦ nawet ze skalarów):

Fk = {fk
1 , . . . , fk

Lk
} (3.15)

Z wektorów nale»¡cych do sªowników elementarnych mo»na zestawi¢ L =
∏K

k=1 Lk wektorów
sªownika F. Dzi¦ki szeregowemu przeszukiwaniu sªowników elementarnych liczba porówna«
wynosi ∑K

k=1 Lk. Tak wi¦c dzi¦ki dekompozycji sªownika F na K sªowników elementarnych
mo»liwe jest radykalne zmniejszenie zªo»ono±ci obliczeniowej algorytmu kwantowania wek-
torowego (oczywi±cie kosztem zwi¦kszenia bª¦du kwantowania). Takie podej±cie znane jest
w literaturze pod nazw¡ PCVQ - Product Code Vector Quantization [75].



ROZDZIA� 3. KWANTYZATORY WEKTOROWE I KODERY CELP 43

Min |x-g f |m j

2

gm

fj

F G

G

Fx

j

m

x~

(a) (b)

.

Rysunek 3.5: Kwantyzator wektorowy typu ksztaªt wzmocnienie: (a) - koder, (b) - dekoder

Kwantyzator wektorowy z dekompozycj¡ sªownika (Product Code Vector Quantizer) jest
okre±lony, gdy znane s¡ sªowniki elementarne F1,F2, . . . ,FK oraz algorytm modelowania
wektora x, tj. wyznaczania jego skwantowanej kopii x̃:

x̃ = x̃(f1
j1

, f2
j2

, . . . , fK
jK

) (3.16)

Nale»y zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e algorytm projektowania sªowników PCVQ zale»y od wy-
branego algorytmu modelowania.

3.2.2 Kwantyzatory wektorowe typu ksztaªt - wzmocnienie
Najcz¦±ciej wykorzystywan¡ metod¡ dekompozycji sªownika kwantyzatora wektorowego jest
iloczyn kartezja«ski dwóch sªowników: sªownika ksztaªtów (F) i sªownika wzmocnie« (G).
Sªownik ksztaªtów zawiera Ls wektorów N - wymiarowych, natomiast sªownik wzmocnie« -
Lg skalarów, które s¡ poziomami kwantyzacji wzmocnienia. Wektor sygnaªu skwantowanego
jest iloczynem ksztaªtu i wzmocnienia:

x̃ = gm fj (3.17)

Dziaªanie takiego kwantyzatora wektorowego, zwanego kwantyzatorem wektorowym typu
ksztaªt- wzmocnienie (SGVQ - Shape Gain Vector Quantizer [174]) pokazano na rys.3.5.
Tego typu dekompozycja wynika z wªa±ciwo±ci przetwarzanego sygnaªu (najcz¦±ciej telefo-
nicznego): poziom sygnaªu mo»e si¦ zmienia¢ w szerokim zakresie, natomiast jego ksztaªt w
niewielkim stopniu zale»y od poziomu (podobne ksztaªty opisuj¡ wektory pobrane z gªo±no
i cicho wypowiadanej frazy).

Nale»y odró»nia¢ SGVQ od kwantyzatora wektorowego z adaptacyjnym wzmocnieniem
[75, 52, 167], w którym wzmocnienie dobiera si¦ raz na kilkana±cie - kilkadziesi¡t wekto-
rów, proporcjonalnie do wyestymowanej warto±ci skutecznej sygnaªu (σ̂x). Jest to w istocie
klasyczny VQ, przetwarzaj¡cy znormalizowany (z wykorzystaniem σ̂x) sygnaª wej±ciowy.
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Rysunek 3.6: Sªownik ksztaªt - wzmocnienie i g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa skorelowanego
sygnaªu gaussowskiego

Kwantyzator wektorowy typu ksztaªt wzmocnienie wyst¦puje w kilku odmianach: ze znor-
malizowanym sªownikiem ksztaªtów (‖ fj ‖= 1) i bez tej normalizacji, a tak»e jako tzw.
kwantyzator wektorowy typu kontur - wzmocnienie (CGVQ - Contour Gain Vector Quan-
tizer [128]). Znormalizowany sªownik ksztaªtów nadaje si¦ do kwantyzacji sygnaªów niesko-
relowanych. Dost¦pne modele wektorów sygnaªu wej±ciowego, otrzymywane przez ª¡czenie
ksztaªtów i wzmocnie«, le»¡ na powierzchni Lg sfer o promieniach g1, . . . , gLg - rys.3.6. Z kolei
N - wymiarowa g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa skorelowanego sygnaªu gaussowskiego jest staªa
na powierzchni elipsoid. Wynika st¡d, »e niektóre zestawienia gm fj b¦d¡ wykorzystywane
bardzo rzadko. Celowe jest wi¦c zró»nicowanie norm wektorów ksztaªtów (ich ko«ce powinny
le»e¢ na powierzchni jednej ze wspomnianych elipsoid). Inn¡ mo»liwo±¢ przestudiowano w
pracy Dymarskiego, Chmielewskiego i Ratree [52]: dla ka»dego ksztaªtu przewidziano inny
kwantyzator wzmocnie«.

3.2.3 Modelowanie wielostopniowe i predykcja dªugookresowa
W kwantyzatorze wektorowym z modelowaniem wielostopniowym (ang. multistage VQ [108])
wektor sygnaªu wej±ciowego x jest przybli»any sum¡ K wektorów:

x̃ = f1
j1

+ f2
j2

+ . . . + fK
jK

(3.18)

W ogólnym przypadku ka»dy z tych wektorów mo»e by¢ pobrany z osobnego sªownika: fk
jk
∈

Fk, k = 1, . . . , K.
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Cz¦sto, zwªaszcza w koderach CELP, o których b¦dzie mowa w nast¦pnym punkcie, na
ka»dym etapie jest wykorzystywany kwantyzator wektorowy typu ksztaªt- wzmocnienie:

x̃ = g1
m1

f1
j1

+ g2
m2

f2
j2

+ . . . + gK
mK

fK
jK

(3.19)

Równaniem (3.19) mo»na opisa¢ wiele znanych kwantyzatorów wektorowych i koderów CELP
(tych ostatnich po doª¡czeniu �ltru predykcyjnego - patrz nast¦pny punkt). Zale»y to od
zawarto±ci sªowników, ich liczby, oraz ogranicze« dotycz¡cych kolejno±ci i sposobu ich prze-
szukiwania. Np. stosuj¡c na ka»dym z K etapów taki sam sªownik opisany macierz¡ jednost-
kow¡ I stopnia N × N otrzymuje si¦ pobudzenie impulsowe dla kodera CELP [7]. Indeksy
jk i wzmocnienia gk oznaczaj¡ odpowiednio poªo»enia i amplitudy K wybranych impulsów.
Po uwzgl¦dnieniu dodatkowych ogranicze« dotycz¡cych poªo»e« impulsów, otrzymamy ko-
der predykcyjny (CELP) o pobudzeniu regularnym [44]. Poªo»enia K impulsów s¡ wówczas
okre±lone wzorem jk+1 = jk + N/K, co umo»liwia zakodowanie polo»enia tylko pierwszego
impulsu.

W niektórych kwantyzatorach wektorowych i w wi¦kszo±ci koderów CELP stosowana jest
predykcja dªugookresowa (LTP - ang. long-term prediction) [169, 170]. Odwoªuje si¦ ona do
sygnaªu wyj±ciowego dekodera x̃ wygenerowanego w bezpo±redniej przeszªo±ci. Umo»liwia
ona efektywne zamodelowanie mowy d¹wi¦cznej, je»eli wykorzystany zostanie sygnaª opó¹-
niony o okres tonu krtaniowego lub jego wielokrotno±¢. Opó¹niony sygnaª mo»na umie±ci¢ w
tzw. sªowniku adaptacyjnym [111, 112], który dla kwantyzatora wektorowego, przetwarzaj¡-
cego wektor sygnaªu wej±ciowego x = [x(0), x(1), . . . , x(N−1)]t, przedstawia si¦ nast¦puj¡co:

F1 =




x̃(−N) x̃(−N − 1) · · · x̃(−N − L1 + 1)
x̃(−N + 1) x̃(−N) · · · x̃(−N − L1 + 2)

... ... ...
x̃(−1) x̃(−2) · · · x̃(−L1)




(3.20)

Po zamodelowaniu bie»¡cego wektora x, do sªownika wpisuje si¦ N nowych wektorów, usu-
waj¡c N wektorów zawieraj¡cych sygnaª najbardziej opó¹niony. W wi¦kszo±ci przypadków
ze sªownika adaptacyjnego pobiera si¦ tylko jeden wektor f1

j1
. Jego indeks j1 ma zwi¡zek z

opó¹nieniem wektora sygnaªu w predykcji dªugookresowej (opó¹nienie jest równe j1 + N).
Odpowiednie wzmocnienie g1

m1
jest wspóªczynnikiem predykcji dªugookresowej. Niekiedy ze

sªownika adaptacyjnego pobiera si¦ kilka kolejnych wektorów, tworz¡c predyktor dªugookre-
sowy o wielu wspóªczynnikach [166]. W sªowniku mo»na równie» umieszcza¢ dodatkowe wek-
tory otrzymane metod¡ interpolacji kolejnych wektorów zapisanych w kolumnach macierzy
(3.20). Otrzymuje si¦ w ten sposób tzw. predyktor o opó¹nieniach uªamkowych [133, 114].

W kwantyzatorach wektorowych i koderach CELP liczba etapów modelowania K jest
najcz¦±ciej ograniczona do dwóch: w pierwszym etapie wykorzystuje si¦ sªownik adaptacyj-
ny, a w drugim - staªy. W kwantyzatorze wektorowym konieczne jest obliczanie sªownika
staªego z uwzgl¦dnieniem wªa±ciwo±ci przetwarzanego sygnaªu. W koderze CELP nie jest to
reguª¡ - niekiedy sªownik si¦ oblicza [38, 37], niekiedy wypeªnia si¦ go sekwencj¡ o rozkªadzie
gaussowskim, lub specjalnymi sygnaªami ªatwymi w obróbce. Nale»y tu wymieni¢ sekwencje
"rzadkie" [36] (tzn. zawieraj¡ce du»o próbek zerowych), binarne [87] (próbki o warto±ciach
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±1), ternarne [93] (próbki o warto±ciach 0,±1). Sekwencje binarne i ternarne zwane s¡ al-
gebraicznymi [3]. Sekwencje ternarne s¡ z natury swej "rzadkie", niekiedy równie» regularne
[180].

Wprowadzaj¡c odpowiednie ograniczenia, mo»na do opisu koderów ze sªownikami alge-
braicznymi wykorzysta¢ wzór (3.19). Np. sekwencja binarna mo»e by¢ otrzymana drog¡ ko-
lejnego wybierania K = N wektorów ze sªownika opisanego macierz¡ jednostkow¡ I stopnia
N ×N z nast¦puj¡cym ograniczeniem co do wspóªczynników wzmocnienia:

gk = g sk k = 1 . . . K (3.21)

gdzie g oznacza amplitud¦ a sk znak k-tej próbki sygnaªu. W tym przypadku wspóªczynniki
wzmocnienia ró»ni¡ si¦ jedynie znakiem. W ten sam sposób mo»na opisa¢ sygnaª ternarny,
jednak w tym wypadku wybiera si¦ K < N wektorów. Dla ustalonego K mo»na otrzy-
ma¢ N !/(K! (N − K)!) 2K ró»nych sygnaªów. Nie okre±laj¡c liczby skªadników K, mo»na
otrzyma¢ 3N sygnaªów. Innym przykªadem jest skªadanie N -wymiarowego wektora poprzez
konkatenacj¦ ("sklejanie") K krótkich wektorów wybranych z tego samego sªownika F′ z tym
samym wspóªczynnikiem wzmocnienia g (lub z ograniczeniem opisanym wzorem (3.21)). W
tym ostatnim przypadku mo»na przepisa¢ równanie (3.19) w nast¦puj¡cej postaci:

x̃ = g
K∑

k=1

sk fk
jk

(3.22)

Sªowniki F1,F2, . . . ,FK , z których wybiera si¦ kolejne wektory wyst¦puj¡ce we wzorze (3.22),
opisane s¡ wówczas wzorami:

F1 =




F′

0
...
0




, F2 =




0
F′
...
0




, · · · FK =




0
0
...
F′




(3.23)

Sªowniki Fk, k = 1, . . . , K mo»na poª¡czy¢ w jeden sªownik "mieszany"

F1 F2 . . . FK (3.24)

Np. w kwantyzatorze wektorowym z predykcj¡ dªugookresow¡ sªownik "mieszany" zawiera
cz¦±¢ adaptacyjn¡ i staª¡. Pierwszy wybrany wektor powinien pochodzi¢ z cz¦±ci adapta-
cyjnej, a drugi - ze staªej. Mo»na jednak znie±¢ to ograniczenie i przeszukiwa¢ dwukrotnie
caªy sªownik "mieszany" - umo»liwia to np. wyeliminowanie w naturalny sposób predykcji
dªugookresowej dla mowy bezd¹wi¦cznej, gdy jest ona maªo skuteczna. Pomysª utworzenia
sªownika "mieszanego" i usuni¦cia ogranicze« w trakcie jego przeszukiwania zostaª opubli-
kowany przez N.Moreau i autora niniejszej rozprawy [140, 141].
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Rysunek 3.7: Koder/dekoder CELP

3.2.4 Koder CELP jako PCVQ
Podstawowa ró»nica mi¦dzy koderem CELP (Code Excited Linear Prediction) a kwantyzato-
rem wektorowym polega na tym, »e w dekoderze CELP (podobnie jak w dekoderze ADPCM)
sygnaª jest przepuszczany przez predykcyjny �ltr syntezy o transmitancji H(z) = 1/A(z).
Operacj¦ t¦ mo»na potraktowa¢ jako dodatkowy etap dekompozycji sªownika kwantyzatora
wektorowego: jest on iloczynem kartezja«skim zbioru wektorów nieod�ltrowanego sªownika i
zbioru dopuszczalnych transmitancji �ltru predykcyjnego. Zbiór transmitancji zawiera sko«-
czon¡ liczb¦ elementów, gdy» wspóªczynniki predykcji okre±laj¡ce ka»d¡ transmitancj¦ s¡
skwantowane (skalarnie lub wektorowo).

Typowy koder CELP zawiera adaptacyjne �ltry preemfazy i deemfazy (tzw. �ltry per-
cepcyjne W (z) i W−1(z)) ksztaªtuj¡ce widmo szumu kwantyzacji. Modelowanie sygnaªu jest
wielostopniowe - najcz¦±ciej dwustopniowe, z wykorzystaniem w pierwszym etapie predyk-
tora dªugookresowego w ukªadzie ze sªownikiem adaptacyjnym tak, jak przedstawiono to w
punkcie 3.2.3. W ka»dym etapie modelowania sygnaªu wykorzystuje si¦ kwantyzator wekto-
rowy typu ksztaªt- wzmocnienie (SGVQ), patrz p.3.2.2.

Ogólny schemat kodera i dekodera CELP pokazano na rys.3.7. Minimalizacja odlegªo±ci
(euklidesowej) sygnaªu zrekonstruowanego w odbiorniku i sygnaªu oryginalnego jest prze-
prowadzona na poziomie sygnaªów "percepcyjnych" ỹ i y. Na tym poziomie d¡»y si¦ do
uzyskania mo»liwie "pªaskiej" g¦sto±ci mocy szumu kwantyzacji. Umo»liwia to uzyskanie
po»¡danej g¦sto±ci mocy szumu kwantyzacji na poziomie sygnaªu wyj±ciowego odbiornika
x̃. Odpowiednie �ltry "percepcyjne" maj¡ transmitancje okre±lone przez wspóªczynniki pre-
dykcji: transmitancja �ltru nadawczego wynosi najcz¦±ciej W (z) = A(z)/A(z/γ), a �ltru
odbiorczego W−1(z) = A(z/γ)/A(z). Wspóªczynnik tªumiemia γ < 1 okre±la gª¦boko±¢
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preemfazy/deemfazy: dla warto±ci zbli»onych do jedno±ci preemfaza zanika. A(z) jest trans-
mitancj¡ �ltru inwersyjnego: podaj¡c na jego wej±cie sygnaª akustyczny x na jego wyj±ciu
otrzymuje si¦ sygnaª resztkowy (ang. residual) r. Sygnaª resztkowy jest w swojej istocie bª¦-
dem predykcji sygnaªu x - w teorii koderów ADPCM zwany jest równie» sygnaªem ró»nico-
wym. Filtry "percepcyjne" adaptuj¡ si¦ do sygnaªu, gdy» co 10-30 ms oblicza si¦ i przesyªa do
odbiornika nowe wspóªczynniki predykcji. Kodery CELP, w których wspóªczynniki predykcji
s¡ obliczane z sygnaªu zrekonstruowanego (w zwi¡zku z tym nie s¡ transmitowane, podobnie
jak w koderach ADPCM), nale»¡ do rzadko±ci (patrz np. [28]). W wi¦kszo±ci przypadków do
wyznaczania wspóªczynników predykcji stosuje si¦ klasyczne metody blokowe predykcji linio-
wej (metoda autokorelacyjna, kowariancyjna). S¡ one opisane w licznych monogra�ach, np.
[132], [189], [102], w zwi¡zku z tym szczegóªowy ich opis zostanie tu pomini¦ty. Wspóªczynni-
ki predykcji s¡ najcz¦±ciej przesyªane jako tzw. wspóªczynniki widma pr¡»kowego (LSF - line
spectrum frequencies lub LSP - line spectrum pairs)[94, 190]. Wspóªczynniki te kwantowano
pocz¡tkowo skalarnie, obecnie coraz cz¦±ciej wektorowo [109, 187, 161, 203].

Wielostopniowy kwantyzator wektorowy typu ksztaªt- wzmocnienie operuje bezpo±red-
nio na poziomie sygnaªu resztkowego r, chocia» bª¡d kwantyzacji mierzony jest na poziomie
sygnaªu percepcyjnego y. Zestawiany jest pewien model sygnaªu resztkowego r̃ z wykorzysta-
niem sªowników sygnaªów resztkowych C1, C2, . . . ,CK . Sygnaª percepcyjny jest otrzymy-
wany przez �ltracj¦ sygnaªu resztkowego za pomoc¡ �ltru o transmitancji H ′(z) = 1/A(z/γ).
Sygnaª wyj±ciowy odbiornika x̃ mo»e by¢ otrzymany przez �ltracj¦ sygnaªu "percepcyjnego"
ỹ z wykorzystaniem �ltru W−1(z) - cz¦±ciej stosowan¡ metod¡ jest bezpo±rednia �ltracja sy-
gnaªu resztkowego r̃ z wykorzystaniem �ltru predykcyjnego H(z), o transmitancji opisanej
nast¦puj¡cym wzorem:

H(z) = H ′(z) W−1(z) =
1

A(z/γ)

A(z/γ)

A(z)
=

1

A(z)
(3.25)

Sygnaª x̃ jest wytwarzany jedynie w odbiorniku i tylko tam jest wykorzystywany �ltr H(z).
W nadajniku wystarcza odtworzenie sygnaªu percepcyjnego ỹ.

Wektor sygnaªu percepcyjnego ỹ jest otrzymywany metod¡ �ltracji odpowiedniego wek-
tora sygnaªu resztkowego r̃, co mo»na opisa¢ wzorem:

ỹ = H′ r̃ + ỹ0, H′ =




h′0 0 · · · 0
h′1 h′0 · · · 0
h′2 h′1 · · · 0

h′N−1 h′N−2 · · · h′0




(3.26)

gdzie ỹ0 jest wektorem próbek odpowiedzi �ltru H ′(z) na zerowe pobudzenie (ang. ringing)2,
natomiast macierz H′ tego �ltru, zawieraj¡ca próbki jego odpowiedzi impulsowej, reprezen-
tuje �ltracj¦ z zerowymi warunkami pocz¡tkowymi.

2W dalszej cz¦±ci tekstu wektor ỹ0 b¦dzie nazywany w skrócie "ringing" ỹ0.
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W koderach CELP z modelowaniem wielostopniowym, do modelowania sygnaªu resztko-
wego jest wykorzystywany schemat ksztaªt - wzmocnienie:

r̃ =
K∑

k=1

gk
mk

ck
jk

(3.27)

gdzie ck
jk
∈ Ck.

Po podstawieniu do wzoru (3.26) otrzymuje si¦:

ỹ =
K∑

k=1

gk
mk

fk
jk

+ ỹ0 (3.28)

gdzie fk
jk

= H′ck
jk

jest od�ltrowanym wektorem ck
jk
. Mo»na powiedzie¢, »e w wyniku �ltracji

(z zerowymi warunkami pocz¡tkowymi) sªownika sygnaªów resztkowych Ck otrzymuje si¦
sªownik sygnaªów percepcyjnych Fk:

Fk = H′ Ck (3.29)

Sªowniki Ck, k = 1, . . . , K mo»na poª¡czy¢ w jeden sªownik "mieszany" (podobnie jak to
opisano we wzorze (3.24)), mo»na wówczas mówi¢ o nieod�ltrowanym sªowniku "mieszanym"
C i o od�ltrowanym sªowniku "mieszanym" F = H′ C.

Wprowadzaj¡c odpowiednie ograniczenia, o których byªa mowa w poprzednim punkcie,
mo»na przy u»yciu wzoru (3.28) opisa¢ sekwencje binarne, ternarne itp. W szczególno±ci
mo»na wymaga¢, aby wspóªczynniki wzmocnienia ró»niªy si¦ jedynie znakiem (wzór (3.21))
- wówczas wzór (3.28) mo»na przepisa¢ w postaci:

ỹ = g
K∑

k=1

skfk
jk

+ ỹ0 (3.30)

Nietrudno zauwa»y¢, »e wzór (3.28) przechodzi we wzór (3.19) (podobnie wzór (3.30) prze-
chodzi we wzór (3.22)), gdy sªownik nie podlega �ltracji (wówczas H′ = I, ỹ0 = 0). Oznacza
to, »e kwantyzator wektorowy (z adaptacyjn¡ preemfaz¡ i deemfaz¡) jest szczególnym przy-
padkiem kodera CELP. Preemfaz¦ i deemfaz¦ mo»na te» usun¡¢, podstawiaj¡c W (z) = 1
lub γ = 1.

Takie ujednolicone podej±cie do analizy kwantyzatorów wektorowych i koderów CELP
umo»liwia uzyskanie wspólnych, dla obu klas koderów, algorytmów przeszukiwania i kon-
struowania sªowników.
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3.3 Projektowanie koderów typu ksztaªt - wzmocnienie

3.3.1 Przeszukiwanie sªowników i tworzenie modelu sygnaªu mowy

Kwantyzator wektorowy typu ksztaªt - wzmocnienie (SGVQ) zostaª przedstawiony w
punkcie 3.2.2. Obecnie omówione b¦d¡ algorytmy kwantowania, tzn. tworzenia wektora sy-
gnaªu zrekonstruowanego x̃, b¦d¡cego modelem (aproksymacj¡) i-go wektora sygnaªu wej-
±ciowego x = x(i) (dla uproszczenia notacji indeks "i" b¦dzie pomijany, o ile nie b¦dzie
to prowadziªo do niejednoznaczno±ci). Je±li zastosowano preemfaz¦ i deemfaz¦ ksztaªtuj¡c¡
widmo szumu kwantyzacji, to modelowanie odbywa si¦ na poziomie tzw. sygnaªu percepcyj-
nego y. Podej±cie takie jest reguª¡ w koderach typu CELP. Zadanie mo»na sformuªowa¢ w
nast¦puj¡cy sposób:
Maj¡c dany sªownik ksztaªtów {fj} , j = 1, . . . , Ls, sªownik wzmocnie« {gm} ,m = 1, . . . , Lg,
oraz N-wymiarowy wektor próbek sygnaªu percepcyjnego y poszukuje si¦ jego modelu ỹ
wedªug wzoru

ỹ = gm fj (3.31)
d¡»¡c do jak najmniejszego kwadratu odlegªo±ci euklidesowej

D(i) = ‖ y − ỹ ‖2 = ‖ y − gm fj ‖2 (3.32)

Powy»sze zadanie mo»e odnosi¢ si¦ do kodera CELP, z tym zastrze»eniem, »e model sygnaªu
percepcyjnego powstaje tu drog¡ �ltracji odtworzonego sygnaªu resztkowego (wedªug wzoru
(3.26): ỹ = H′ r̃+ ỹ0). W najprostszym przypadku model sygnaªu resztkowego r̃ powstaje w
kwantyzatorze wektorowym typu ksztaªt - wzmocnienie: r̃ = gm cj, gdzie {cj} , j = 1, . . . , Ls,
jest sªownikiem ksztaªtów sygnaªu resztkowego. Typowy CELP skªada si¦ z kilku, najcz¦±ciej
dwóch etapów modelowania opartych na SGVQ - b¦dzie o tym mowa w dalszej cz¦±ci pracy.
W pierwszym etapie otrzymuje si¦ nast¦puj¡cy model sygnaªu percepcyjnego:

ỹ = gm H′ cj + ỹ0 = gm fj + ỹ0 (3.33)

gdzie fj = H′ cj jest wektorem ze sªownika "od�ltrowanego" (wzór (3.29)). Wzór (3.32)
okre±laj¡cy energi¦ bª¦du kwantyzacji, mo»na dla kodera CELP przepisa¢ w nast¦puj¡cej
postaci:

D(i) = ‖ y − ỹ0 − gm H′ cj ‖2 = ‖ y0 − gm fj ‖2 (3.34)
gdzie y0 = y − ỹ0 jest sygnaªem docelowym (ang. target signal) w pierwszym etapie mo-
delowania. Sygnaª ten otrzymuje si¦, odejmuj¡c od sygnaªu percepcyjnego odpowied¹ �ltru
H ′(z) na zerowe pobudzenie (ang. ringing). Tak wi¦c zadania kwantyzacji w SGVQ (opisane
wzorami (3.31) i (3.32)) i w CELP (opisane wzorami (3.33) i (3.34)) s¡ w istocie swojej iden-
tyczne (w CELP nale»y jedynie posªu»y¢ si¦ od�ltrowanym sªownikiem i zmody�kowanym
sygnaªem percepcyjnym).
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Jak ju» wspomniano, testowanie wszystkich mo»liwych kombinacji fj, gm nie jest mo»liwe
ze wzgl¦dów praktycznych - najcz¦±ciej sªowniki przeszukuje si¦ w kolejno±ci {fj}, {gm}.
Za ka»dym razem chodzi o minimalizacj¦ kwadratu odlegªo±ci (dla SGVQ nale»y podstawi¢
wektor docelowy y0 = y):

D(i) = ‖ y0 − gm fj ‖2

= yt
0 y0 − 2gm yt

0 fj + g2
m f t

j fj

= yt
0 y0 − [yt

0 fj]
2

f t
j fj

+ f t
j fj [gm − g]2 (3.35)

gdzie g =
yt

0 fj
f t
j fj

Algorytm przeszukiwania sªowników wynika ze wzoru (3.35). Maj¡c dany ksztaªt fj mo»na
bez trudu znale¹¢ odpowiednie wzmocnienie gm - ze sªownika wzmocnie« wybiera si¦ warto±¢
najbli»sz¡ g. Warto±¢ g mo»e by¢ uwa»ana za optymalne (nieskwantowane) wzmocnienie.
Nietrudno zreszt¡ zauwa»y¢ »e gfj jest rzutem ortogonalnym y0 na fj.

W pierwszej kolejno±ci wybierany jest odpowiedni ksztaªt fj. Je±li sªownik ksztaªtów jest
znormalizowany, czyli

f t
j fj = 1, j = 1, . . . Ls (3.36)

i je±li sªownik wzmocnie« zawiera jedynie warto±ci dodatnie, czyli

gm > 0, m = 1, . . . Lg (3.37)

to wówczas, na podstawie wzoru (3.35), najlepszy wektor ksztaªtu maksymalizuje iloczyn
skalarny yt

0 fj, i to niezale»nie od wybranego wzmocnienia. Innymi sªowy, oznacza to wybór
wektora fj, tworz¡cego najmniejszy k¡t φ[y0, fj] z wektorem docelowym y0. Maksymalizowa-
ny iloczyn skalarny ma zwi¡zek z kosinusem tego k¡ta:

cosφ[y0, fj] =
yt

0 fj
‖ y0 ‖ ‖ fj ‖ (3.38)

Ten powszechnie stosowany algorytm modelowania (wybór ksztaªtu minimalizuj¡cego k¡t z
wektorem docelowym, a nast¦pnie wybór wzmocnienia najbli»szego dªugo±ci rzutu wektora
docelowego na wektor ksztaªtu) jest optymalny tylko przy speªnieniu warunków (3.36), (3.37).
Z warunku (3.37) mo»na ªatwo zrezygnowa¢: dla ujemnych wzmocnie« szuka si¦ ksztaªtu,
minimalizuj¡cego (ujemny!) iloczyn skalarny yt

0 fj, co oznacza, »e k¡t φ[y0, fj] zbli»a si¦ do
π. Maj¡c zatem w sªowniku wzmocnie« pary warto±ci przeciwnych (±gm), poszukuje si¦
ksztaªtu maksymalizuj¡cego cos2φ[y0, fj], czyli kwadrat iloczynu skalarnego yt

0 fj.
Wi¦ksze problemy wyst¦puj¡ w sytuacji, gdy sªownik ksztaªtów nie jest znormalizowany.

Jest to reguª¡ w koderze CELP: wektory fj otrzymuje si¦ drog¡ �ltracji wektorów ksztaª-
tu sygnaªu resztkowego cj, a �ltr zmienia si¦ co 5-30 ms. W tej sytuacji maksymalizacja
cos2φ[y0, fj] zapewnia jedynie suboptymalny wybór wektora ksztaªtu. Niekiedy wyznacza
si¦ kilka wektorów zapewniaj¡cych du»e warto±ci cos2φ i dla ka»dego wektora wyznacza si¦
odpowiednie wzmocnienie (wybiera si¦ gm najbli»sze g). Ostatecznym kryterium jest bª¡d
D(i) [128].
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3.3.2 Wyznaczanie sªowników

Jest dany zbiór wektorów sygnaªu akustycznego, ewentualnie poddanego adaptacyjnej
preemfazie i tworz¡cego baz¦ danych do projektowania, tzw. sekwencj¦ treningow¡ {y(i)}.
Poszukuje si¦ sªowników ksztaªtów {fj} (dla kodera CELP {cj}) i wzmocnie« {gm}. Do pro-
jektowania tych sªowników, wchodz¡cych w skªad kwantyzatora wektorowego typu ksztaªt-
wzmocnienie, wykorzystuje si¦ zmody�kowany algorytm Lloyda [174] przedstawiony na rys.3.8.
Maj¡c dane sªowniki pocz¡tkowe {fj} i {gm} mo»na, uruchamiaj¡c SGVQ dla bazy danych
{y(i)}, dokona¢ podziaªu tej bazy danych na dwa sposoby. Po pierwsze, ka»demu wektorowi
fj ze sªownika ksztaªtów przypisane s¡ wszystkie wektory bazy danych {y(i)}, reprezento-
wane tym ksztaªtem (tzn. y(i) ∈ P (fj)). Po drugie, ka»demu elementowi gm ze sªownika
wzmocnie« przypisane s¡ wszystkie wektory bazy danych {y(i)}, modelowane przy u»y-
ciu tego wspóªczynnika wzmocnienia (tzn. y(i) ∈ P (gm)). Innymi sªowy, je±li wektor y(i)
z bazy danych jest zamodelowany jako ỹ(i) = gm fj, wówczas y(i) ∈ P (fj) i jednocze±nie
y(i) ∈ P (gm). Po dokonaniu podziaªu mo»liwa jest mody�kacja sªownika ksztaªtów i wzmoc-
nie« w taki sposób, aby zmniejszy¢ bª¡d kodowania caªej sekwencji treningowej D =

∑
i D(i).

Ten bª¡d mo»e by¢ wyra»ony w dwojaki sposób: jako

D =
Lg∑

m=1

Dm

gdzie

Dm =
∑

i,y(i)∈P (gm)

D(i) =
∑

i,y(i)∈P (gm)

yt(i)y(i)−2gm

∑

i,y(i)∈P (gm)

yt(i)fj(i)+g2
m

∑

i,y(i)∈P (gm)

f t
j(i)fj(i)

(3.39)
oraz jako

D =
Ls∑

j=1

Dj

gdzie

Dj =
∑

i,y(i)∈P (fj)

D(i) =
∑

i,y(i)∈P (fj)

yt(i)y(i)−2


 ∑

i,y(i)∈P (fj)

gm(i)y
t(i)


 fj + f t

j fj
∑

i,y(i)∈P (fj)

g2
m(i)

(3.40)
W obr¦bie ka»dej cz¦±ci bazy danych, wynikaj¡cej z ostatnio dokonanego podziaªu, oblicza

si¦ nowy element sªownika, minimalizuj¡c odpowiedni¡ cz¦±¢ sumy D =
∑

i D(i). I tak, dla
wszystkich wektorów y(i) ∈ P (fj) oblicza si¦ nowy wektor fnowy

j (centroid), przyrównuj¡c do
zera gradient wyra»enia (3.40): ∂D

∂fj
= ∂Dj

∂fj
= 0. Otrzymuje si¦:

fnowy
j =

∑
i,y(i)∈P (fj) [gm(i)y(i)]
∑

i,y(i)∈P (fj) [g2
m(i)]

(3.41)
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Rysunek 3.8: Uogólniony algorytm Lloyda projektowania sªowników SGVQ

gdzie gm(i) - odpowiedni element sªownika wzmocnie« {gm} przypisany wektorowi y(i). Po-
dobnie, dla wszystkich wektorów y(i) ∈ P (gm) oblicza si¦ nowy element gnowy

m przyrównuj¡c
do zera pochodn¡ wyra»enia (3.39): ∂D

∂gm
= ∂Dm

∂gm
= 0. Otrzymuje si¦

gnowy
m =

∑
i,y(i)∈P (gm) [yt(i)fj(i)]∑
i,y(i)∈P (gm) [f t

j(i)fj(i)]
(3.42)

Kolejne podziaªy i mody�kacje sªowników wykonuje si¦ a» do uzyskania zbie»no±ci, tj. niemal
identycznych sªowników {fj} i {gm} w dwóch kolejnych iteracjach algorytmu z rys.3.8.

W opisanym algorytmie projektowania sªowników ksztaªtów i wzmocnie« istnieje pewien
stopie« swobody: wektory ksztaªtu mo»na pomno»y¢ przez pewien skalar, je±li elementy
sªownika wzmocnie« podzieli si¦ przez ten sam skalar.

Niekiedy wymusza si¦ silniejsze ograniczenie, normalizuj¡c wektory ksztaªtu (wzór (3.36)).
Upraszcza si¦ wtedy algorytm przeszukiwania takiego sªownika (byªa o tym mowa w poprzed-
nim punkcie), jednak ograniczenie (3.36) wpªywa na algorytm obliczania centroidów (wzór
(3.41) ju» nie obowi¡zuje). Minimalizacja D z warunkiem f t

j fj = 1 prowadzi do nast¦puj¡cego
wzoru na centroid:

fnowy
j =

∑
i,y(i)∈P (fj) [gm(i)y(i)]

‖ ∑
i,y(i)∈P (fj) [gm(i)y(i)] ‖ (3.43)

Jak to pokazano na rys.3.6, tego typu normalizacja sªownika nie jest korzystna dla sil-
nie skorelowanych sygnaªów akustycznych. Malone i Fischer [128] w swoim kwantyzatorze
wektorowym typu kontur- wzmocnienie (CGVQ) zaproponowali innego typu normalizacj¦:
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ko«ce wektorów sªownika powinny le»e¢ nie na powierzchni kuli, lecz na powierzchni o staªej
g¦sto±ci prawdopodobie«stwa wektorów przetwarzanego sygnaªu. Dla sygnaªu gaussowskiego
o zerowej warto±ci ±redniej tak¡ powierzchni¡ jest elipsoida opisana równaniem

yt [RN(y)]−1 y = const (3.44)
gdzie RN(y) = E[yyt] jest macierz¡ kowariancji (równ¡ macierzy korelacji) przetwarzanego
sygnaªu.

Minimalizacja D z warunkiem f t
j [RN(y)]−1 fj = 1 prowadzi do zªo»onego ukªadu równa«,

który rozwi¡zuje si¦ metodami iteracyjnymi lub przybli»onymi [128].
Niekiedy zachodzi potrzeba zaprojektowania sªownika ksztaªtów niezale»nie od sªowni-

ka wzmocnie«. Przykªadem jest zaproponowany przez Sabina [173] SGVQ z adaptacyjnym
kwantowaniem wzmocnienia oraz zaproponowany z udziaªem autora niniejszej rozprawy
SGVQ z wieloma kwantyzatorami wzmocnienia, dobieranymi ze wzgl¦du na wybrany ksztaªt
[52, 64]. Projektuj¡c sªownik ksztaªtów zakªada si¦, »e bª¡d kwantowania wzmocnienia jest
zerowy, tzn. we wzorze (3.35) podstawia si¦ gm = g:

D(i) = yt(i) y(i) − [yt(i) fj(i)]
2

f t
j(i) fj(i)

(3.45)

Je±li projektuje si¦ sªownik znormalizowany, to mianownik uªamka we wzorze (3.45) przyjmu-
je warto±¢ jednostkow¡. Do projektowania wykorzystuje si¦ algorytm Lloyda z rys.3.2. Nale-
»y zmieni¢ jedynie zasad¦ podziaªu sekwencji treningowej na komórki Voronoi'a. Wybieraj¡c
fj(i) nale»y maksymalizowa¢ ostatni czªon wyra»enia (3.45), czyli minimalizowa¢ k¡t ostry
φ[y(i), fj(i)]. Taka powinna by¢ te» zasada podziaªu sekwencji treningowej: do komórki P (fj)
nale»¡ wektory y(i) tworz¡ce najmniejszy k¡t z fj: y(i) ∈ P (fj), gdy φ[y(i), fj] < φ[y(i), fk],
k 6= j. W procesie projektowania minimalizuje si¦ bª¡d kwantowania sekwencji treningowej:

D =
Ls∑

j=1

Dj

gdzie
Dj =

∑

i,y(i)∈P (fj)

D(i) =
∑

i,y(i)∈P (fj)

yt(i)y(i)− ∑

i,y(i)∈P (fj)

[
yt(i)fj

]2 (3.46)

Oznacza to, »e centroid fj powinien maksymalizowa¢ odjemnik w wyra»eniu (3.46):

Qj =
∑

i,y(i)∈P (fj)

[
yt(i)fj

]2
=

∑

i,y(i)∈P (fj)

f t
jy(i)yt(i)fj = f t

j


 ∑

i,y(i)∈P (fj)

y(i)yt(i)


 fj = f t

j RN
j (y) fj

(3.47)
gdzie RN

j (y) jest macierz¡ korelacji wektorów y(i) ∈ P (fj) czyli tworz¡cych najmniejszy k¡t
z wektorem fj obliczonym w poprzedniej iteracji algorytmu Lloyda. Maksymalizacja Qj z
ograniczeniem ‖ fj ‖= 1 prowadzi do nast¦puj¡cego równania:

RN
j (y) fj = Qj fj (3.48)
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Rozwi¡zaniem jest wektor wªasny macierzy RN
j (y) odpowiadaj¡cy najwi¦kszej warto±ci wªa-

snej Qj, czyli o± gªówna zbioru wektorów y(i) ∈ P (fj). O± gªówn¡ mo»na znale¹¢ wykonuj¡c
nast¦puj¡ce iteracje:

f
(k+1)
j =

RN
j (y) f

(k)
j

‖ RN
j (y) f

(k)
j ‖

k = 1, 2, . . . (3.49)

Za f
(1)
j nale»y podstawi¢ dowolny wektor nie b¦d¡cy wektorem wªasnym macierzy RN

j (y).
Zagadnienie projektowania sªowników dla koderów CELP ma mniejsze znaczenie, ze

wzgl¦du na adaptacyjn¡ �ltracj¦ sªownika ksztaªtów sygnaªu resztkowego {cj} , j = 1, . . . , Ls,
z wykorzystaniem �ltru H ′(z). Filtracja zapewnia "dopasowanie si¦" sªownika do wªa±ciwo±ci
widmowych sygnaªu, w zwi¡zku z tym nie jest konieczne dalsze "dopasowywanie" sªownika
do sygnaªu w procesie projektowania. W typowym koderze CELP nie projektuje sie sªownika
ksztaªtów sygnaªu resztkowego, nadaj¡c mu z góry narzucon¡ struktur¦ (rzadk¡, algebraicz-
n¡, nakªadkow¡, itp.), umo»liwiaj¡c¡ szybk¡ jego �ltracj¦ i przeszukiwanie. W niektórych
koderach CELP przeprowadza si¦ jednak proces projektowania sªownika; pierwsz¡ publika-
cj¡ na ten temat byªa praca [38].

Przyst¦puj¡c do projektowania sªowników ksztaªtów i wzmocnie« dla kodera CELP nale-
»y wykorzysta¢ wzór (3.34) na energi¦ bª¦du kwantyzacji dla wektora sygnaªu percepcyjnego
y(i):

D(i) = ‖ y0(i) − gm(i) H′(i) cj(i) ‖2 (3.50)
Nale»y zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e macierz �ltracji H′(i) zmienia si¦ co 10-30 ms, wobec
tego staje si¦ funkcj¡ indeksu przetwarzanego wektora sygnaªu. Wektor sygnaªu docelowego
y0(i) = y(i) − ỹ0(i) zale»y, poprzez "ringing" ỹ0(i), od sªowników ksztaªtu i wzmocnienia
sygnaªu resztkowego. Nale»y mie¢ to na uwadze w procesie projektowania tych sªowników,
przeprowadzaj¡c projektowanie w tzw. ukªadzie zamkni¦tym (po ka»dej iteracji, w której
otrzymuje si¦ nowe sªowniki, nale»y wyznaczy¢ nowe wektory docelowe y0(i)).

Sªowniki ksztaªtów {cj} , j = 1, . . . , Ls i wzmocnie« {gm} , j = 1, . . . , Lg projektuje si¦
w oparciu o fraz¦ treningow¡, z której otrzymuje si¦ baz¦ wektorów docelowych {y0(i)} i
macierzy �ltracji {H′(i)}. Podobnie jak w przypadku SGVQ, wykorzystuje si¦ zmody�kowa-
ny algorytm Lloyda [174] przedstawiony na rys.3.8. D¡»y si¦ do minimalizacji energii bª¦du
kwantowania dla caªej frazy treningowej,

D =
∑

i

D(i) =
∑

i

[
y0(i) − gm(i) H′(i) cj(i)

]t [
y0(i) − gm(i) H′(i) cj(i)

]

=
∑

i

[
yt

0(i) y0(i) − 2 gm(i)y
t
0(i) H′(i) cj(i) + g2

m(i) ct
j(i) H′t(i) H′(i) cj(i)

]
(3.51)

przedstawiaj¡c j¡ w postaci analogicznej do (3.39) i (3.40). I tak, z zapisu

D =
Lg∑

m=1

Dm

gdzie
Dm =

∑

i,y0(i)∈P (gm)

D(i)
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=
∑

i,y0(i)∈P (gm)

yt
0(i) y0(i) − 2 gm

∑

i,y0(i)∈P (gm)

yt
0(i) H′(i) cj(i)

+ g2
m

∑

i,y0(i)∈P (gm)

ct
j(i) H′t(i) H′(i) cj(i) (3.52)

otrzymuje si¦, ró»niczkuj¡c wzgl¦dem gm, wzór na centroid, stanowi¡cy element nowego
sªownika wzmocnie«:

gnowy
m =

∑
i,y0(i)∈P (gm) [yt

0(i)H
′(i) cj(i)]∑

i,y0(i)∈P (gm) [ct
j(i) H′t(i) H′(i) cj(i)]

(3.53)

Analogicznie, z zapisu

D =
Ls∑

j=1

Dj

gdzie

Dj =
∑

i,y0(i)∈P (cj)

D(i)

=
∑

i,y0(i)∈P (cj)

yt
0(i) y0(i) − 2


 ∑

i,y0(i)∈P (cj)

gm(i)y
t
0(i) H′(i)


 cj

+ ct
j


 ∑

i,y0(i)∈P (cj)

g2
m(i) H′t(i) H′(i)


 cj (3.54)

otrzymuje si¦, przyrównuj¡c do zera gradient wzgl¦dem cj:

∂Dj

∂cj

= − 2
∑

i,y0(i)∈P (cj)

gm(i) H′t(i) y0(i) + 2


 ∑

i,y0(i)∈P (cj)

g2
m(i) H′t(i) H′(i)


 cj = 0

ukªad równa« na centroid, stanowi¡cy element nowego sªownika ksztaªtów:

 ∑

i,y0(i)∈P (cj)

g2
m(i) H′t(i) H′(i)


 cnowy

j =
∑

i,y0(i)∈P (cj)

gm(i) H′t(i) y0(i) (3.55)

Jak wynika z bada« Davidsona, Yong i Gersho, algorytm Lloyda jest w tym wypadku
wolno zbie»ny, zwªaszcza w sytuacji, gdy w pierwszym etapie modelowania stosuje si¦ sªow-
nik adaptacyjny (predykcj¦ dªugookresow¡). Predykcja dªugookresowa zale»y, podobnie jak
"ringing", od sªowników, co utrudnia proces ich projektowania, wymuszaj¡c dziaªanie "w
p¦tli zamkni¦tej".

3.3.3 Porównanie wariantów SGVQ
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Autor wraz z A.Chmielewskim i S.Ratree przeprowadziª symulacyjne badania porównaw-
cze ró»nych wariantów SGVQ oraz zaproponowaª SGVQ z wieloma kwantyzatorami wzmoc-
nienia dobieranymi ze wzgl¦du na wybrany ksztaªt [52, 64]. Badania przeprowadzono z wy-
korzystaniem trzech fraz sygnaªu mowy o jako±ci telefonicznej (cz¦stotliwo±¢ próbkowania 8
kHz): frazy treningowej (u»ytej do projektowania sªowników), innej frazy i frazy treningowej
stªumionej o 20 dB. Zaªo»ono wymiar przetwarzanych wektorów N = 8, co odpowiada 1 ms
czasu trwania sygnaªu. Badano SGVQ o przepªywno±ci binarnej 13 kbit/s, co oznacza, »e na
zakodowanie jednego wektora przypadaªo 13 bitów.

Jako wska¹nik jako±ci skwantowanej mowy wykorzystano SNRseg - stosunek mocy sy-
gnaªu do mocy szumu kwantyzacji w uj¦ciu segmentowym (wzór 1.1). Jest to warto±¢ ±rednia
SNR obliczanego w segmentach (przyj¦to dªugo±¢ segmentu równ¡ 128 próbek) i wyra»one-
go w dB. Segmenty zawieraj¡ce cisz¦ mi¦dzywyrazow¡ nie byªy brane pod uwag¦ (próg ciszy
wyznaczono 43 dB poni»ej poziomu sygnaªu sinusoidalnego przesterowuj¡cego przetwornik
A/C w karcie d¹wi¦kowej komputera).

W pierwszym etapie rozdzielono 13 bitów mi¦dzy ksztaªt i wzmocnienie - tab.3.1.

Tabela 3.1: Rozdziaª bitów mi¦dzy ksztaªt i wzmocnienie - SNRseg dla standardowego SGVQ

Ls Lg SNRseg

128 64 13.58
256 32 14.16
512 16 13.28

Najlepsze rezultaty otrzymano bior¡c 8 bitów na kodowanie ksztaªtu (Ls = 256) i 5 bitów
na kodowanie wzmocnienia (Lg = 32). Taki wªa±nie rozdziaª bitów byª zachowany w trakcie
symulacji zdokumentowanych w tab.3.2. Dla porównania podano wyniki symulacji SGVQ
bez kwantowania wzmocnienia (zamiast skwantowanej warto±ci gm podstawiono warto±¢
dokªadn¡ g = yt fj

f t
j fj

).
Dla standardowego SGVQ przetestowano dwa algorytmy projektowania sªowników: zmo-

dy�kowany algorytm Lloyda, w którym centroidy s¡ obliczane ze wzorów (3.42), (3.43),
oraz, zaproponowany z udziaªem autora, algorytm oparty na wyznaczaniu osi gªównej zbio-
ru wektorów (wzór (3.48)). Oba algorytmy daªy zbli»one rezultaty, przy czym ten drugi
jest znacznie mniej zªo»ony obliczeniowo (sªownik ksztaªtów projektuje si¦ tu niezale»nie od
sªownika wzmocnienia). Zmody�kowany algorytm Lloyda daje zauwa»alnie lepsze rezultaty,
gdy liczba poziomów kwantyzacji wzmocnienia jest maªa (rz¦du 2-8).

Jak pokazano na rys.3.6, standardowy SGVQ ze znormalizowanym sªownikiem ksztaªtów
nie jest wªa±ciwym koderem dla silnie skorelowanego sygnaªu mowy. W kwantyzatorze typu
kontur - wzmocnienie (CGVQ) dªugo±¢ wektorów dobiera si¦ w ten sposób, »e ich ko«ce
le»¡ na powierzchni o staªej g¦sto±ci prawdopodobie«stwa wektorów przetwarzanego sygnaªu
(zaªo»ono, »e jest to elipsoida). Otrzymano wyra¹nie lepsze wyniki ni» dla standardowego
SGVQ - tab.3.2.
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Tabela 3.2: Porównanie wariantów SGVQ - SNRseg dla trzech fraz

kwantyzator kbit/s fraza

treningowa inna treningowa stªumiona o 20dB
standardowy SGVQ
bez kwantowania wzmocnienia - 15.48 12.56 15.44
standardowy SGVQ 13 14.16 10.74 6.24
SGVQ - równomierne
kwantyzatory wzmocnienia 13 14.97 10.91 8.49
SGVQ - nierównomierne
kwantyzatory wzmocnienia 13 15.25 11.16 13.05
CGVQ 13 14.79 12.02 11.85
SGVQ - adaptacyjne
kwantowanie wzmocnienia 13.6 14.20 10.43 14.17

Alternatywnym podej±ciem, zaproponowanym z udziaªem autora, jest zastosowanie, dla
ka»dego znormalizowanego ksztaªtu fj, innego sªownika wzmocnienia {g(j)

m } - [52, 64]. Proces
modelowania sygnaªu y przebiega nast¦puj¡co: Dla ka»dego ksztaªtu fj wybierane jest ze
sªownika {g(j)

m } wzmocnienie g(j)
m najbli»sze warto±ci niekwantowanej g = yt fj

f t
j fj

= yt fj - wzór
(3.35). Para fj, g(j)

m wybierana jest ze wzgl¦du na minimum energii bª¦du kwantowania D =‖
y − g(j)

m fj ‖. Sªownik ksztaªtów projektuje si¦ wedªug algorytmu opartego na wyznaczaniu
osi gªównej zbioru wektorów (wzór (3.48)). W pierwszym etapie stosowano równomierne
kwantyzatory wzmocnie«, dobieraj¡c indywidualnie zakres pracy dla ka»dego z nich. Zakres
pracy byª równy maksymalnej, niekwantowanej warto±ci wzmocnienia dla danego ksztaªtu.
Lepsze wyniki daªo projektowanie (z wykorzystaniem "jednowymiarowej" wersji algorytmu
Lloyda) nierównomiernych kwantyzatorów wzmocnie« - tab.3.2. Za popraw¦ SNRseg "pªaci
si¦" jednak konieczno±ci¡ pami¦tania poziomów kwantyzacji Ls kwantyzatorów wzmocnienia.

Omówione warianty SGVQ nie s¡ odporne na spadek poziomu kwantowanego sygnaªu.
Dla frazy stªumionej o 20 dB nast¦puje wyra¹ny spadek SNRseg. Aby temu zapobiec, zasto-
sowano adaptacyjne kwantowanie wzmocnienia. Pocz¡tkowo testowano adaptacj¦ "wstecz",
proponowan¡ w [174]. Adaptacja taka jest wykorzystywana w telefonicznych systemach
ADPCM, gdzie zakres pracy kwantyzatora jest korygowany co próbk¦. W kwantyzatorach
wzmocnienia w SGVQ, w których kwantyzacja odbywa sie raz na N próbek, zmiany wzmoc-
nienia s¡ zbyt szybkie i kwantyzator za nimi nie nad¡»a (cz¦sto ulega przesterowaniu). W
tej sytuacji zdecydowano si¦ na adaptacj¦ kwantyzatora metod¡ "w przód" [52, 64]. Ka»dy
wektor y jest modelowany w nast¦puj¡cy sposób:

ỹ = g(j)
m σ̂y fj (3.56)

gdzie σ̂y jest parametrem adaptacji (oszacowanie warto±ci skutecznej, lub ±redniej warto±ci
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normy wektora y). Parametr ten jest obliczany w segmentach (np. co 10 ms), kwantowany i
przesyªany do odbiornika. W procesie modelowania sygnaªu, najpierw wybiera si¦ ksztaªt mi-
nimalizuj¡cy k¡t φ(y, fj), nast¦pnie wybierane jest wzmocnienie ze sªownika {g(j)

m }, najmniej
odlegªe od niekwantowanej warto±ci g/σ̂y = yt fj/σ̂y. Adaptacja wpªywa na projektowanie
sªownika wzmocnie«: jako dane treningowe nale»y wykorzysta¢ znormalizowane wzmocnienia
g/σ̂y. Zaprojektowany w ten sposób SGVQ jest bardzo odporny na zmiany poziomu sygnaªu
(tab.3.2), jednak pªaci si¦ za to zwi¦kszonym opó¹nieniem oraz niewielkim powi¦kszeniem
przepªywno±ci binarnej (parametr adaptacji σ̂y musi by¢ transmitowany).
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3.4 Projektowanie koderów z modelowaniem wielostop-
niowym

3.4.1 Wprowadzenie

Kwantyzator wektorowy z modelowaniem wielostopniowym zostaª przedstawiony w punk-
cie 3.2.3, a wielostopniowy koder CELP w punkcie 3.2.4. Typowy koder CELP zawiera dwa
etapy (stopnie) modelowania: w pierwszym etapie, tzw. predykcji dªugookresowej, wyko-
rzystywany jest sªownik adaptacyjny C1, a w drugim etapie sªownik stochastyczny C2. W
przypadku kodera CELP o pobudzeniu impulsowym, mo»na wyró»ni¢ nawet okoªo K = 10
etapów modelowania - w ka»dym etapie do sygnaªu pobudzaj¡cego dodawany jest jeden
impuls.

W koderze wielostopniowym mo»na stosowa¢ ró»ne algorytmy modelowania sygnaªu, tj.
wyboru wektorów w kolejnych etapach kodowania (ka»dorazowo wybierany jest jeden wek-
tor). Zostan¡ one przedstawione w punktach 3.4.3 i 3.4.4. Algorytm "standardowy" stoso-
wany powszechnie we wczesnych wersjach kodera CELP charakteryzuje si¦ prostot¡, jednak
jest daleki od optymalno±ci. N.Moreau z autorem niniejszej rozprawy [141] zaproponowali
algorytm modelowania maj¡cy cechy lokalnej optymalno±ci, polegaj¡cy na ortogonalizacji
sªownika wzgl¦dem wektorów wybranych w poprzednich etapach. Pó¹niej tego typu algo-
rytmy byªy stosowane m.in. przez Johnsona, Taniguchi'ego, Oht¦ [104, 105, 193], Gersona i
Jasiuka [78], Miki'ego, Mano, Ohmuro i Moriy'¦ [138], oraz Pati'ego, Rezaiifara i Krishna-
prasada [162]. Algorytm lokalnie optymalny mo»e mie¢ wiele równowa»nych pod wzgl¦dem
jako±ci, ale ró»ni¡cych si¦ pod wzgl¦dem zªo»ono±ci obliczeniowej implementacji. W kolej-
nych pracach Dymarski, Moreau i Vigier [60], Dymarski, Moreau i Vos [61], Dymarski i
Moreau [142, 143, 57, 145] porównali zªo»ono±¢ obliczeniow¡ kilku wariantów algorytmu lo-
kalnie optymalnego (bezpo±rednia ortogonalizacja sªownika, zmody�kowany algorytm Grama
- Schmidta, dekompozycja Choleskiego, dekompozycja QR, tzw. �ltracja odwrotna) i zapro-
ponowali wersj¦ najbardziej efektywn¡: rekursywny algorytm Grama - Schmidta. Zªo»ono±¢
obliczeniow¡ badali dla sªowników o strukturze "g¦stej" i "rzadkiej". Jednocze±nie badali
jako±¢ sygnaªu mowy uzyskiwan¡ przy u»yciu lokalnie optymalnego algorytmu modelowania
i algorytmów nie maj¡cych wªa±ciwo±ci lokalnej optymalno±ci. W artykule [145] N.Moreau
i autor niniejszej rozprawy przedstawili dwa modele sygnaªu stosowane w wielostopniowym
koderze CELP: najcz¦±ciej stosowany model oparty na kombinacji liniowej wektorów i mo-
del oparty na sumie wektorów pomno»onej przez pojedynczy wspóªczynnik wzmocnienia
(odpowiadaj¡cy np. pobudzeniu "algebraicznemu"). Dla obu modeli zaproponowali lokal-
nie optymalne algorytmy modelowania. W punkcie 3.4.6 przedstawione b¦d¡ wyniki bada«
porównawczych (jako±¢ mowy i zªo»ono±¢ obliczeniowa) tych wariantów kodera CELP w
warunkach tej samej szybko±ci transmisji (rz¦du 9kbit/s).

W pracy [59] Dymarski, Moreau i Chmielewski zastosowali w kwantyzatorze wektorowym
algorytmy, które Moreau i Dymarski zaproponowali uprzednio dla kodera CELP [140, 141]:
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utworzenie ze sªowników, adaptacyjnego i staªego tzw. sªownika mieszanego i wybieranie z
niego wektorów z wykorzystaniem sukcesywnej ortogonalizacji sªownika. W wielostopniowych
kwantyzatorach wektorowych, podobnie jak w koderach CELP, mo»na równie» realizowa¢
predykcj¦ dªugookresow¡, mno»¡c wybrany wektor ze sªownika adaptacyjnego przez odpo-
wiedni wspóªczynnik wzmocnienia. Tego typu koder byª badany m.in przez Dymarskiego
i Chmielewskiego [51]. Jest on szczególnym przypadkiem wielostopniowej (ang. multistage)
kwantyzacji wektorowej, badanej przez Juanga i Gray'a [108], patrz te» [77].

W wielostopniowym kwantyzatorze wektorowym sªowniki staªe powinny by¢ projektowa-
ne, dla danej sekwencji treningowej sygnaªu mowy - patrz np. praca Dymarskiego i Ratree
[64]. Dla koderów CELP rzadko projektuje si¦ sªowniki (podstawy ich projektowania opubli-
kowali Davidson, Yong i Gersho w [38]). Dla tego typu koderów Moreau i Dymarski [140, 141]
zaproponowali stworzenie tzw. pobudzenia mieszanego: w jednym sªowniku umie±cili wektory
adaptowane (reprezentuj¡ce pobudzenie wygenerowane w przeszªo±ci), pojedyncze impulsy
(jak w MP-LPC) i sekwencje szumu (jak w klasycznym CELP). O wyborze wektorów ze
sªownika pobudzenia mieszanego decyduje wyª¡cznie energia bª¦du kodowania. Poª¡czenie
sªownika impulsowego i stochastycznego rozwa»ali pó¹niej Granzow, Atal, Paliwal i Schroeter
[84]. Chmielewski i Dymarski [31] zaproponowali doª¡czenie pewnej liczby wektorów staªych
do sªownika adaptacyjnego, przetwarzanego w pierwszym etapie kodowania. Poprawia to ja-
ko±¢ mowy w transjentach, gdy sªownik adaptacyjny zawiera sekwencje niedopasowane do
kodowanego wektora mowy. Innym rozwi¡zaniem jest u»ycie ró»nych sªowników dla mowy
d¹wi¦cznej, bezd¹wi¦cznej, transjentów (tzw. CELP z klasy�kacj¡ fonetyczn¡, patrz Wang
i Gersho [202], Paksoy, Srinivasan i Gersho [160], Lupini, Hassanein i Cuperman [125], Dy-
marski [50]).

Zagadnienia projektowania sªowników dla wielostopniowych VQ i CELP zostan¡ omó-
wione w p.3.4.5.

3.4.2 Przeszukiwanie sªowników i tworzenie modelu sygnaªu mowy
- sformuªowanie zadania

W kwantyzatorach wektorowych i koderach CELP z modelowaniem wielostopniowym, do
modelowania sygnaªu percepcyjnego jest wykorzystywany schemat ksztaªt - wzmocnienie z
osobnym wzmocnieniem dla ka»dego wybranego wektora (wzór (3.28)):

ỹ =
K∑

k=1

gk
mk

fk
jk

+ ỹ0

lub z pojedynczym wzmocnieniem dla sumy wektorów (wzór (3.30)):

ỹ = g
K∑

k=1

sk fk
jk

+ ỹ0

W kwantyzatorze wektorowym nale»y pomin¡¢ "ringing" ỹ0, natomiast w CELP nale»y
uwzgl¦dni¢, »e fk

jk
= H′ck

jk
jest od�ltrowanym wektorem ck

jk
ze sªownika Ck.
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Zadanie modelowania dla i-go wektora sygnaªu percepcyjnego y(i) (dla uproszczenia
indeks "i" b¦dzie pomijany) polega na znalezieniu wektorów fk

jk
, k = 1 . . . K i odpowiadaj¡-

cych im wzmocnie« gk
mk

(lub g sk) tak, aby bª¡d modelowania: D(i) = ‖ y − ỹ ‖2 byª jak
najmniejszy. Podstawiaj¡c ỹ ze wzoru (3.28) otrzymuje si¦

D(i) = ‖ y0 −
K∑

k=1

gk
mk

fk
jk
‖2 (3.57)

gdzie y0 = y−ỹ0 jest wektorem docelowym (ang. target vector). Analogicznie, podstawiaj¡c
ỹ ze wzoru 3.30 otrzymuje si¦

D(i) = ‖ y0 − g
K∑

k=1

sk fk
jk
‖2 (3.58)

Modelowanie wymaga przeszukania K sªowników ksztaªtów sygnaªu percepcyjnego F1,...,
FK (kwantyzacj¦ wzmocnie« te» mo»na interpretowa¢ jako przeszukiwanie sªowników zawie-
raj¡cych skalary - poziomy kwantyzacji). Jednoczesne przeszukiwanie tych sªowników, tzn.
testowanie wszystkich mo»liwych kombinacji, nie jest mo»liwe ze wzgl¦du na du»¡ zªo»ono±¢
obliczeniow¡. Nale»y w zwi¡zku z tym poszukiwa¢ algorytmów suboptymalnych, umo»liwia-
j¡cych uzyskanie dobrego modelu ỹ przy wykonywaniu stosunkowo niewielkiej liczby operacji
arytmetycznych.

W p.3.4.3 zostan¡ omówione takie algorytmy dla modelu opartego na kombinacji liniowej
wektorów (minimalizacja kryterium (3.57)), a w p.3.4.4 dla modelu opartego na sumie (lub
ró»nicy) wektorów pomno»onej przez pojedynczy wspóªczynnik wzmocnienia (minimalizacja
kryterium (3.58)).

3.4.3 Lokalnie optymalne algorytmy modelowania wielostopniowe-
go

Jak ju» wspomniano w poprzednim punkcie, istnieje optymalny algorytm wyboru ksztaª-
tów sygnaªu percepcyjnego fk

jk
i odpowiadaj¡cych im wzmocnie« gk

mk
, gwarantuj¡cy minimum

bª¦du modelowania (3.57). Wymaga on jednak sprawdzenia wszystkich mo»liwo±ci wyboru
ksztaªtów i wzmocnie« z odpowiednich sªowników, co jest nierealne (z wyª¡czeniem najprost-
szych przypadków) ze wzgl¦du na du»¡ zªo»ono±¢ obliczeniow¡. W zwi¡zku z tym realizuje si¦
algorytmy iteracyjne, polegaj¡ce na tym, »e w ka»dym z K etapów modelowania do modelu
doª¡cza si¦ nowy wektor ksztaªtu.

Takie algorytmy s¡ z reguªy suboptymalne (nie gwarantuj¡ minimum bª¦du modelowa-
nia). Wyj¡tkiem jest sytuacja, gdy wybierane w kolejnych etapach wektory s¡ ortogonalne
w stosunku do wektorów wybieranych w innych etapach. Rozwa»my przypadek, gdy wszyst-
kie wektory wybierane s¡ ze sªownika F, zawieraj¡cego wektory ortonormalne. Takich N
- wymiarowych wektorów mo»e by¢ co najwy»ej N . Modelowanie polega na rzutowaniu
wektora docelowego y0 na wybierane wektory ze sªownika - odpowiednie (nieskwantowane)
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wzmocnienia wynosz¡: gk = [fjk
]t y0. Odpowiada to wyznaczeniu K niezale»nych od sie-

bie (ze wzgl¦du na ortogonalno±¢ wektorów sªownika) modeli typu ksztaªt - wzmocnienie,
wedªug zasad opisanych w p.3.3.1. W szczególno±ci, w ka»dym etapie wybiera si¦ wektor
fjk

, tworz¡cy najmniejszy k¡t ostry φ (maksimum cos2 φ) z wektorem docelowym y0. Je»e-
li wykorzysta si¦ wszystkie (K = N) wektory ortonormalnego sªownika F, (FtF = I),
to wówczas wzmocnienia gk mo»na uwa»a¢ za skªadowe przetransformowanego wektora y0:
g = Fty0. Kwantyzacj¦ wzmocnie« mo»na zinterpretowa¢ jako kodowanie wspóªczynników
transformaty, w wyniku kwantowania otrzymuje si¦ wektor g̃. Mno»¡c wektory sªownika F
przez skwantowane wzmocnienia otrzymuje si¦ model ỹ = Fg̃. Gdyby wzmocnienia nie byªy
kwantowane, to modelowanie byªoby bezbª¦dne:

ỹ = Fg = FFty0 = Iy0 = y0 (3.59)

Do problemu kodowania transformaty powrócimy w dalszej cz¦±ci rozprawy.
W ogólnym przypadku sªowniki nie zawieraj¡ ortogonalnych wektorów i algorytmy ite-

racyjne budowania modelu ỹ maj¡ charakter suboptymalny. Najprostszy algorytm, który
b¦dzie tu nazywany standardowym algorytmem iteracyjnym, polega na rzutowaniu,
na wybrany ze sªownika wektor, bª¦du otrzymanego w poprzednim etapie modelowania. Po
k − 1-szym etapie wektor bª¦du wynosi:

yk−1 = y0 −
k−1∑

i=1

gi
mi

f i
ji

(3.60)

W k-tym etapie poszukuje si¦ fk
jk

i gk
mk

, minimalizuj¡cych kwadrat normy wektora bª¦du:

‖ yk ‖2 = ‖ y0 −
k∑

i=1

gi
mi

f i
ji
‖2 = ‖ yk−1 − gk

mk
fk
jk
‖2 (3.61)

Jest to zagadnienie modelowania wektorowego typu ksztaªt - wzmocnienie, którego rozwi¡-
zanie omówiono w p.3.3.1. Wynika ono z przepisania wzoru (3.61) w postaci analogicznej do
(3.35):

‖ yk ‖2= yt
k−1 yk−1 − [yt

k−1 fk
jk

]2

‖ fk
jk
‖2

+ ‖ fk
jk
‖2 [gk

mk
− gk]2 (3.62)

gdzie gk =
yt

k−1 fk
jk

‖fk
jk
‖2 jest dokªadnym (nieskwantowanym) wspóªczynnikiem wzmocnienia w

k-tym etapie modelowania.
Ze sªownika Fk wybrany zostanie ten wektor, który tworzy minimalny k¡t ostry φ z

wektorem yk−1, co oznacza maksymalizacj¦ kryterium:

cos2 φ =
[yt

k−1 fk
jk

]2

‖ fk
jk
‖2 ‖ yk−1 ‖2

(3.63)

Czynnik ‖ yk−1 ‖2 w (3.63) mo»na pomin¡¢, gdy» nie zmienia si¦ on dla kolejnych, testowa-
nych wektorów sªownika Fk.
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Dla wybranego wektora fk
jk

wyznacza si¦ dokªadn¡ warto±¢ wzmocnienia gk, któr¡ na-
st¦pnie kwantuje si¦, wybieraj¡c najbli»szy poziom kwantyzacji gk

mk
.

W sytuacji, gdy wszystkie wektory pochodz¡ z tego samego sªownika F (np. modelowanie
wieloimpulsowe), mo»na otrzyma¢ równowa»n¡ posta¢ przedstawionego algorytmu nie wy-
magaj¡c¡ przetwarzania wektorów, tylko ich iloczynów skalarnych (korelacji wzajemnych).
Zale»no±¢ yk = yk−1 − gk

mk
fk
jk

mo»na przepisa¢ w postaci

yk = yk−1 − gmk
fjk

= yk−1 − f t
jk

yk−1

‖ fjk
‖2

fjk
,

w której górny indeks pomini¦to, gdy» w ka»dym etapie przeszukuje si¦ ten sam sªownik
ksztaªtów i wzmocnie«, oraz podstawiono niekwantowan¡ warto±¢ wzmocnienia gk. Po obu-
stronnym pomno»eniu przez transponowany wektor fj ∈ F otrzymuje si¦ wzór, wedªug któ-
rego aktualizuje si¦ iloczyny skalarne:

f t
j yk = f t

j yk−1 − f t
j fjk

‖ fjk
‖2

f t
jk

yk−1 (3.64)

Algorytm przetwarzania korelacji wzajemnych zostaª zaproponowany przez Atala i Remde
[7] i zastosowany w [9] do tworzenia pobudzenia impulsowego. Mo»na przedstawi¢ go w
nast¦puj¡cy sposób:

Maj¡c dany sªownik F i wektor docelowy y0 oblicza si¦ dla ka»dego wektora fj ∈ F
iloczyny skalarne f t

j y0 i f t
j fj.

Dla k = 1, . . . , K:

• wybiera si¦ wektor o indeksie jk, zapewniaj¡cy maksimum warto±ci [f t
j yk−1]2

f t
j fj

• dla wybranego wektora oblicza si¦ niekwantowane wzmocnienie: gk =
f t
jk

yk−1

f t
jk

fjk

• dla ka»dego wektora fj ze sªownika oblicza si¦

f t
j yk = f t

j yk−1 − r(k, j) f t
jk

yk−1

gdzie r(k, j) =
f t
j fjk

f t
jk

fjk
=

f t
j fjk

‖fjk
‖2

W ostatnim etapie, dla k = K, punkt ko«cowy (aktualizacja iloczynów skalarnych) mo»na
pomin¡¢.

Standardowy algorytm iteracyjny jest daleki od optymalnego przede wszystkim z tej przy-
czyny, »e otrzymany model ỹ nie jest w ogólnym przypadku rzutem ortogonalnym wektora
docelowego y0 na podprzestrze« rozpi¦t¡ na wybranych wektorach f1

j1
, . . . , fK

jK
. Rzut ortogo-

nalny otrzymuje si¦ jedynie w przypadku, gdy wybrane wektory tworz¡ baz¦ ortogonaln¡ K-
wymiarowej podprzestrzeni (rys.3.9). Oczywi±cie mo»na, po zako«czeniu algorytmu, obliczy¢
nowe warto±ci niekwantowanych wzmocnie« g1, . . . , gK tak, aby model ỹ =

∑K
k=1 gkfk

jk
sta-

nowiª rzut ortogonalny y0 na podprzestrze« rozpi¦t¡ na wektorach f1
j1

, . . . , fK
jK
. Dalsze zmniej-

szenie bª¦du jest mo»liwe, gdy opisan¡ operacj¦ wykonuje si¦ po zako«czeniu ka»dego kroku
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algorytmu (istnieje wtedy wi¦ksza szansa na wybór lepszego wektora w nast¦pnym kroku).
Znaczn¡ popraw¦ osi¡gni¦to dopiero dzi¦ki mody�kacji zaproponowanej pezez N.Moreau i
autora niniejszej rozprawy [141]. W k-tej iteracji, istniej¡ca ju» podprzestrze« f1

j1
, . . . , fk−1

jk−1

jest uzupeªniana wektorem fk
jk

w taki sposób, aby rzut ortogonalny y0 na otrzyman¡ k-
wymiarow¡ podprzestrze« byª jak najdªu»szy (czyli bª¡d modelowania jak najmniejszy).
Osi¡ga si¦ w ten sposób wªa±ciwo±¢ lokalnej optymalno±ci algorytmu modelowania: w
ka»dej iteracji istniej¡ca podprzestrze« jest uzupeªniana najlepszym wektorem. Nie nale»y
tego myli¢ z globaln¡ optymalno±ci¡ - dodaj¡c w ka»dym kroku jeden wektor nie otrzy-
muje si¦ najlepszej z mo»liwych K- wymiarowych podprzestrzeni rozpietych na wektorach
fk
jk

, k = 1, . . . , K.
Realizacja k-tego kroku lokalnie optymalnego algorytmu modelowania mogªaby polega¢

na obliczeniu, dla kolejnych wektorów - kandydatów fk
j , wszystkich wzmocnie« g1, . . . gk -

byªoby to jednak rozwi¡zanie kosztowne ze wzgl¦du na du»¡ zªo»ono±¢ obliczeniow¡. Wymie-
nieni autorzy zaproponowali szereg bardziej efektywnych realizacji tego algorytmu. Pierwsza
polega na progresywnym tworzeniu ortogonalnej bazy w omawianej podprzestrzeni. Po wy-
braniu pierwszego wektora f1

j1
(zapewniaj¡cego minimalny bª¡d modelowania, tzn. minimalny

k¡t ostry z y0) umieszczamy go w bazie ortogonalnej, jako f̄1
j1
. Nast¦pnie ortogonalizuje si¦

wzgl¦dem niego wszystkie wektory f2
j , . . . , fK

j nale»¡ce do sªowników F2, . . . ,FK , które mog¡
jeszcze wej±¢ do tej podprzestrzeni. Operacj¦ ortogonalizacji mo»na opisa¢ wzorem:

f̄m
j = fm

j − (̄f1
j1

)t fm
j

‖ f̄1
j1 ‖2

f̄1
j1

= fm
j − (̄f1

j1
) (̄f1

j1
)t

‖ f̄1
j1 ‖2

fm
j

= P(̄f1
j1

) fm
j (3.65)

gdzie P(f) = I− f f t

‖f‖2 jest operatorem ortogonalizacji wzgl¦dem f .
Zortogonalizowany sªownik mo»na wykorzysta¢ w algorytmie rzutowania bª¦du, co pro-

wadzi do wyboru lokalnie optymalnego wektora f̄2
j2
. Nast¦pnie dokonuje si¦ ortogonalizacji

wzgl¦dem f̄2
j2
, itd. Otrzymany po K krokach model ỹ =

∑K
k=1 ḡk f̄k

jk
jest ju» ortogonal-

nym rzutem y0 na podprzestrze«, uzupeªnian¡ w kolejnych krokach lokalnie optymalnymi
wektorami.

Zaªó»my teraz, »e wszystkie wektory pochodz¡ z tego samego sªownika F (pobudzenie
mieszane lub wieloimpulsowe). W k-tym kroku algorytmu modelowania sªownik ten podlega
ortogonalizacji wzgl¦dem wybranego wektora f̄k

jk
. Oznacza to, »e sªownik F̄k zostaje prze-

ksztaªcony w F̄k+1 (zgodnie z t¡ notacj¡ pierwotny sªownik F oznaczamy przez F̄1, czyli
F̄1 = F). Ortogonalizacja wektora f̄k

j ∈ F̄k polega na odj¦ciu rzutu ortogonalnego na f̄k
jk
:

f̄k+1
j = f̄k

j − (̄fk
jk

)t f̄k
j

‖ f̄k
jk
‖2

f̄k
jk

= f̄k
j − r̄(k, j) f̄k

jk
(3.66)

gdzie r̄(k, j) =
(f̄k

jk
)t f̄k

j

‖f̄k
jk
‖2 . Powy»sze równanie mo»na przepisa¢ w postaci

f̄k
j = r̄(k, j) f̄k

jk
+ f̄k+1

j (3.67)
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Rysunek 3.9: Modelowanie 2-wymiarowego wektora y0: (a)- standardowy algorytm iteracyj-
ny, (b)- algorytm lokalnie optymalny z ortogonalizacj¡ sªownika

gdzie pierwszy skªadnik jest rzutem ortogonalnym f̄k
j na wybrany wektor f̄k

jk
, a drugi jest

prostopadªy do wybranego wektora. Stosuj¡c powy»sze równanie rekurencyjnie, dochodzi si¦
do wektora f̄1

j = fj:

fj = f̄1
j = r̄(1, j) f̄1

j1
+ · · · + r̄(k, j) f̄k

jk
+ f̄k+1

j (3.68)

gdzie j 6= j1 6= · · · 6= jk.
Zakªadaj¡c, »e wektor wybrany w k-tej iteracji znajduje si¦ w k-tej kolumnie macierzy F

(tzn. w ka»dej iteracji dokonuje si¦ permutacji kolumn), mo»na sªownik pierwotny F̄1 = F
wyrazi¢ nast¦puj¡cym wzorem:

F̄1 = F̄k+1 R̄k (3.69)
gdzie

R̄k =




1 r̄(1, 2) r̄(1, 3) · · · r̄(1, k) r̄(1, k + 1) · · · r̄(1, L)
0 1 r̄(2, 3) · · · r̄(2, k) r̄(2, k + 1) · · · r̄(2, L)
... ... ... ... ... ...
0 0 0 · · · 1 r̄(k, k + 1) · · · r̄(k, L)
0 0 0 · · · 0 1 · · · 0
... ... ... ... ... ...
0 0 0 · · · 0 0 · · · 1




Zapisane wy»ej równanie macierzowe odpowiada ortogonalizacji Grama - Schmidta k pierw-
szych kolumn macierzy F̄1 = F z rozszerzeniem do L − k pozostaªych kolumn. Wedªug
Goluba i Van Loana nazywa si¦ to zmody�kowan¡ dekompozycj¡ Grama - Schmidta [80],
gdy» w standardowej procedurze Grama - Schmidta transformacji podlegaj¡ tylko kolejne
kolumny.
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Mo»na teraz zmody�kowa¢ standardowy algorytm iteracyjny wyboru wektorów ze sªow-
nika F i odpowiadaj¡cych im wzmocnie« w taki sposób, aby nada¢ mu cech¦ lokalnej opty-
malno±ci. Wystarczy w tym celu, w k- tym etapie oblicze«, wykorzysta¢ zortogonalizowany
sªownik F̄k, zamiast oryginalnego sªownika F. Otrzymamy w ten sposób zmody�kowany
algorytm Grama - Schmidta. Zauwa»my, »e nie trzeba teraz rzutowa¢ bª¦du modelowa-
nia na kolejne ortogonalne wektory - identyczny efekt daje rzutowanie wektora docelowego
y0 (rys.3.9b). Algorytm mo»na zapisa¢ w nast¦puj¡cych krokach:

Maj¡c dany sªownik F̄1 = F i wektor docelowy y0 oblicza si¦ dla ka»dego wektora f̄1
j ∈ F̄1

iloczyny skalarne (̄f1
j )t y0 i (̄f1

j )t f̄1
j .

Dla k = 1, . . . , K:

• wybiera si¦ wektor f̄k
jk
, zapewniaj¡cy maksimum warto±ci [(f̄k

j )t y0]2

(f̄k
j )t (f̄k

j )
(oznacza to wybór

wektora tworz¡cego najmniejszy k¡t ostry z y0)

• dla wybranego wektora oblicza si¦ niekwantowane wzmocnienie: ḡk =
(f̄k

jk
)t y0

‖f̄k
jk
‖2

• dla ka»dego wektora f̄k
j ze sªownika F̄k

� oblicza si¦ r̄(k, j) =
(f̄k

jk
)t f̄k

j

‖f̄k
jk
‖2

� przeprowadza si¦ ortogonalizacj¦ sªownika F̄k wzgl¦dem f̄k
jk
, rezultatem jest sªow-

nik F̄k+1 (wzór (3.66)):
f̄k+1
j = f̄k

j − r̄(k, j) f̄k
jk

� aktualizuje si¦ iloczyny skalarne:

(̄fk+1
j )t y0 = (̄fk

j )t y0 − r̄(k, j) (̄fk
jk

)t y0

oraz

(̄fk+1
j )t (̄fk+1

j ) = (̄fk
j )t (̄fk

j ) − 2r̄(k, j) (̄fk
j )t (̄fk

jk
) + r̄2(k, j) (̄fk

jk
)t (̄fk

jk
)

co upraszcza si¦ do postaci

(̄fk+1
j )t (̄fk+1

j ) = (f̄k
j )t (̄fk

j ) − r̄2(k, j) (̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)

W ostatnim etapie, dla k = K, ko«cowy punkt (ortogonalizacja sªownika i aktualizacja
iloczynów skalarnych) mo»na pomin¡¢.

Obliczone wzmocnienia ḡ1, . . . , ḡK odpowiadaj¡ zortogonalizowanym wektorom, które nie
s¡ znane a priori po stronie odbiorczej. Je±li chcemy unikn¡¢ przeprowadzania ortogonalizacji
sªownika po stronie odbiorczej, to nale»y wyznaczy¢ wzmocnienia odpowiadaj¡ce wektorom z
pierwotnego sªownika F. Zakªadaj¡c, »e wybrane wektory sªownika znajduj¡ si¦ w kolejnych
K kolumnach macierzy F, mo»na zapisa¢:

ỹ = F [g1 . . . gK0 . . . 0]t = F̄K [ḡ1 . . . ḡK0 . . . 0]t (3.70)
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Poniewa» (wzór (3.69)) F = F̄1 = F̄K R̄K−1, zatem otrzymuje si¦ ukªad równa«:



ḡ1

ḡ2

...
ḡK−1

ḡK




=




1 r̄(1, 2) · · · r̄(1, K)
0 1 · · · r̄(2, K)
... ... ...
0 0 · · · r̄(K − 1, K)
0 0 · · · 1







g1

g2

...
gK−1

gK




(3.71)

Rozwi¡zanie ukªadu równa« liniowych (3.71) jest trywialne, gdy» macierz ukªadu jest ma-
cierz¡ trójk¡tn¡ górn¡, zawieraj¡ca na przek¡tnej elementy jednostkowe:

gK = ḡK

dla k = K − 1, . . . , 1

gk = ḡk −
K∑

n=k+1

r̄(k, n) gn

Zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta ma t¦ wad¦, »e nie udaªo si¦ w nim unikn¡¢
bezpo±redniego dziaªania na wektorach sªownika (w procesie ortogonalizacji), co zwi¦ksza
zªo»ono±¢ obliczeniow¡. Bezpo±redniej ortogonalizacji sªownika mo»na unikn¡¢, stosuj¡c na-
st¦puj¡c¡ mody�kacj¦ algorytmu. W k-tym kroku mamy do czynienia ze sªownikiem F̄k,
którego wektory byªy ju» ortogonalizowane wzgl¦dem f̄1

j1
, . . . , f̄k−1

jk−1
, st¡d

f̄k
j = fj −

k−1∑

n=1

r̄(n, j) f̄n
jn

(3.72)

Podstawiaj¡c (3.72) do wzoru na r̄(k, j), otrzymuje si¦

r̄(k, j) =
(̄fk

jk
)t f̄k

j

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)
=

(̄fk
jk

)t fj

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)
(3.73)

gdy» wektor f̄k
jk

jest prostopadªy do f̄1
j1

, . . . , f̄k−1
jk−1

. Podstawiaj¡c (3.72), dla j = jk, do (3.73)
otrzymuje si¦

r̄(k, j) =
[fjk

− ∑k−1
n=1 r̄(n, jk) f̄n

jn
]t fj

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)

=
f t
jk

fj − ∑k−1
n=1 r̄(n, jk) (̄fn

jn
)t fj

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)
(3.74)

Podstawiaj¡c jeszcze raz (3.73) otrzymuje si¦:

r̄(k, j) =
f t
jk

fj − ∑k−1
n=1 r̄(n, jk) r̄(n, j) (̄fn

jn
)t (̄fn

jn
)

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)
(3.75)

W ten sposób mo»na wyeliminowa¢ bezpo±rednie dziaªanie na wektorach, a zwªaszcza unik-
n¡¢ bezpo±redniej ortogonalizacji sªownika. Jedyn¡ operacj¡ na wektorach jest obliczenie
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iloczynów skalarnych f t
jk

fj. W kolejnych krokach aktualizuje si¦ rekursywnie iloczyny ska-
larne (̄fk

j )t y0 i (̄fk
j )t (̄fk

j ). T¦ wersj¦ algorytmu lokalnie optymalnego b¦dziemy nazywa¢
rekursywnym zmody�kowanym algorytmem Grama - Schmidta:

Maj¡c dany sªownik F̄1 = F i wektor docelowy y0 oblicza si¦ dla ka»dego wektora f̄1
j ∈ F̄1

iloczyny skalarne (̄f1
j )t y0 i (̄f1

j )t f̄1
j .

Dla k = 1, . . . , K:

• wybiera si¦ lokalnie optymalny wektor fjk
, zapewniaj¡cy maksimum warto±ci

[(̄fk
j )t y0]

2

(̄fk
j )t (̄fk

j )

• oblicza si¦ niekwantowane wzmocnienie, odpowiadaj¡ce zortogonalizowanemu wekto-
rowi f̄k

jk
:

ḡk =
(̄fk

jk
)t y0

(̄fk
jk

)t (̄fk
jk

)

• dla ka»dego wektora fj ze sªownika F (mo»na pomin¡¢ w ostatnim etapie, gdy k = K)

� oblicza si¦ r̄(k, j) ze wzoru (3.75) - jedyn¡ operacj¡ na wektorach jest obliczenie
f t
jk

fj, kwadraty norm (̄fn
jn

)t (̄fn
jn

) s¡ aktualizowane rekursywnie;
� aktualizuje si¦ iloczyny skalarne, tak jak w zmody�kowanym algorytmie Grama -

Schmidta:
(̄fk+1

j )t y0 = (̄fk
j )t y0 − r̄(k, j) (̄fk

jk
)t y0

oraz
(̄fk+1

j )t (̄fk+1
j ) = (f̄k

j )t (̄fk
j ) − r̄2(k, j) (̄fk

jk
)t (̄fk

jk
)

Na koniec oblicza si¦ wzmocnienia odpowiadaj¡ce wektorom oryginalnego (niezortogonali-
zowanego) sªownika, rozwi¡zuj¡c ukªad równa« (3.71).

W koderach CELP sªownik F zawiera od�ltrowane wektory fj = H′cj. Ich obliczenie
nie jest konieczne, gdy» wyst¦puj¡ce w algorytmie iloczyny skalarne mog¡ by¢ wyra»one w
funkcji wektorów cj:

f t
j fj = ct

j (H′)tH′ cj

f t
j y0 = ct

j [(H′)ty0]

Ma to du»e znaczenie w przypadku, gdy wektory cj s¡ "rzadkie", tzn. zawieraj¡ wi¦kszo±¢
skªadowych o warto±ciach zerowych. Wªa±ciwo±¢ t¦ mo»na wykorzysta¢ w algorytmie mode-
lowania wektora docelowego y0. Zgodnie ze wzorem (3.65) ortogonalizacja wektorów sªownika
w k-tym kroku algorytmu mo»e by¢ przedstawiona w nast¦puj¡cy sposób:

f̄k+1
j = P(̄fk

jk
) f̄k

j = P(̄fk
jk

) · · ·P(̄f1
j1

) fj (3.76)
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Powy»sz¡ zale»no±¢ mo»na wykorzysta¢ do aktualizacji iloczynów skalarnych

(̄fk+1
j )t f̄k+1

j = (H′ cj)
t Pt(̄f1

j1
) · · ·Pt(̄fk

jk
) P(̄fk

jk
) · · ·P(̄f1

j1
) (H′ cj)

= ct
j

[
H′t P(̄f1

j1
) · · ·P(̄fk

jk
) H′] cj (3.77)

gdy» operatory ortogonalizacji s¡ opisane macierzami symetrycznymi oraz komutuj¡ ze sob¡.
Oczywiste jest, »e nie jest konieczna dwukrotna ortogonalizacja wzgl¦dem tego samego wek-
tora - st¡d uproszczenie wzoru (3.77). Podobnie aktualizuje si¦ iloczyn skalarny (̄fk+1

j )t y0:

(̄fk+1
j )t y0 =

[
P(̄fk

jk
) · · ·P(̄f1

j1
) (H′ cj)

]t
y0

= ct
j

[
H′t P(̄f1

j1
) · · ·P(̄fk

jk
)
]

y0 (3.78)

W przypadku, gdy wektory cj s¡ "rzadkie", korzystanie ze wzorów (3.77) i (3.78) mo»e mie¢
pewne zalety. Algorytm oparty na rekursywnym obliczaniu (3.77) i (3.78) nazwiemy algoryt-
mem �ltracji odwrotnej, gdy» przetwarzane s¡ nieod�ltrowane odpowiedniki wektorów
sªownika F.

Podobne podej±cie zaproponowaª Taniguchi i inni [193], stosuj¡c odwrotn¡ �ltracj¦ w
celu otrzymania nieod�ltrowanych odpowiedników zortogonalizowanych wektorów:

f̄k+1
j = P(̄fk

jk
) f̄k

j

H′ c̄k+1
j = P(̄fk

jk
) H′ c̄k

j

c̄k+1
j = (H′)−1 P(̄fk

jk
) H′ c̄k

j

Podej±cie to charakteryzuje si¦ wi¦ksz¡ zªo»ono±ci¡ obliczeniow¡ ni» proponowany algorytm
�ltracji odwrotnej.

3.4.4 Modelowanie wielostopniowe z pojedynczym wzmocnieniem

Zgodnie ze wzorem (3.58) model wektora docelowego y0 otrzymuje si¦ w nast¦puj¡cej
postaci:

ỹ = g
K∑

k=1

sk fk
jk

Modelowanie z pojedynczym wspóªczynnikiem wzmocnienia odpowiada konkatenacji K krót-
kich wektorów, sumowaniu wektorów (kodery VSELP [78, 79]), a tak»e pobudzeniu algebra-
icznemu, w szczególno±ci ternarnemu. W przypadku koderów CELP wektory fk

jk
stanowi¡

od�ltrowane wersje wektorów ze sªowników pobudze«: fk
jk

= H′ck
jk
.

Wybrane wektory fk
jk

, k = 1, . . . , K tworz¡ jednowymiarow¡ podprzestrze« opisan¡
wektorem

f =
K∑

k=1

sk fk
jk
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Wybiera si¦ j¡ w ten sposób, aby byªa ona najbli»sza w stosunku do wektora docelowego y0, co
oznacza minimalizacj¦ k¡ta mi¦dzy y0 i f , minimalizacj¦ odlegªo±ci y0 od rzutu ortogonalnego
g f lub maksymalizacj¦ dªugo±ci rzutu wektora y0 na f . Sprowadza si¦ to do maksymalizacji
kryterium (punkt 3.3.1):

[f ty0]
2

f tf
=

[
∑K

k=1 sk (fk
jk

)t y0]
2

∑K
k=1

∑K
m=1 sksm(fk

jk
)tfm

jm

(3.79)

Dla koderów CELP, podstawiaj¡c fk
jk

= H′ck
jk
, otrzymuje si¦

[
∑K

k=1 sk (ck
jk

)t Ψ]2
∑K

k=1

∑K
m=1 sksm(ck

jk
)tΦcm

jm

(3.80)

gdzie Ψ = (H′)ty0, Φ = (H′)tH′.
Dla kodera CELP z pobudzeniem ternarnym wektor skck

jk
ma jedn¡ niezerow¡ (jk-t¡)

skªadow¡ o warto±ci sk = ±1. Wówczas suma K takich wektorów (nazwijmy j¡ cK) ma K
skªadowych niezerowych o warto±ciach sk na pozycjach jk (k = 1 . . . K). W tej sytuacji
mo»na zapisa¢:

K∑

k=1

sk (ck
jk

)t Ψ =
K∑

k=1

sk Ψ(jk)

oraz
K∑

k=1

K∑

m=1

sksm(ck
jk

)tΦcm
jm

=
K∑

k=1

K∑

m=1

sksm Φ(jk, jm)

co po podstawieniu do (3.80) daje

[
∑K

k=1 sk Ψ(jk)]
2

∑K
k=1

∑K
m=1 sksm Φ(jk, jm)

(3.81)

Jednowymiarow¡ podprzestrze«, opisan¡ wektorem f , mo»na utworzy¢ na wiele sposo-
bów, przetestowanie ich wszystkich jest najcz¦±ciej niemo»liwe ze wzgl¦du na zªo»ono±¢ ob-
liczeniow¡. Np. N -wymiarowy wektor pobudzenia ternarnego zawieraj¡cego K impulsów o
amplitudach ±1 mo»na skonstruowa¢ na

L = 2K N !

K! (N −K)!

sposobów. Dla N = 40 otrzymuje si¦: dla K = 4, L = 1.5 106, dla K = 5, L = 2.1 107,
dla K = 6, L = 2.5 108, dla K = 7, L = 2.4 109. Oczywi±cie nale»y poszukiwa¢ algoryt-
mów suboptymalnych, albo naªo»y¢ ograniczenia na poªo»enia impulsów, aby zredukowa¢
liczb¦ kombinacji. Np. w koderze GSM-EFR [69] ka»dy z 10 impulsów ma tylko 8 mo»liwych
poªo»e«.

Najszybsze algorytmy konstruowania pobudzenia ternarnego otrzymamy, ignoruj¡c war-
to±¢ mianownika we wzorze (3.81) i maksymalizuj¡c licznik [178, 194]. W tym wypadku
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testowanie polo»e« impulsów jest zb¦dne: impulsy zostaj¡ rozmieszczone w miejscach jk od-
powiadaj¡cych najwi¦kszym (co do warto±ci bezwzgl¦dnej) skªadowym wektora Ψ i maj¡
amplitudy

sk = sgn (Ψ(jk))

Wyniki s¡ zach¦caj¡ce, ale jedynie dla pobudzenia ternarnego o strukturze regularnej (im-
pulsy równoodlegªe). W [178] zanotowano spadek SNR jedynie o 0.6 dB w stosunku do
algorytmu opartego na przetestowaniu wszystkich kombinacji. W przypadku pobudzenia o
strukturze nieregularnej spadek jako±ci przekracza 2 dB. Ten algorytm mo»e by¢ zastosowany
jedynie do konstruowania pobudzenia ternarnego, w innych przypadkach (np. konkatenacja
krótkich wektorów) nie ma on sensu.

Inne algorytmy suboptymalne polegaj¡ na przeszukiwaniu podzbioru wektorów pobudze-
nia otaczaj¡cego wektor maksymalizuj¡cy licznik wyra»enia (3.81) [180]. W [115] impulsy
wstawia si¦ kolejno, przeszukuj¡c podzbiór wektorów otaczaj¡cy wektor maksymalizuj¡cy
kryterium (3.81) w poprzedniej iteracji. Zªo»ono±¢ obliczeniowa takiego algorytmu jest na-
wet o 3 rz¦dy wielko±ci mniejsza od algorytmu optymalnego (przeszukanie wszystkich kom-
binacji), lecz jest zmienna, co mo»e by¢ niewygodne w zastosowaniach telekomunikacyjnych
(przetwarzanie w czasie rzeczywistym).

W [56, 145] autor niniejszej rozprawy wraz z N.Moreau zaproponowali inny algorytm
suboptymalny, wymagaj¡cy przetestowania mniej ni» 2NK wektorów (dla pobudzenia ter-
narnego). Algorytm ten mo»e by¢ zastosowany we wszelkich koderach wielostopniowych z
pojedynczym wzmocnieniem (przetestowano go na pobudzeniu ternarnym [56] i na pobudze-
niu zbudowanym metod¡ konkatenacji [145]). Polega on na sukcesywnej minimalizacji
k¡ta mi¦dzy wektorem docelowym y0 i tworzon¡ jednowymiarow¡ podprzestrzeni¡ f .

Algorytm ten ma cechy lokalnej optymalno±ci: w ka»dej z K iteracji doª¡cza si¦ najlep-
szy wektor, pod warunkiem jednak, »e nie wolno zmienia¢ decyzji podj¦tych w poprzednich
iteracjach. I tak, w k-tej iteracji dodaje si¦ do istniej¡cego wektora, de�niuj¡cego jedno-
wymiarow¡ podprzestrze« fk−1 =

∑k−1
i=1 si f i

ji
, wektor sk fk

jk
= ±fk

jk
, w taki sposób, aby

zminimalizowa¢ k¡t mi¦dzy otrzymanym wektorem fk =
∑k

i=1 si f i
ji
i wektorem docelowym

y0 (rys. 3.10).
W ka»dej iteracji wybiera si¦ wektor fk

jk
i znak sk z tym, »e w pierwszej iteracji istnieje

dowolno±¢ wyboru znaku (±fk
jk

daje t¦ sam¡ warto±¢ kryterium (3.79), gdy» znak mo»na
przenie±¢ do wzmocnienia g). I tak, mo»na narzuci¢ s1 = 1 (je±li wzmocnienie g mo»e by¢
ujemne), lub wybra¢ s1 tak, aby wymusi¢ k¡t ostry mi¦dzy s1f1

j1
i y0 (wówczas g > 0).

Dla pobudzenia ternarnego (kryterium (3.81)) w k-tej iteracji testuje si¦ N−k+1 pozycji
impulsu (jk) i 2 znaki (amplitudy) sk. W sumie liczba oblicze« kryterium nie przekracza
2KN .

Algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta nie gwarantuje monotonicznego zmniejszania
si¦ k¡ta, ale nie jest wskazane jego zatrzymanie w przypadku, gdy k¡t w danej iteracji
wzro±nie. Taki wzrost ma najcz¦±ciej charakter lokalny, zmniejszenie si¦ k¡ta nast¦puje w
kolejnych iteracjach (porównano oba warianty - ró»nice w SNR nie przekraczaªy 0.3 dB,
gªównie na korzy±¢ wariantu "bez zatrzymania"). Poza tym wybór mniejszej liczby wekto-
rów prowadzi do zwi¦kszenia przepªywno±ci binarnej (trzeba przesyªa¢ informacj¦ o tym, ile
wektorów wybrano).
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Rysunek 3.10: Algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta

W realizacjach praktycznych etap modelowania z pojedynczym wzmocnieniem (np. po-
budzenie ternarne) poprzedzony jest predykcj¡ dªugookresow¡ (LTP). Oznacza to wybór,
w pierwszym etapie oblicze«, wektora f1

j1
ze sªownika adaptacyjnego wraz z odpowiednim

wzmocnieniem g1. W pozostaªych K − 1 etapach wykorzystuje si¦ wspólne wzmocnienie g2:

ỹ = g1 f1
j1

+ g2

K∑

k=2

sk fk
jk

(3.82)

Oznacza to, »e poszukuje si¦ 2-wymiarowej podprzestrzeni opisanej wektorami f1
j1

i f =∑K
k=2 skfk

jk
tak, aby bª¡d rzutowania ortogonalnego wektora docelowego y0 na t¦ podprze-

strze« byª jak najmniejszy. Oznacza to minimalizacj¦ k¡ta mi¦dzy y0 i poszukiwan¡ pod-
przestrzeni¡ (pªaszczyzn¡), lub maksymalizacj¦ dªugo±ci rzutu wektora docelowego na t¦
pªaszczyzn¦.

Ze wzgl¦du na zªo»ono±¢ obliczeniow¡, w pierwszym etapie wybiera si¦ odpowiedni wek-
tor f1

j1
ze sªownika adaptacyjnego (minimalizuj¡c k¡t z wektorem docelowym). W kolejnych

etapach tworzy si¦ dwuwymiarow¡ podprzestrze«, opisan¡ wektorem f1
j1
i budowanym wekto-

rem fk =
∑k

i=2 sif i
ji
. Badano dwa warianty tego algorytmu. Wariant standardowy polegaª na

wyznaczeniu, w pierwszym etapie oblicze«, wzmocnienia g1 i okre±leniu bª¦du modelowania

y1 = y0 − g1 f1
j1

Nast¦pnie wykonywano algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta mi¦dzy y1 i tworzon¡ jed-
nowymiarow¡ podprzestrzeni¡ opisan¡ wektorem fk =

∑k
i=2 si f i

ji
, k = 2 . . . K. Ten wariant

nie ma cechy lokalnej optymalno±ci (buduj¡c jednowymiarow¡ podprzestrze« nie uwzgl¦dnia
si¦ wektora ze sªownika adaptacyjnego, a otrzymany model nie jest nawet rzutem ortogonal-
nym wektora y0 na pªaszczyzn¦).
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Drugi wariant ma cech¦ lokalnej optymalno±ci: po wybraniu wektora ze sªownika adap-
tacyjnego buduje si¦ wektor fk =

∑k
i=2 sif i

ji
tak, aby w ka»dym etapie oblicze« zachowa¢

jak najmniejszy k¡t mi¦dzy y0 i pªaszczyzn¡ opisan¡ wektorami f1
j1

i fk. Najªatwiej tego
dokona¢, ortogonalizuj¡c wszystkie kandyduj¡ce wektory fk

j wzgl¦dem wektora ze sªownika
adaptacyjnego, wybranego w pierwszym etapie. Otrzymuje si¦ w ten sposób wektory zorto-
gonalizowane

f̄k
j = P(f1

j1
) fk

j

Nast¦pnie wykonuje si¦ algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta mi¦dzy y0 i tworzon¡ jed-
nowymiarow¡ podprzestrzeni¡ opisan¡ wektorem f̄k =

∑k
i=2 sif̄ i

ji
, k = 2 . . . K.

W przypadku kodera CELP o pobudzeniu ternarnym mo»na podstawi¢ fk
j = H′ck

j , oraz
f̄k
j = P(f1

j1
) H′ck

j , lub w skrócie f̄k
j = P H′ck

j . W tej sytuacji minimalizacja k¡ta mi¦dzy y0

i tworzon¡ jednowymiarow¡ podprzestrzeni¡ opisan¡ wektorem f̄k =
∑k

i=2 sif̄ i
ji
, k = 2 . . . K

oznacza maksymalizacj¦, w k-tym etapie oblicze«, nast¦puj¡cego kryterium:
[
yt

0f̄
k
]2

(̄fk)tf̄k
=

[
yt

0PH′ck
]2

(PH′ck)tPH′ck
=

[
(yt

0PH′)ck
]2

(ck)tH′tPtPH′ck
=

=

[
(H′tPy0)

tck
]2

(ck)tH′tPH′ck
(3.83)

gdzie podstawiono f̄k = P H′ck, ck =
∑k

i=2 sici
ji
oraz PtP = PP = P.

Niech Ψ′ oznacza wektor H′tPy0 i Φ′ macierz H′tPH′. Kryterium (3.83) mo»na teraz
przepisa¢ w postaci podobnej do (3.81):

[
∑k

i=1 si Ψ′(ji)]
2

∑k
i=1

∑k
m=1 sism Φ′(ji, jm)

(3.84)

Obliczanie wektorów Ψ′ i macierzy Φ′ w (3.84) musi si¦ odbywa¢ cz¦±ciej ni» obliczanie
wektorów Ψ i macierzy Φ w (3.81), gdy» te pierwsze zale»¡ od y0, podczas gdy te drugie
zale»aªy tylko od wspóªczynników predykcji.

3.4.5 Projektowanie sªowników

Zagadnienia projektowania sªowników dla SGVQ i CELP z modelowaniem jednostop-
niowym omówiono w p.3.3.2. Stosowany jest uogólniony algorytm Lloyda jak na rys.3.8.
Centroidy dla sªownika ksztaªtów i wzmocnie« obliczane s¡, dla SGVQ, ze wzorów (3.41) i
(3.42). Je»eli narzuci si¦ jednostkow¡ norm¦ wektorów ksztaªtu, to wówczas centroidy obli-
czane s¡ ze wzoru (3.43). Je±li zaªo»y si¦, »e bª¡d kwantyzacji wzmocnie« jest niesko«czenie
maªy, to sªownik ksztaªtów otrzymuje si¦ rozwi¡zuj¡c równania (3.48). W przypadku kodera
CELP zamiast wzorów (3.41) i (3.42) stosuje si¦ wzory (3.53) i (3.55).

W przypadku modelowania wielostopniowego zagadnienie projektowania sªowników przed-
stawia si¦ nast¦puj¡co: Dla danego zbioru wektorów percepcyjnego sygnaªu akustycznego,



ROZDZIA� 3. KWANTYZATORY WEKTOROWE I KODERY CELP 75

tworz¡cego sekwencj¦ treningow¡ {y(i)} poszukuje si¦ sªowników ksztaªtów
{
f1
j

}
...

{
fK
j

}
(dla

kodera CELP
{
c1

j

}
...

{
cK

j

}
) i sªowników wzmocnie« {g1

m}...
{
gK

m

}
. Kryterium jest minimalny

bª¡d kodowania caªej sekwencji treningowej D =
∑

i D(i).
W wi¦kszo±ci zastosowa« pierwszy etap modelowania jest etapem predykcji dªugookreso-

wej (p.3.2.3). Oznacza to, »e sªownik
{
f1
j

}
(dla CELP

{
c1

j

}
) jest sªownikiem adaptacyjnym,

zawieraj¡cym opó¹nione sekwencje próbek skwantowanego sygnaªu percepcyjnego ỹ (dla ko-
dera CELP, skwantowanego sygnaªu resztkowego r̃ - patrz rys.3.7). Sªownik adaptacyjny

{
f1
j

}

nie podlega wówczas projektowaniu, jednak utrudnia projektowanie pozostaªych sªowników{
f2
j

}
...

{
fK
j

}
z tego wzgl¦du, »e zawiera on sekwencje sygnaªu skwantowanego, a wi¦c zale»-

nego od wszystkich sªowników. Projektowanie powinno odbywa¢ si¦ w p¦tli zamkni¦tej
- zmiana jakiegokolwiek sªownika prowadzi bowiem do mody�kacji sªownika adaptacyjnego,
co z kolei prowadzi do konieczno±ci "przeprojektowania" wszystkich sªowników.

Mo»na upro±ci¢ algorytm projektowania "rozrywaj¡c" p¦tl¦, tzn. wypeªniaj¡c sªownik
adaptacyjny opó¹nionymi sekwencjami próbek nieskwantowanego sygnaªu percepcyjnego y
(dla kodera CELP, nieskwantowanego sygnaªu resztkowego r). Mówi si¦ wtedy o projekto-
waniu w p¦tli otwartej [38].

Klasyczny algorytm projektowania sªowników K-stopniowego SGVQ polega na K-krotnym
zastosowaniu uogólnionego algorytmu Lloyda - rys.3.8. W pierwszym etapie, stosuj¡c jako
sekwencj¦ treningow¡ {y0(i)} zbiór wektorów sygnaªu percepcyjnego {y(i)}, projektuje si¦
sªownik ksztaªtów

{
f1
j

}
i wzmocnie« {g1

m}. Je»eli sªownik ksztaªtów ma by¢ adaptacyjny,
to wówczas wypeªnia si¦ go sekwencjami próbek sygnaªu percepcyjnego (p¦tla otwarta), a
projektuje si¦ jedynie kwantyzator wzmocnie«. Po zaprojektowaniu sªowników i przeprowa-
dzeniu kwantyzacji sekwencji treningowej {y0(i)} oblicza si¦ bª¡d kwantyzacji w pierwszym
etapie modelowania:

y1(i) = y0(i) − g1
m1(i) f1

j1(i)

Zbiór wektorów {y1(i)} stanowi sekwencj¦ treningow¡ do projektowania sªowników ksztaªtów{
f2
j

}
i wzmocnie« {g2

m} wykorzystywanych w drugim etapie modelowania. Nast¦pnie oblicza
si¦ bª¦dy kwantowania po dwóch etapach:

y2(i) = y1(i) − g2
m2(i) f2

j2(i)

i przyst¦puje si¦ do projektowania sªowników wykorzystywanych w trzecim etapie (o ile
K > 2).

W ka»dym etapie projektowania centroidy dla sªownika ksztaªtów i wzmocnie« obliczane
s¡, dla SGVQ, z odpowiednio zmody�kowanych wzorów (3.41), (3.42). Np. w drugim etapie
projektowania

f2,nowy
j =

∑
i,y1(i)∈P (f2

j ) [g2
m2(i)y1(i)]

∑
i,y1(i)∈P (f2j ) (g2

m2(i))
2

(3.85)

g2,nowy
m =

∑
i,y1(i)∈P (g2

m) [yt
1(i)f

2
j2(i)]∑

i,y1(i)∈P (g2
m) [(f2

j2(i))
tf2

j2(i)]
(3.86)
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Dla SGVQ z predykcj¡ dªugookresow¡, po zaprojektowaniu sªowników w p¦tli otwartej,
mo»na uruchomi¢ koder w p¦tli zamkni¦tej. Umo»liwia to powtórne zaprojektowanie kwan-
tyzatora wzmocnie« dla pierwszego etapu, oraz wszystkich sªowników dla kolejnych etapów.
Proces ten mo»na powtarza¢ wielokrotnie.

Opisany tu klasyczny algorytm projektowania sªowników SGVQ nie bierze pod uwag¦
ortogonalizacji sªowników ksztaªtów wzgl¦dem wektorów wybranych w poprzednich etapach
modelowania. Ju» sªownik wykorzystywany w drugim etapie,

{
f2
j

}
, powinien by¢ zortogona-

lizowany wzgl¦dem wektora f1
j1(i) (wzór (3.65)):

f̄2
j = P(f1

j1(i)) f2
j (3.87)

gdzie P(f) = I− f f t

‖f‖2 jest operatorem ortogonalizacji wzgl¦dem f .
Projektuj¡c sªowniki wykorzystywane w drugim etapie, nale»y d¡»y¢ do minimalizacji

bª¦du kwantowania sekwencji treningowej:

D =
∑

i

‖ y1(i)− ḡ2
m2(i) f̄2

j2(i) ‖2 =
∑

i

‖ y1(i)− ḡ2
m2(i) P(f1

j1(i)) f2
j2(i) ‖2 (3.88)

Odpowiedni centroid dla ksztaªtu mo»na teraz obliczy¢ rozwi¡zuj¡c ukªad równa« ∂D
∂f2

j
= 0,

który, po przeksztaªceniach, mo»na zapisa¢ w nast¦puj¡cej postaci:



∑

i,y1(i)∈P (f2j )

(ḡ2
m2(i))

2 P(f1
j1(i))


 f2,nowy

j =
∑

i,y1(i)∈P (f2
j )

ḡ2
m2(i) P(f1

j1(i)) y1(i) (3.89)

Sumowanie we wzorze (3.89) przeprowadza si¦ dla wszystkich wektorów sekwencji treningo-
wej, speªniaj¡cych warunek y1(i) ∈ P (f2

j ), w wyniku ostatnio dokonanego podziaªu. Nale»y
odró»ni¢ oznaczenie komórki Voronoi'a (P ) od oznaczenia operatora ortogonalizacji (P). W
wyprowadzeniu powy»szego wzoru wzi¦to pod uwag¦ wªa±ciwo±¢ symetrii (Pt = P) oraz
idempotencji (PP = P) tego operatora.

Podobnie mo»na obliczy¢ centroid ḡ2
m rozwi¡zuj¡c ukªad równa« ∂D

∂ḡ2
m

= 0:

g2,nowy
m =

∑
i,y1(i)∈P (ḡ2

m) [yt
1(i) P(f1

j1(i)) f2
j2(i)]∑

i,y1(i)∈P (ḡ2
m) ‖ P(f1

j1(i)) f2
j2(i) ‖2

(3.90)

Nale»y zwróci¢ uwag¦, »e projektowany sªownik wzmocnie« "wspóªpracuje" ze zorto-
gonalizowanym sªownikiem ksztaªtów. Zaproponowany algorytm projektowania sªowników,
uwzgl¦dniaj¡cy ich ortogonalizacj¦, ma zastosowanie w wielostopniowym SGVQ. Odpowied-
nie wzory dla wielostopniowego kodera CELP mo»na znale¹¢ w [206].

3.4.6 Porównanie algorytmów modelowania

W celu porównania algorytmów przeszukiwania i projektowania sªowników zasymulowano
dwustopniowy kwantyzator wektorowy typu ksztaªt- wzmocnienie (SGVQ) o przepªywno±ci
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binarnej 9.6 kbit/s, w którym pierwszy etap stanowi predykcja dªugookresowa (LTP) [64].
Ze wzgl¦du na zªo»ono±¢ obliczeniow¡ wymiar przetwarzanych wektorów N ograniczono do
20. Dla cz¦stotliwo±ci próbkowania 8 kHz implikuje to kwantowanie z rozdzielczo±ci¡ 24
bitów/wektor. Bity podzielono w równym stosunku mi¦dzy oba etapy modelowania. Osob-
nym problemem jest podziaª bitów, w obr¦bie ka»dego etapu, mi¦dzy kwantyzatory ksztaªtu
i wzmocnienia. Wyniki odpowiednich eksperymentów podano w tab.3.3. Najlepsze wyniki

Tabela 3.3: Dwustopniowy SGVQ z LTP o przepªywno±ci binarnej 9.6 kbit/s - SNRseg dla
ró»nych rozdziaªów bitów mi¦dzy kwantyzatory ksztaªtu i wzmocnienia (Ls- liczba wektorów
ksztaªtu, Lg- liczba poziomów kwantyzacji wzmocnienia)

LTP SGVQ SNRseg

Ls Lg Ls Lg [dB]
128 32 128 32 11.29
128 32 64 64 10.94
128 32 256 16 11.67
256 64 256 16 11.38

osi¡gni¦to koduj¡c ksztaªt w sªowniku adaptacyjnym w 7 bitach, odpowiednie wzmocnienie
w 5 bitach, ksztaªt w sªowniku staªym w 8 bitach, a odpowiednie wzmocnienie w 4 bitach.
Warto±ci te nie s¡ krytyczne, zostaªy jednak utrzymane w symulacjach, których wyniki po-
dano w tab.3.4.

Tabela 3.4: Dwustopniowy SGVQ z LTP o przepªywno±ci binarnej 9.6 kbit/s - SNRseg [dB]
dla ró»nych algorytmów przeszukiwania i projektowania sªowników

algorytm algorytm jeden kwantyz. wzmocnienia wiele kwantyz. wzmocnienia
modelowania projekt. sªowników fraza treningowa inna fraza fraza treningowa inna fraza
standardowy standardowy, 11.67 10.66 12.14 11.26

w p¦tli otwartej
z korekcj¡ standardowy, 11.95 11.04 12.43 11.67
wzmocnienia w p¦tli otwartej
ortogonalizacja standardowy, 12.12 11.30 12.58 11.75

w p¦tli otwartej
ortogonalizacja ortogonalizacja, 12.60 11.72 12.80 11.82

w p¦tli otwartej
ortogonalizacja ortogonalizacja, 12.90 11.72 12.98 12.03

w p¦tli zamkni¦tej

W tab.3.4 zamieszczono wyniki dla sekwencji treningowej (wykorzystanej do projektowa-
nia sªowników) i innej frazy, nie nale»¡cej do sekwencji treningowej. Przetestowano równie»
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podej±cie, opisane w p.3.3.3: w drugim etapie modelowania wykorzystano wiele kwantyzato-
rów wzmocnienia (dla ka»dego ksztaªtu osobny kwantyzator wzmocnienia). Porównano nast¦-
puj¡ce algorytmy modelowania sygnaªu (przeszukiwania sªowników): standardowy algorytm
iteracyjny (rzutowanie bª¦du otrzymanego w poprzednim etapie modelowania), algorytm ite-
racyjny z korekcj¡ wzmocnie« (po wykonaniu algorytmu w wersji standardowej, oblicza si¦
nowe warto±ci niekwantowanych wzmocnie« g1, g2 tak, aby model ỹ =

∑2
k=1 gkfk

jk
stanowiª

rzut ortogonalny y0 na podprzestrze«, tym wypadku pªaszczyzn¦) oraz algorytm lokalnie
optymalny (ortogonalizacja sªownika wykorzystywanego w drugim etapie wzgl¦dem wektora
wybranego w pierwszym etapie modelowania).

Sªowniki wykorzystywane w drugim etapie projektowano metod¡ standardow¡ (dla SGVQ
z pojedynczym kwantyzatorem wzmocnienia wg wzorów (3.85), (3.86)), nast¦pnie uwzgl¦d-
niono ortogonalizacj¦ sªownika ksztaªtów (wzory (3.89), (3.90)), w ko«cu przeprojektowano
sªowniki w p¦tli zamkni¦tej. Kolejne mody�kacje prowadziªy do stopniowej poprawy jako±ci
sygnaªu (zwiekszenie SNRseg).

Podobne badania, przeprowadzone dla innych fraz mowy, udokumentowano w [63]. W
pierwszym etapie zasymulowano klasyczn¡ wersj¦ kodera SGVQ z LTP, bez ortogonalizacji
sªownika. Zastosowano standardowy algorytm modelowania oraz sªowniki obliczane w ukªa-
dzie otwartym. Dla testowanej frazy sygnaªu mowy otrzymano segmentowy stosunek mocy
sygnaªu do mocy znieksztaªce« SNRseg = 12.5 dB. Samo przeprowadzenie ortogonalizacji
sªownika poprawiªo jako±¢ sygnaªu w niewielkim stopniu (SNRseg = 12.8 dB). Zastosowanie
nowego algorytmu projektowania sªowników, tzn. nowych sposobów obliczania centroidów (z
uwzgl¦dnieniem ortogonalizacji), wpªyn¦ªo na popraw¦ SNRseg do 13.5 dB. Dalsz¡ popra-
w¦ jako±ci sygnaªu mowy osi¡gni¦to przeprowadzaj¡c projektowanie sªowników w ukªadzie
zamkni¦tym (SNR = 14.3 dB). Nale»y zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e popraw¦ jako±ci sygna-
ªu mowy uzyskano bez zwi¦kszenia przepªywno±ci binarnej - nieznacznie tylko komplikuj¡c
ukªad kodera (konieczno±¢ przeprowadzania ortogonalizacji).

Badania porównawcze algorytmów modelowania sygnaªu przeprowadzono w szerszym
zakresie na zasymulowanych koderach CELP [145]. Podstawowy wariant kodera zawiera K
etapów (stopni) modelowania. W pierwszym etapie wykorzystywany jest sªownik adaptacyj-
ny (predykcja dªugookresowa) a w pozostaªych etapach ten sam sªownik staªy. Sªownik staªy
ma struktur¦ "g¦st¡" (wypeªniony jest sekwencj¡ o rozkªadzie gaussowskim) lub "rzadk¡"
(w 90% jest wypeªniony zerami). Zarówno sªownik adaptacyjny, jak i staªy zawiera 128 wek-
torów 40-wymiarowych. Dªugo±¢ ramki, w której oblicza si¦ parametry �ltru predykcyjnego,
wynosi 20 ms (160 próbek pobieranych z cz¦stotliwo±ci¡ 8 kHz). W ramce mieszcz¡ si¦ 4
wektory o wymiarze N = 40.

Przepªywno±¢ binarn¡ kodera CELP oszacowano na (2.25+2.2 K) kbit/s. Zªo»ono±¢ ob-
liczeniow¡, przy modelowaniu sygnaªu z wykorzystaniem standardowego algorytmu iteracyj-
nego oraz sªownika staªego o strukturze "g¦stej", oszacowano na (5.2+1.02(K−2)+0.17K)
kbit/s. Wzór jest sªuszny dla K > 1. Jako±¢ sygnaªu badano, obliczaj¡c SNR w uj¦ciu
segmentowym, dla mowy m¦skiej i »e«skiej o ª¡cznym czasie trwania 24 s.

Na rys.3.11 porównano standardowy i lokalnie optymalny algorytm modelowania. Prze-
waga tego ostatniego zaznacza si¦ wyra¹niej dla koderów CELP o wielu etapach modelowa-
nia, przy czym nawet dla K = 2 lub 3 nie jest do pomini¦cia.
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Rysunek 3.11: SNRseg dla K- stopniowego kodera CELP: (SA) - standardowy algorytm
iteracyjny, (LO) - algorytm lokalnie optymalny z ortogonalizacj¡ sªownika

Lokalnie optymalny algorytm modelowania mo»e by¢ zaimplementowany na wiele sposo-
bów, ró»ni¡cych si¦ zªo»ono±ci¡ obliczeniow¡. Porównanie tych implementacji (rys.3.12) wy-
pada zdecydowanie na korzy±¢ rekursywnego zmody�kowanego algorytmu Grama - Schmid-
ta, zarówno dla sªownika o strukturze "g¦stej", jak i "rzadkiej". Dla sªownika o strukturze
"rzadkiej" dobrze spisuje si¦ algorytm �ltracji odwrotnej - ten sam algorytm dla sªownika
o strukturze "g¦stej" jest bardzo nieefektywny (zªo»ono±¢ obliczeniowa > 40 M�ops, tego
wariantu nie umieszczono na wykresie).

Za podstaw¦ do dalszych bada« przyj¦to koder CELP o K = 3 etapach modelowania.
Jego przepªywno±¢ binarna wynosi 2.25+2.2 ·3 = 8.85 kbit/s. Za rozwi¡zanie standardowe
(odniesienia) uznano koder wykorzystuj¡cy standardowy iteracyjny algorytm modelowania
sygnaªu, charakteryzuj¡cy sie zªo»ono±ci¡ obliczeniow¡ 6.8 M�ops. W wyniku symulacji (wy-
korzystano wspomniane frazy o dªugo±ci 24 s) otrzymano SNRseg = 10.4 dB. Ten wynik
umieszczono na rys.3.13 pod numerem 1, traktuj¡c go jako punkt odniesienia. Badaj¡c in-
ne kodery CELP o zbli»onej przepªywno±ci binarnej, notowano przyrost SNRseg wzgl¦dem
wspomnianego punktu odniesienia.

Porównuj¡c kodery nr 2 i 3 mo»na sie przekona¢ o wy»szo±ci rekursywnego, zmody�-
kowanego algorytmu Grama - Schmidta nad dokonywaniem korekcji wzmocnie« w ka»dej
iteracji.

Poª¡czenie sªownika adaptacyjnego i staªego w jeden sªownik "mieszany" prowadzi do po-
prawy jako±ci sygnaªu, jednak kosztem niewielkiego wzrostu przepªywno±ci binarnej (kodery
4 i 5).

W celu zmniejszenia zªo»ono±ci obliczeniowej nadano sªownikowi staªemu struktur¦ "na-
kªadkow¡", "wycinaj¡c" kolejne wektory z dªugiej sekwencji gaussowskiej, wedªug zasady
pokazanej na rys.3.14. Taki sªownik daje si¦ ªatwo �ltrowa¢, gdy» kolejne wektory zawie-
raj¡ prawie tak¡ sam¡ sekwencj¦ próbek sygnaªu. Filtrowanie kolejnego wektora wymaga
uwzgl¦dnienia tylko jednej próbki, tworz¡cej pierwsz¡ skªadow¡ tego wektora. Tak zrealizo-
wany koder nr 6 jest mniej zªo»ony obliczeniowo, jednak zauwa»a si¦ spadek jako±ci mowy
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Rysunek 3.12: Zªo»ono±¢ obliczeniowa ró»nych implementacji lokalnie optymalnego przeszu-
kiwania sªownika w K-stopniowym koderze CELP: (1) - prosta ortogonalizacja sªownika o
strukturze "g¦stej", (2) - rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta, sªownik
o strukturze "g¦stej", (3) - prosta ortogonalizacja sªownika o strukturze "rzadkiej", (4) -
�ltracja odwrotna, sªownik "rzadki", (5) - rekursywny zmody�kowany algorytm Grama -
Schmidta, sªownik o strukturze "rzadkiej"

wskutek du»ej korelacji wektorów sªownika. Ten spadek mo»na skompensowa¢ stosuj¡c jed-
nocze±nie rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta (koder nr 8).

Inn¡ metod¦ zmniejszenia zªo»ono±ci obliczeniowej zaproponowano w [197]. Polega ona na
�ltrowaniu sªownika w sposób uproszczony, drog¡ przetwarzania autokorelacji �ltrowanych
wektorów i autokorelacji odpowiedzi impulsowej �ltru. Praktycznie nie zauwa»a si¦ pogor-
szenia jako±ci mowy (koder nr 7), a nawet mo»na osi¡gn¡¢ niewielk¡ jej popraw¦, stosuj¡c
jednocze±nie rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta (koder nr 9).

Porównuj¡c odpowiednie kodery korzystaj¡ce ze standardowego i lokalnie optymalnego
algorytmu modelowania (tzn. kodery 1-3, 4-5, 6-8, 7-9) stwierdza si¦ popraw¦ jako±ci mowy
w wyniku stosowania lokalnie optymalnego wyboru wektorów.

Szukaj¡c dróg prowadz¡cych do zmniejszenia zªo»ono±ci obliczeniowej zasymulowano ko-
der CELP, w którym 40-wymiarowy wektor pobudzenia powstaje przez konkatenacj¦ czterech
10-wymiarowych wektorów. Wszystkim 10-wymiarowym wektorom przypisany jest ten sam
wspóªczynnik wzmocnienia, mo»na jednak zmienia¢ polaryzacj¦ ka»dego wektora. W proce-
sie modelowania sygnaªu korzysta si¦ z algorytmu sukcesywnej minimalizacji k¡ta, opisanego
w p.3.4.4. Algorytm ten daje znaczn¡ redukcj¦ zªo»ono±ci obliczeniowej bez pogorszenia ja-
ko±ci sygnaªu (koder nr10). Porównuj¡c SNRseg nale»y zwróci¢ uwag¦ na nieco wi¦ksz¡
przepªywno±¢ binarn¡ tego kodera (9.2 kbit/s).

Algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta znalazª równie» zastosowanie w koderze CELP
z predykcj¡ dªugookresow¡ i pobudzeniem ternarnym, opisanym w [56]. Przepªywno±¢ bi-
narna kodera wynosi 9.6 kbit/s, dªugo±¢ wektora pobudzenia wynosi N = 40 (5 ms). Ka»dy
wektor zawiera 4 impulsy o amplitudach ±1. W tabl.3.5 porównano trzy algorytmy mode-
lowania: algorytm optymalny (wymagaj¡cy przetestowania wszystkich poªo»e« impulsów w
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Rysunek 3.13: Jako±¢ (SNRseg wzgl¦dem rozwi¡zania standardowego) i zªo»ono±¢ obliczenio-
wa (M�ops) koderów CELP o zbli»onej przepªywno±ci binarnej: (1) - standardowy algorytm
iteracyjny (8.85 kbit/s), (2) - korekcja wzmocnie« po ka»dej iteracji (8.85 kbit/s), (3) -
rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta (8.85 kbit/s), (4) - standardowy
algorytm iteracyjny ze sªownikiem "mieszanym" (9.45 kbit/s), (5) - rekursywny zmody�ko-
wany algorytm Grama - Schmidta ze sªownikiem "mieszanym" (9.45 kbit/s), (6) - sªownik
o strukturze "nakªadkowej" (8.85 kbit/s), (7) - uproszczona �ltracja sªownika (8.85 kbit/s),
(8) - rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta ze sªownikiem o strukturze
"nakªadkowej" (8.85 kbit/s), (9) - rekursywny zmody�kowany algorytm Grama - Schmidta
z uproszczon¡ �ltracj¡ sªownika (8.85 kbit/s), (10) - konkatenacja krótkich wektorów (9.2
kbit/s)

obr¦bie wektora, tzn. 731120 przypadków), algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta (308
testów) oraz algorytm polegaj¡cy na maksymalizacji licznika wyra»enia (3.81) (nie wymaga
testowania). Badania przeprowadzono dla 4 fraz o czasie trwania okoªo 6 sekund. Z bada«
wynika, »e zaproponowany algorytm sukcesywnej minimalizacji k¡ta bardzo niewiele ust¦puje
algorytmowi optymalnemu, a jednocze±nie zapewnia maª¡ zªo»ono±¢ obliczeniow¡. Algorytm
maksymalizacji licznika jest jeszcze prostszy, lecz prowadzi do zauwa»alnego pogorszenia
jako±ci mowy.

Testowane kodery CELP s¡ K-stopniowe, w pierwszym etapie wykonuje si¦ predykcj¦
dªugookresow¡, a w kolejnych K − 1 etapach rozmieszcza si¦ impulsy. Sªownik impulsów
mo»e by¢ zortogonalizowany wzgl¦dem wektora wybranego w pierwszym etapie, wymaga to
zast¡pienia kryterium (3.81) przez kryterium (3.84). W tab.3.6 porównano oba warianty:
bez i z ortogonalizacj¡. Ortogonalizacja zawsze zapewniaªa wzrost SNRseg.

3.4.7 Przykªad realizacji praktycznej

Przykªadem rozwi¡zania praktycznego jest koder o przepªywno±ciach 2.4/4.8/8 kbit/s,
przeznaczony dla transmisji utajnionej mowy w sieciach publicznych i komórkowych [55, 66].
Koder zostaª zrealizowany w Zakªadzie Systemów Teletransmisyjnych Instytutu Telekomu-
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Rysunek 3.14: Sªownik o strukturze "rzadkiej" i "nakªadkowej"

Tabela 3.5: CELP o przepªywno±ci 9.6 kbit/s z LTP i sªownikiem ternarnym - SNRseg [dB]
dla trzech algorytmów modelowania

Algorytm fraza
1 2 3 4

min. k¡ta 13.4 11.3 14.1 10.9
optymalny 13.6 11.5 14.2 11.1
max. licznika 11.6 9.9 11.9 9.3

nikacji Politechniki Warszawskiej, we wspóªpracy z Wojskowym Instytutem �¡czno±ci w
Zegrzu i Zakªadem Projektowo- Wdro»eniowym TEL-KA z Warszawy.

Koder zawiera dwa warianty CELP o przepªywno±ciach 4.8 kbit/s i 8 kbit/s (z uzupeª-
nieniem do 9.6 kbit/s) oraz wokoder predykcyjny 2.4 kbit/s (o wokoderach b¦dzie mowa w
jednym z nast¦pnych rozdziaªów pracy). Koder jest przystosowany do dziaªania w sieci PSTN
i GSM. Implementacji kodera dokonano na zmiennoprzecinkowym procesorze sygnaªowym
TMS320C31.

Jedn¡ z najbardzej udanych wersji kodera CELP o przepªywno±ci 4.8 kbit/s jest koder
stanowi¡cy podstaw¦ standardu ameryka«skiego 1016-CELP [12]. Standard ten powstawaª
w okresie, kiedy nie byªo zmiennoprzecinkowych procesorów sygnaªowych - jego projektanci
przewidywali implementacje w oparciu o wyspecjalizowane rozwi¡zania sprz¦towe lub szybkie
procesory staªoprzecinkowe. Wybrany wariant kodera CELP ma wiele cech kodera ameryka«-
skiego, jednak uwzgl¦dniono w nim niektóre pó¹niejsze rozwi¡zania (np. klasy�kacj¦ sygnaªu
i post�ltracj¦). Wybrany koder CELP 8 kbit/s ma wiele cech standardów ITU-T G729 [100]
i G723.1 [99] (np. dªugo±ci ramek i wektorów), jednak zachowaª wiele cech standardu 1016-
CELP (np. sªownik stochastyczny). Ze wzgl¦du na zastosowania jego przepªywno±¢ binarna
zostaªa powiekszona do 9.6 kbit/s.

Koder dla transmisji utajnionej mowy i danych zostaª pomy±lany jako urz¡dzenie, za
pomoc¡ którego mo»na przesyªa¢ mow¦ i dane zarówno pomi¦dzy abonentami telefonicznej
sieci stacjonarnej jak i ruchomej sieci GSM. Do realizacji powy»szej idei wykorzystano usªu-
g¦ transmisji danych, dost¦pn¡ abonentom telefonicznej sieci stacjonarnej, abonentom sieci
komórkowej systemu GSM oraz pomi¦dzy abonentami obydwu sieci.

Przy wspóªpracy z sieci¡ stacjonarn¡ interfejs komunikacyjny speªnia rol¦ modemu o prze-
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Tabela 3.6: CELP z LTP bez i z ortogonalizacj¡ - SNRseg [dB] w funkcji K-1 - liczby
niezerowych warto±ci w 40-próbkowym wektorze pobudzenia

K-1 fraza 1 fraza 3
bez ortog. ortog. bez ortog. ortog.

1 9.7 10.0 10.2 10.4
2 11.3 11.8 11.8 12.3
3 12.8 13.1 13.0 13.7
4 13.4 13.9 14.1 14.5
5 13.8 14.6 14.6 15.2
6 14.4 14.9 15.2 15.9
7 14.9 15.4 15.6 16.1
8 15.1 15.8 15.9 16.4

pªywno±ci do 14.4 kbit/s (standard V.32bis). Szybko±¢ transmisji jest wybierana w funkcji
jako±ci zestawionego ª¡cza i mo»e wynosi¢ 9.6 kbit/s, 4.8 kbit/s lub 2.4 kbit/s. Podczas
pracy poprzez sie¢ komórkow¡ interfejs komunikacyjny umo»liwia komunikacj¦ z telefonem
komórkowym GSM. Telefon komórkowy jest wykorzystywany w trybie transmisji danych o
szybko±ci do 9.6 kbit/s.

W nadajniku sygnaª mowy poddawany jest obróbce wst¦pnej, maj¡cej na celu od�ltro-
wanie skªadowej staªej i przyd¹wi¦ku sieci, korekcj¦ charakterystyki mikrofonu, oraz auto-
matyczn¡ regulacj¦ poziomu sygnaªu. W ka»dej ramce (30 ms, 240 próbek) dokonuje si¦
jednokrotnego (dla wersji 4.8 kbit/s) lub dwukrotnego (dla wersji 8 kbit/s) obliczenia para-
metrów predykcyjnych, tzw. wspóªczynników widma pr¡»kowego (LSF1, LSF2 . . ., LSF10).
Dla wersji 8 kbit/s sze±¢ razy w ramce (co 5 ms, 40 próbek) wyznaczane s¡ wektory pobu-
dzenia. Dªugo±ci wektorów odpowiadaj¡ standardowi G729. Dla wersji 4.8 kbit/s wektory
pobudzenia s¡ 60-wymiarowe (7.5 ms) i s¡ czterokrotnie wyznaczane w ramce. Dªugo±ci
wektorów s¡ takie same, jak w standardzie G723.1.

W zaprojektowanym koderze stosuje si¦ sªownik stochastyczny o specjalnej strukturze,
umo»liwiaj¡cej jego szybk¡ �ltracj¦ i przeszukiwanie - rys.3.14. Liczy on Ls = 512 wektorów
(opcjonalnie 256). Dla mowy d¹wi¦cznej o okresie tonu krtaniowego T0 < 40 lub T0 < 60
próbek (tzn. mniejszym od dªugo±ci wektora) przeprowadza si¦ "periodyzacj¦" wektorów
sªownika, powtarzaj¡c ten sam ci¡g próbek z okresem równym opó¹nieniu w predykcji dªu-
gookresowej.

W koderze 8 kbit/s zastosowano schemat kodowania parametrów przedstawiony w tab.3.7.
Przepªywno±¢ troch¦ przekracza 8 kbit/s, co jest dopuszczalne (peªna przepªywno±¢ wynosi
9.6 kbit/s, wraz z zabezpieczeniem kodowym). W razie konieczno±ci mo»na przepªywno±¢
ªatwo zredukowa¢ do 8 kbit/s, kosztem obni»enia dokªadno±ci kodowania LSF. W koderze
4.8 kbit/s (tab.3.8) przepªywno±¢ jest nieco mniejsza, po dodaniu 1 bitu osi¡ga warto±¢
nominaln¡.

Odtworzony po stronie odbiorczej sygnaª podlega jeszcze tzw. adaptacyjnej post�ltracji,
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Tabela 3.7: Schemat kodowania parametrów w 30 ms ramce - przepªywno±¢ 8.1 kbit/s
parametr liczba bitów

LSF1, . . . , LSF10 2 · (4, 5, 5, 4, 4, 4, 4, 4, 3, 3)
indeks LTP 6*8
indeks stoch. 6*9

wzmocnienie LTP 6*5
wzmocnienie stoch. 6*5

synchronizacja 1
razem 243

Tabela 3.8: Schemat kodowania parametrów w 30 ms ramce - przepªywno±¢ 4.767 kbit/s
parametr liczba bitów

LSF1, . . . , LSF10 3,4,4,4,4,3,3,3,3,3
indeks LTP 4*8
indeks stoch. 4*9

wzmocnienie LTP 4*5
wzmocnienie stoch. 4*5

synchronizacja 1
razem 143

w celu wzmocnienia zakresów formantowych (koncentracji energetycznych na skali cz¦sto-
tliwo±ci) kosztem zakresów mi¦dzyformantowych, mniej istotnych z punktu widzenia zro-
zumiaªo±ci mowy. Post�ltracja w wi¦kszym stopniu wzmacnia mow¦ ni» szum kwantyzacji,
ponadto szum jest mniej dokuczliwy dzi¦ki zjawisku maskowania sygnaªem mowy. W pro-
cesie post�ltracji nie mo»na dopu±ci¢ do wzrostu energii sygnaªu - konieczny jest algorytm
kontroli wzmocnienia w post�ltrze.

Badania jako±ci sygnaªu mowy przeprowadzono metodami obiektywnymi, mierz¡c SNRseg.
Wyniki bada« koderów CELP dla niektórych fraz testowych podano w tab.3.9. Du»a warto±¢
SNRseg dla sygnaªu sinusoidalnego ±wiadczy o prawidªowym dziaªaniu algorytmów koderów
CELP.

Wi¦ksze znaczenie, przy tak maªej przepªywno±ci binarnej, maj¡ badania oparte na odsªu-
chach. Przeprowadzono (pod kierownictwem dr S.Kuli) porównawcze badania wyrazisto±ci
logatomowej, obejmuj¡c nimi, oprócz trzech omawianych koderów, tak»e koder GSM i ana-
logowe ª¡cze telefoniczne. Badania przeprowadzono u»ywaj¡c 1200 logatomów zebranych w
12 listach po sto logatomów ka»da. W badaniach uczestniczyªy ª¡cznie 3 osoby, z tego dwie
osoby byªy sªuchaczami, za± jedna osoba czytaªa listy logatomowe (lektor). Test przeprowa-
dzono w rzeczywistych warunkach korzystania z poª¡cze« telefonicznych, a wi¦c w warunkach
nie odpowiadaj¡cych normom pomiarowym. Z tego wzgl¦du wyniki (tabl.3.10) maj¡ jedy-
nie znaczenie porównawcze. Badania porównawcze wyrazisto±ci logatomowej wykazuj¡ dobr¡
jako±¢ mowy dla kodera 8 kbit/s (porównywaln¡ z koderem GSM-FR), nieco gorsz¡ jako±¢
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Tabela 3.9: SNR w uj¦ciu segmentowym [dB] dla kilku sygnaªów testowych
fraza CELP 4.8 kbit/s CELP 8 kbit/s

sinus 350 Hz 34.5 37.4
m. »e«ska 1 10.6 13.2
m. »e«ska 2 8.5 10.2
m. »e«ska 3 8.5 11.2
m. »e«ska 4 10.7 13.8
m. m¦ska 1 7.4 9.9
m. m¦ska 2 7.4 9.7
m. m¦ska 3 9.2 11.9

mowy dla kodera 4.8 kbit/s oraz bardziej wyra¹ny spadek jako±ci przy szybko±ci 2.4 kbit/s.

Tabela 3.10: Badanie porównawcze wyrazisto±ci logatomowej
koder przepªywno±¢ [kbit/s] rozpoznawalno±¢

telefon analog. 82.7 %
GSM 13 66.7%
CELP 8.1 63.5%
CELP 4.8 61.3%
wokoder 2.4 50.5%

Koder jest odporny na przekªamania: znieksztaªcenia sygnaªu mowy s¡ wyra¹nie zauwa-
»alne dopiero przy BER okoªo 0.05.
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4.1 Wst¦p

Kodowanie z wykorzystaniem transformaty (najcz¦±ciej w dziedzinie cz¦stotliwo±ci) jest
zagadnieniem szerokim, jego omówienie wymagaªoby napisania odr¦bnej rozprawy. Z tego
wzgl¦dy poruszone tu b¦d¡ jedynie pewne aspekty tego zagadnienia, zwi¡zane z wykorzy-
staniem kwantyzacji wektorowej.

Dzi¦ki dekoreluj¡cym wªa±ciwo±ciom transformaty, podziaª na cz¦±ci przetransformowa-
nego wektora i kwantowanie wektorowe ka»dej cz¦±ci z osobna prowadzi do mniejszych znie-
ksztaªce« ni» analogiczna operacja wykonana na wektorze nietransformowanym (tzw. zysk
transformaty). Problemem obliczenia zysku kodowania transformaty zajmowali si¦ Soman
i Vaidyanathan [186] dla kwantowania skalarnego oraz Li i Zhang [119] dla kwantowania
wektorowego (z wykorzystaniem PCVQ). Autor rozprawy oraz N. Moreau i in. dokonali po-
równania zysku kodowania dla kilku transformat, w tym dla zaproponowanego przez nich
ukªadu �ltrów o strukturze hierarchicznej opisanego w [144].

Problemem odpowiedniego podziaªu przetransformowanego wektora, w celu poprawienia
zysku transformaty, zajmowali si¦ Li i Zhang [119, 118]. Problem rozdziaªu zasobu bitów mi¦-
dzy kwantyzatory wektorowe operuj¡ce w dziedzinie transformaty, a tak»e problem ª¡cznego
okre±lenia wymiarów kwantowanych wektorów i przydzielenia im optymalnej liczby bitów
zostaª rozwi¡zany przez Cupermana [34, 33]. Moreau i Dymarski [143, 145], a tak»e Dymar-
ski i Ratree [63, 64] badali kwantyzatory wektorowe typu ksztaªt - wzmocnienie (SGVQ) z
wykorzystaniem transformaty Karhunena - Loevego, charakteryzuj¡cej si¦ najlepszymi wªa-
±ciwo±ciami dekoreluj¡cymi i oferuj¡cej najwi¦kszy zysk transformaty.

Jest wiele publikacji dotycz¡cych koderów sygnaªów akustycznych w dziedzinie cz¦sto-
tliwo±ci. Kodery transformaty s¡ opisane m.in. w pracy Mahieux [126], patrz te» Mahieux i
Petit [127], Davidson, Fiedler i Antill [35]. Chang, Gray i May [23] oraz Chan i Gersho [21, 22]
wykorzystuj¡ transformat¦ i kwantowanie wektorowe w podprzedziaªach cz¦stotliwo±ci. W
koderze TPC (transform predictive coding, patrz Chen i Wang [30], Chen [29]) oraz koderze
TCX (transform coded excitation, patrz Lefebvre, Salami, La�amme i Adoul [117]) ª¡czy
si¦ kodowanie transformaty z predykcj¡ dªugookresow¡ i adaptacyjn¡ preemfaz¡ /deemfaz¡
(w oparciu o predykcj¦ krótkookresow¡). Podobny schemat znajdziemy w pracy Moreau i
Dymarskiego [144], z tym, »e wykorzystano transformat¦ z nakªadaniem, opisan¡ w pracach
Malvara [131, 129, 130]. W toku dalszych prac ci sami autorzy opracowali koder transfor-
maty o przepªywno±ci 64 kbit/s i zmniejszonym opó¹nieniu [103, 148]. Opracowali równie»
wersj¦ "hierarchiczn¡" tego kodera, umo»liwiaj¡c¡ prawidªowy odbiór sygnaªu akustycznego
przy zmniejszonej przepªywno±ci binarnej, w wyniku pogorszenia wªa±ciwo±ci transmisyjnych
kanaªu (np. utraty cz¦±ci transmitowanych pakietów) [146, 58, 147] - patrz p.4.3.

4.2 Wyznaczanie zysku transformaty
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4.2.1 Analiza problemu w postaci ogólnej
W p.3.1.2 wykazano, »e kwantyzator wektorowy jest koderem asymptotycznie optymalnym.
Czy stosowanie transformaty wraz z kwantyzacj¡ wektorow¡ ma w takiej sytuacji sens? Naj-
pierw wyka»emy, »e najprostsze rozwi¡zanie, tj. transformacja N - wymiarowych wektorów,
a potem ich kwantowanie wektorowe, nie prowadzi do zmiany SNR.

Niech T b¦dzie macierz¡ stopnia N × N , opisuj¡c¡ transformat¦ unitarn¡ (tzn. TTt =
TtT = I, gdzie I - macierz jednostkowa). Transformacj¦ wektora x1 mo»na opisa¢ nast¦pu-
j¡co:

y = T x (4.1)
Z zachowania normy:

yty = xtTtTx = xtIx = xtx (4.2)
wynika, »e ±rednia energia przypadaj¡ca na skªadow¡ wektora y jest taka sama, jak ±rednia
energia przypadaj¡ca na skªadow¡ wektora x, czyli moc (równa wariancji, ze wzgl¦du na
zerow¡ warto±¢ ±redni¡) sygnaªu wej±ciowego:

σ2
y =

1

N
E[yty] =

1

N
E[xtx] =

1

N
N σ2

x = σ2
x (4.3)

Z kolei z zale»no±ci odnosz¡cych si¦ do macierzy korelacji:

RN(y) = E[yyt] = T E[xxt] Tt = T RN(x) Tt (4.4)

wynika zachowanie wyznacznika tej macierzy:

detRN(y) = det[T RN(x) Tt] = det[TTt] detRN(x) = det[I] detRN(x) = detRN(x)
(4.5)

Kwantuj¡c bezpo±rednio wektor x przy u»yciu kwantyzatora wektorowego o rozdzielczo±ci
b bitów na skªadow¡, otrzymuje si¦ energi¦ bª¦du kwantyzacji przypadaj¡c¡ na skªadow¡
wektora, jak we wzorze (3.8):

σ2
e(b,N) = c(N)

[
detRN(x)

]1/N
2−2b

Odpowiednia warto±¢ SNR dana jest wzorem (3.9):

SNR(b,N) =
σ2

x

σ2
e(b,N)

= c−1(N)
σ2

x

[detRN(x)]1/N
22b

Kwantuj¡c przetransformowany wektor y, otrzymuje si¦ energi¦ bª¦du kwantyzacji, przy-
padaj¡c¡ na skªadow¡ tego wektora, równ¡ (na podstawie (4.5)) σ2

e(b,N):

σ2
e(T, b, N) = c(N)

[
detRN(y)

]1/N
2−2b = c(N)

[
detRN(x)

]1/N
2−2b = σ2

e(b,N) (4.6)
1Zakªada si¦, »e wektor próbek sygnaªu akustycznego x ma zerow¡ warto±¢ ±redni¡: E(x) = 0. Wynika

st¡d równo±¢ mocy E[xtx]/N i wariancji E[(x−E(x))t(x−E(x))]/N , oraz równo±¢ macierzy korelacji E[xxt]
i kowariancji E[(x−E(x))(x−E(x))t]. Te równo±ci obowi¡zuj¡ równie» dla przetransformowanego wektora
y = Tx, gdy» z E(x) = 0 wynika E(y) = 0.
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Ostatecznie, na podstawie (4.3) i (4.6) stwierdza si¦ równo±¢ warto±ci SNR w procesie
kwantowania wektorów y i x:

SNR(T, b, N) =
σ2

y

σ2
e(T, b, N)

=
σ2

x

σ2
e(b,N)

= SNR(b,N) (4.7)

Te wyniki mo»na uzasadni¢ intuicyjnie ze wzgl¦du na fakt, »e transformat¦ unitarn¡ rozpa-
truje si¦ jako zmian¦ ukªadu wspóªrz¦dnych. Optymalny kwantyzator wektorowy operuj¡cy w
dziedzinie transformaty (y) wykorzystuje przetransformowany sªownik optymalnego kwanty-
zatora wektora wej±ciowego (x) - czyli ten sam sªownik, wyra»ony jedynie w innym ukªadzie
wspóªrz¦dnych.

Popraw¦ SNR, a wi¦c zysk ze stosowania transformaty mo»na uzyska¢ w sytuacji, gdy
transformowane bloki x̄, tworz¡ce wektory o wymiarze N̄ , s¡ dªu»sze od wektorów prze-
twarzanych w kwantowaniu wektorowym (tzn. N̄ > N). W praktyce przetransformowany
wektor

ȳ = T̄ x̄ (4.8)
dzieli si¦ na M cz¦±ci, kwantowanych w osobnych kwantyzatorach wektorowych. Zaªó»my na
pocz¡tek, »e te cz¦±ci s¡ równe, czyli N̄ = NM .

Najwi¦ksz¡ warto±¢ SNR mo»na osi¡gn¡¢, kwantuj¡c N̄ -wymiarowy wektor x̄ w caªo±ci
(transformata nie byªaby wówczas potrzebna):

SNR(b, N̄) ≥ SNR(b,N)

Rozwi¡zanie takie mo»e by¢ nierealne, ze wzgl¦du na zªo»ono±¢ obliczeniow¡ kwantyzatora
wektorowego. Kwantowanie N -wymiarowych cz¦±ci wektora ȳ mo»e by¢ dokªadniejsze, ni»
kwantowanie N -wymiarowych wektorów x (ze wzgl¦du na "dekoreluj¡ce" wªa±ciwo±ci trans-
formaty), natomiast zªo»ono±¢ obliczeniowa obu rozwiaza« jest porównywalna (o ile istnie-
j¡ szybkie algorytmy obliczania transformaty). Je±li przez SNR(T̄, b, N) oznaczy si¦ SNR
kwantowania wektorowego N -wymiarowych cz¦±ci wektora ȳ, to speªniona jest nierówno±¢:

SNR(b, N̄) ≥ SNR(T̄, b, N) ≥ SNR(b,N) (4.9)

Zysk transformaty przejawia si¦ w odpowiedniej poprawie SNR:

G(T̄) =
SNR(T̄, b, N)

SNR(b,N)
=

σ2
e(b,N)

σ2
e(T̄, b, N)

(4.10)

Równo±¢ wynika z warunku zachowania normy (4.3). Dla N = 1 otrzymuje si¦ zysk trans-
formaty przy kwantowaniu skalarnym.

Nale»y teraz wyznaczy¢ ±redni¡ energi¦ bª¦du kwantyzacji na skªadow¡ wektora ȳ, czyli
σ2

e(T̄, b, N), przenoszon¡ przez transformat¦ odwrotn¡ do wektora x̄, jako moc bª¦du kwan-
towania przetwarzanego sygnaªu. Odpowiednie N -wymiarowe cz¦±ci wektora ȳ oznaczymy
przez ȳ1, ȳ2,...,ȳM :

ȳ =




ȳ1
...

ȳM


 = T̄ x̄ (4.11)
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Ka»dy z N -wymiarowych wektorów jest kwantowany przy u»yciu osobnego VQ ze zoptyma-
lizowanym sªownikiem. Odpowiednie sªowniki licz¡

L1 = 2b1N , · · · , LM = 2bMN

wektorów. Rozdzielczo±ci tych kwantyzatorów, b1, . . . , bM speªniaj¡ warunek
M∑

k=1

bk = bM (4.12)

gdzie b - ±rednia liczba bitów na skªadow¡ ȳ, czyli rozdzielczo±¢ kwantowania sygnaªu. Po-
szukiwan¡ ±redni¡ energi¦ bª¦du kwantyzacji na skªadow¡ wektora ȳ mo»na teraz zapisa¢
wzorem:

σ2
e(T̄, b, N) =

c(N)

M

M∑

k=1

[
detRN(ȳk)

]1/N
2−2bk (4.13)

gdzie RN(ȳk) jest macierz¡ kowariancji wektora ȳk (równ¡ macierzy korelacji, ze wzgl¦du
na zerow¡ warto±¢ ±redni¡ tego wektora).

Warto±¢ σ2
e(T̄, b, N) zale»y oczywi±cie od przetwarzanego sygnaªu (poprzez macierze ko-

wariancji RN(ȳk)) oraz od rozdziaªu bitów mi¦dzy M kwantyzatorów (poprzez b1, . . . , bM).
B¦dziemy poszukiwa¢ optymalnego rozdziaªu bitów, minimalizuj¡cego moc bª¦du kwanto-
wania opisan¡ wzorem (4.13) z warunkiem (4.12).

Ze wzgl¦du na to, »e ±rednia arytmetyczna zbioru liczb rzeczywistych nieujemnych jest
wi¦ksza lub równa ±redniej geometrycznej (równo±¢ wyst¦puje w przypadku, gdy wszystkie
te liczby s¡ jednakowe), speªniona jest nast¦puj¡ca nierówno±¢:

c(N)

M

M∑

k=1

[detRN(ȳk)]
1/N 2−2bk ≥ c(N)[

M∏

k=1

detRN(ȳk)]
1/NM 2−2(b1+...+bM )/M (4.14)

któr¡, ze wzgl¦du na (4.12), mo»na przepisa¢ w postaci:

c(N)

M

M∑

k=1

[detRN(ȳk)]
1/N 2−2bk ≥ c(N)[

M∏

k=1

detRN(ȳk)]
1/NM 2−2b (4.15)

Równo±¢ wyst¦puje w przypadku, gdy dla ka»dego k (czyli dla k = 1, . . . , M)

[detRN(ȳk)]
1/N 2−2bk = [

M∏

m=1

detRN(ȳm)]1/NM 2−2b = const (4.16)

St¡d optymalny rozdziaª bitów:

bk = b +
1

2N
log2[detRN(ȳk)]− 1

2NM
log2[

M∏

m=1

detRN(ȳm)], k = 1, . . . , M (4.17)
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Dla optymalnego rozdzialu bitów moc bª¦du kwantyzacji jest równa

σ2
e(T̄, b, N) = c(N)[

M∏

k=1

detRN(ȳk)]
1/NM 2−2b (4.18)

Zysk transformaty T̄ dla optymalnego rozdziaªu bitów wynosi:

G(T̄) =
[detRN(x)]1/N

[
∏M

k=1 detRN(ȳk)]1/NM
≤ c(N)[detRN(x)]1/N

c(N̄)[detRN̄(x̄)]1/N̄
(4.19)

Powy»sze rozwa»ania mo»na uogólni¢ na przypadek, gdy wektor ȳ podzielono na wektory
skªadowe o ró»nej dªugo±ci N1, . . . , NM , tak, »e

M∑

k=1

Nk = N̄ (4.20)

Do kwantowania tych wektorów skªadowych wykorzystano zoptymalizowane sªowniki licz¡ce
odpowiednio

L1 = 2b1N1 , . . . , LM = 2bMNM (4.21)
wektorów. Caªy wektor ȳ jest kwantowany z wykorzystaniem

b1N1 + . . . + bMNM = bN̄ (4.22)

bitów. Energia bª¦du kwantyzacji przypadaj¡ca na skªadow¡ wektora ȳk wynosi:

σ2
e,k = c(Nk) [detRNk(ȳk)]

1/Nk 2−2bk , k = 1, . . . , M (4.23)

Energi¦ bª¦du kwantowania caªego wektora ȳ (gdy kwantuje sie osobno M jego cz¦±ci) mo»na
wyrazi¢ wzorem:

M∑

k=1

Nk σ2
e,k =

M∑

k=1

Nk c(Nk) [detRNk(ȳk)]
1/Nk 2−2bk (4.24)

�rednia energia bª¦du przypadaj¡ca na skªadow¡ wektora ȳ, przenoszona przez transformat¦
odwrotn¡ jako moc bª¦du kwantowania sygnaªu, wynosi:

σ2
e(T̄, b, N1, . . . , NM) =

M∑

k=1

Nk

N̄
c(Nk)[detRNk(ȳk)]

1/Nk 2−2bk (4.25)

Zadanie minimalizacji σ2
e(T̄, b, N1, . . . , NM) wzgl¦dem b1, . . . , bM i N1, . . . , NM (zadanie roz-

dziaªu bitów i dªugo±ci kwantowanych wektorów) z warunkami (4.20) i (4.22) nie jest dobrze
postawione. Wynik takiej optymalizacji jest trywialny - caªa dost¦pna dªugo±¢ N̄ i wszyst-
kie zasoby binarne bN̄ zostan¡ przydzielone jednemu wektorowi, transformacja nie b¦dzie
wówczas potrzebna, a moc szumu kwantowania osi¡gnie minimum równe

σ2
e(b, N̄) = c(N̄)[detRN̄(x̄)]1/N̄ 2−2b (4.26)
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Realizacja takiego kwantowania nie byªaby mo»liwa przy wi¦kszych warto±ciach N̄ , ze wzgl¦-
du na zªo»ono±¢ obliczeniow¡.

Aby zadanie minimalizacji σ2
e(T̄, b, N1, . . . , NM) miaªo sens, nale»y doda¢ warunek, ogra-

niczaj¡cy zªo»ono±¢ obliczeniow¡. Maj¡c dane dªugo±ci kwantowanych wektorów N1, . . . , NM ,
mo»na poszukiwa¢ optymalnego rozdzialu bitów b1, . . . , bM speªniaj¡cego warunek (4.22). Po-
sªuguj¡c si¦ metod¡ mno»ników Lagrange'a otrzymuje si¦ (dla k = 1, . . . , M):

σ2
e,k = c(Nk) [detRNk(ȳk)]

1/Nk 2−2bk = σ2
e(T̄, b, N1, . . . , NM) = const (4.27)

czyli tak¡ sam¡ moc bª¦du kwantowania ka»dego wektora skªadowego. Rozdzielczo±ci po-
szczególnych kwantyzatorów wynosz¡:

bk =
1

2
log2c(Nk) +

1

2Nk

log2[detRNk(ȳk)]−

−
M∑

m=1

[
Nm

2N̄
log2c(Nm) +

1

2N̄
log2[detRNm(ȳm)]

]
+ b, k = 1, . . . , M (4.28)

Dodatkowo nale»y sformuªowa¢ wymaganie, aby liczby bitów przydzielone poszczególnym
kwantyzatorom, czyli N1b1, . . . , NMbM byªy nieujemnymi liczbami caªkowitymi.

Ograniczenie na zªo»ono±¢ obliczeniow¡ powinno polega¢ na narzuceniu takiej samej licz-
by wektorów we wszystkich sªownikach (wzór (4.21)), czyli L1 = L2 = · · · = LM , co oznacza,
»e b1N1 = b2N2 = · · · = bMNM . Z takim ograniczeniem zadanie minimalizacji bª¦du nie
jest trywialne i byªo rozwi¡zywane w pracach [33, 145, 64]. Po rozwi¡zaniu takiego zadania
mo»na obliczy¢ zysk transformaty, porównuj¡c moc bª¦du kwantowania (4.25) z moc¡ szu-
mu kwantowania wektora x̄ z tak¡ sam¡ rozdzielczo±ci¡ b i zbli»on¡ zªo»ono±ci¡ obliczeniow¡
(podziaª x̄ na M równych cz¦±ci o dªugo±ci N = N̄/M):

G(T̄) =
σ2

e(b,N)

σ2
e(T̄, b, N1, . . . , NM)

(4.29)

4.2.2 Obliczanie zysku transformat stosowanych w praktyce
Znaj¡c macierz transformaty unitarnej T̄, sposób ekstrakcji wektorów skªadowych z wektora
ȳ, oraz wªa±ciwo±ci statystyczne sygnaªu wej±ciowego mo»na okre±li¢ macierze kowariancji
poszczególnych wektorów skªadowych, a w dalszej kolejno±ci - moc znieksztaªce« kwantowa-
nia (wzory (4.13),(4.18),(4.25)) i zysk transformaty (wzory (4.10),(4.19),(4.29)). Rozpatrzmy
sposób post¦powania w praktycznych sytuacjach.

1. Je»eli kwantowanie wektorowe ma si¦ odbywa¢ w podzakresach cz¦stotliwo±ci, to wów-
czas mo»na wykorzysta¢ dyskretn¡ transformat¦ Fouriera

T̄ = DFT (N̄) =
1√
N̄




1 1 · · · 1

1 ej 2π
N̄ · · · ej 2π

N̄
(N̄−1)

· · · · · · · · · · · ·
1 ej 2π

N̄
(N̄−1) · · · ej 2π

N̄
(N̄−1)(N̄−1)




(4.30)
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lub dyskretn¡ transformat¦ kosinusoidaln¡

T̄ = DCT (N̄) =
1√
N̄




1
√

2 cos[ π
2N̄

(1)(1)] · · · √
2 cos[ π

2N̄
(1)(N̄ − 1)]

1
√

2 cos[ π
2N̄

(3)(1)] · · · √
2 cos[ π

2N̄
(3)(N̄ − 1)]

· · · · · · · · · · · ·
1

√
2 cos[ π

2N̄
(2N̄ − 1)(1)] · · · √

2 cos[ π
2N̄

(2N̄ − 1)(N̄ − 1)]




(4.31)
Szeroko±ci M podzakresów cz¦stotliwo±ci mog¡ by¢ równe (kwantyzatory wektorowe
operuj¡ na wektorach o jednakowej dªugo±ci N = N̄/M) lub nierówne - proporcjonalne
do N1, . . . , NM . W przypadku DFT nale»y oczywi±cie uwzgl¦dni¢ fakt, »e wektor ȳ
zawiera skªadowe parami sprz¦»one (poza skªadowymi o indeksie 0 i N̄/2).

2. Je»eli ka»dy z N - wymiarowych wektorów x jest transformowany osobno, z wyko-
rzystaniem transformaty unitarnej T, a potrzebne jest jednoczesne przetwarzanie M
kolejnych wektorów, to macierz T̄ mo»na utworzy¢ nast¦puj¡co:

T̄ = T̄(M) =




T 0 · · · 0
· · · · · · · · · · · ·
0 · · · 0 T


 (4.32)

gdzie T jest macierz¡ o wymiarach N×N (w przypadku transformat "z nakªadaniem",
tzw. lapped transforms [130], liczba kolumn mo»e by¢ kilkakrotnie wi¦ksza od liczby
wierszy).
Wykorzystanie transformaty T̄(M), a nast¦pnie niezale»na kwantyzacja wektorowa M
otrzymanych N - wymiarowych wektorów nie ma wi¦kszego sensu - jak ju» wykazano
(równanie (4.7)), nie prowadzi to do poprawy SNR.

3. Podziaª przetransformowanego wektora ȳ na M cz¦±ci nie musi si¦ odbywa¢ na zasadzie
konkatenacji (tzn. wektory ȳk, k = 1, . . . , M s¡ utworzone z kolejnych skªadowych ȳ).
Mo»na równie» przetwarza¢ wektory polifazowe, co oznacza zastosowanie transformacji
zmieniaj¡cej kolejno±¢ skªadowych:

P̄(M) =




P0,0 · · · P0,N−1

· · · · · · · · ·
PM−1,0 · · · PM−1,N−1


 (4.33)

gdzie Pi,j maj¡ wymiary N ×M i zawieraj¡ po jednej skªadowej niezerowej, równej 1.
Np. w celu ekstrakcji M = 2 wektorów polifazowych o wymiarze N = 3 bezpo±rednio
z N̄ = 6-wymiarowego wektora x̄ nale»y zastosowa¢ transformacj¦ opisan¡ wzorem:

ȳ =




x0

x2

x4

x1

x3

x5




=




1 0 0 0 0 0
0 0 1 0 0 0
0 0 0 0 1 0
0 1 0 0 0 0
0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 0 1







x0

x1

x2

x3

x4

x5




(4.34)
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Oczywi±cie wykonywanie takiej operacji na wektorze x̄ nie ma sensu, gdy» skªadowe
wektorów polifazowych s¡ ze sob¡ sªabiej skorelowane ni» kolejne próbki sygnaªu. Po-
dobnie nie ma sensu osobne transformowanie takich wektorów polifazowych powstaªych
z x̄.

4. W przeciwie«stwie do powy»szego, sensownym i cz¦sto stosowanym rozwi¡zaniem jest
transformacja M kolejnych N -wymiarowych wektorów (z wykorzystaniem tej samej
transformaty unitarnej T), a nast¦pnie ekstrakcja N wektorów polifazowych o wymia-
rze M . Odpowiada to kwantyzacji wektorowej sygnaªów subpasmowych (ka»dy wektor
polifazowy zawiera skªadowe o tym samym indeksie, pochodz¡ce z kolejno transformo-
wanych wektorów Tx). Odpowiednia transformata wynosi:

T̄ = P̄(N) T̄(M) (4.35)

gdzie T̄(M) - transformacja M wektorów N - wymiarowych, P̄(N) - ekstrakcja N
wektorów M - wymiarowych, tworz¡cych sygnaªy subpasmowe.

5. Metoda zaproponowana przez Li i Zhanga [119, 118] mo»e by¢ opisana macierz¡ trans-
formaty

T̄ = P̄(M) T̄(N) P̄(N) = P̄t(N) T̄(N) P̄(N) (4.36)
Polega ona na ekstrakcji N wektorów polifazowych (M - wymiarowych), niezale»nej
transformacji ka»dego z tych wektorów, a nast¦pnie ekstrakcji M wektorów N - wymia-
rowych.

4.2.3 Transformaty "z nakªadaniem"
W celu poprawienia rozdzielczo±ci w dziedzinie cz¦stotliwo±ci, Malvar zaproponowaª trans-
formaty "z nakªadaniem" (ang. lapped transforms), opisane macierzami prostok¡tnymi [131,
129, 130].

Macierz transformaty ma wymiar m× lm:

T = T(m, l) = [T0 · · ·Tl−1] =




h0(0) · · · h0(lm− 1)
· · · · · · · · ·

hm−1(0) · · · hm−1(lm− 1)


 (4.37)

gdzie k-ty wiersz hk(n), n = 0, . . . , lm − 1 mo»e by¢ traktowany jako odpowied¹ impulsowa
k-tego �ltru analizy cz¦stotliwo±ciowej:

hk(n) = v(n)

√
2

m
cos[(n +

m + 1

2
)(k +

1

2
)
π

m
], n = 0, . . . , lm− 1 (4.38)

Okno v(n), n = 0, . . . , lm− 1 jest dla l = 2 okre±lone wzorem

v(n) = −sin[(n +
1

2
)

π

2m
]
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natomiast dla l = 4

v(n) = − 1

2
√

2
+

1

2
cos[(n +

1

2
)

π

2m
]

Ka»dy m-wymiarowy wektor yi powstaje z l wektorów wej±ciowych xi, . . . ,xi−l+1 o tym
samym wymiarze. Je±li l = 2, to mówi si¦ o transformacie modulowanej (ang. Modulated
Lapped Transform - MLT). Je±li l = 4, to Malvar u»ywa terminu "rozci¡gni¦ta transformata z
nakªadaniem" (ang. Extended Lapped Transform - ELT). Transformaty MLT i ELT nazywane
s¡ równie» zmody�kowanymi dyskretnymi transformatami kosinusoidalnymi (MDCT).

Na rys. 4.1 pokazano charakterystyki cz¦stotliwo±ciowe odpowiednich �ltrów (o odpowie-
dziach impulsowych zapisanych w wierszach macierzy transformaty) dla przypadku m = 4,
l = 2 i l = 4. Skala cz¦stotliwo±ci zostaªa znormalizowana w ten sposób, »e cz¦stotliwo±¢
próbkowania ma warto±¢ jednostkow¡.

H
1

H
1H

3
H

3
H

0
H

0 H
2

H
2

(a) (b)

Rysunek 4.1: Charakterystyki cz¦stotliwo±ciowe m = 4 �ltrów MLT (a) i ELT (b)

Z niesko«czonego ci¡gu wektorów wej±ciowych · · ·xi−1,xi,xi+1 · · ·, powstaje niesko«czony
ci¡g wektorów przetransformowanych · · ·yi−1,yi,yi+1 · · ·




...
yi+1

yi

yi−1
...




= T̄m




...
xi+1

xi

xi−1
...




(4.39)

Macierz:

T̄m =




...
· · · 0 T0 T1 · · · Tl−1 0 · · · · · ·
· · · · · · 0 T0 T1 · · · Tl−1 0 · · ·

...




(4.40)
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ma wymiar niesko«czony. Je±li kwantuje si¦ M wektorów m- wymiarowych jednocze±nie
(np. kwantyzacja wektorowa w podpasmach), to mo»na rozpatrywa¢ jedynie mM wierszy
tej macierzy. Macierz T̄m skªada si¦ z l ró»nych macierzy kwadratowych o wymiarze m×m:
T0T1 · · ·Tl−1. Mo»na wykaza¢, »e macierz T̄m jest unitarna i zachowuje energi¦ transformo-
wanego sygnaªu.

Aby wyodr¦bni¢ k-t¡ skªadow¡ kolejnych m-wymiarowych wektorów transformaty (np.
sygnaª k-tego podpasma cz¦stotliwo±ci, k = 0, . . . , m − 1) mo»na wykorzysta¢ macierz eks-
trakcji P̄(k, m), np.

P̄(k = 1,m = 4) =




...
· · · 0 1 0 0 · · · · · · · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · · · · · · · 0 1 0 0 · · ·

...




(4.41)

Operacj¦ transformacji kolejnych m-wymiarowych wektorów oraz ekstrakcji k-tej skªadowej
mo»na opisa¢ macierz¡ (dla przykªadu podstawiono m = 4):

P̄(k, m)T̄m =




...
· · · 0 hk(0) hk(1) hk(2) hk(3) hk(4) · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · · · · · · · 0 hk(0) hk(1) hk(2) · · ·

...




(4.42)

Operacj¦ t¦ traktuje si¦ jako �ltracj¦ sygnaªu wej±ciowego w k-tym (z m dost¦pnych) �ltrze
pasmowym o odpowiedzi impulsowej hk(0), . . . hk(lm − 1) wraz z obni»eniem (m-krotnym)
cz¦stotliwo±ci próbkowania. Zapis tej operacji w formie macierzowej (równanie (4.42)) jest
potrzebny do obliczenia macierzy kowariancji wektorów utworzonych z sygnaªów subpasmo-
wych i obliczenia mocy bª¦du kwantowania tych wektorów.

Transformaty z nakªadaniem wprowadzaj¡ wi¦ksze opó¹nienie algorytmiczne2 ni» trans-
formaty opisane macierz¡ kwadratow¡. Dla klasycznej transformaty, opisanej macierz¡ m×
m, wynosi ono m próbek sygnaªu wej±ciowego. W przypadku transformaty opisanej macierz¡
m × lm opó¹nienie wynosi ml próbek. Je±li chcemy jednocze±nie przetwarza¢ (kwantyzacja
wektorowa) M próbek sygnaªu subpasmowego, to opó¹nienie wzrasta do Mm + (l − 1)m
próbek sygnaªu wej±ciowego. Sposób na zmniejszenie tego opó¹nienia podano w pracach
[147, 58]. Naªo»enie si¦ okien czasowych, wynosz¡ce r = (l − 1)m próbek i wynikaj¡ce st¡d
opó¹nienie algorytmiczne, mo»na regulowa¢ przez odpowiednie ksztaªtowanie wierszy ma-
cierzy T(m, l). Wiersze powinny si¦ zerowa¢ na brzegach z zachowaniem warunku idealnej
rekonstrukcji. Np. dla MLT (l = 2) efektywne naªo»enie si¦ okien (r próbek) mo»na regulo-
wa¢ w zakresie od 0 do m. Przypadek r = 0 odpowiada klasycznej DCT, natomiast dla r = m
otrzymuje si¦ MLT. Opó¹nienie algorytmiczne wynosi m + r, jednak nie warto go zanadto
zmniejsza¢ ze wzgl¦du na efekty brzegowe i pogorszenie rozdzielczo±ci w dziedzinie cz¦sto-
tliwo±ci. Ostatecznie w pracach [147, 58] zaproponowano r = m/2 jako rozs¡dny kompromis
mi¦dzy rozdzielczo±ci¡ w dziedzinie cz¦stotliwo±ci a opó¹nieniem algorytmicznym.

2nie uwzgl¦dniaj¡ce czasu transmisji oraz szybko±ci oblicze«
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Rysunek 4.2: Zestaw �ltrów o strukturze hierarchicznej

4.2.4 Zestaw �ltrów o zmiennej rozdzielczo±ci
Ze wzgl¦du na wªa±ciwo±ci ludzkiego ucha, korzystne jest zachowanie wi¦kszej rozdzielczo±ci
w zakresie maªych cz¦stotliwo±ci a mniejszej rozdzielczo±ci w zakresie wi¦kszych cz¦stotliwo-
±ci [209], [107]. Wymagania te speªnia (dla sygnaªu telefonicznego) zestaw �ltrów o strukturze
hierarchicznej [144]. Ukªad �ltrów zostaª zrealizowany drog¡ wielokrotnego wykorzystania
transformaty ELT [130] - patrz rys.4.2. Pasmo telefoniczne [0, 4 kHz] jest dzielone na 4 pod-
pasma o szeroko±ci 1 kHz za pomoc¡ transformaty ELT opisanej macierz¡ stopnia 4× 16, co
jest równowa»ne zastosowaniu 4 �ltrów o odpowiedziach impulsowych zapisanych we wier-
szach macierzy i czterokrotnym obni»eniu cz¦stotliwo±ci próbkowania. Pierwsze podpasmo
[0, 1 kHz] dzieli si¦ na 4 cz¦±ci w identyczny sposób jak poprzednio, natomiast drugie podpa-
smo [1, 2 kHz] dzieli si¦ na 2 cz¦±ci z wykorzystaniem transformaty ELT opisanej macierz¡
stopnia 2× 8 co jest równowa»ne zastosowaniu 2 �ltrów o odpowiedziach impulsowych zapi-
sanych we wierszach macierzy i dwukrotnym obni»eniu cz¦stotliwo±ci próbkowania. I tak, z
16 próbek sygnaªu wej±ciowego otrzymuje si¦ po 1 próbce sygnaªu wyj±ciowego pierwszych
4 podpasm (4 · 4 = 16 -krotne obni»enie cz¦stotliwo±ci próbkowania), po 2 próbki sygnaªu
wyj±ciowego podpasm 5-6 (4 · 2 = 8 -krotne obni»enie cz¦stotliwo±ci próbkowania) i po 4
próbki sygnaªu wyj±ciowego podpasm 7-8 (4-krotne obni»enie cz¦stotliwo±ci próbkowania).
Rozkªad czasowo - cz¦stotliwo±ciowy tych 16 próbek pokazano na rys 4.3.

Bezpo±rednia kwantyzacja wektorowa 16 próbek z rys 4.3 nie ma sensu (nie prowadzi
do poprawy SNR), gdy» ukªad �ltrów zachowuje sie jak transformata unitarna i mo»na
pokaza¢, »e zachowuje energi¦ sygnaªu. Zysk mo»na osi¡gn¡¢, kwantuj¡c wektorowo sygna-
ªy w poszczególnych podpasmach. Zaªó»my, »e wszystkie kwantyzatory wektorowe operuj¡
na wektorach N - wymiarowych. Wówczas nale»y przetwarza¢ bloki licz¡ce 16N próbek (ze
wzgl¦du na 16 - krotne obni»enie cz¦stotliwo±ci próbkowania w podpasmach 1-4). W konse-
kwencji otrzymuje si¦ po 1 wektorze (N - wymiarowym) w podpasmach 1-4, po 2 wektory w
podpasmach 5-6 i po 4 wektory w podpasmach 7-8. Zgodnie z zaªo»eniem, zapewniona jest
du»a rozdzielczo±¢ w dziedzinie cz¦stotliwo±ci (i maªa - w dziedzinie czasu) w podpasmach
1-4. W podpasmach 7-8 jest odwrotnie. W sumie z bloku 16N próbek sygnaªu wej±ciowego
tworzy si¦ M = 16 N - wymiarowych wektorów sygnaªów podpasmowych.

Do kwantyzacji wektorowej nale»y wykorzysta¢ 8 ró»nych kwantyzatorów wektorowych -
po jednym na ka»de podpasmo. Aby obliczy¢ zysk oferowany przez zestaw �ltrów z omówio-
nymi kwantyzatorami wektorowymi nale»y skorzysta¢ ze wzorów (4.18) i (4.19), co wymaga
obliczenia macierzy kowariancji wektorów utworzonych z sygnaªów podpasmowych RN(ȳk).
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Rysunek 4.3: Rozkªad czasowo-cz¦stotliwo±ciowy 16 próbek na wyj±ciach zestawu �ltrów o
strukturze hierarchicznej

I tak, N - wymiarowe wektory utworzone z sygnaªow podpasm 7 i 8 wyra»aj¡ si¦ wzorami

ȳ7 = P̄(3, 4)T̄4 x̄

ȳ8 = P̄(4, 4)T̄4 x̄ (4.43)
Macierz ekstrakcji k-tej skªadowej jest zde�niowana wzorem (4.41) z tym, »e skªadowe wek-
tora s¡ ponumerowane od 1 wzwy». Odpowiednie macierze kowariancji otrzymuje si¦ ze
wzorów:

RN(ȳ7) = P̄(3, 4)T̄4 E[x̄x̄t] [P̄(3, 4)T̄4]
t

RN(ȳ8) = P̄(4, 4)T̄4 E[x̄x̄t] [P̄(4, 4)T̄4]
t (4.44)

W podpasmach k = 1 · · · 4 przetwarzanie jest dwuetapowe

ȳk = P̄(k, 4)T̄4P̄(1, 4)T̄4 x̄

sk¡d
RN(ȳk) = P̄(k, 4)T̄4P̄(1, 4)T̄4 E[x̄x̄t] [P̄(k, 4)T̄4P̄(1, 4)T̄4]

t (4.45)
Z kolei w podpasmach 5 i 6, w drugim etapie, stosowana jest macierz ELT stopnia 2× 8:

ȳ5 = P̄(1, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4 x̄

ȳ6 = P̄(2, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4 x̄ (4.46)
St¡d macierze kowariancji

RN(ȳ5) = P̄(1, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4 E[x̄x̄t] [P̄(1, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4]
t
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RN(ȳ6) = P̄(2, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4 E[x̄x̄t] [P̄(2, 2)T̄2P̄(2, 4)T̄4]
t (4.47)

Ze wzorów (4.44), (4.45) i (4.47) wynika stopie« macierzy kowariancji E[x̄x̄t] - wynosi on
odpowiednio 4N + 12, 16N + 60 i 8N + 28. Filtruj¡c blok 16N próbek sygnaªu wej±ciowego
z wykorzystaniem zestawu �ltrów o strukturze hierarchicznej T̄ELT otrzymuje si¦ M = 16
N - wymiarowych wektorów podlegaj¡cych kwantowaniu wektorowemu. Stosuj¡c optymalny
rozdziaª bitów mi¦dzy 8 kwantyzatorów operuj¡cych w poszczególnych podpasmach, mo»na
posªu»y¢ si¦ wzorem (4.18) dla obliczenia mocy bª¦du kwantyzacji:

σ2
e(T̄ELT , b, N) = c(N)

[
4∏

k=1

detRN(ȳk) [
6∏

k=5

detRN(ȳk)]
2 [

8∏

k=7

detRN(ȳk)]
4

]1/16N

2−2b

który mo»na przepisa¢ w postaci

σ2
e(T̄ELT , b, N) = c(N)

[
4∏

k=1

detRN(ȳk)

]1/16N [
6∏

k=5

detRN(ȳk)

]1/8N [
8∏

k=7

detRN(ȳk)

]1/4N

2−2b

(4.48)
Aby okre±li¢ zysk ze stosowania kwantowania wektorowego sygnaªów podpasmowych, nale»y
porówna¢ otrzyman¡ moc bª¦du kwantyzacji z moc¡ bª¦du kwantowania wektorowego N -
wymiarowych wektorów sygnaªu wej±ciowego (wzór (4.10)):

G(T̄ELT ) =
σ2

e(b,N)

σ2
e(T̄ELT , b, N)

Ostatecznie otrzymuje si¦

G(T̄ELT ) =
[detRN(x)]1/N

[∏4
k=1 detRN(ȳk)

]1/16N [∏6
k=5 detRN(ȳk)

]1/8N [∏8
k=7 detRN(ȳk)

]1/4N

(4.49)
Przeprowadzono przykªadowe obliczenia dla procesu AR(2), otrzymanego przez �ltracj¦

nieskorelowanego sygnaªu gaussowskiego z wykorzystaniem �ltru:

1

A(z)
=

1

(1− γejθz−1)(1− γe−jθz−1)
=

1

1 + a1z−1 + a2z−2
(4.50)

podstawiaj¡c γ = 0.96 i θ = π/4. Wyniki przedstawiono na rys. 4.4.
Oczywi±cie najwi¦kszy zysk przetwarzania w podpasmach jest widoczny dla kwantowania

skalarnego (N = 1). Im wi¦kszy jest wymiar wektora, tym lepsze s¡ wyniki bezpo±redniego
kwantowania wektorowego sygnaªu wej±ciowego i tym mniej widoczny jest zysk wynikaj¡cy
z �ltracji. Nale»y pami¦ta¢, »e kwantyzator wektorowy jest koderem asymptotycznie opty-
malnym i dla N →∞ osi¡ga najwi¦kszy SNR - w tej sytuacji transformata niczego ju» nie
wnosi.

Porównanie transformat MLT i ELT wykazuje nieznaczn¡ przewag¦ tej ostatniej.
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Rysunek 4.4: Zysk [dB] zestawu �ltrów o strukturze hierarchicznej (opartej na MLT i ELT)
w funkcji wymiaru kwantowanych wektorów N

4.2.5 Transformata optymalna
Zysk transformaty okre±lony jest wzorem (4.19) (dla kwantyzatorów wektorowych przetwa-
rzaj¡cych wektory o tej samej dªugo±ci) i wzorem (4.29) (dla kwantyzatorów wektorowych
operuj¡cych na wektorach o ró»nej dªugo±ci). Je»eli zaªo»ymy, »e dokonano optymalnego roz-
dziaªu bitów mi¦dzy M kwantyzatorów wektorowych, to wówczas zysk dla danego sygnaªu
wej±ciowego (zbioru wektorów x̄) zale»y od zastosowanej transformaty T̄. Dla uproszczenia
zaªó»my, »e kwantyzatory wektorowe operuj¡ na wektorach o staªej dªugo±ci N = N̄/M
(analiz¦ mo»na rozszerzy¢ na przypadek ogólny - wektorów o ró»nej dªugo±ci). D¡»¡c do
maksymalizacji zysku transformaty nale»y, zgodnie ze wzorem (4.18), d¡»y¢ do minimaliza-
cji iloczynu wyznaczników macierzy kowariancji kwantowanych wektorów:

min
M∏

k=1

detRN(ȳk) (4.51)

Macierze RN(ȳk) s¡ rozªo»one wzdªu» gªównej przek¡tnej macierzy kowariancji wektorów ȳ:

RN̄(ȳ) = E{ȳȳt} =




E{ȳ1ȳ
t
1} · · · E{ȳ1ȳ

t
M}

· · · · · · · · ·
E{ȳM ȳt

1} · · · E{ȳM ȳt
M}


 (4.52)

Macierze kowariancji wektorów x̄ i ȳ = T̄x̄ s¡ zwi¡zane zale»no±ci¡3

RN̄(ȳ) = T̄ RN̄(x̄) T̄t (4.53)
3Wzór (4.53) jest sªuszny zarówno dla macierzy kowariancji, jak i macierzy korelacji. Niezale»nie od tego,

ze wzgl¦du na zerow¡ warto±¢ ±redni¡ wektorów, obie macierze s¡ równe.
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Zgodnie ze wzorem (4.5) wyznaczniki macierzy RN̄(ȳ) i RN̄(x̄) s¡ równe. Wyznacznik RN̄(ȳ)
mo»na zapisa¢ w postaci iloczynu wyra»enia (4.51) i wyznacznika pewnej macierzy R′:

det RN̄(ȳ) = (det R′)
M∏

k=1

detRN(ȳk) (4.54)

Poniewa» det RN̄(ȳ) = det RN̄(x̄) zale»y jedynie od przetwarzanego sygnaªu, zatem mini-
malizacja wyra»enia (4.51) oznacza maksymalizacj¦ det R′.

Nale»y teraz znale¹¢ wyra»enie opisuj¡ce macierz R′. Zauwa»my, »e macierze kowariancji
RN̄(ȳk) = E{ȳkȳ

t
k} s¡ symetryczne i dodatnio póªokre±lone - zaªó»my, »e s¡ one okre±lone

dodatnio. Mo»na je przedstawi¢ w nast¦puj¡cej postaci:
E{ȳkȳ

t
k} = AkD

2
kA

t
k = (AkDk)(AkDk)

t = BkB
t
k (4.55)

gdzie Dk jest macierz¡ diagonaln¡ zawieraj¡c¡ pierwiastki warto±ci wªasnych (dodatnich)
macierzy kowariancji E{ȳkȳ

t
k}. W zwi¡zku z tym mo»na zapisa¢:

RN̄(ȳ) =




B1 0 · · · 0
0 · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · 0
0 · · · 0 BM







I r′1,2 · · · r′1,M

r′2,1 I · · · · · ·
· · · · · · · · · · · ·

r′M,1 · · · · · · I







Bt
1 0 · · · 0

0 · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · · · ·
· · · · · · · · · 0
0 · · · 0 Bt

M




(4.56)

gdzie dla k 6= l
r′k,l = B−1

k E{ȳkȳ
t
l}B−t

l (4.57)
gdzie B−t

l = (Bt
l)
−1.

Nietrudno zauwa»y¢, »e macierz zawieraj¡ca podmacierze r′k,l jest poszukiwan¡ macierz¡
R′, tzn.

RN̄(ȳ) = BR′Bt (4.58)
gdy»

detRN̄(ȳ) = det2B detR′ = detR′
M∏

k=1

det2Bk (4.59)

a (na podstawie (4.55)) det2Bk = detRN(ȳk), co speªnia równanie (4.54).
Macierz R′, której wyznacznik nale»y maksymalizowa¢, jest macierz¡ symetryczn¡:

r′tk,l = (B−1
k E{ȳkȳ

t
l}B−t

l )t = B−1
l E{ȳlȳ

t
k}B−t

k = r′l,k (4.60)
i dodatnio okre±lon¡, gdy» dla ka»dego wektora a

atRN̄(ȳ)a = (Bta)tR′(Bta) > 0 (4.61)
Niech λ1 · · ·λNM b¦d¡ warto±ciami wªasnymi macierzy R′ - s¡ one rzeczywiste i dodatnie,

ich iloczyn jest równy wyznacznikowi macierzy a ich suma jest równa ±ladowi macierzy, czyli
NM . W zwiazku z tym speªniona jest nierówno±¢:

detR′ =
NM∏

k=1

λk ≤
(

1

NM

NM∑

k=1

λk

)NM

= 1 (4.62)
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Maksimum warto±ci wyznacznika wyst¦puje dla macierzy diagonalnej, której wszystkie war-
to±ci wªasne s¡ równe 1. Oznacza to, »e dla k 6= l r′k,l = 0, a wi¦c

E{ȳkȳ
t
l} = Bkr

′
k,lB

t
l = 0 (4.63)

Ze wzoru (4.52) wynika, »e macierz kowariancji wektorów ȳ, czyli RN̄(ȳ) skªada si¦ z po-
ªo»onych wzdªu» przek¡tnej macierzy RN(ȳk) ( s¡ to macierze kowariancji poszczególnych
cz¦±ci wektora ȳ) oraz z elementów zerowych. Oznacza to, »e transformata optymalna
T̄opt dekoreluje wektory przetwarzane w ró»nych kwantyzatorach wektorowych,
z mo»liwo±ci¡ zachowania korelacji wewn¦trznych E{ȳkȳ

t
k}.

Na podstawie (4.54), dla transformaty optymalnej speªniona jest równo±¢:

M∏

k=1

detRN(ȳk) = det RN̄(ȳ) = det RN̄(x̄) (4.64)

Moc bª¦du kwantyzacji wyra»a si¦ wzorem (4.18), który mo»na przepisa¢ w postaci:

σ2
e(T̄opt, b, N) = c(N)[det RN̄(x̄)]1/NM 2−2b (4.65)

Podobnie wzór na zysk transformaty (4.19) mo»na zastosowa¢ do transformaty optymalnej:

G(T̄opt) =
[detRN(x)]1/N

[det RN̄(x̄)]1/NM
=

[detRN(x)]1/N

[det RN̄(x̄)]1/N̄
≤ c(N)[detRN(x)]1/N

c(N̄)[detRN̄(x̄)]1/N̄
(4.66)

Nasuwaj¡ si¦ nast¦puj¡ce spostrze»enia:

• Przykªadem transformaty optymalnej jest transformata Karhunena- Loevego (KLT),
dekoreluj¡ca wszystkie skªadowe wektora ȳ. Wówczas macierz kowariancji przetransfor-
mowanych wektorów ȳ jest macierz¡ diagonaln¡, zawieraj¡c¡ na przek¡tnej wariancje
poszczególnych skªadowych;

• Dla N = const zysk transformaty optymalnej G(T̄opt) ro±nie w funkcji M - zale»nie
od przetwarzanego sygnaªu;

• Dla M = const zysk transformaty optymalnej G(T̄opt) maleje w funkcji N . Dla N →∞
G(T̄opt) → 1;

• Dla N = 1 (kwantyzacja skalarna wspóªczynników transformaty) jedyn¡ transformat¡
optymaln¡ jest KLT. Zysk takiej transformaty wynosi:

G(T̄opt) =
σ2

x

[det RM(x̄)]1/M
=

(
∑M

k=1 σ2
k)/M

(
∏M

k=1 σ2
k)

1/M
(4.67)

gdzie σ2
x - wariancja sygnaªu wej±ciowego, σ2

1...σ
2
M - wariancje skªadowych przetrans-

formowanego M - wymiarowego wektora;
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• Aby przekona¢ si¦, czy bardziej korzystna jest bezpo±rednia kwantyzacja wektorowa
N - wymiarowych wektorów x, czy te» optymalna transformacja (KLT) N - wymiaro-
wych wektorów, a nast¦pnie kwantyzacja skalarna poszczególnych skªadowych, nale»y
porówna¢ σ2

e(b,N) z σ2
e(T̄opt, b, 1) tworz¡c stosunek:

σ2
e(T̄opt, b, 1)

σ2
e(b,N)

=
c(1)

c(N)
(4.68)

Stosunek ten jest wi¦kszy od jedno±ci dla N > 1. Kwantyzacja wektorowa jest bardziej
efektywn¡ technik¡ kodowania sygnaªu ni» transformacja i kwantyzacja skalarna. W
praktyce przewaga kwantyzacji wektorowej jest jeszcze wi¦ksza, gdy» bª¡d kwantyzacji
dla KLT z kwantyzatorami skalarnymi zostaª obliczony przy zaªo»eniu optymalnego
rozdzialu bitów mi¦dzy poszczególne kwantyzatory. Ze wzoru (4.17) lub (4.28) otrzy-
muje si¦ rozdzielczo±ci (w bitach na próbk¦), które dla kwantyzatorów skalarnych mu-
sz¡ by¢ zaokr¡glone do warto±ci caªkowitych dodatnich. Oczywi±cie powi¦ksza to bª¡d
kwantyzacji.
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Rysunek 4.5: Wykorzystanie maskowania w koderze MPEG (RSM- stosunek poziomu sygnaªu
do poziomu maskowania)

4.3 Kodowanie w dziedzinie cz¦stotliwo±ci

4.3.1 Wykorzystanie zestawu �ltrów o zmiennej rozdzielczo±ci
Zalety kodowania w dziedzinie cz¦stotliwo±ci
Transformata optymalna (KLT i inne, rozwa»ane w p.4.2.5) zapewnia najwi¦kszy zysk (naj-
mniejszy bª¡d kwantowania), jednak w praktyce wykorzystuje sie gªównie transformaty prze-
nosz¡ce sygnaª w dziedzin¦ cz¦stotliwo±ci (DFT, DCT, transformaty "z nakªadaniem" [130]).
Gªówn¡ zalet¡ kodowania w dziedzinie cz¦stotliwo±ci jest mo»liwo±¢ wykorzystania efektów
psychoakustycznych, polegaj¡cych na maskowaniu szumu kwantyzacji sygnaªem akustycz-
nym [209], [107], [106]. Psychoakustyczny model maskowania zostaª wykorzystany m.in. w
koderach obj¦tych norm¡ MPEG [157].

Zasad¦ maskowania wyja±niono na rys.4.5. Znaj¡c widmo sygnaªu fonicznego oblicza si¦,
w funkcji cz¦stotliwo±ci tzw. próg maskowania, tzn. maksymalny poziom zakªóce«, które nie
s¡ sªyszalne w obecno±ci sygnaªu fonicznego. Je»eli poziom szumu kwantyzacji nie przekracza
progu maskowania, to szum kwantyzacji jest niesªyszalny. Oznacza to, »e stosunek poziomu
sygnaªu do szumu kwantyzacji nie powinien by¢ mniejszy od stosunku RSM (fr: rapport
signal-masque, ang: signal to mask ratio). W MPEG osi¡ga si¦ to kodowaniem sygnaªu w 32
podpasmach i odpowiednim rozdziaªem bitów mi¦dzy poszczególne podpasma (je»eli RSM <
0 dB, to kwantowanie w danym podpasmie jest zb¦dne 4).

4Aby to podkre±li¢, na rys.4.5 wykre±lono RSM [dB] jedynie w tych podpasmach, w których jest on
dodatni
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W koderach operuj¡cych w dziedzinie cz¦stotliwo±ci odchodzi si¦ nie tylko od optymalnej
(w sensie minimalizacji mocy bª¦du kwantowania) transformaty, ale tak»e od optymalnego
rozdziaªu bitów. Optymalny rozdziaª bitów wymaga speªnienia równania (4.16) lub (4.27),
co oznacza jednakow¡ moc bª¦du kwantowania wszystkich wektorów wydzielonych z prze-
transformowanego sygnaªu. W przypadku transformat przenosz¡cych sygnaª w dziedzin¦
cz¦stotliwo±ci, wymienione wektory odpowiadaj¡ poszczególnym podzakresom cz¦stotliwo-
±ci. Oznacza to, »e optymalny rozdziaª bitów gwarantuje staª¡ g¦sto±¢ mocy szumu kwan-
tyzacji w funkcji cz¦stotliwo±ci. Z kolei rozdziaª bitów w oparciu o model psychoakustycz-
ny oznacza wypro�lowanie g¦sto±ci mocy szumu kwantyzacji na ksztaªt progu maskowania
(krzywej maskowania). Jest to niekorzystne pod wzgl¦dem energetycznym (wi¦ksza moc szu-
mu kwantowania), jednak korzystne pod wzgl¦dem percepcyjnym (szum kwantowania jest
mniej sªyszalny).

Takie ksztaªtowanie g¦sto±ci mocy szumu kwantyzacji mo»e by¢ zrealizowane nie tylko
przez mody�kacj¦ algorytmu rozdziaªu bitów. Mo»na równie» wykorzysta¢ �ltry percepcyjne:
W (z) po stronie nadawczej i W−1(z) po stronie odbiorczej. Je±li transmitancja tego ostat-
niego odpowiada krzywej maskowania, to bity mo»na rozdziela¢ maj¡c na uwadze korzy±¢
energetyczn¡ (minimalizuj¡c moc bª¦du kwantowania).

Koder sygnaªu telefonicznego oparty na zestawie �ltrów o zmiennej rozdzielczo±ci
W p.4.2 opisano zestaw �ltrów o strukturze hierarchicznej i zmiennej rozdzielczo±ci (rys.4.2).
W pracach prowadzonych z udziaªem autora niniejszej rozprawy [144], [53] zastosowano ta-
ki zestaw �ltrów do kodowania sygnaªu telefonicznego. Omawiany zestaw �ltrów zapewnia
wi¦ksz¡ rozdzielczo±¢ (�ltracja w¡skopasmowa) w zakresie ni»szych cz¦stotliwo±ci, a mniejsz¡
rozdzielczo±¢ (szersze pasmo �ltrów) w zakresie wy»szych cz¦stotliwo±ci. Odpowiada to wªa-
±ciwo±ciom ucha ludzkiego (skala w barkach [209], [107]). Jednocze±nie w zakresie wy»szych
cz¦stotliwo±ci mo»liwe jest uzyskanie wi¦kszej rozdzielczo±ci w dziedzinie czasu, dzi¦ki wi¦k-
szej cz¦stotliwo±ci próbkowania. Umo»liwia to dokªadniejsze kodowanie szybkich transjentów
(gªoski plozyjne, zawieraj¡ce znaczn¡ cz¦±¢ energii w zakresie wy»szych cz¦stotliwo±ci).

Zestaw �ltrów przetwarza 16 kolejnych próbek sygnaªu wej±ciowego na 16 próbek sy-
gnaªów subpasmowych, wedªug schematu z rys.4.3. W symulowanym koderze �ltracji pod-
daje si¦ kolejne bloki licz¡ce 16N próbek sygnaªu wej±ciowego (N = 8), otrzymuj¡c 16
8-wymiarowych wektorów sygnaªów subpasmowych (po jednym wektorze dla pasm 1-4, po
dwa dla pasm 5-6, po cztery dla pasm 7-8).

Ka»dy z tych 16 wektorów mo»e by¢ kwantowany z wykorzystaniem wielostopniowego
kwantyzatora wektorowego typu ksztaªt - wzmocnienie (SGVQ). Liczb¦ etapów kwantowa-
nia ograniczono do 3, na ka»dy etap przypada 8 bitów. Zaªo»ono, »e przepªywno±¢ binarna
b¦dzie maªa, okoªo 8-9.6 kbit/s. St¡d podstawowa rozdzielczo±¢ systemu kwantowania b = 1
bit na próbk¦ (pewn¡ liczb¦ bitów nale»y zarezerwowa¢ na informacje dodatkowe, np. doty-
cz¡ce rozdziaªu bitów mi¦dzy 16 kwantowanych wektorów). Rozdzielczo±¢ b = 1 oznacza, »e
do zakodowania bloku licz¡cego 16N = 128 próbek potrzeba 128 bitów, czyli 128/8=16 ele-
mentarnych kwantyzatorów wektorowych 8-bitowych, z których ka»dy obsªuguje pojedynczy
etap w wielostopniowym SGVQ.
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Przetestowano kilka sposobów rozdzielania 128 bitów mi¦dzy 16 wektorów. W ka»dym
przypadku bity rozdziela si¦ ósemkami (ka»da ósemka odpowiada jednemu elementarnemu
kwantyzatorowi wektorowemu). Dla uproszczenia zastosowano kryterium energetyczne - bi-
ty przydziela si¦ wektorowi o najwi¦kszej normie. Poniewa» wektory ksztaªtu w elementar-
nych SGVQ s¡ znormalizowane, zatem norma kwantowanego wektora jest proporcjonalna
do wybranego wzmocnienia. Po przydzieleniu elementarnego 8-bitowego SGVQ dokonuje sie
mody�kacji normy tak, aby odpowiadaªa ona normie bª¦du kwantowania w tym SGVQ. W
pierwszym przybli»eniu dzieli si¦ norm¦ (a ±ci±lej - wykorzystany wspóªczynnik wzmocnie-
nia) przez dwa. Ma to nast¦puj¡ce uzasadnienie: 8-bitowy SGVQ operuj¡cy na wektorze
8-wymiarowym dziaªa z rozdzielczo±ci¡ 1 bit/próbk¦ - a wi¦c zmniejsza amplitud¦ bª¦du
kwantowania co najmniej dwukrotnie (reguªa wywodz¡ca si¦ z kwantyzacji skalarnej). Na-
st¦pnie wyszukuje si¦ kolejny wektor o najwi¦kszej normie (najwi¦kszym wspóªczynniku
wzmocnienia) itd.

Nale»y zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e rozdzielenie 16 elementarnych kwantyzatorów mi¦dzy 16
wektorów mo»e by¢ zrealizowane na

(
31
16

)
, czyli 300540195 sposobów. Je±li ograniczy si¦ liczb¦

przydzielanych kwantyzatorów na wektor (tzn. liczb¦ etapów w wielostopniowym SGVQ) do
3, to i tak liczba mo»liwych rozdziaªów wyniesie 79067375. Wybrany rozdziaª kwantyzatorów
stanowi informacj¦ dodatkow¡, któr¡ trzeba byªoby przesªa¢ w sªowie 27-bitowym. Zauwa»my
jednak, »e algorytm rozdzielania kwantyzatorów korzysta ze wspóªczynników wzmocnienia
SGVQ. Je±li wiadomo, jakie z 16 wektorów s¡ w ogóle kwantowane (otrzymuj¡ cho¢ jeden
kwantyzator), to przydzielanie nast¦pnych kwantyzatorów mo»e by¢ zrealizowane bez prze-
syªania informacji dodatkowej. Ostatecznie przesyªa si¦ (w 16 bitach) numery kwantowanych
wektorów, nast¦pnie wyniki pierwszego etapu kwantowania (w tym wspóªczynniki wzmocnie-
nia SGVQ). Na podstawie tych wspóªczynników wzmocnienia podejmuje si¦ decyzj¦, jakim
wektorom nale»y przydzieli¢ kolejne kwantyzatory.

W innym wariancie symulowanego kodera bity przydzielano 8 podpasmom cz¦stotliwo±ci.
W tej sytuacji nale»aªo wprowadzi¢ kwantyzatory wektorowe operuj¡ce na wektorach 8,
16, 24 i 32 wymiarowych. Np. przydzielenie jedynie 8 bitów pi¡temu podpasmu oznacza
kodowanie 16-wymiarowego wektora w pojedynczym elementarnym 8-bitowym SGVQ.

Kolejn¡ mody�kacj¡ byªo wprowadzenie �ltracji sªownika (metod¡ "wstecz", jak w LDCELP)
w SGVQ operuj¡cych w czterech pierwszych podpasmach.

W wyniku symulacji uzyskiwano lepsze warto±ci SNR ni» w koderze CELP o zbli»onej
przepªywno±ci, jednak szum kwantowania byª bardziej dokuczliwy. Po tych do±wiadczeniach
prowadzono dalsze badania z wi¦ksz¡ przepªywno±ci¡ binarn¡ i z sygnaªem szerokopasmo-
wym (16 kHz).

4.3.2 Predykcyjne kodery transformaty
Kodery MPEG umo»liwiaj¡ uzyskanie sygnaªów fonicznych o dobrej jako±ci dla przepªyw-
no±ci wi¦kszych od 64 kbit/s. Ich gªówn¡ zalet¡ jest mo»liwo±¢ wykorzystania efektów ma-
skowania szumu kwantyzacji sygnaªem u»ytecznym.

Kodery MPEG maj¡ jednak swoje wady - nie mo»na w nich wykorzysta¢ korelacji krótko-
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Rysunek 4.6: Koder predykcyjny z kwantowaniem transformaty: PSTP - predyktor krótko-
okresowy, PLTP - predyktor dªugookresowy, HRSM - �ltr o transmitancji aproksymuj¡cej
RSM, Q - obliczanie transformaty, kwantyzacja i obliczanie transformaty odwrotnej

i dªugookresowych sygnaªu mowy i wielu sygnaªów muzycznych. Korelacje te s¡ z powodze-
niem wykorzystywane w koderach predykcyjnych CELP, stosowanych do kompresji sygnaªów
telefonicznych. Pojawiaj¡ si¦ próby zastosowania koderów CELP do kompresji szerokopa-
smowych sygnaªów akustycznych. W pracy [151] opisano koder sygnaªu o pasmie 16 kHz
i szybko±ci transmisji 64 kbit/s, dziaªaj¡cy w oparciu o algorytmy zbli»one do LDCELP
(Low Delay Code Excited Linear Prediction - norma ITU-T G.728 dla kodowania sygnaªu
telefonicznego z przepªywno±ci¡ 16 kbit/s [19]). Wad¡ koderów CELP jest to, »e kwantu-
j¡ one sygnaª w caªym pasmie, nie daj¡c mo»liwo±ci rozdzielania bitów mi¦dzy podpasma
cz¦stotliwo±ci.

W predykcyjnych koderach transformaty [117, 30] wykorzystuje si¦ zarówno rozdziaª
bitów w dziedzinie cz¦stotliwo±ci, jak i korelacje sygnaªu w dziedzinie czasu. Na rys.4.6
pokazano schemat takiego kodera - górna cz¦±¢ rysunku stanowi schemat dekodera, który
jest integraln¡ cz¦±ci¡ kodera (tzw. dekoder lokalny). Wektor N̄ kolejnych próbek sygnaªu
akustycznego x podlega stopniowej dekorelacji w procesie predykcji krótkookresowej (gdzie
otrzymuje si¦ sygnaª resztkowy ε) i dªugookresowej (gdzie otrzymuje si¦ sygnaª resztkowy
r). Zdekorelowany w znacznym stopniu sygnaª resztkowy r ma widmo o obwiedni znacznie
"spªaszczonej" w porównaniu z widmem sygnaªu akustycznego x. Zrekonstruowany sygnaª
akustyczny x̃ otrzymuje wªa±ciwy skªad widmowy dzi¦ki kaskadowo poª¡czonym �ltrom z
predyktorami dªugo- i krótkookresowym w p¦tli sprz¦»enia zwrotnego. Transmitancja kaska-
dy tych �ltrów

1

A(z)
=

1

1− PLTP (z)

1

1− PSTP (z)
(4.69)

jest dobrym modelem widma sygnaªu akustycznego.
Wªa±ciwe uksztaªtowanie widma szumu kwantyzacji zapewnia �ltr HRSM(z) o transmi-

tancji modeluj¡cej RSM i 1/HRSM(z), którego transmitancja modeluje stosunek progu ma-
skowania do poziomu sygnaªu. Kwantowaniu podlega tzw. sygnaª percepcyjny x̄ - odbywa
si¦ ono w taki sposób, aby szum kwantyzacji ˜̄x− x̄ miaª mo»liwie pªask¡ obwiedni¦ widma.
Po przej±ciu przez �ltry 1/HRSM(z) i 1/A(z) szum kwantyzacji na wyj±ciu dekodera (tzn.
sygnaª x̃−x) uzyskuje g¦sto±¢ mocy o ksztaªcie odpowiadaj¡cym progowi maskowania. Jest
to najkorzystniejsze, z punktu widzenia percepcji, uksztaªtowanie widma szumu kwantyzacji.
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Niestety w koderze predykcyjnym nie udaje si¦ w tak idealny sposób uksztaªtowa¢ wid-
ma szumu kwantyzacji. Gªówn¡ przyczyn¡ jest trudno±¢ w realizacji �ltrów HRSM(z) i
1/HRSM(z). Filtr HRSM(z) zast¦puje si¦ zwykle �ltrem 1/A(z/γ), gdzie γ ≈ 0.8 jest wspóª-
czynnikiem tªumienia rezonansów �ltru 1/A(z), modeluj¡cego widmo sygnaªu akustycznego.
Jest to bardzo niedoskonaªa aproksymacja RSM. Ponadto w klasycznym koderze CELP
trudno jest uzyska¢ pªask¡ obwiedni¦ widma sygnaªu ˜̄x− x̄. 5

W predykcyjnym koderze transformaty jest jednak dodatkowa mo»liwo±¢ ksztaªtowania
widma szumu kwantyzacji. Jest ni¡ adaptacyjny rozdziaª bitów mi¦dzy wspóªczynniki trans-
formaty, czyli podpasma cz¦stotliwo±ci. W pracy [117] problem ten rozwi¡zano w nast¦puj¡cy
sposób.

• Oblicza si¦ dyskretn¡ transformat¦ Fouriera (DFT) wektora próbek sygnaªu percep-
cyjnego: ȳ = T̄ x̄;

• Dokonuje si¦ predykcji widma amplitudy |ȳ|, wykorzystuj¡c zakodowane widmo am-
plitudy poprzedniego wektora sygnaªu percepcyjnego: α|˜̄y(−1)|, gdzie α jest wspóª-
czynnikiem predykcji;

• Koduje si¦ ró»nic¦ |ȳ|−α|˜̄y(−1)|, metod¡ kwantyzacji wektorowej. Po dodaniu skwan-
towanej ró»nicy do α|˜̄y(−1)| otrzymuje si¦ zakodowane widmo amplitudy |˜̄y|;

• Posªuguj¡c si¦ zakodowanym widmem amplitudy |˜̄y| oblicza si¦ rozdziaª bitów dla
kodowania fazy. Wspóªczynnikom widma o wi¦kszych amplitudach przydziela si¦ naj-
wi¦ksz¡ liczb¦ bitów (na ka»de 6 dB o 1 bit wi¦cej). Rozdziaªu bitów dokonuje si¦ a»
do wyczerpania si¦ zasobów, okre±lonych przez przepªywno±¢ binarn¡. Je»eli danemu
wspóªczynnikowi nie przydzielono ani jednego bitu, to wówczas zeruje si¦ równie» jego
amplitud¦. Taki rozdziaª bitów umo»liwia uzyskanie w miar¦ pªaskiego widma szumu
kwantyzacji. Wa»ne jest to, »e nieistotne z percepcyjnego punktu widzenia fragmen-
ty widma nie s¡ kodowane, a uzyskane bity s¡ wykorzystane do kodowania bardziej
istotnych fragmentów widma;

• Po skwantowaniu fazy odtwarza si¦ caªe skwantowane widmo ˜̄y i oblicza si¦ odwrotn¡
transformat¦ Fouriera: ˜̄x = T̄−1 ˜̄y.

Badania symulacyjne wykazaªy, »e opisany predykcyjny koder transformaty daje dobre
rezultaty kodowania szerokopasmowego sygnaªu mowy (przepªywno±¢ 32 kbit/s dla sygnaªu
o pasmie 16 kHz). Jako±¢ sygnaªów muzycznych zale»y silnie od materiaªu d¹wi¦kowego:
rodzaju instrumentów muzycznych, partii solowych b¡d¹ orkiestrowych itp. Dla muzyki o
pasmie 16 kHz wymagana jest przepªywno±¢ 64 kbit/s. Jako±¢ jest wówczas porównywalna
z odpowiednim wariantem MPEG o takiej samej przepªywno±ci (oba kodery daj¡ niewielkie
znieksztaªcenia, jednak o ró»nym brzmieniu).

5W koderze CELP kwantuje si¦ wektorowo sygnaª resztkowy r, zast¦puj¡c go sygnaªem r̃ w taki sposób,
aby szum kwantyzacji ˜̄x− x̄, tzn. sygnaª r̃− r po przej±ciu przez �ltr 1/A(z/γ), byª jak najmniejszy.



ROZDZIA� 4. KODOWANIE TRANSFORMATY Z WYKORZYSTANIEM VQ 109

Wykorzystanie predyktora dªugookresowego PLTP (z) jednocze±nie z kodowaniem trans-
formaty, jest rozwi¡zaniem dyskusyjnym. Kodowanie mowy w pasmie 16 kHz wymaga speª-
nienia sprzecznych ze sob¡ postulatów. Z jednej strony, wymiar przetwarzanych wektorów nie
powinien by¢ wi¦kszy ni» okres tonu krtaniowego, aby umo»liwi¢ predyktorowi dªugookreso-
wemu odwoªanie si¦ do poprzedniego okresu tonu krtaniowego. Dla sygnaªu spróbkowanego
z cz¦stotliwo±ci¡ 32 kHz i cz¦stotliwo±ci tonu krtaniowego 250 Hz (gªos kobiecy), okres to-
nu krtaniowego obejmuje 128 próbek. Z drugiej strony, uzyskanie dobrej rozdzielczo±ci w
dziedzinie cz¦stotliwo±ci wymaga transformowania dªu»szych bloków, np. 512 próbek.

Zauwa»ono, »e w procesie kodowania wi¦kszo±ci sygnaªów muzycznych efektywno±¢ pre-
dykcji dªugookresowej jest niewielka (nie dotyczy to niektórych instrumentów solowych). W
pewnym stopniu predykcj¦ dªugookresow¡ zast¦puje predykcja widma amplitudy. Potrzeba
wi¦kszej rozdzielczo±ci (dªugie okna czasowe) jest bardziej widoczna w procesie kodowania
muzyki ni» mowy. Z tego wzgl¦du proponowano zastosowanie krótkich okien i predykcji dªu-
gookresowej dla mowy, a dªugich okien bez predykcji dªugookresowej dla muzyki [117, 30].

Dla uproszczenia (unikni¦cia rozpoznawania muzyki i mowy), w toku dalszych prac usu-
ni¦to predyktor dªugookresowy, otrzymuj¡c koder opisany w kolejnym punkcie (p.4.3.3).

4.3.3 Koder transformaty o maªym opó¹nieniu
Ogólne cechy zaprojektowanego kodera
W ci¡gu ostatnich 20 lat pojawiªo si¦ wiele standardów kompresji sygnaªów d¹wi¦kowych,
zarówno telefonicznych (normy ITU-T) jak i szerokopasmowych (normy ISO) [73, 153, 152,
154]. Dla aplikacji multimedialnych dokonano scalenia ró»nych algorytmów kompresji opra-
cowuj¡c norm¦ ISO MPEG-4 [156]. Obejmuje ona szereg koderów mowy i muzyki z prze-
pªywno±ciami od 2 do 24 kbit/s. Kodery te nie pokrywaj¡ wszystkich zastosowa« w technice
multimedialnej, np. wysokiej jako±ci audiokonferencji, ze wzgl¦du na zbyt du»e opó¹nienie
algorytmiczne i zwi¡zany z tym problem echa. Nie s¡ równie» przystosowane do wspóªpracy
z sieciami pakietowymi, gdzie mo»e nast¡pi¢ utrata cz¦±ci przesyªanych pakietów.

Wad tych nie ma koder opisany w dwóch kolejnych podrozdziaªach. Przystosowany on jest
do kompresji szerokopasmowego sygnaªu fonicznego (mowy i muzyki w pasmie 16 kHz) przy
niewielkim opó¹nieniu algorytmicznym (rz¦du 25 ms - dla porównania koder MPEG-AAC
[155] wtr¡ca opó¹nienie okoªo 64 ms przy szybko±ci próbkowania 32 kHz). Szybko±¢ transmi-
sji (dla kanaªu monofonicznego) wynosi 64, 56, 48, 40 i 32 kbit/s. Nadajnik wysyªa strumie«
binarny ze staª¡ szybko±ci¡ 64 kbit/s, natomiast odbiornik mo»e wykorzystywa¢ tylko cz¦±¢
tego strumienia (wysyªane pakiety o ni»szym priorytecie w transmisji nie dochodz¡ do od-
biornika lub dochodz¡ z opó¹nieniem przekraczaj¡cym dopuszczalny limit). Ograniczenie
pojemno±ci kanaªu transmisyjnego nawet do 50% nie powoduje znacz¡cego spadku jako±ci
odtworzonego sygnaªu fonicznego.

Poni»ej przedstawiono struktur¦ kodera: jest to koder transformaty, w którym ksztaªto-
wanie widma szumu kwantyzacji odbywa si¦ w odpowiednim �ltrze "percepcyjnym" (podob-
nie jak w koderach CELP), natomiast rozdziaª zasobów binarnych odbywa si¦ na zasadzie
minimalizacji energii szumu kwantyzacji. Zastosowano zmody�kowan¡ transformat¦ kosinu-
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soidaln¡ MDCT, ª¡cz¡c kolejne wspóªczynniki w pary tworz¡ce liczby zespolone. Otrzymane
w ten sposób widmo amplitudy jest kwantowane wektorowo w podpasmach cz¦stotliwo±ci,
natomiast widmo fazy z korekcj¡ amplitudy jest kwantowane z wykorzystaniem kwantyzato-
rów wektorowych dwuwymiarowych. Koder o staªej przepªywno±ci binarnej 64 kbit/s [103]
zostaª opisany w niniejszym punkcie (p.4.3.3). Koder o zmiennej przepªywno±ci binarnej,
skalowalnej od 64 do 32 kbit/s skokami co 8 kbit/s [58, 146, 147] zostaª opisany w p.4.3.4.
W szczególno±ci opisano sªownik kwantyzatora wektorowego o strukturze hierarchicznej, nie-
zb¦dny do dekodowania sygnaªu akustycznego w warunkach ograniczonej przepªywno±ci bi-
narnej.

Ogólny schemat predykcyjnego kodera transformaty pokazano na rys.4.7. W cz¦±ci wej-
±ciowej i wyj±ciowej przypomina on znane kodery typu CELP: sygnaª wej±ciowy x jest prze-
puszczany przez tzw. �ltr percepcyjny nadawczy W (z), otrzymany w wyniku analizy pre-
dykcyjnej. W efekcie powstaje sygnaª percepcyjny x̄, który podlega kwantyzacji wektorowej
w dziedzinie transformaty. Szum kwantyzacji ma w zasadzie pªaskie widmo, natomiast za-
daniem odbiorczego �ltu percepcyjnego 1/W (z) jest takie jego uksztaªtowanie, aby byª on
jak najmniej dokuczliwy dla ucha (najlepiej niesªyszalny). Para macierzy transformacyjnych

T T
W(z)

1
y yx x

W(z)
x x

Analiza
LPC

Kwantowanie

- -- -
- - t

~~

Rysunek 4.7: Ogólna struktura kodera transformaty o zmniejszonym opó¹nieniu: (T̄ - macierz
transformacji prostej, T̄t - macierz transformacji odwrotnej)

T̄ i T̄t zapewnia przej±cie do dziedziny cz¦stotliwo±ci i powrót do dziedziny czasu. Poszcze-
gólne kodery transformaty ró»ni¡ si¦ gªównie sposobem kwantyzacji widma ȳ. W kolejnych
podpunktach b¦d¡ omówione podstawowe bloki kodera i dekodera.

Filtracja percepcyjna
Filtr percepcyjny jest obliczany w oparciu o okre±lony model maskowania szumu kwantyzacji
sygnaªem akustycznym. Na rys.4.8 pokazano (po lewej stronie) widmo sygnaªu skrzypiec i
odpowiedni¡ krzyw¡ maskowania obliczon¡ wedªug normy MPEG-1 [154]. Wedªug przyj¦-
tego modelu percepcji, zakªócenia o widmie poni»ej krzywej maskowania nie s¡ sªyszalne.
Jednocze±nie krzywa maskowania okre±la po»¡dany skªad widmowy zakªóce« (w tym szumu
kwantyzacji). Je±li przyj¡¢ hipotez¦ o pªaskim widmie szumu kwantyzacji, to charakterysty-
ka cz¦stotliwo±ciowa odbiorczego �ltru percepcyjnego 1/W (z) powinna odpowiada¢ krzywej
maskowania. Zagadnieniu projektowania �ltrów percepcyjnych po±wi¦cono wiele publikacji
[158], [25], [24], [151], jednak w praktyce wystarczaj¡cy jest �ltr wyznaczany w oparciu o
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Rysunek 4.8: Widmo i krzywa maskowania dla sygnaªu skrzypiec (po lewej); model predyk-
cyjny widma sygnaªu, transmitancja �ltru percepcyjnego 1/W (z) i krzywa maskowania (po
prawej)

analiz¦ predykcyjn¡, o nast¦puj¡cej transmitancji:

W (z) = (1− µ z−1)
A(z/γ1)

A(z/γ2)
(4.70)

gdzie A(z) jest predykcyjnym �ltrem inwersyjnym rz¦du p.
W opisanym koderze �ltr p=50-go rz¦du jest obliczany co 16 ms (512 próbek). Warto±ci

pozostaªych parametrów wynosz¡: µ = 0.5, γ1 = 0.994, γ2 = 0.8. Parametry �ltru (50
wspóªczynników odbicia) s¡ dzielone na 15 wektorów o ró»nym wymiarze (patrz tab.4.1) i
kwantowane wektorowo w 6 bitach (co daje 90 bitów na 16 ms ramk¦).

Tabela 4.1: Kwantyzacja wspóªczynników �ltru percepcyjnego: wymiary wektorów

1 1 2 2 2 3 3 3 4 4 4 5 5 5 6

Otrzymany �ltr percepcyjny ma charakterystyk¦ odbiegaj¡c¡ od krzywej maskowania
(zwªaszcza w zakresie wy»szych cz¦stotliwo±ci, gdzie uwidocznia si¦ spadek wra»liwo±ci ucha
- patrz prawa strona rys.4.8), ale w praktyce speªnia on swoj¡ funkcj¦ (bardziej dokªadne
odwzorowanie krzywej maskowania nie daje po»¡danego efektu w postaci wyra¹nej poprawy
jako±ci sygnaªu).

Transformacja czas - cz¦stotliwo±¢
Wybór transformaty nie jest spraw¡ ªatw¡ ze wzgl¦du na szereg trudnych do pogodzenia
wymaga«:
a) idealna rekonstrukcja, tj. odwracalno±¢ przeksztaªce« T̄ i T̄t - rys.4.7,
b) dobra rozdzielczo±¢ w dziedzinie cz¦stotliwo±ci,
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c) maksymalna decymacja, tj. taka sama liczba kwantowanych wspóªczynników po stronie
cz¦stotliwo±ci i po stronie czasu,
d) maksymalne nakªadanie (zachodzenie na siebie) okien czasowych, w celu wyeliminowania
zjawisk brzegowych ("terkotanie" z cz¦stotliwo±ci¡ ramkowania i pre-echo),
e) szybkie algorytmy obliczeniowe,
f) maªe opó¹nienie algorytmiczne (dla zastosowa« w bezpo±redniej ª¡czno±ci do ok. 25 ms).

W p.4.2 opisano transformaty "z nakªadaniem" o zmniejszonym opó¹nieniu - patrz te»
[147, 58]. Transformaty te zapewniaj¡ idealn¡ rekonstrukcj¦ sygnaªu, maksymaln¡ decyma-
cj¦, oraz dobr¡ rozdzielczo±¢ przy stosunkowo maªym zachodzeniu na siebie kolejnych okien
czasowych. Wybrano nast¦puj¡ce warto±ci parametrów: transformata MDCT opisana ma-
cierz¡ licz¡c¡ m = 512 wierszy i 2m = 1024 kolumny, efektywne naªo»enie si¦ okien r = 256
próbek. Opó¹nienie algorytmiczne wynosi m + r = 768 próbek, co stanowi 24 ms przy cz¦-
stotliwo±ci próbkowania 32 kHz.

Wspóªczynniki transformaty MDCT ª¡czone s¡ w pary (z wyª¡czeniem pierwszego), two-
rz¡ce cz¦±¢ rzeczywist¡ i urojon¡ widma zespolonego (z 512 wspóªczynników MDCT otrzy-
muje si¦ 256+1 wspóªczynników zespolonych). Zabieg ten ma na celu wykorzystanie systemu
kwantyzatorów przeznaczonych do kodowania zespolonych wspóªczynników DFT.

Kwantyzacja widma amplitudy
Widmo amplitudy jest kodowane wedªug schematu pokazanego na rys.4.9. Po wyznaczeniu

y

yy y
^ ^

~ ~

~
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y

Rysunek 4.9: Kwantowanie widma amplitudy i fazy

widma ȳ (257 warto±ci zespolonych, w tym pierwsza i ostatnia o zerowej cz¦±ci urojonej), ob-
licza si¦ warto±ci bezwzgl¦dne poszczególnych skªadowych, otrzymuj¡c wektor |ȳ|. Podobnie
jak w koderze TCX [117] oraz w predykcyjnym koderze transformaty, opisanym w poprzed-
nim punkcie, dokonuje si¦ predykcji widma amplitudy z wykorzystaniem skwantowanego
widma amplitudy z poprzedniej ramki. Wspóªczynnik predykcji jest oznaczony na schemacie
liter¡ β. Kwantuje si¦ go w 6 bitach. Dalsza obróbka jest wykonywana w 12 podzakresach
cz¦stotliwo±ci, których dªugo±¢ (liczba wspóªczynników w danym podzakresie) podana jest



ROZDZIA� 4. KODOWANIE TRANSFORMATY Z WYKORZYSTANIEM VQ 113

Tabela 4.2: Podziaª skali cz¦stotliwo±ci (257 punktów) na M=12 podzakresów

8 8 8 10 11 13 14 18 20 26 32 89

w tab.4.2. Dªugo±ci podzakresów odpowiadaj¡ w przybli»eniu dwukrotnej szeroko±ci tzw.
pasm krytycznych [209], [107].

Proces kwantyzacji rozpoczyna si¦ od wyznaczenia warto±ci ±rednich widma amplitudy w
podpasmach i ich kwantyzacji w 4 bitach. Nast¦pnie selekcjonuje si¦ M'=8 podpasm o naj-
wi¦kszej energii, w których przeprowadza si¦ kwantyzacj¦ wektorow¡ typu ksztaªt- wzmoc-
nienie (SGVQ). Caªy system kwantyzatorów widma amplitudy wymaga 130 bitów na ramk¦
licz¡c¡ 512 próbek sygnaªu wej±ciowego (16 ms).

Kwantyzacja widma fazy
Widmem fazy ŷ nazywa¢ b¦dziemy wynik dzielenia zespolonych skªadowych wektora ȳ przez
ich skwantowane warto±ci bezwzgl¦dne ˜̄y (czyli skwantowane w poprzednim etapie wid-
mo amplitudy). Tak zde�niowane widmo zawiera wspóªczynniki o ró»nych warto±ciach bez-
wzgl¦dnych, tym bardziej odbiegaj¡cych od jedno±ci, im mniej dokªadne byªo kwantowanie
widma amplitudy. Ka»dy z zespolonych wspóªczynników jest kwantowany z wykorzystaniem
kwantyzatora wektorowego 2-wymiarowego. Liczba bitów przydzielona ka»demu kwantyza-
torowi jest wyznaczana adaptacyjnie w odpowiednim algorytmie rozdziaªu bitów - rys.4.9.

Zasada rozdziaªu bitów jest prosta: d¡»y si¦ do osi¡gni¦cia minimum mocy bª¦du kwan-
tyzacji, co prowadzi jednocze±nie do "spªaszczenia" g¦sto±ci mocy szumu kwantyzacji. W
praktyce bity przydziela si¦ z ogólnej puli pojedynczo, wybieraj¡c wspóªczynnik charaktery-
zuj¡cy si¦ najwi¦ksz¡ amplitud¡ bª¦du. Przydzielenie pojedynczego bitu zmniejsza amplitud¦
bª¦du o 3-6 dB6, co uwzgl¦dnia si¦ mody�kuj¡c t¦ warto±¢ po przydzieleniu bitu. Amplitudy
bª¦du inicjalizuje si¦ z wykorzystaniem skwantowanego widma amplitudy - w tej sytuacji
nie trzeba przesyªa¢ dodatkowej informacji o rozdziale bitów, gdy» mo»na go odtworzy¢ w
odbiorniku na podstawie skwantowanego widma amplitudy.

Kwantowane wspóªczynniki zawieraj¡ informacj¦ o fazie oraz korekcji amplitudy. Ze
wzgl¦du na fakt, »e widmo amplitudy jest kwantowane dokªadniej w zakresie niskich, ni»
wysokich cz¦stotliwo±ci, wªa±ciwo±ci kwantowanych wspóªczynników zale»¡ od cz¦stotliwo-
±ci. Wspóªczynniki opisuj¡ce widmo w zakresie niskich cz¦stotliwo±ci maj¡ warto±ci bez-
wzgl¦dne bardziej skupione wokóª jedno±ci, ni» wspóªczynniki opisuj¡ce widmo w zakresie
wy»szych cz¦stotliwo±ci. Uwzgl¦dniono to projektuj¡c odpowiednie sªowniki kwantyzatorów
wektorowych: zaprojektowano 12 kompletów sªowników, operuj¡cych w podzakresach cz¦-
stotliwo±ci podanych w tab.4.2. Na rys.4.10 podano przykªady dwóch sªowników, z których
jeden operuje w zakresie niskich, a drugi w zakresie wysokich cz¦stotliwo±ci.

63 dB, czyli
√

2 raza, gdy korekcja fazy jest znaczna i kwantyzator mo»e by¢ rozpatrywany jako dwuwy-
miarowy; 6 dB, czyli 2 razy, gdy brak jest korekcji fazy i kwantyzator jest de facto jednowymiarowy
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Rysunek 4.10: Sªowniki licz¡ce po 128 wektorów dla niskich cz¦stotliwo±ci (lewa strona) i dla
wysokich cz¦stotliwo±ci (prawa strona)

4.3.4 Koder o zmiennej przepªywno±ci binarnej
Koncepcja kodera o skalowalnej przepªywno±ci binarnej
Celem stosowania tego typu kodowania jest zapewnienie ª¡czno±ci audiokonferencyjnej przy
wykorzystaniu kanaªów transmisyjnych o ró»nej jako±ci. Nadajnik generuje strumie« binarny
o przepªywno±ci 64 kbit/s, natomiast do odbiorników mo»e dociera¢ caªy strumie« binarny,
lub tylko jego wyselekcjonowana cz¦±¢ (np. poªowa). Podobny problem powstaje w przypad-
ku transmisji pakietowej: poªowa wysyªanych pakietów o najwy»szym priorytecie jest nie-
zb¦dna do odtworzenia sygnaªu po stronie odbiorczej, dalsze pakiety o ni»szym priorytecie
tylko poprawiaj¡ jako±¢ sygnaªu akustycznego. W zaprojektowanym koderze niezb¦dna do
odtworzenia sygnaªu przepªywno±¢ binarna wynosi 32 kbit/s, zwi¦kszanie tej przepªywno±ci
o kolejne 8 kbit/s stopniowo poprawia jako±¢ sygnaªu, osi¡gaj¡c maksimum przy przepªyw-
no±ci 64 kbit/s.

Skalowalno±¢ przepªywno±ci binarnej uzyskano w ten sposób, »e wst¦pne etapy kwanto-
wania, tj. kwantowanie wspóªczynników �ltru percepcyjnego (w 90 bitach) i kwantowanie
widma amplitudy (w 130 bitach) nie zale»¡ od przepªywno±ci binarnej. Zmienno±¢ prze-
pªywno±ci binarnej pojawia si¦ dopiero na etapie kwantowania widma fazy. Liczba bitów
wykorzystywanych do kwantowania tego widma zale»y od przepªywno±ci binarnej i jest po-
dana w tab.4.3.

Jak ju» wspomniano, widmo amplitudy jest kwantowane niezale»nie od przepªywno±ci
binarnej. Oznacza to, »e w predykcji widma amplitudy nale»y wykorzystywa¢ widmo z po-
przedniej ramki zakodowane z najni»sz¡ dokªadno±ci¡ (tj. z przepªywno±ci¡ 32 kbit/s, gdy»
predykcja musi przebiega¢ w odbiornikach w identyczny sposób jak w nadajniku). Dalsz¡
konsekwencj¡ jest konieczno±¢ obliczania rozdziaªu bitów i kwantowania widma fazy w na-
dajniku: dla przepªywno±ci 32 kbit/s (w celu wykonania predykcji widma amplitudy) i dla
przepªywno±ci 64 kbit/s (w celu skonstruowania peªnego strumienia binarnego). Generowany
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Tabela 4.3: Liczba bitów dla kwantowania widma fazy

przepªywno±¢ (kbit/s) 32 40 48 56 64
liczba bitów w ramce 512 640 768 896 1024
z tego dla widma fazy 292 420 548 676 804
procent 57 66 71 75 79

strumie« binarny pojedynczej ramki jest podzielony na nast¦puj¡ce cz¦±ci:
(1)- 220 bitów opisuj¡cych �ltr percepcyjny i widmo amplitudy,
(2)- 292 bity opisuj¡ce widmo fazy dla przepªywno±ci 32 kbit/s,
(3)- 128 bitów widma fazy dla przepªywno±ci 40 kbit/s (do rekonstrukcji sygnaªu potrzebne
s¡ równie» wszystkie poprzednie grupy bitów),
(4)- 128 dodatkowych bitów widma fazy dla przepªywno±ci 48 kbit/s,
(5)- 128 dodatkowych bitów widma fazy dla przepªywno±ci 56 kbit/s,
(6)- 128 dodatkowych bitów widma fazy dla przepªywno±ci 64 kbit/s.

Z kolei w odbiorniku konieczna jest rekonstrukcja widma z przepªywno±ci¡ 32 kbit/s
(dla wykonania predykcji widma amplitudy) i z przepªywno±ci¡ docelow¡, z któr¡ aktualnie
pracuje odbiornik. W oparciu o skwantowane widmo amplitudy (odpowiadaj¡ce najni»szej
przepªywno±ci binarnej) jest mo»liwe obliczenie rozdziaªu bitów mi¦dzy kwantyzatory fazy
dla ka»dej przepªywno±ci binarnej. Bity opisuj¡ce pojedynczy wspóªczynnik widma fazy (tj.
indeks wektora w sªowniku) mog¡ by¢ rozproszone w 5 cz¦±ciach strumienia binarnego: naj-
bardziej znacz¡ce nale»¡ do cz¦±ci (2), a najmniej znacz¡ce do cz¦±ci (6). Oczywi±cie niektóre
wspóªczynniki mog¡ nie by¢ w ogóle kwantowane, inne mog¡ by¢ kwantowane jedynie przy
wi¦kszych przepªywno±ciach binarnych (odpowiednie bity mog¡ nale»e¢ np. jedynie do grupy
(6)). W oparciu o informacj¦ zawart¡ w dwóch pierwszych grupach jest mo»liwe zlokalizo-
wanie w strumieniu binarnym peªnych lub "obci¦tych" (tj. pozbawionych mniej znacz¡cych
bitów) indeksów wektorów opisuj¡cych widmo fazy.

Struktura sªowników kwantyzatorów wektorowych
Sªowniki kwantyzatorów wektorowych wykorzystywanych do kodowania widma fazy powinny
mie¢ odpowiedni¡ struktur¦ hierarchiczn¡. Oznacza to, »e skrócenie sªowa kodowego iden-
ty�kuj¡cego dany wektor sªownika nie powinno prowadzi¢ do znacznego zwi¦kszenia bª¦du
kwantyzacji. Przykªad takich sªowników o strukturze hierarchicznej podano na rys.4.11. Po-
kazano tam cztery sªowniki licz¡ce odpowiednio 4, 8, 16 i 32 wektory. Ka»dy wektor nale»¡cy
do sªownika ni»szego szczebla znajduje si¦ w pobli»u dwóch wektorów nale»¡cych do sªowni-
ka wy»szego szczebla. Utrata jednego bitu w sªowie kodowym oznacza przej±cie do sªownika
ni»szego szczebla, co w niezbyt wielkim stopniu zwi¦ksza bª¡d kwantowania.

Projektowanie sªowników hierarchicznych rozpoczyna si¦ od sªownika najwi¦kszego, li-
cz¡cego 1024 wektory. Wykorzystuje si¦ tu klasyczny algorytm Lloyda, przetwarzaj¡cy zbiór
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Rysunek 4.11: Sªowniki o strukturze hierarchicznej zawieraj¡ce 4 (gwiazdka), 8 (kwadrat),
16 (okr¡g) i 32 (plus) wektorów

wektorów treningowych, otrzymany w procesie kwantowania sygnaªów testowych [75]. Na-
st¦pnie, wykorzystuj¡c otrzymany sªownik jako zbiór wektorów testowych, dzieli si¦ go na
dwie równe cz¦±ci o du»ym skupieniu (z wykorzystaniem odpowiednio zmody�kowanego al-
gorytmu Lloyda). Warto±ci ±rednie wektorów nale»¡cych do ka»dej cz¦±ci tworz¡ najmniejszy
sªownik "jednobitowy". Ka»d¡ z otrzymanych cz¦±ci dzieli si¦ na poªowy, otrzymuj¡c sªownik
czterowektorowy ("dwubitowy") itd.

Wyniki symulacji
Do testowania kodera wykorzystano szereg fraz muzycznych (instrumenty solowe, orkiestra)
i gªosowych (mowa, ±piew). Jako±¢ sygnaªu byªa bardzo dobra przy szybko±ci transmisji 64
kbit/s (w wyciszonym pomieszczeniu trudno byªo odró»ni¢ sygnaª zdekodowany od orygi-
naªu). Zmniejszenie przepªywno±ci prowadziªo jednak do stopniowego pogorszenia jako±ci.
Przy najmniejszej przepªywno±ci jako±¢ sygnaªu silnie zale»aªa od frazy.

Na rys.4.12 pokazano rozdziaª bitów dla pewnej ramki sygnaªu muzycznego przy prze-
pªywno±ci 64 i 32 kbit/s. Przy najmniejszej przepªywno±ci binarnej nast¦puje w sposób
automatyczny ograniczenie pasma, poniewa» nie wystarcza bitów do zakodowania mniej
energetycznych skªadników widma, a takie znajduj¡ si¦ z reguªy w zakresie wy»szych cz¦sto-
tliwo±ci.

Na rys.4.13 pokazano widmo bª¦du kwantowania mierzone na wyj±ciu dekodera pracu-
j¡cego z przepªywno±ci¡ 64 i 32 kbit/s i porównano go z krzyw¡ maskowania. Przy prze-
pªywno±ci 64 kbit/s widmo sygnaªu bª¦du znajduje si¦ prawie na ka»dej cz¦stotliwo±ci pod
krzyw¡ maskowania, czego nie mo»na powiedzie¢ o widmie sygnaªu bª¦du przy przepªywno±ci
32 kbit/s.
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Rysunek 4.12: Przykªadowy rozdziaª bitów dla przepªywno±ci 64 i 32 kbit/s
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Rysunek 4.13: Widmo bª¦du kwantyzacji przy przepªywno±ci 64 kbit/s (lewa strona) i 32
kbit/s (prawa strona) w porównaniu z krzyw¡ maskowania

Odporno±¢ na przekªamania w kanale
Wersja kodera opisana w poprzednich punktach nie jest odporna na przekªamania w kanale
transmisyjnym. Przyczyna jest nast¦puj¡ca: rozdziaª bitów mi¦dzy kwantyzatory fazy jest
obliczany na podstawie skwantowanego widma amplitudy. Przekªamanie bitów opisuj¡cych
widmo amplitudy mo»e doprowadzi¢ do obliczenia bª¦dnego rozdziaªu bitów dla widma fazy
i, co za tym idzie, do bª¦dnej interpretacji strumienia binarnego. Efekt ten mo»e rozci¡ga¢ si¦
na kilka kolejnych ramek ze wzgl¦du na mechanizm predykcji widma amplitudy. Aby temu
zapobiec, zeruje si¦ wspóªczynnik predykcji widma amplitudy w sytuacji, gdy predykcja ta
jest maªo skuteczna (np. w obszarach transjentowych).

Bardzo skutecznym zabiegiem jest obliczanie rozdziaªu bitów w nadajniku i transmisja
informacji o tym rozdziale do odbiornika. Rozdziaª bitów jest wyznaczany w obr¦bie podpasm
o szeroko±ci podanej w tab.4.2 (wspóªczynniki transformaty nale»¡ce do danego podzakresu
cz¦stotliwo±ci otrzymuj¡ t¦ sam¡ liczb¦ bitów). W ten sposób udaje si¦ zakodowa¢ informacj¦
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o rozdziale bitów w 39-bitowym sªowie kodowym. Kodowany jest tylko rozdziaª bitów dla
najwi¦kszej przepªywno±ci binarnej. Rozdziaª bitów dla mniejszych przepªywno±ci otrzymuje
si¦ drog¡ usuwania najmniej znacz¡cego bitu z kolejnych sªów kodowych, poczynaj¡c od
najwy»szych cz¦stotliwo±ci (faworyzuj¡c w ten sposób niskie cz¦stotliwo±ci, co jest korzystne
ze wzgl¦dów percepcyjnych).

4.3.5 Podsumowanie
Opisano koder szerokopasmowego sygnaªu mowy i muzyki (spróbkowanego z cz¦stotliwo±ci¡
32 kHz) dla zastosowa« multimedialnych, w szczególno±ci wysokiej jako±ci audio- i wide-
okonferencji. Koder charakteryzuje si¦ maªym opó¹nieniem (ok. 25 ms) i przepªywno±ci¡
skalowaln¡ w zakresie od 64 kbit/s do 32 kbit/s z gradacj¡ 8 kbit/s.

Nowym elementem w strukturze kodera jest wykorzystanie zmody�kowanej transforma-
ty kosinusoidalnej o zmniejszonym opó¹nieniu i sªowników kwantyzatorów wektorowych o
strukturze hierarchicznej. Koder ma struktur¦ "elastyczn¡" - mo»e by¢ ªatwo mody�kowa-
ny, np. dostosowany do innych przepªywno±ci binarnych. Liczba po±rednich przepªywno±ci
binarnych mo»e by¢ dowolnie du»a.

Przeprowadzono kompletn¡ symulacj¦ kodera i dekodera z uwzgl¦dnieniem przekªama« w
torze transmisyjnym. Wersja programu kodera napisana w j¦zyku C dziaªa na stacji roboczej
SUN/ULTRA 5 z szybko±ci¡ 1.5 raza wi¦ksz¡ od czasu rzeczywistego, natomiast dekoder
dziaªa w czasie rzeczywistym (programowanie w assemblerze, a w szczególno±ci wykorzy-
stanie procesora sygnaªowego rozwi¡zaªoby problem zªo»ono±ci obliczeniowej). Nieformalne
odsªuchy fraz muzycznych i sªownych wykazuj¡ przy szybko±ci transmisji 64 kbit/s jako±¢
zbli»on¡ do kodera MPEG-1 Layer2, jednak przy opó¹nieniu algorytmicznym zredukowa-
nym do poªowy. Przy wykorzystaniu 50% strumienia binarnego (przepªywno±¢ 32 kbit/s)
jako±¢ jest nieco gorsza od jako±ci oferowanej przez koder G.722, który pracuje jednak z
przepªywno±ci¡ 64 kbit/s.
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5.1 Kodery parametryczne i kodery fali akustycznej
Omówione dotychczas metody kodowania mowy (ADPCM, VQ, CELP, kodery transforma-
ty) miaªy jedn¡ wspóln¡ cech¦ - jest ni¡ d¡»enie do jak najwierniejszego odtworzenia fali
akustycznej (tj. przebiegu czasowego) sygnaªu. Kryterium zgodno±ci sygnaªu odtworzonego
z oryginalnym niekoniecznie musi by¢ odlegªo±¢ euklidesowa - mo»na de�niuj¡c t¦ odlegªo±¢
uwzgl¦dni¢ tak»e czynniki percepcyjne. Podobnie samo kodowanie nie musi odbywa¢ si¦ w
dziedzinie czasu (mo»na np. kodowa¢ w dziedzinie transformaty) - zawsze jednak ma si¦ na
uwadze dokªadno±¢ odtworzenia fali akustycznej.

W przeciwie«stwie do kodowania przebiegu czasowego w kodowaniu parametrycznym
nie d¡»y si¦ do minimalizacji odlegªo±ci mi¦dzy przebiegiem odtworzonym i oryginalnym.
Przepªywno±ci binarne (< 3 kbit/s) s¡ tu zbyt maªe, aby udaªo si¦ dostatecznie dokªadnie
odtworzy¢ przebieg czasowy. Chodzi raczej o wywoªanie zbli»onego wra»enia sªuchowego.
Kodery parametryczne mowy nazywane s¡ wokoderami (ang. vocoders - sªowo pochodzi od
voice coders). Idea takiego wokodera, wywodz¡ca si¦ z pracy Dudley'a [48] zostaªa przed-
stawiona na rys.5.1. Mowa generowana jest przez przepuszczanie przez �ltr syntezy odpo-

d=1

d=0

Filtr syntezy
H

T0

Rysunek 5.1: Zasada dziaªania wokodera: T0 - okres tonu krtaniowego, d - klasy�kator
d¹wi¦czno±ci (d=0 dla gªoski bezd¹wi¦cznej, d=1 dla gªoski d¹wi¦cznej)

wiedniego sygnaªu z generatora pobudzenia. Je±li mowa jest bezd¹wi¦czna, jest to generator
szumu. Je±li mowa jest d¹wi¦czna, jest to generator impulsów, wytwarzaj¡cy impulsy "krta-
niowe" z okresem powtarzania równym okresowi drgania strun gªosowych (T0 - okres tonu
krtaniowego). Filtr syntezy zapewnia odpowiedni skªad widmowy sygnaªu (jego rezonanse
wyznaczaj¡ cz¦stotliwo±ci formantowe). W pocz¡tkowych implementacjach wokodera �ltr
syntezy byª realizowany z wykorzystaniem zestawu �ltrów w¡skopasmowych (wokoder kana-
ªowy). Obecnie �ltr syntezy jest najcz¦±ciej realizowany jako �ltr predykcyjny o transmitancji
H(z) = 1/A(z). Mówimy wtedy o wokoderze predykcyjnym [198].

Oczywi±cie parametry pobudzenia i �ltru syntezy musz¡ by¢ mierzone po stronie nadaw-
czej i przesyªane (co 10-30 ms) do odbiornika. Klasy�kacja sygnaªu (V- d¹wi¦czny, ang.
voiced, UV- bezd¹wi¦czny, ang. unvoiced) i pomiar okresu tonu krtaniowego odbywa si¦ w
tzw. ekstraktorze tonu krtaniowego po stronie nadawczej.

W p.5.2 opisano wybrane metody klasy�kacji sygnaªów, nadaj¡ce si¦ do zastosowania w
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rozszerzonym ekstraktorze tonu krtaniowego. Ekstraktor taki powinien rozpoznawa¢ wi¦ksz¡
liczb¦ klas sygnaªów (nie tylko rozró»nia¢ mow¦ d¹wi¦czn¡ od bezd¹wi¦cznej) w celu poprawy
jako±ci sygnaªu odtwarzanego po stronie odbiorczej. Z tego wzgl¦du skupiono si¦ na algo-
rytmach progowych i dyskryminatorach liniowych. W toku bada« porównawczych z wyko-
rzystaniem rzeczywistych sygnaªów okazaªo si¦, »e dobre wyniki daje dyskryminator liniowy
dziaªaj¡cy wedªug algorytmu Fisher'a [207]. Przeprowadzono badania maj¡ce na celu wyªo-
nienie parametrów sygnaªu, maj¡cych najwi¦ksze znaczenie dla prawidªowej dyskryminacji
klas mowa/cisza, mowa d¹wi¦czna/bezd¹wi¦czna, mowa bezd¹wi¦czna stacjonarna/plozyjna
[50].

W p.5.3 przedstawiono algorytmy dziaªania wokodera predykcyjnego o szybko±ci transmi-
sji 2.4 kbit/s. Podstawow¡ cech¡ wokodera jest zmody�kowany generator sygnaªów pobudza-
j¡cych �ltr predykcyjny. Dla ka»dej z czterech klas sygnaªów (mowa bezd¹wi¦czna o charak-
terze stacjonarnym, mowa bezd¹wi¦czna o charakterze plozyjnym, mowa sªabo d¹wi¦czna,
mowa silnie d¹wi¦czna) generowane s¡ inne sygnaªy pobudzaj¡ce. Do klasy�kacji sygnaªu
mowy wykorzystano dyskryminatory liniowe. Opisano algorytmy ekstrakcji tonu krtaniowe-
go, wyznaczania wspóªczynników �ltru predykcyjnego, generowania sygnaªów pobudzaj¡cych
�ltr predykcyjny, oraz obróbki ko«cowej sygnaªu. Opisano te» metod¦ kwantowania trans-
mitowanych parametrów. Przedstawiono realizacj¦ praktyczn¡ na procesorze sygnaªowym i
wyniki bada« jako±ciowych mowy.

W p.5.4 przedstawiono algorytmy dziaªania wokodera predykcyjnego o szybko±ci trans-
misji 1.2 kbit/s. Opisano metod¦ interpolacji i kwantowania transmitowanych parametrów
wokodera, oraz omówiono wyniki testowania wokodera.

Klasy�kacja sygnaªów jest stosowana tak»e w niektórych koderach fali akustycznej. W
wielu systemach telefonicznych (np. GSM) stosuje si¦ dyskryminatory cisza/mowa, a w sys-
temach o zmiennej przepªywno±ci opartych na CDMA (Code Division Multiple Access) -
rozpoznaje si¦ kilka klas sygnaªów [42, 160]. W niektórych koderach o staªej przepªywno±ci
klasy�kacja jest stosowana w celu poprawy jako±ci mowy [125, 202]. W p.5.5 opisano sposób
wykorzystania ekstraktora tonu krtaniowego do poprawy jako±ci mowy w koderze CELP 4.8
kbit/s.

5.2 Metody dyskryminacji liniowej i ich zastosowanie do
ekstrakcji tonu krtaniowego

5.2.1 Dyskryminatory
Ze wzgl¦du na wielk¡ ró»norodno±¢ algorytmów decyzyjnych, klasy�katorów, dyskrymina-
torów itp. zajmiemy si¦ wyª¡cznie metodami wykorzystywanymi w zagadnieniu ekstrakcji
tonu krtaniowego.

W wokoderach kanaªowych i predykcyjnych przez dªugi okres czasu byªy stosowane dys-
kryminatory typu progowego. Najprostszy dyskryminator tego typu rozró»nia dwie klasy
C1 i C2, wykorzystuje jeden parametr sygnaªu p i warto±¢ progow¡ Tp. Je»eli p > Tp, to
sygnaª nale»y do klasy C2, w przeciwnym wypadku nale»y do klasy C1. Np., p = rmax
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Rysunek 5.2: Dyskryminator progowy (a) i liniowy (b)

mo»e by¢ warto±ci¡ maksymaln¡ znormalizowanej autokorelacji w okre±lonym przedziale ar-
gumentu tej funkcji, Tp = 0.3, C1 to klasa sygnaªów mowy bezd¹wi¦cznej, a C2 - klasa
sygnaªów mowy d¹wi¦cznej. W ogólnym przypadku mamy do czynienia z wektorem parame-
trów p = [p1, p2, . . . , pN ]t. W oparciu o warto±ci parametrów i warto±ci progowe mo»emy
budowa¢ funkcje decyzyjne, np. typu "je»eli p1 > Tp1 i p2 < Tp2, to sygnaª nale»y do klasy
C2, w przeciwnym przypadku nale»y do klasy C1". Sytuacj¦ t¦ zilustrowano na rys.5.2a.
Dyskryminatory progowe mog¡ by¢ bardzo zªo»one (np. dyskryminator mowa d¹wi¦czna/
bezd¹wi¦czna opisany w nast¦pnym podpunkcie), jednak nie zapewniaj¡ one optymalnego
rozdziaªu klas, w sensie minimalizacji liczby bª¦dnych decyzji. Dobrze ilustruje to rys.5.2a: w
przypadku dwuwymiarowym linie podziaªu przebiegaj¡ zawsze równolegle do osi gªównych,
co jest powa»nym ograniczeniem.

Ograniczenia tego s¡ pozbawione dyskryminatory liniowe. Funkcj¡ dyskryminuj¡c¡ jest
liniowa kombinacja parametrów:

α̂t p =
N∑

i=1

α̂i pi (5.1)

Je»eli α̂t p > Tp, to sygnaª nale»y do klasy C2, w przeciwnym przypadku nale»y do C1.
Sytuacj¦ t¦ zilustrowano na rys.5.2b. Funkcja D(p) jest zde�niowana jako α̂t p− Tp.

W celu okre±lenia wspóªczynników funkcji dyskryminuj¡cej mo»na wykorzysta¢ algorytm
Fisher'a [207]. Wymaga on zbudowania sekwencji treningowej {pj}. Nast¦pnie dokonuje si¦
okre±lenia warto±ci ±rednich wektora parametrów w obr¦bie dwóch klas:

m1 =
1

n1

∑

pj∈C1

pj

m2 =
1

n2

∑

pj∈C2

pj (5.2)



ROZDZIA� 5. PARAMETRYCZNE KODOWANIE MOWY 123

oraz macierzy kowariancji:

C̄1 =
1

n1

∑

pj∈C1

(
pj −m1

) (
pj −m1

)t

C̄2 =
1

n2

∑

pj∈C2

(
pj −m2

) (
pj −m2

)t (5.3)

gdzie n1 i n2 oznaczaj¡ liczb¦ wektorów sygnaªu treningowego nale»¡cych odpowiednio do
C1 i C2.

Maj¡c dan¡ transformacj¦ α̂t p, okre±la si¦ separacj¦ klas jako warto±¢ bezwzgl¦dn¡
wyra»enia

v1 = α̂t (m1 −m2) (5.4)
natomiast wyra»enie

v2
0 =

1

2
α̂t (C̄1 + C̄2) α̂ = α̂t C̄ α̂ (5.5)

jest miar¡ rozrzutu warto±ci parametrów "w kierunku" α̂.
Zadanie polega na znalezieniu takiego wektora wspóªczynników α̂, który minimalizuje v2

0

przy staªym v1. Minimalizuj¡c funkcj¦ Lagrange'a ze wspóªczynnikiem λ:

v = v2
0 − λ v1 = α̂t [C̄ α̂− λ(m2 −m1)] (5.6)

otrzymuje si¦
α̂ =

λ

2
C̄−1(m2 −m1) (5.7)

Wspóªczynnik λ mo»e by¢ skalowany wraz z progiem, mo»na zatem wybra¢ dowoln¡
warto±¢, np. λ = 2. Wówczas optymalny wektor wspóªczynników wyra»a si¦ wzorem:

α̂ = C̄−1(m2 −m1) (5.8)

Próg Tp dla funkcji dyskryminuj¡cej α̂t p wybiera si¦ eksperymentalnie mi¦dzy α̂t m1 i
α̂t m2 - patrz rys.5.3. Je»eli wariancje warto±ci funkcji dyskryminuj¡cej w obr¦bie obu klas
s¡ zbli»one, to mo»na skorzysta¢ ze wzoru [207]:

Tp =

(
α̂t C̄2 α̂

)0.5
α̂t m1 +

(
α̂t C̄1 α̂

)0.5
α̂t m2

(
α̂t C̄1 α̂

)0.5
+

(
α̂t C̄2 α̂

)0.5 (5.9)

5.2.2 Rozszerzony ekstraktor tonu krtaniowego
Rozpoznawane klasy sygnaªów
W kodowaniu mowy wykorzystuje si¦ ró»nego rodzaju klasy�kacj¦ sygnaªów. W algorytmach
VAD (Voice Activity Detector- [70, 188]) oraz np. w GSM rozpoznaje si¦ dwie klasy: cisz¦
(szum otoczenia) i mow¦. W klasycznych wokoderach predykcyjnych rozró»nia si¦ mow¦
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Rysunek 5.3: Wybór progu dla dyskryminatora liniowego

Rysunek 5.4: Schemat klasy�kacji sygnaªu mowy

d¹wi¦czn¡ i bezd¹wi¦czn¡ (cisza jest klasy�kowana jako mowa bezd¹wi¦czna) [198, 11]. W
wokoderach nowej generacji [134, 54] wyró»nia si¦ wi¦ksz¡ liczb¦ klas, np. mowa bezd¹wi¦cz-
na, plozyjna, sªabo d¹wi¦czna, silnie d¹wi¦czna. W koderach CELP rozró»nia si¦ niekiedy
mow¦ d¹wi¦czn¡, bezd¹wi¦czn¡ i faz¦ pocz¡tkow¡ gªoski [202].

W rozszerzonym ekstraktorze tonu krtaniowego, zastosowanym w wokoderach opisanych
w p.5.3 i w p.5.4 rozpoznaje si¦ nast¦puj¡ce klasy sygnaªów (opisanych identy�katorem
d¹wi¦czno±ci d):

• cisza (szum otoczenia) i mowa bezd¹wi¦czna o charakterze stacjonarnym, np "sz":
d = 0;

• mowa bezd¹wi¦czna o charakterze plozyjnym (wybuchowym), np. "p": d = 1;

• mowa sªabo d¹wi¦czna, np. "»": d = 2;

• mowa silnie d¹wi¦czna, np. "a": d = 3.

Dla ka»dej z tych klas generuje si¦ inny sygnaª pobudzaj¡cy �ltr syntezy (p.5.3). Schemat
klasy�kacji podano na rys.5.4. Ma on struktur¦ drzewa. Ka»dy z widocznych w strukturze 4
elementarnych klasy�katorów rozpoznaje 2 klasy sygnaªów.

Parametry sygnaªu wykorzystywane w klasy�kacji
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Rysunek 5.5: Moc sygnaªu wej±ciowego Esig, poziom mowy Lsp i poziom ciszy Lsil

W wokoderach opisanych w p.5.2 i w p.5.3 klasy�kacja sygnaªu wej±ciowego jest dokony-
wana co póª 30 ms ramki wykorzystywanej do analizy predykcyjnej, czyli co 15 ms. Zakªada
si¦, »e cz¦stotliwo±¢ próbkowania wynosi 8 kHz, a warto±ci próbek sygnaªu nie przekraczaj¡
zakresu < −1, +1 >.

W algorytmie wykorzystuje si¦ nast¦puj¡ce warto±ci progowe, adaptowane do przetwarza-
nego sygnaªu: poziom mowy Lsp i poziom ciszy Lsil. Oblicza si¦ je w oparciu o moc sygnaªu
Esig w obr¦bie ramki ekstraktora tonu krtaniowego:

Esig(i) =
1

N̄
x̄t(i) x̄(i) (5.10)

gdzie N̄ � dªugo±¢ ramki ekstraktora, i � numer ramki, x̄(i) - N̄ -wymiarowy wektor próbek.
Poziom mowy Lsp jest maksymaln¡ warto±ci¡ mocy, obarczon¡ pewn¡ inercj¡. Jest on

obliczany w nast¦puj¡cy sposób:

Lsp(i) =

{
Esig(i) gdy Esig(i) > Lsp(i− 1)
0.995Lsp(i− 1) gdy Esig(i) ≤ Lsp(i− 1)

(5.11)

Poziom ciszy (szumu otoczenia) obliczany jest w nast¦puj¡cy sposób:

Lsil(i) =

{
Esig(i) gdy Esig(i) < Lsil(i− 1)
1.02Lsil(i− 1) gdy Esig(i) ≥ Lsil(i− 1)

(5.12)

Poziom ciszy jest ograniczony od doªu pewn¡ warto±ci¡ Lsilmin
. Zapobiega to przybieraniu

przez Lsil warto±ci zerowej. Przykªadowy przebieg parametrów Esig, Lsil i Lsp w funkcji czasu
pokazano na rys.5.5.

Próg d¹wi¦czno±ci Tsp okre±la si¦ jako minimalny poziom mowy d¹wi¦cznej [134]. Jest on
wyznaczany na podstawie zmierzonego poziomu mowy i poziomu ciszy:

Tsp(i) = max {0.001Lsp(i), 4Lsil(i)} (5.13)

Ponadto wykorzystywano nast¦puj¡ce parametry:

• energia (wspóªczynnik autokorelacji R0) sygnaªu bª¦du predykcji przepuszczonego przez
�ltr dolnopasmowy o cz¦stotliwo±ci granicznej 1 kHz;
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• maksimum autokorelacji Rmax ww. sygnaªu w zakresie zmienno±ci okresu tonu krta-
niowego;

• moc sygnaªu wej±ciowego od�ltrowanego dolnopasmowo (0-1 kHz) Elp i górnopasmowo
(3-4 kHz) Ehp;

• moc sygnaªu bª¦du predykcji Eres;

• stosunek warto±ci maksymalnej do warto±ci skutecznej w sygnale bª¦du predykcji rmax/rms.

Liczba wyznaczanych wspóªczynników autokorelacji odpowiada maksymalnej warto±ci okre-
su tonu krtaniowego T0, któr¡ tu okre±lono na 20 ms, co odpowiada 160 próbkom. Wspóª-
czynniki autokorelacji R0, · · · , R160 obliczane s¡ w poszerzonym oknie, obejmuj¡cym co naj-
mniej 2 okresy tonu krtaniowego. W opisanych w niniejszej pracy wokoderach za dªugo±¢
tego poszerzonego okna przyj¦to 1.5 ramki analizy predykcyjnej, czyli 45 ms, co odpowiada
360 próbkom. Warto±ci maksymalnej Rmax poszukuje si¦ w zakresie 2 ms � 20 ms (bada
si¦ wspóªczynniki autokorelacji w przedziale < 16, 160 >). Odpowiada to zakresowi zmian
okresu tonu krtaniowego z wyª¡czeniem przypadków skrajnych.

R
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Rysunek 5.6: Najwa»niejsze parametry wykorzystywane w klasy�kacji mowa d¹wi¦czna -
mowa bezd¹wi¦czna

W procesie klasy�kacji sygnaªu bardziej przydatne s¡ warto±ci znormalizowane ww. pa-
rametrów: znormalizowane maksimum autokorelacji rmax = Rmax/R0, wspóªczynniki cha-
rakteryzuj¡ce dolnopasmowo±¢ i górnopasmowo±¢ sygnaªu Llp = Elp/Esig, Lhp = Ehp/Esig,
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wspóªczynnik charakteryzuj¡cy predykcyjno±¢ Lres = Eres/Esig. Te z wymienionych para-
metrów, które okazaªy si¦ najbardziej przydatne w procesie klasy�kacji, pokazano na rys.5.6
i rys.5.7.

t

max / rms b³êdu predykcji:  r
max/rms

max

rms

Rysunek 5.7: Stosunek warto±ci maksymalnej do warto±ci skutecznej sygnaªu bª¦du predykcji
- wykorzystywany do rozpoznawania pobudzenia plozyjnego

Dyskryminator cisza/mowa
Dyskryminator cisza/mowa, zastosowany w rozszerzonym ekstraktorze tonu krtaniowego,
jest ukªadem prostym, opartym na kryteriach energetycznych. Energia sygnaªu mo»e by¢
wyra»ona w sposób bezwzgl¦dny (jako Esig) lub wzgl¦dny (jako Esig/Lsil).

Do testowania algorytmów klasy�kacji wykorzystano 10 krótkich fraz mowy, wypowia-
danych przez ró»nych mówców w ró»nych warunkach. Wzorcowe wyniki uzyskiwano metod¡
"r¦czn¡", osobno dla ka»dej ramki sygnaªu.

Wykorzystuj¡c bezwzgl¦dn¡ miar¦ mocy sygnaªu, otrzymano nast¦puj¡cy dyskryminator
progowy: ramka sygnaªu jest klasy�kowana jako mowa, gdy Esig > 1.3E− 6. Dla wspomnia-
nych 10 fraz otrzymano 7% bª¦dów. Wykorzystuj¡c wzgl¦dn¡ miar¦ mocy sygnaªu, uzyska-
no nast¦puj¡cy dyskryminator progowy: ramka sygnaªu jest klasy�kowana jako mowa, gdy
Esig/Lsil > 3.4. Dla wspomnianych 10 fraz otrzymano 3.5% bª¦dów. Dalsz¡ niewielk¡ popra-
w¦ uzyskano bior¡c pod uwag¦ obie miary mocy sygnaªu i stosuj¡c dyskryminator liniowy
Fisher'a:

4.83
√

Esig + 0.0274
√

Esig/Lsil > 0.056 (5.14)
Dyskryminator Fisher'a (w formie nierówno±ci dla kombinacji liniowej parametrów, w tym
wypadku

√
Esig i

√
Esig/Lsil) zapewnia najlepsz¡ liniow¡ separacj¦ dwóch klas. Pierwiast-

ki kwadratowe dodano, aby zmniejszy¢ wariancj¦ parametrów, zwªaszcza w klasie mowy.
Otrzymano 3.1% bª¦dów dla 10 fraz testowych, które byªy wykorzystywane do obliczenia
dyskryminatora. Dla innych fraz otrzymywano od 0% do 12% bª¦dów. Bª¦dy te wyst¦puj¡
gªównie na pocz¡tku lub na ko«cu wyrazów, gdzie trudno o jednoznaczn¡ klasy�kacj¦ nawet
metod¡ "r¦czn¡".

Dyskryminator mowa d¹wi¦czna/bezd¹wi¦czna
Dyskryminator progowy



ROZDZIA� 5. PARAMETRYCZNE KODOWANIE MOWY 128

Dyskryminatory progowe, nieraz bardzo rozbudowane, stanowiªy przez dªugi czas nie-
zb¦dny element wokoderów o maªej przepªywno±ci binarnej. Do lepszych rozwi¡za« tego
typu nale»y algorytm zastosowany w wokoderze predykcyjnym [54], opracowany przez auto-
ra niniejszej rozprawy na podstawie sugestii opublikowanych przez T.P.Barnwella (patrz np.
[134]).

W algorytmie dyskryminacji mowa d¹wi¦czna/bezd¹wi¦czna wykorzystano omówione po-
przednio parametry: Esig, R0, Rmax, Elp, Ehp, Eres, rmax/rms. Ponadto do pomiaru okresu
tonu krtaniowego stosowane s¡ nast¦puj¡ce parametry:

• imax - poªo»enie maksimum autokorelacji, w zakresie zmienno±ci okresu tonu krtanio-
wego, wyznaczone dla od�ltrowanego dolnopasmowo sygnaªu bª¦du predykcji. Warto±¢
imax wyra»a si¦ w wielokrotno±ci okresu próbkowania. Poszukuje si¦ jej w zakresie 2-20
ms, co (przy cz¦stotliwo±ci próbkowania 8 kHz) oznacza, »e 16 ≥ imax ≥ 160;

• īmax - wa»ona warto±¢ ±rednia okresu tonu krtaniowego (wyra»ona jako wielokrotno±¢
okresu próbkowania). Warto±¢ īmax jest wykorzystana dla korekcji nietypowych, naj-
cz¦±ciej bª¦dnych warto±ci imax. Dla mowy bezd¹wi¦cznej īmax → 100. Warto±¢ īmax

oblicza si¦ w nast¦puj¡cy sposób:

īmax(i) =

{
0.5 [imax(i− 1) + īmax(i− 1)] , je»eli poprzednia ramka byªa d¹wi¦czna,
0.95̄imax(i− 1) + 5, je»eli poprzednia ramka byªa bezd¹wi¦czna.

(5.15)

Warto±ci Rmax(i) i imax(i) podlegaj¡ korekcji, w celu ograniczenia zjawiska podwaja-
nia (lub zwielokrotniania) okresu tonu krtaniowego. Na pocz¡tku Rmax(i) mno»y si¦ przez

4N
4N−imax(i)

, gdzie N = 160, aby zmniejszy¢ efekt wa»enia autokorelacji wynikaj¡cy z wyko-
rzystania okna prostok¡tnego o dªugo±ci 2N do jej obliczania. Nast¦pnie imax(i) podlega
mody�kacji z wykorzystaniem imax(i − 1) i īmax(i). Je»eli imax(i) przybiera warto±¢ mini-
maln¡ równ¡ 16 (maksimum autokorelacji le»y na brzegu przedziaªu < 16, 160 >), to wów-
czas nie jest ona brana pod uwag¦ (podstawia si¦ imax(i) = 0 oraz Rmax(i) = 0). Je»eli
imax(i) ∈< 1.8imax(i−1), 2.2imax(i− 1) >, to oznacza to podwajanie okresu tonu krtaniowe-
go i imax(i) dzieli si¦ przez 2. Warto±ci nietypowe, wi¦ksze od 2.2imax(i− 1) s¡ zast¦powane
przez imax(i − 1), je»eli imax(i − 1) 6= 0. Warto±ci wi¦ksze od 2.2̄imax(i) s¡ ignorowane (za-
st¦powane zerami). Warto±ci mniejsze ni» 0.4imax(i − 1) s¡ zast¦powane przez imax(i − 1).
Nale»y zauwa»y¢, »e opisany algorytm korekcji nie wprowadza dodatkowego opó¹nienia.

Na algorytm dyskryminacji skªadaj¡ si¦ nast¦puj¡ce kroki:

1. Je»eli Esig(i) < Tsp(i), to ramka i jest uznawana za bezd¹wi¦czn¡ (d = 0 lub 1);

2. Je»eli Rmax(i) < 0.25R0(i), to ramka i jest uznawana za bezd¹wi¦czn¡ (d = 0 lub 1);

3. Je»eli Ehp(i) > 0.25Esig(i), to ramka i jest uznawana za bezd¹wi¦czn¡ (d = 0 lub 1);

4. Je»eli Rmax(i) < 0.36R0(i) i Elp(i) < 0.06Esig(i) oraz Eres(i) > 0.05Esig(i), to ramka i
jest uznawana za bezd¹wi¦czn¡ (d = 0 lub 1);
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5. Dla ramek uznanych za bezd¹wi¦czne przeprowadza si¦ test na plozyjno±¢:

• je»eli rmax/rms > 4, to ramka jest uznawana za plozyjn¡ (d = 1),
• w pozostaªych przypadkach ma ona charakter stacjonarny (d = 0).

Na tym ko«czy si¦ test dla ramek bezd¹wi¦cznych. Dla pozostaªych ramek wykonuje
si¦ test:

6. Je»eli Rmax(i) > 0.55R0(i) i Elp(i) > 0.01Esig(i) oraz Eres(i) < 0.2Esig(i), to ramka
jest silnie d¹wi¦czna (d = 3);

7. w pozostaªych przypadkach jest ona sªabo d¹wi¦czna (d = 2).

Uproszczon¡ wersj¦ opisanego algorytmu zaimplementowano w wokoderze predykcyjnym
opisanym w [54].

Warto±ci progowe zale»¡ od charakterystyki cz¦stotliwo±ciowej mikrofonu, parametrów
toru akustycznego i rodzaju wyst¦puj¡cych zakªóce« (szum otoczenia). Zostaªy one wybrane
eksperymentalnie. Testowanie przeprowadzono w oparciu o wspomniane 10 fraz mowy. Nie
brano pod uwag¦ bª¦dów w rozró»nianiu mowy sªabo i silnie d¹wi¦cznej. Bª¦dy dyskryminacji
d¹wi¦czna/ bezd¹wi¦czna (V/UV) wynosiªy 10.8%.

Dyskryminatory liniowe

W oparciu o takie same parametry, jakie byªy wykorzystane w dyskryminatorze pro-
gowym, skonstruowano dyskryminator liniowy wedªug algorytmu Fisher'a [207]. Zamiast
warto±ci Esig i Tsp wykorzystano stosunek Lv =

√
Esig/Tsp. Ramka mowy jest okre±lona jako

d¹wi¦czna, gdy warto±¢ funkcji dyskryminuj¡cej

0.0507Lv + 17.62rmax + 2.16Llp − 0.767Lhp − 5.59Lres (5.16)

przekracza próg 6.8. Testowanie na 10 frazach wykorzystanych do obliczania funkcji dyskry-
minuj¡cej i progu daje w wyniku 5.6% bª¦dów (Tab.5.1). Znaczenie poszczególnych parame-
trów (ich "moc dyskryminuj¡ca") nie jest jednakowe. Aby zbada¢ ten problem skonstruowa-
no szereg dyskryminatorów Fisher'a wykorzystuj¡cych ró»ne podzbiory parametrów. Wyniki
przedstawiono w Tab.5.1. Najwa»niejszym parametrem okazaªa si¦ znormalizowana warto±¢
autokorelacji rmax, obliczana w zakresie 2-20 ms z dolnopasmowo od�ltrowanego bª¦du pre-
dykcji. Parametry Lv i Lhp maj¡ najmniejsze znaczenie i mog¡ by¢ usuni¦te. Ostatecznie
wyznaczono dyskryminator wykorzystuj¡cy parametry rmax, Llp i Lres i ramka mowy jest
okre±lana jako d¹wi¦czna, je»eli funkcja

18.34rmax + 2.54Llp − 5.68Lres (5.17)

przekracza próg 7.3.
Zaproponowany dyskryminator V/UV daje 5.6% bª¦dów w procesie przetwarzania 10

testowych fraz. Dla innych fraz, nie wchodz¡cych do zbioru testowego, otrzymywano od 0%
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Tabela 5.1: Porównanie dyskryminatorów V/UV dla ró»nych podzbiorów parametrów
parametr 1-wykorzystany, 0-pomini¦ty

Lv 1 1 1 1 1 0 0 0
rmax 1 1 1 1 0 1 1 1
Llp 1 1 1 0 1 1 0 1
Lhp 1 1 0 1 1 1 0 0
Lres 1 0 1 1 1 1 0 1

%bª¦dów 5.6 6 5.6 6.3 14 5.6 8.2 5.6

do 16% bª¦dów (±rednio 6.4%). Nale»y podkre±li¢, »e niemal wszystkie bª¦dy wyst¦puj¡ w
obszarach transjentowych, gdzie nawet klasy�kacja "r¦czna" niekiedy zawodzi.

Dla odró»nienia gªosek sªabo d¹wi¦cznych od silnie d¹wi¦cznych wprowadzono drug¡
warto±¢ progow¡ dla funkcji dyskryminuj¡cej (wzór (5.17)). Ramka mowy jest klasy�kowana
jako silnie d¹wi¦czna, gdy funkcja (5.17) przekracza warto±¢ 12.

Dyskryminator stacjonarna/plozyjna dla mowy bezd¹wi¦cznej

Badanie przeprowadza si¦ dla ramek sygnaªu uprzednio sklasy�kowanych jako mowa bez-
d¹wi¦czna. W pierwszym etapie skonstruowano dyskryminator liniowy Fisher'a przetwarza-
j¡cy nast¦puj¡ce parametry: stosunek Esig(i)/Esig(i− 1), oraz Llp, Lhp, Lv i rmax/rms. Opra-
cowany dyskryminator dawaª 21% bª¦dów. Nie jest to warto±¢ zadowalaj¡ca, nale»y jednak
zwróci¢ uwag¦ na fakt, »e wpªyw tego typu bª¦dów na jako±¢ sygnaªu wokodera jest znacznie
mniejszy ni» wpªyw bª¦dów w klasy�kacji d¹wi¦czna/ bezd¹wi¦czna. W toku dalszych ba-
da« ustalono, »e gªówn¡ rol¦ w procesie dyskryminacji mowa stacjonarna/plozyjna odgrywa
parametr rmax/rms - stosunek warto±ci maksymalnej do warto±ci skutecznej sygnaªu bª¦du
predykcji (rys.5.7). Po jego usuni¦ciu ze zbioru przetwarzanych parametrów (i wyznacze-
niu nowej funkcji dyskryminuj¡cej) liczba bª¦dów wzrosªa z 21% do 36%. Z kolei usuni¦cie
wszystkich pozostaªych parametrów prowadzi do zwi¦kszenia liczby bª¦dów do 22%.

Ostatecznie proponuje si¦ nast¦puj¡cy dyskryminator: ramka jest klasy�kowana jako plo-
zyjna gdy

rmax/rms > 4.6 (5.18)
Stosunkowo du»a liczba bª¦dów (22%) nie musi prowadzi¢ do obni»enia jako±ci wokodera.
Wystarczy wspomnie¢, »e w klasycznym wokoderze w ogóle nie przewiduje si¦ osobnego
pobudzenia dla gªosek plozyjnych - wszystkie gªoski bezd¹wi¦czne s¡ generowane z wykorzy-
staniem generatora szumu.
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5.3 Zmody�kowany wokoder predykcyjny o przepªywno-
±ci 2.4 kbit/s

5.3.1 Ogólna charakterystyka wokodera

Dla przepªywno±ci binarnej 2.4 kbit/s mo»na zastosowa¢ kilka wariantów koderów pre-
dykcyjnych. Mo»liwa jest adaptacja kodera CELP, zasadniczo przeznaczonego dla wi¦kszych
przepªywno±ci binarnych, do przepªywno±ci 2.4 kbit/s. Wst¦pne badania wykazaªy, »e ad-
aptacja taka nastr¦cza wiele trudno±ci. Przede wszystkim nale»y si¦ liczy¢ z pogorszeniem
jako±ci mowy w porównaniu z koderami CELP o wi¦kszych przepªywno±ciach binarnych, np.
1016-CELP o przepªywno±ci 4.8 kbit/s [12]. Pogorszeniu jako±ci mo»na cz¦±ciowo przeciw-
dziaªa¢, stosuj¡c kwantowanie parametrów w wielu ramkach jednocze±nie z wykorzystaniem
interpolacji. Takie rozwi¡zanie wi¡»e si¦ ze znacznym wzrostem opó¹nienia, a tak»e zªo»o-
no±ci obliczeniowej.

Innym rozwi¡zaniem jest zastosowanie klasycznego wokodera predykcyjnego, np. opar-
tego na standardzie ameryka«skim LPC10 [198]. Zalet¡ takiego rozwi¡zania jest prostota,
wad¡ - przeci¦tna jako±¢ sygnaªu mowy. Standard LPC10 zostaª opracowany w pocz¡tku
lat 80-tych i byª mody�kowany (LPC10e), a w ko«cu zostaª zast¡piony nowym standardem
MELP (Mixed Excitation Linear Prediction) [191]. Dzi¦ki odpowiedniej mody�kacji sygnaªu
pobudzaj¡cego �ltr predykcyjny udaªo si¦ uzyska¢ jako±¢ mowy bardzo niewiele ust¦puj¡c¡
jako±ci osi¡ganej w koderze 1016 CELP o dwa razy wi¦kszej przepªywno±ci binarnej.

Opisany w niniejszej pracy wokoder predykcyjny 2.4 kbit/s jest cz¦±ciowo oparty na wcze-
snej wersji kodera MELP [135], która zostaªa zmody�kowana i opisana w pracy [54]. Obecna
wersja zawiera dalsze istotne mody�kacje. Poprawiono ekstraktor tonu krtaniowego, opiera-
j¡c jego dziaªanie na dyskryminatorze liniowym Fishera [50]. W ekstraktorze rozpoznawane
s¡ 4 klasy sygnaªów (cisza z mow¡ bezd¹wi¦czn¡ o charakterze stacjonarnym, bezd¹wi¦czne
gªoski plozyjne, mowa sªabo d¹wi¦czna, mowa silnie d¹wi¦czna). Ekstraktor jest uruchamia-
ny 2 razy na ramk¦ (dªugo±¢ ramki wynosi 30 ms, czyli 240 próbek). Poprawiono równie»
algorytmy predykcji - obecnie oblicza si¦ i kwantuje wspóªczynniki tzw. widma pr¡»kowego
(LSF - Line Spectrum Frequencies). Omawiany wokoder cechuje opó¹nienie algorytmiczne
1.5 ramki, czyli 45 ms (jest to opó¹nienie zwi¡zane z przetwarzaniem sygnaªu w nadajniku
- nie uwzgl¦dnia czasu transmisji skwantowanych parametrów).

Zmody�kowany wokoder jest cz¦±ci¡ kodera o przepªywno±ciach binarnych 2.4/4.8/8
kbit/s, opisanego w [55, 66] i w p.3.4.7 niniejszej pracy.

5.3.2 Nadajnik wokodera predykcyjnego 2.4 kbit/s

Schemat nadajnika wokodera pokazano na rys.5.8. Zawiera on bloki pomiaru parametrów
sygnaªu mowy. Przed pomiarem sygnaª poddawany jest obróbce wst¦pnej, maj¡cej na celu
od�ltrowanie skªadowej staªej i przyd¹wi¦ku sieci, korekcj¦ charakterystyki cz¦stotliwo±ciowej
mikrofonu, oraz automatyczn¡ regulacj¦ poziomu sygnaªu. Zagadnienia te maj¡ charakter
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Rysunek 5.8: Schemat blokowy nadajnika wokodera

Rysunek 5.9: Rozmieszczenie kolejnych ramek analizy predykcyjnej (oznaczonych du»ymi
literami) wzgl¦dem wektorów pobudzenia (oznaczonych cyframi)

±ci±le techniczny i zostaªy opisane w [65]. W ka»dej ramce dokonuje si¦ obliczenia parametrów
predykcyjnych, tzw. wspóªczynników widma pr¡»kowego (LSF1, LSF2 . . ., LSF10). Dwa razy
cz¦±ciej wykonywany jest pomiar energii (E1, E2) oraz ekstrakcja tonu krtaniowego wedªug
algorytmu opisanego w p.5.2 (wynik klasy�kacji d1, d2, okres tonu krtaniowego T1, T2).

Podziaª sygnaªu na ramki analizy predykcyjnej jest zawsze pewnym kompromisem. Uzy-
skanie dobrej rozdzielczo±ci w dziedzinie cz¦stotliwo±ci wymaga stosowania dªugich ramek,
rz¦du 50-100 ms, natomiast struktura czasowa sygnaªu mowy narzuca znacznie krótsze ram-
ki, okoªo 10 ms (taki jest czas trwania krótkich gªosek). W projektowanym koderze przyj¦to
za podstawow¡ dªugo±¢ ramki 30 ms (240 próbek). W licznych rozwi¡zaniach wokoderów
stosowana jest interpolacja parametrów �ltrów predykcyjnych. W omawianym wokoderze
wykonuje si¦ j¡ co 7.5 ms. Implikuje to podziaª sygnaªu pobudzaj¡cego w ramce na 4 wek-
tory o dªugo±ci 60 próbek. Rozmieszczenie ramek i wektorów na skali czasu pokazano na
rys.5.9. Wektorowi nr 1 odpowiada �ltr predykcyjny, b¦d¡cy interpolacj¡ �ltrów A i B (1

3
A

i 2
3
B). Wektorowi nr 2 i 3 odpowiada �ltr predykcyjny B. Z kolei wektorowi nr 4 odpowiada

�ltr, b¦d¡cy interpolacj¡ 2
3
A i 1

3
C.

Osobnym zagadnieniem jest wybór parametrów opisuj¡cych transmitancj¦ �ltru predyk-
cyjnego i wykorzystywanych w procesie interpolacji. Badano wspóªczynniki odbicia (ki) i
wspóªczynniki widma pr¡»kowego (LSF). Te ostatnie dawaªy zawsze lepsze rezultaty (bar-
dziej pªynne zmiany charakterystyki �ltru spowodowane interpolacj¡ wspóªczynników). Wspóª-
czynniki LSF oblicza si¦ w nast¦puj¡cy sposób. Ze wspóªczynnikami predykcji a1, a2, . . . , a10

zwi¡zany jest �ltr inwersyjny o transmitancji:

A(z) =
10∑

i=0

ai z−i, a0 = 1 (5.19)
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i odpowiedzi impulsowej a0, a1, . . . , a10, 0, 0, . . .. Dodaj¡c i odejmuj¡c od A(z) transmitancj¦
�ltru o odpowiedzi impulsowej

0, a10, a9, . . . , a0, 0, 0, . . .

otrzymuje si¦ odpowiednio �ltry P̃ (z) i Q̃(z). Mo»na wykaza¢, »e wszystkie zera transmitancji
P̃ (z) i Q̃(z) le»¡ na okr¦gu jednostkowym i to na przemian: z = 1 jest miejscem zerowym
Q̃(z), z = exp(jω1) miejscem zerowym P̃ (z), z = exp(jω2), ω2 > ω1 miejscem zerowym Q̃(z),
itd., a» do z = −1, które jest miejscem zerowym P̃ (z). Ze wzgl¦du na symetri¦, zera le»¡ce
w górnej cz¦±ci pªaszczyzny zespolonej s¡ wystarczaj¡ce do odtworzenia transmitancji obu
�ltrów. Parametry ω1, ω2, . . . , ω10 tworz¡ wspóªczynniki widma pr¡»kowego LSF1, LSF2 . . .,
LSF10.
Miejsca zerowe transmitancji s¡ wyznaczane metod¡ próbkowania transmitancji P̃ (z) i Q̃(z)
na okr¦gu jednostkowym (256 punktów rozªo»onych od 0 do π). Po skwantowaniu s¡ one
transmitowane do odbiornika, gdzie odtwarza si¦ wspóªczynniki wielomianów P̃ (z) i Q̃(z)
metod¡ mno»enia dwumianów. W ko«cu odtwarza si¦ wspóªczynniki predykcji a1, a2, . . . , a10

korzystaj¡c z zale»no±ci
A(z) =

1

2
[P̃ (z) + Q̃(z)] (5.20)

W wokoderze 2.4 kbit/s zastosowano schemat kodowania parametrów w ramce, przed-
stawiony w tab.5.2. Po dodaniu 1 bitu na ramk¦ przepªywno±¢ osi¡ga warto±¢ nominaln¡.

Tabela 5.2: Schemat kodowania parametrów w 30 ms ramce - przepªywno±¢ 2.367 kbit/s
parametr liczba bitów

LSF1, . . . , LSF10 4,5,5,4,4,4,4,4,3,3
klasy�kator d 2+2

T0 7+7
energia 6+6

synchronizacja 1
razem 71

5.3.3 Odbiornik wokodera predykcyjnego

Schemat blokowy odbiornika wokodera pokazano na rys.5.10. Wykorzystuje si¦ w nim
osobne generatory pobudzenia dla mowy d¹wi¦cznej i bezd¹wi¦cznej. Dla ciszy i mowy bez-
d¹wi¦cznej o charakterze stacjonarnym pobudzenie ma charakter szumowy (rys.5.11a). Dla
mowy bezd¹wi¦cznej o charakterze plozyjnym do szumu dodawane s¡ impulsy aperiodyczne
(rys.5.11b).

Dla mowy d¹wi¦cznej pobudzenie ma charakter mieszany: skªada si¦ z od�ltrowanych
dolnopasmowo impulsów o okresie powtarzania równym okresowi tonu krtaniowego oraz z
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Rysunek 5.10: Schemat blokowy odbiornika wokodera

Rysunek 5.11: Sygnaªy pobudzaj¡ce: (a) - cisza i mowa bezd¹wi¦czna o charakterze stacjo-
narnym, (b) - mowa bezd¹wi¦czna o charakterze plozyjnym, (c) - mowa sªabo d¹wi¦czna, (d)
- mowa silnie d¹wi¦czna

od�ltrowanego górnopasmowo szumu. Zawarto±¢ obu skªadników w sygnale pobudzaj¡cym
jest regulowana wspóªczynnikiem wzmocnienia szumu g. Nieskorelowany szum jest przepusz-
czany przez �ltr o transmitancji

Ghp(z) =
g

1 + g2
(1− z−1) (5.21)

Jednocze±nie periodyczny skªadnik impulsowy jest przepuszczany przez �ltr

Glp(z) =
1

1 + g2
(1 + g2 z−1) (5.22)

Po dodaniu do siebie obu od�ltrowanych skªadników otrzymuje si¦ sygnaª o pªaskiej obwiedni
g¦sto±ci mocy. Wynika to z faktu, »e dla ka»dego wzmocnienia g i dla ka»dej cz¦stotliwo±ci
(tzn. dla ka»dego z = exp(jω)) speªniony jest warunek |Ghp|2 + |Glp|2 = 1. Wzmocnienie
szumu g zale»y od stopnia d¹wi¦czno±ci (d = 2 - rys.5.11c lub d = 3 - rys.5.11d) oraz od
mocy sygnaªu (ciche sygnaªy s¡ bardziej zaszumione).

�ci±lej bior¡c, wzmocnienie to zale»y od stosunku mocy sygnaªu w danej póªramce do
poziomu mowy d¹wi¦cznej Lv. Poziom mowy d¹wi¦cznej jest wyznaczany 2 razy w ka»dej
ramce na podstawie transmitowanej do odbiornika mocy sygnaªu Esig. Je»eli dana póªramka
jest sklasy�kowana jako d¹wi¦czna (d = 2 lub d = 3), to poziom mowy d¹wi¦cznej okre±la
si¦ ze wzoru:

Lv(i) =

{
Esig(i) gdy Esig(i) > Lv(i− 1)
0.98Lv(i− 1) gdy Esig(i) ≤ Lv(i− 1)

(5.23)
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Je»eli dana póªramka jest sklasy�kowana jako bezd¹wi¦czna, to

Lv(i) = 0.98Lv(i− 1) (5.24)

Po wyznaczeniu Lv oblicza si¦ stosunek Esig/Lv dla mowy d¹wi¦cznej i wyra»a w decybelach:

Ev = 10 log10
Esig

Lv

(5.25)

Wzmocnienie szumu zmienia si¦ od g = 1 dla cichego sygnaªu, do g = 0.2 dla sygnaªu
gªo±nego:

g =





− 1
15

Ev − 0.2, gdy − 18 < Ev < − 6
1, gdy Ev ≤ − 18
0.2, gdy Ev ≥ − 6

(5.26)

Je»eli mowa jest sªabo d¹wi¦czna (d = 2), to dodawane jest niewielkie (10%) przesuni¦cie
(ang. jitter) poªo»enia impulsów. Powoduje ono lepsze odtwarzanie gªosek "»,¹" itp.

Sygnaª pobudzaj¡cy jest podawany do �ltru syntezy o transmitancji:

H(z) =
const

A(z)
=

const∑p
i=0 ai z−i

(5.27)

W celu zwi¦kszenia staªo±ci parametrów �ltru (w procesie przetwarzania sygnaªów stacjo-
narnych) i zmniejszenia jego wzmocnienia wprowadza si¦ niewielkie tªumienie rezonansów
formantowych, czyli poszerzenie ich pasma. Filtr syntezy z tªumieniem ma transmitancj¦

H(z) =
const

A(z/γ′)
=

const∑p
i=0 ai (γ′)i z−i

(5.28)

gdzie γ′ ≈ 0.995.
Post�ltr (rys.5.10) ma za zadanie zwi¦kszenie energii sygnaªu w zakresach formantowych,

aby lepiej zamaskowa¢ szum kwantyzacji w zakresach mi¦dzyformantowych. Jest to rodzaj
�ltru percepcyjnego o transmitancji W (z), który w pewnym stopniu znieksztaªca sygnaª
u»yteczny (po stronie nadawczej nie jest stosowana �ltracja odwrotna z wykorzystaniem
�ltru o transmitancji 1/W (z)). Transmitancja typowego post�ltru jest nast¦puj¡ca (patrz
wzór (4.70)1.):

W (z) = (1− µ z−1)
A(z/γ1)

A(z/γ2)
, γ1 < γ2 < 1, µ < 1

W wyniku bada« symulacyjnych przyj¦to γ1 = 0.55, γ2 = 0.8, µ = 0.3. Post�ltr wprowadza
najcz¦±ciej wzmocnienie mocy sygnaªu - konieczna jest odpowiednia korekcja wzmocnienia.

Przedstawiony wokoder o przepªywno±ci 2.4 kbit/s stanowi cz¦±¢ kodera o przeª¡czanej
przepªywno±ci binarnej, opisanego w p.3.4.7. Do implementacji algorytmów wokodera wy-
brano zmiennoprzecinkowy procesor sygnaªowy TMS320C31 �rmy Texas Instruments. Jego

1Charakterystyka cz¦stotliwo±ciowa post�ltru, oczywi±cie w zakresie cz¦stotliwo±ci wªa±ciwym dla sygna-
ªu telefonicznego, jest zbli»ona do charakterystyki �ltru 1/W (z) z rys.4.8 - ze wzgl¦du na inne warto±ci
wspóªczynników γ1 i γ2
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mo»liwo±ci obliczeniowe (rz¦du 20 M�ops) caªkowicie wystarczaj¡ do realizacji tego zadania.
Najbardziej zªo»on¡ obliczeniowo cz¦±¢ programu stanowi algorytm wyznaczania autokore-
lacji, uruchamiany 2 razy na ramk¦ wraz z ekstraktorem tonu krtaniowego.

Wa»nym problemem jest redukcja znieksztaªce« wywoªanych przekªamaniami w kanale.
Szczególnie ma to znaczenie w procesie dekodowania wspóªczynników widma LSF. Prawidªo-
wo obliczone i zakodowane wspóªczynniki s¡ liczbami rosn¡cymi. Naruszenie tego warunku
(np. wskutek przekªama« w kanale) powoduje utrat¦ stabilno±ci �ltru syntezy i dokuczliwe
znieksztaªcenia. W zwi¡zku z tym, po zdekodowaniu wspóªczynników LSF bada si¦ ich mo-
notoniczno±¢. Gdy nie tworz¡ one funkcji ±ci±le rosn¡cej, to podstawia si¦ wspóªczynniki z
poprzedniej ramki (lub jeszcze wcze±niejszej, je±li wspóªczynniki z poprzedniej ramki równie»
byªy "uszkodzone").

Wyniki pomiaru wyrazisto±ci logatomowej podano w tab.3.10. Maj¡ one znaczenie jedynie
porównawcze - w trakcie przeprowadzania odsªuchów nie dotrzymano wszystkich warunków
okre±lonych w normie. Osi¡gni¦ta 50% wyrazisto±¢ jest w tej sytuacji zani»ona (podobnie
jak inne wyniki w tab.3.10). Przeprowadzono wiele nieformalnych testów, polegaj¡cych na
nawi¡zywaniu ª¡czno±ci z wykorzystaniem wokodera. Jako±¢ mowy i przydatno±¢ wokodera
byªa oceniana pozytywnie.

5.4 Wokoder 1.2 kbit/s

5.4.1 Wokoder radiowy

Opisany w tym punkcie wokoder ma zmniejszon¡ przepªywno±¢ binarn¡: 1.2 kbit/s, ze
wzgl¦du na wspóªprac¦ z modemem krótkofalowym. Wraz z opisanym w poprzednim punkcie
wokoderem 2.4 kbit/s oraz modemem jest elementem wokodera radiowego - urz¡dzenia do
przesyªania mowy w postaci cyfrowej lub cyfrowych danych przez kanaª krótkofalowy [65,
210].

Technika transmisji cyfrowej przez ª¡cza krótkofalowe ró»ni si¦ zasadniczo od technik
transmisji cyfrowej poprzez inne ª¡cza radiowe. Zakres fal krótkich przysparza wiele kªopo-
tów zwi¡zanych z dyspersyjnym charakterem tego ±rodowiska oraz du»¡ liczb¡ wyst¦puj¡cych
tam zakªóce« addytywnych. Transmisj¦ cyfrow¡ przez tradycyjne analogowe radiostacje KF
wykonuje si¦ za pomoc¡ specjalnych modemów radiowych. Metody transmisji stosowane w
modemach radiowych dla pasma KF cechuje du»a odporno±¢ zarówno na zjawiska wyst¦pu-
j¡ce w kanale radiowym, jak i na znieksztaªcenia wnoszone przez radiostacje (np. du»y bª¡d
cz¦stotliwo±ci, dochodz¡cy nawet do ±100 Hz).

W opisanym w [210] modemie radiowym KF wykorzystano równolegª¡ modulacj¦ QPSK
o 39 no±nych. Ka»da z no±nych jest modulowana 4-warto±ciow¡ modulacj¡ fazy. Odst¦p jed-
nostkowy modulacji wynosi 30 ms. Maksymalna szybko±¢ transmisji wynosi 2.6 kbit/s. Mo-
dem zostaª zrealizowany (przez dr P. Zwierk¦) w oparciu o procesor sygnaªowy TMS320C31,
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pracuj¡cy z zegarem 40 MHz.
Wokoder (zrealizowany przez autora niniejszej rozprawy) przeksztaªca sygnaª mowy na

strumie« binarny o przepªywno±ci 1.2 lub 2.4 kbit/s, który w procesie kodowania nadamia-
rowego jest uzupeªniany do przepªywno±ci 2.6 kbit/s. Podobnie moduª transmisji danych
umo»liwia przesyªanie danych z efektywn¡ przepªywno±ci¡ 1.2 kbit/s. Zabezpieczenie prze-
syªanych danych przed bª¦dami jest wykonywane w oparciu o kodowanie nadmiarowe kodem
splotowym i przeplot czasowy.

Koder 1.2 kbit/s oparty jest na interpolacji i jednoczesnym kwantowaniu parametrów
sygnaªu w 4 kolejnych, 30-milisekundowych ramkach. Oznacza to zwi¦kszenie opó¹nienia
algorytmicznego (jest to opó¹nienie zwi¡zane z przetwarzaniem sygnaªu w nadajniku, nie
uwzgl¦dnia czasu transmisji skwantowanych parametrów) - do 4.5 ramki czyli 135 ms. Opó¹-
nienie w transmisji jest równe czasowi trwania 4 ramek i wynosi 120 ms. Zwi¦kszone opó¹nie-
nie jest cen¡, któr¡ trzeba zapªaci¢ za zmniejszenie przepªywno±ci binarnej bez nadmiernego
pogorszenia jako±ci mowy. Jednoczesne kodowanie kilku kolejnych ramek (od 3 do 8) jest
rozwi¡zaniem cz¦sto stosowanym w wokoderach o przepªywno±ciach ni»szych od 2 kbit/s
[150].

5.4.2 Interpolacja i kwantyzacja transmitowanych parametrów

Tabela 5.3: Schemat kodowania parametrów - przepªywno±¢ 1.2 kbit/s
parametr liczba bitów na 4 ramki (120 ms)

LSF1, . . . , LSF10 2*34
strategia interpolacji LSF 3

klasy�kator d 8*2
warto±¢ ±rednia T0 7
3 przyrosty T0 3*4

energia 6+7*4
synchronizacja 4

razem 144

W wokoderze 1.2 kbit/s zastosowano nast¦puj¡cy schemat kodowania parametrów w 4
kolejnych ramkach (Tabl.5.3):

• Parametry predykcyjne LSF1, . . . , LSF10 s¡ kwantowane odpowiednio w 3,4,4,4,4,3,3,3,3,3
bitach - razem 34 bity. Kwantowane s¡ 2 ramki na 4 - parametry w pozostaªych ram-
kach s¡ interpolowane. Wybór ramek przeznaczonych do kwantowania odbywa si¦ na
zasadzie minimalizacji wa»onego bª¦du rekonstrukcji parametrów predykcyjnych w 4
ramkach. Analizowane s¡ nast¦puj¡ce strategie (1 oznacza kwantowan¡ ramk¦ - 0 ozna-
cza interpolowan¡ ramk¦): 1100, 1010, 1001, 0110, 0101, 0011. Sposób przeprowadzania
interpolacji zale»y od klasy�kacji ramki - nie interpoluje si¦ ramek plozyjnych (d = 1);
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• Klasy�kator sygnaªu d, przyjmuj¡cy warto±ci 0,1,2,3, kwantowany jest w 2 bitach 2
razy na ramk¦ (tzn. 8 razy na 4 ramki);

• Okres tonu krtaniowego T0 kwantowany jest w nast¦puj¡cy sposób: Warto±¢ ±rednia w
4 ramkach kodowana jest w 7 bitach, 3 przyrosty kodowane s¡ w 4 bitach;

• Energia sygnaªu jest kwantowana w 6 bitach w pierwszej póªramce odniesienia. Energia
w pozostaªych 7 póªramkach jest kwantowana w 4 bitach.

Po uwzgl¦dnieniu synchronizacji (4 bity na 4 ramki) otrzymuje si¦ 144 bity na 4 ramki, co
odpowiada szybko±ci transmisji 1.2 kbit/s.

5.4.3 Realizacja i testowanie wokodera

Odbiornik wokodera 1.2 kbit/s nie ró»ni si¦ zasadniczo od odbiornika wokodera 2.4 kbit/s.
Do testowania wokodera wykorzystano szereg fraz sygnaªu mowy, o czasie trwania od kil-

ku do kilkudziesi¦ciu sekund, wypowiadanych przez ró»nych mówców w ró»nych warunkach.
Wykorzystano równie» testowe frazy ameryka«skie, obejmuj¡ce ró»ne gªosy m¦skie i »e«skie.
Wst¦pne wyniki s¡ pozytywne, jednak korzystne byªoby zorganizowanie sformalizowanych
odsªuchów.

Przetestowano równie» modem krótkofalowy. Dla lepszych jako±ciowo kanaªów radiowych
wykorzystuje si¦ przepªywno±¢ 2.4 kbit/s, w zasadzie bez »adnego zabezpieczenia przed bª¦-
dami. Badania dowiodªy, »e zastosowany wokoder mo»e pracowa¢ bez zbytniego pogorszenia
zrozumiaªo±ci przy stopie bª¦dów BER równej nawet 10−2. Dla kanaªów radiowych o gorszych
parametrach urz¡dzenie oferuje opcj¦ kodowania nadmiarowego kanaªu kodem splotowym o
R = 1/2 wraz z dekoderem Viterbiego oraz wokoderem o przepªywno±ci 1.2 kbit/s.

Prototyp urz¡dzenia zawieraj¡cego opisywany modem KF zostaª poddany eksperymen-
tom laboratoryjnym i praktycznym (przez �rm¦ TEL-KA i Wojsk. Inst. �¡czno±ci) zarówno
przy pracy na fali przyziemnej, jak i odbitej przy odlegªo±ciach kilkuset kilometrów. Stwier-
dzono, »e do poprawnej pracy urz¡dzenia w trybie mowy wystarczy stosunek S/N = 6dB
(przy wokoderze 1.2 kbit/s i wydªu»onej preambule synchronizacyjnej). Modem toleruje (bez
utraty synchronizacji) nawet kilkunastosekundowe zaniki sygnaªu. Równie» bª¡d cz¦stotli-
wo±ci si¦gaj¡cy 50 Hz nie ma wpªywu na prac¦ modemu.

Przeprowadzone badania mialy charakter nieformalny i porównawczy - wykazaªy jed-
nak dobr¡ wspóªprac¦ wokodera predykcyjnego z modemem radiowym i przydatno±¢ caªego
zestawu w radiokomunikacji krótkofalowej.

5.5 Zastosowanie ekstraktora tonu krtaniowego w kode-
rze CELP

W toku prac maj¡cych na celu realizacj¦ koderów CELP 4.8 i 8 kbit/s [66] przeprowadza-
no badania symulacyjne wariantów o zmniejszonej zªo»ono±ci obliczeniowej. W tym celu do
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koderów CELP, opisanych w p.3.4.7, wprowadzono istotne mody�kacje. Przede wszystkim
dodano uproszczony ekstraktor tonu krtaniowego, opieraj¡c jego dziaªanie na dyskryminato-
rze liniowym Fishera [50]. Ekstraktor ten jest uruchamiany 2 razy na ramk¦ (ramka obejmuje
30 ms, czyli 240 próbek sygnaªu). W ekstraktorze tonu krtaniowego okre±la si¦ d¹wi¦czno±¢
sygnaªu d i estymuje si¦ okres tonu krtaniowego T0. D¹wi¦czno±¢ jest okre±lana jednobito-
wo i transmitowana do odbiornika. Informacji o okresie tonu krtaniowego nie przesyªa si¦,
wykorzystuje si¦ j¡ jednak do przyspieszenia przeszukiwania sªownika adaptacyjnego. Para-
metry te s¡ przydatne do konstruowania sygnaªu pobudzaj¡cego �ltr predykcyjny (d) i do
przyspieszenia algorytmu wyznaczania predyktora dªugookresowego (T0).

W zaprojektowanym koderze (odbiornik dziaªa wedªug schematu z rys.1.1) stosuje si¦
sªownik stochastyczny o specjalnej strukturze, umo»liwiaj¡cej jego szybk¡ �ltracj¦ i przeszu-
kiwanie - rys.3.14. Jest to struktura "rzadka" (wiele skªadowych zerowych) i "nakªadkowa"
(poszczególne wektory sa "wycinane" z dªugiej sekwencji próbek z przesuni¦ciem o 1 lub 2
próbki). Sªownik adaptacyjny ma struktur¦ "nakªadkow¡" (poszczególne wektory stanowi¡
wycinki sekwencji próbek pobudzenia wygenerowanego w bezpo±redniej przeszªo±ci), jednak
nie jest "rzadki". Z tego wzgl¦du przeszukiwanie sªownika adaptacyjnego jest procesem bar-
dziej zªo»onym obliczeniowo. Sªownik ten ma istotne znaczenie w procesie kodowania mowy
d¹wi¦cznej (predykcja dªugookresowa wykorzystuje korelacje próbek odlegªych o okres tonu
krtaniowego lub jego wielokrotno±¢). Dla mowy bezd¹wi¦cznej nie ma on istotnego znacze-
nia, dlatego w celu zmniejszenia zªo»ono±ci obliczeniowej tworzy si¦ go w sposób identyczny
jak sªownik stochastyczny (rys.3.14), wypeªniaj¡c "rzadk¡" sekwencj¡ przypadkow¡.

Z kolei dla mowy d¹wi¦cznej stosowane jest tzw. selektywne przeszukiwanie sªownika
adaptacyjnego. Proponowany algorytm selektywnego przeszukiwania sªownika adaptacyjne-
go opiera si¦ na fakcie, »e w procesie kodowania mowy d¹wi¦cznej wybierane s¡ wektory
opó¹nione wzgl¦dem tworzonego wektora pobudzenia o okres tonu krtaniowego T0 lub je-
go wielokrotno±¢. Nale»y zatem dokona¢ wst¦pnej oceny okresu tonu krtaniowego i wybra¢
odpowiedni podzbiór wektorów sªownika adaptacyjnego.

Zaproponowana metoda b¦dzie korzystna, je»eli dysponuje si¦ szybkim algorytmem po-
miaru okresu tonu krtaniowego. Metoda autokorelacyjna wykorzystywana w wokoderze pre-
dykcyjnym jest nazbyt zªo»ona obliczeniowo (samo obliczanie autokorelacji wymaga okoªo 1
mln operacji na sekund¦). W implementowanym koderze CELP zastosowano metod¦ kore-
lacji wzajemnej, któr¡ mo»na opisa¢ w nast¦puj¡cy sposób:

1. Znalezienie najwi¦kszej pod wzgl¦demmoduªu próbki sygnaªu mowy w buforze obejmu-
j¡cym 300 próbek (niemal caª¡ bie»¡c¡ ramk¦ x0, x1, . . . , x229 i 70 próbek poprzedniej
ramki x−70, . . . , x−1). Brane s¡ pod uwag¦ jedynie maksima wªa±ciwe (s¡siednie próbki
musz¡ by¢ mniejsze). Okre±la si¦ poªo»enie maksimum globalnego imax;

2. Obliczenie warto±ci wspóªczynników korelacji wzajemnej mi¦dzy sygnaªem mowy a
10-próbkowym otoczeniem próbki o indeksie imax:

Rn =
imax+10∑

i=imax−10

xi xi−n (5.29)
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Rysunek 5.12: Selektywne przeszukiwanie sªownika adaptacyjnego

Korelacj¦ oblicza si¦ dla przesuni¦¢ odpowiadaj¡cych zakresowi zmian okresu tonu
krtaniowego n = ±20,±21, . . . ,±150 ,czyli od 2.5 ms do 18.75 ms. Je»eli imax−n le»y
poza granicami 300-próbkowego bufora, to wspóªczynnika korelacji nie oblicza si¦;

3. Znalezienie maksimum wªa±ciwego korelacji wzajemnej, którego poªo»enie odpowiada
okresowi tonu krtaniowego T0 lub jego wielokrotno±ci;

4. Eliminacja wielokrotno±ci T0 przez sprawdzenie warto±ci korelacji wzajemnej dla prze-
suni¦¢ 2, 3, . . . , 7-krotnie mniejszych od poªo»enia maksimum globalnego (jednak nie
mniejszych ni» dolna granica równa 20) i porównanie z warto±ci¡ maksimum globalnego
znalezionego w poprzednim punkcie.

Algorytm ten jest znacznie mniej zªo»ony obliczeniowo ni» algorytm autokorelacyjny - obli-
czanie korelacji wzajemnej dla ka»dej ramki sygnaªu wymaga ok. 0.2 mln operacji na sekund¦.

Po oszacowaniu okresu tonu krtaniowego T0 dokonuje sie wyboru podzbioru wektorów ze
sªownika adaptacyjnego. Przetestowano 2 algorytmy:

1. Przeszukiwanie wektorów odpowiadaj¡cych opó¹nieniom równym T0 ± 5 próbek, w
tym wektorów odpowiadaj¡cych opó¹nieniom uªamkowym (co 1

2
próbki);

2. Przeszukiwanie wektorów odpowiadaj¡cych opó¹nieniom równym T0 ± 5, 2T0 ± 5,
3T0 ± 5, 4T0 ± 5 próbek (nie wykraczaj¡c poza górn¡ granic¦ równ¡ 150).

Lepsze wyniki daª ten drugi algorytm (rys.5.12). W najgorszym przypadku przeszukuje si¦
podzbiór 44 wektorów (zamiast 130). Przeprowadzaj¡c badania symulacyjne nie zaobser-
wowano pogorszenia jako±ci sygnaªu w wyniku ograniczenia liczby testowanych wektorów.
Wyniki symulacji kodera CELP z ekstraktorem tonu krtaniowego byªy pozytywne, jednak
okazaªo si¦, »e na procesorze sygnaªowym TMS320C31 z zegarem 40 MHz mo»liwa jest re-
alizacja kodera w wersji podstawowej (opisanej w p.3.4.7). Ostatecznie zdecydowano si¦ na
realizacj¦ wersji podstawowej.



Dodatek A

Oznaczenia

x(n) - n-ta (bie»¡ca) próbka sygnaªu akustycznego
x̂(n) - próbka sygnaªu predykcji
ε(n) = x(n)− x̂(n) - próbka sygnaªu ró»nicowego (bª¦du predykcji)
ε̃(n) - skwantowany sygnaª ró»nicowy
e(n) - bª¡d kwantyzacji
x̃(n) - próbka sygnaªu wyj±ciowego dekodera (sygnaªu zrekonstruowanego)
σ2

x, σ2
ε , σ2

e - moce sygnaªów x(n), ε(n), e(n)
[σp

ε ]
2 - moc sygnaªu bª¦du predykcji ε(n) dla predyktora rz¦du p

Gp = σ2
x

σ2
ε
- zysk predykcji (dla predyktora rz¦du p)

SNRq = σ2
ε

σ2
e
- stosunek mocy sygnaªu wej±ciowego kwantyzatora do szumu

kwantyzacji
SNR = σ2

x

σ2
e
- stosunek mocy sygnaªu akustycznego do szumu kwantyzacji

a = ap = [a1, . . . , ap]
t - wektor wspóªczynników predykcji

t - transpozycja
a(n) - wektor wspóªczynników predykcji w chwili n
p - rz¡d predyktora
x̃(n− 1) = [x̃(n− 1), . . . , x̃(n− p)]t - wektor poprzednich próbek sygnaªu zre-

konstruowanego
∆a(n) - poprawka wektora wspóªczynników predykcji w chwili n
L - liczba poziomów kwantyzacji kwantyzatora skalarnego lub liczba wektorów

sªownika kwantyzatora wektorowego
b - rozdzielczo±¢ (liczba bitów na próbk¦) kwantyzatora
yi - i-ty poziom kwantyzacji
xi - granica przedziaªów kwantyzacji
p(ε) - g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa dla próbek sygnaªu ε(n)
∆, ∆(n) - odst¦p s¡siednich poziomów kwantyzacji w kwantyzatorze równomier-

nym
∆opt - odst¦p s¡siednich poziomów kwantyzacji w optymalnym kwantyzatorze

równomiernym

141
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I(n) - numer poziomu kwantyzacji wykorzystany w chwili n
M(1), . . . , M(L/2) - wspóªczynniki adaptacji kwantyzatora
ȳi, x̄i, ∆̄opt - warto±ci yi, xi, ∆opt dla sygnaªu o jednostkowej mocy
σ̂ε(n) - estymata warto±ci skutecznej sygnaªu ε(n)
P (i) - prawdopodobie«stwo wyst¡pienia i-tego poziomu kwantyzacji
α - szybko±¢ adaptacji kwantyzatora
kf

1 , . . . , kf
p - wspóªczynniki predykcji �ltru kratowego (tzw. wspóªczynniki odbicia

w przód)
kb

1, . . . , k
b
p - wspóªczynniki predykcji �ltru kratowego (tzw. wspóªczynniki odbicia

wstecz)
β - szybko±¢ adaptacji predyktora w metodzie stochastycznego gradientu
Lβ - szybko±¢ adaptacji predyktora w metodzie stochastycznego gradientu z nor-

malizacj¡
ᾱ - staªa estymatora mocy sygnaªu x(n)
µ - wielko±¢ tªumienia w metodzie stochastycznego gradientu z tªumieniem
ef (n|m), eb(n|m) - sygnaªy w m-tym ogniwie predyktora kratowego
Rfm

i = E[ef (n|m)ef (n+i|m)] - i-ty wspóªczynnik autokorelacji sygnaªu ef (n|m)
Rbm

i = E[eb(n|m)eb(n+ i|m)] - i-ty wspóªczynnik autokorelacji sygnaªu eb(n|m)
Rbmfm

i = E[eb(n|m)ef (n + i|m)] - i-ty wspóªczynnik korelacji wzajemnej sygna-
ªów eb(n|m) i ef (n|m)

M - dªugo±¢ okna czasowego, tak»e liczba ogniw predyktora o zmiennych opó¹-
nieniach

Ef (n|p) - energia sygnaªu ε̃(i) w obr¦bie okna, jednocze±nie kwadrat normy wek-
tora Ef (n|p)

λ - wspóªczynnik charakteryzuj¡cy okno o ksztaªcie wykªadniczym
X(n) - wektor skwantowanego sygnaªu akustycznego
X̂(n) - wektor sygnaªu predykcji
S(n|p) - macierz próbek sygnaªu akustycznego
X(n|1), . . . ,X(n|p) - kolumny macierzy S(n|p)
Xort(n|1), . . . ,Xort(n|p) - baza ortogonalna
Eb(n|m) = Xort(n|m) - wektory bazy ortogonalnej dla predyktora o strukturze

kratowej
Ef (n|m) - wektor bª¦du predykcji dla predyktora rz¦du m
Km+1(n) - iloczyn skalarny wektorów Eb(n|m + 1) i Ef (n|m)
Eb(n− 1|m) - kwadrat normy wektora Eb(n|m + 1)
γ(n|m) - wspóªczynnik charakteryzuj¡cy szybko±¢ zmian sygnaªu
Ri - i-ty wspóªczynnik autokorelacji sygnaªu
H - entropia
H(ε) - entropia ró»niczkowa dla g¦sto±ci prawdopodobie«stwa p(ε)
E - operator u±redniania statystycznego
Rp(x) - macierz korelacji sygnaªu x(n), stopnia p; je»eli sygnaª ma zerow¡ warto±¢

±redni¡, Rp(x) jest równie» macierz¡ kowariancji
ρp(x) - znormalizowana macierz korelacji sygnaªu x(n), stopnia p
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ρij - znormalizowany wspóªczynnik korelacji R|i−j|/R0

det - wyznacznik
P (z)- transmitancja predyktora
PSTP (z)- transmitancja predyktora krótkookresowego
PLTP (z)- transmitancja predyktora dªugookresowego
A(z)- transmitancja �ltru inwersyjnego
1/A(z)- transmitancja �ltru predykcyjnego modeluj¡cego sygnaª akustyczny
X(z) = Z[x(n)]- transformata Z sygnaªu akustycznego
E(z) = Z[e(n)]- transformata Z bª¦du kwantyzacji
E(z) = Z[ε(n)]- transformata Z sygnaªu ró»nicowego (bª¦du predykcji)
Ẽ(z) = Z[ε̃(n)]- transformata Z skwantowanego sygnaªu ró»nicowego
X̃(z) = Z[x̃(n)]- transformata Z skwantowanego sygnaªu akustycznego
N - wymiar wektorów przetwarzanych w kwantyzatorze wektorowym i koderze

CELP
F = {f1, . . . , fL} - sªownik kwantyzatora wektorowego
x - wektor utworzony z N kolejnych próbek sygnaªu akustycznego (x(i) oznacza

i-ty kolejny wektor)
{x(i)} - zbiór wektorów, tworz¡cy fraz¦ treningow¡
x̃ - wektor N próbek sygnaªu wyj±ciowego dekodera (sygnaªu zrekonstruowanego)
x̃(i) - i -ty kolejny wektor jak wy»ej
P (fj) - komórka Voronoi'a, której centroidem jest wektor fj
D - energia bª¦du kwantyzacji dla frazy treningowej
p(x) - g¦sto±¢ prawdopodobie«stwa dla wektorów próbek sygnaªu x
c̄(N), c(N) - staªe zale»ne od wymiaru wektora
X(f) = X(z) dla z = ej2πfT - transformata Fouriera sygnaªu akustycznego
T - okres próbkowania
fs = 1/T - cz¦stotliwo±¢ próbkowania
y(n) - sygnaª akustyczny po przetworzeniu (np. preemfazie, transformacji)
ỹ(n), y, ỹ, Y (z), Y (f) - okre±lone dla sygnaªu y(n) podobnie jak odpowiednie

wielko±ci dla sygnaªu x(n)
W (f), W−1(f) - transmitancja �ltru preemfazy i deemfazy
wi, w̄i - próbki odpowiedzi impulsowej �ltru preemfazy i deemfazy
η/2 - g¦sto±¢ mocy (dwustronna) szumu nieskorelowanego
W - macierz �ltru preemfazy, stopnia N ×N
Ω - macierz �ltru preemfazy, stopnia N × (N̄ + N)

γ - wspóªczynnik charakteryzuj¡cy gª¦boko±¢ preemfazy �ltru W (z) = A(z)
A(z/γ)

F1, . . . ,FK - sªowniki elementarne, których iloczyn kartezja«ski tworzy sªownik
F

Fk = {fk
1 , . . . , fk

Lk
} - k-ty sªownik elementarny zawieraj¡cy Lk wektorów (indeks k

mo»e by¢ pomini¦ty, np. w jednostopniowym SGVQ, gdzie sªownik ksztaªtów
zawiera wektory f1, . . . , fLs)

F̄k = {f̄k
j } - k-ty sªownik elementarny (lub kompletny sªownik F), po zortogonali-

zowaniu wzgl¦dem wektorów wybranych w poprzednich etapach modelowania
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gk
mk

- wspóªczynnik wzmocnienia w k-tym etapie modelowania, w wielostopnio-
wym VQ lub koderze CELP (indeks k mo»e by¢ pomini¦ty, np. w jednostop-
niowym SGVQ, gdzie sªownik wzmocnie« zawiera skalary gm, m = 1, . . . , Lg)

ḡk
mk

- wspóªczynnik wzmocnienia w k-tym etapie modelowania, skojarzony z wek-
torem nale»¡cym do zortogonalizowanego sªownika ksztaªtów F̄k

gk = gsk - wspóªczynnik wzmocnienia jak wy»ej, gdy wspóªczynniki wzmocnienia
ró»ni¡ si¦ jedynie znakiem

sk = ±1 - znak wspóªczynnika wzmocnienia gk

r(n) - próbka sygnaªu resztkowego w koderze CELP, odpowiednik sygnaªu ró»-
nicowego ε(n) w koderze ADPCM

r̃(n) - odtworzony sygnaª resztkowy
r, r̃ - wektory (N -wymiarowe) utworzone z próbek sygnaªu resztkowego i odtwo-

rzonego sygnaªu resztkowego
H(z) = 1/A(z) - �ltr predykcyjny (wyj±ciowy)
H ′(z) = 1/A(z/γ) - �ltr percepcyjny
H′ - macierz �ltru percepcyjnego
D(i) - energia bª¦du kwantyzacji dla i-go wektora sygnaªu
ỹ0 - odpowied¹ �ltru percepcyjnego na zerowe pobudzenie
y0 = y − ỹ0 - zmody�kowany wektor sygnaªu percepcyjnego (sygnaª docelowy

w pierwszym etapie modelowania w CELP)
yk - zmody�kowany wektor sygnaªu percepcyjnego (sygnaª docelowy w k + 1

etapie modelowania w wielostopniowym VQ lub CELP)
C1, . . . ,CK - sªowniki sygnaªów pobudzaj¡cych, których iloczyn kartezja«ski two-

rzy sªownik "mieszany" C
Ck = {ck

1, . . . , c
k
Lk
} - k-ty sªownik elementarny sygnaªów pobudzaj¡cych, za-

wieraj¡cy Lk wektorów (indeks k mo»e by¢ pomini¦ty, np. w jednostopnio-
wym CELP, gdzie sªownik ksztaªtów sygnaªów pobudzaj¡cych zawiera wek-
tory c1, . . . , cLs)

RN
j (y) - macierz korelacji wektorów z j-tej komórki Voronoi'a

f
(k)
j - centroid j-tej komórki, obliczony w k-tej iteracji

g(j)
m , m = 1, . . . , Lg - m-ty element sªownika wzmocnie«, przyporz¡dkowanego

wektorowi ksztaªtu fj
g - wektor, którego skªadowymi s¡ wzmocnienia odpowiadaj¡ce kolejnym wekto-

rom sªownika F
g̃ - wektor zawieraj¡cy skwantowane wzmocnienia
P(f) - operator ortogonalizacji wzgl¦dem f

r(k, j) =
f t
j fjk

f t
jk

fjk
- wspóªczynnik rzutowania wektora fj na fjk

r̄(k, j) =
(f̄k

jk
)t f̄k

j

‖f̄k
jk
‖2 - wspóªczynnik rzutowania wektora f̄k

j na f̄k
jk

R̄k - macierz ortogonalizacji Grama- Schmidta, w k-tym kroku
Ψ = (H′)ty0 - od�ltrowany "wstecznie" wektor docelowy y0

Φ - macierz, równa (H′)tH′
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fk - wektor de�niuj¡cy jednowymiarow¡ przestrze«, otrzymany w k-tej iteracji
ck - nieod�ltrowana wersja wektora fk

T, T̄ - macierze transformaty unitarnej, stopnia N ×N i N̄ × N̄ , N̄ ≥ N
x̄ - N̄ -wymiarowy wektor przed transformacj¡
ȳ = [ȳt

1, ȳ
t
2, . . . ȳt

M]t wy»ej wymieniony wektor po transformacji, podzielony na
M wektorów skªadowych

b1, . . . , bM - rozdzielczo±ci kwantyzatorów wektorowych operuj¡cych w dziedzinie
transformaty

N1, . . . , NM - dªugo±ci wektorów ȳ1, . . . , ȳM

L1, . . . , LM - liczba wektorów w sªownikach kwantyzatorów wektorowych (PCVQ)
operuj¡cych w dziedzinie transformaty

G(T̄) - zysk dla macierzy transformuj¡cej T̄
T̄(M) - macierz opisuj¡ca transformacj¦ M kolejnych, N = N̄/M - wymiarowych

wektorów, z wykorzystaniem tej samej macierzy transformuj¡cej T
P̄(M) macierz opisuj¡ca ekstrakcj¦ M wektorów polifazowych o wymiarze N =

N̄/M
T(m, l) - macierz transformacji "z nakªadaniem", stopnia m×ml
T̄m - macierz transformacji z nakªadaniem, dla ci¡gu m- wymiarowych wektorów
P̄(k, m) - macierz ekstrakcji k-tej skªadowej z ci¡gu m- wymiarowych wektorów
σ2

1...σ
2
N̄ - wariancje skªadowych wektora ȳ, otrzymanego z wykorzystaniem KLT

˜̄y - skwantowana wersja wektora ȳ
|ȳ| - wektor o skªadowych równych warto±ciom bezwzgl¦dnym skªadowych wek-

tora ȳ
|˜̄y| - skwantowana wersja wektora |ȳ|
ŷ - wektor o skªadowych b¦d¡cych wynikiem dzielenia skªadowych wektora ȳ

przez skªadowe wektora |˜̄y| (zwany umownie widmem fazy)
˜̂y - skwantowana wersja wektora ŷ
p = [p1, p2, . . . , pN ]t - wektor parametrów sygnaªu, wykorzystywany w procesie

klasy�kacji
α̂ = [α̂1, α̂2, . . . , α̂N ]t - wspóªczynniki dyskryminatora liniowego
C1, C2 - klasy sygnaªów (np. mowa bezd¹wi¦czna i d¹wi¦czna)
m1,m2 - warto±ci ±rednie wektora parametrów p, odpowiednio w klasie C1 i C2

C̄1, C̄2 - macierze kowariancji wektora parametrów p, odpowiednio w klasie C1 i
C2

Tp - próg decyzyjny
d - klasy�kator d¹wi¦czno±ci sygnaªu mowy
T0 - okres tonu krtaniowego
Esig(i) - moc sygnaªu wej±ciowego w obr¦bie i-tej ramki licz¡cej N̄ próbek
Lsp(i) - poziom mowy, obliczony w i-tej ramce
Lsil(i) - poziom ciszy (szumu otoczenia), obliczony w i-tej ramce
Tsp(i) - próg d¹wi¦czno±ci (minimalny poziom mowy d¹wi¦cznej) w i-tej ramce
Elp, Ehp - moc sygnaªu wej±ciowego od�ltrowanego dolnopasmowo (0-1kHz) i

górnopasmowo (3-4kHz)
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Llp = Elp/Esig, Lhp = Ehp/Esig - znormalizowane warto±ci ww. parametrów
Eres - moc sygnaªu bª¦du predykcji
Lres = Eres/Esig - wspóªczynnik charakteryzuj¡cy predykcyjno±¢ sygnaªu (znor-

malizowana warto±¢ Eres)
rmax/rms - stosunek warto±ci maksymalnej do warto±ci skutecznej w sygnale bª¦du

predykcji
Rmax - maksimum autokorelacji od�ltrowanego dolnopasmowo sygnaªu bª¦du pre-

dykcji, mierzone w zakresie zmienno±ci okresu tonu krtaniowego
rmax = Rmax/R0 - znormalizowane maksimum autokorelacji
imax - poªo»enie ww. maksimum autokorelacji
īmax - wa»ona warto±¢ ±rednia okresu tonu krtaniowego
LSF1, LSF2 . . ., LSFp - wspóªczynniki widma pr¡»kowego (LSF lub LSP)
Lv(i) - poziom mowy d¹wi¦cznej, obliczony w i-tej ramce sygnaªu



Dodatek B

Wa»niejsze skróty

ACELP - Algebraic Code Excited Linear Prediction - koder CELP o pobudzeniu
algebraicznym

AC-3 - standard kompresji dla dodatkowych kanaªów audio w HDTV
a/c - przetwornik analogowo- cyfrowy
ACR - Absolute Category Rating - bezwzgl¦dna skala jako±ci w te±cie sªuchowym
ADPCM - Adaptive Di�erential Pulse Code Modulation - adaptacyjna ró»nicowa

modulacja kodowo- impulsowa
AR - autoregressive - autoregresyjny
ARMA - autoregressive moving average - autoregresyjny z ruchom¡ ±redni¡
ATCELP - Adaptive Transform CELP - poª¡czenie kodera CELP z koderem

transformaty
ATM - Asynchronous Transfer Mode - asynchroniczna technika transferu
ATRAC - Adaptive Transform Acoustic Coding - standard kompresji opracowany

dla Mini-Dysku
BER - Bit Error Rate - elementowa stopa bª¦dów
c/a - przetwornik cyfrowo- analogowy
CCR - Comparison Category Rating - skala porównawcza w te±cie sªuchowym
CDMA - Code Division Multiple Access - system wielokrotny z podziaªem kodo-

wym
CELP - Code Excited Linear Prediction - koder predykcyjny (pobudzany sygna-

ªami z ksi¡»ki kodowej)
CGVQ - Contour- Gain Vector Quantization - kwantyzacja wektorowa typu

kontur- wzmocnienie
CS-ACELP - Conjugate Structure Algebraic Code Excited Linear Prediction -

koder CELP o pobudzeniu algebraicznym w strukturze sprz¦»onej
DAB - Digital Audio Broadcasting - radiodyfuzja cyfrowa
DCC - Digital Compact Cassette - miniaturowa kaseta z zapisem cyfrowym
DCR - Degradation Category Rating - skala pogorszenia jako±ci w te±cie sªucho-

wym
DCT - Discrete Cosine Transform - dyskretna transformata kosinusoidalna
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DFT - Discrete Fourier Transform - dyskretna transformara Fouriera
DM - Delta Modulation - modulacja delta
DPCM - Di�erential Pulse Code Modulation - ró»nicowa modulacja kodowo- im-

pulsowa
ELT - Extended Lapped Transform - "rozci¡gni¦ta" transformata "z nakªada-

niem" (nale»y do tzw. lapped transforms - transformat "z nakªadaniem")
FPLMTS - Future Public Land Mobile Telecommunications System
GSM - Global System of Mobile Communication (pierwotnie: fr. Groupe Spécial

Mobile) - globalny system komunikacji ruchomej
GSM- FR - Full Rate GSM coder - koder GSM o peªnej przepªywno±ci binarnej
GSM- HR - Half Rate GSM coder - koder GSM o "poªówkowej" przepªywno±ci

binarnej
GSM- EFR - Enhanced Full Rate GSM coder - rozszerzony koder GSM o peªnej

przepªywno±ci binarnej
GSM- AMR - Adaptive Multi Rate GSM coder - koder GSM o zmiennej prze-

pªywno±ci binarnej
HMM - Hidden Markov Models - ukryte modele Markowa
ISO - Int. Standards Organisation - Mi¦dzynar. Organizacja Standardów
ITU-T - International Telecommunication Union - Telecommunications Standar-

dization Sector (dawniej CCITT)
KF - fale krótkie
KLT - Karhunen- Loeve Transform - transformata Karhunena- Loevego
LBG - Linde Buzo Gray algorithm - algorytm projektowania sªowników kwanty-

zatorów wektorowych (skrót pochodzi od nazwisk twórców)
LDCELP - Low Delay Code Excited Linear Prediction - koder CELP o zmniej-

szonym opó¹nieniu
LP - Linear Prediction - predykcja liniowa
LPC - Linear Predictive Coder - koder predykcyjny
LSF - Line Spectrum Frequencies lub LSP - Line Spectrum Pairs - wspóªczynniki

widma pr¡»kowego
LTP - Long- Term Predictor - predyktor dªugookresowy
LS - least squares - (metoda) najmniejszych kwadratów
MA - moving average - ruchoma warto±¢ ±rednia
MBE- Multiband Excitation - pobudzenie wielopasmowe
MDCT - Modi�ed Discrete Cosine Transform - zmody�kowana DCT (nale»y do

tzw. lapped transforms - transformat "z nakªadaniem")
MELP - Mixed Excitation Linear Prediction - wokoder predykcyjny o pobudzeniu

mieszanym
M�ops - mln operacji zmiennoprzecinkowych na sekunde (miara zªo»ono±ci obli-

czeniowej)
MLT - Modulated Lapped Transform - transformata modulowana (nale»y do tzw.

lapped transforms - transformat "z nakªadaniem")
MNRU - Modulated Noise Reference Unit - ukªad odniesienia dla oceny jako±ci
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sygnaªu metod¡ porównawcz¡
MP - multipulse - wieloimpulsowy
MP-LPC - Multipulse Linear Predictive Coder - koder predykcyjny CELP o po-

budzeniu impulsowym
MPEG - Moving Pictures Expert Group
MPEG-1 Audio - standard ISO/IEC IS 11172
MPEG-2 AAC (Advanced Audio Coding) - standard ISO/IEC IS 13818-7
MUSICAM - standard kompresji dla europejskiej radiodyfuzji cyfrowej
NICAM - Nearly Instantaneous Companding Audio Multiplex - standard kompre-

sji audio wykorzystywany w BBC
PASC - Precision Adaptive Subband Coding - standard kompresji dla miniaturo-

wej kasety cyfrowej (DCC)
PCM - Pulse Code Modulation - modulacja kodowo- impulsowa
PCS - Personal Communications Services
PCVQ - Product Code Vector Quantizer - kwantyzator wektorowy z dekompozy-

cj¡ sªownika
PSI-CELP - koder CELP japo«skiej telefonii komórkowej
PWI - Prototype Waveform Interpolation - koder predykcyjny z interpolacj¡ pro-

totypu sygnaªu pobudzaj¡cego
QCELP - Qualcomm CELP - koder CELP f-my Qualcomm (o zmiennej prze-

pªywno±ci binarnej)
QMF - Quadratic Mirror Filters - �ltry analizy i syntezy charakteryzuj¡ce si¦

idealn¡ rekonstrukcj¡ sygnaªu
QPSK - Quadrature Phase Shift Keying - 4-warto±ciowa modulacja fazy
RDF - Rate Distortion Function - funkcja wi¡»¡ca przepªywno±¢ binarn¡ ze znie-

ksztaªceniami kodowanego sygnaªu
RPE-LPC - Regular Pulse Excitation Linear Predictive Coder - koder predykcyj-

ny o impulsowym pobudzeniu regularnym
RSM - fr: rapport signal- masque (ang: SMR - Signal to Mask Ratio) - stosunek

mocy sygnaªu do progu maskowania
SELP - Stochastically Excited Linear Prediction - koder CELP o pobudzeniu

stochastycznym
SEV - Self-Excited Vocoder - koder CELP pobudzany wyª¡cznie wektorami ze

sªownika adaptacyjnego
SGVQ - Shape- Gain Vector Quantizer - kwantyzator wektorowy typu ksztaªt-

wzmocnienie
SNR - Signal to Noise Ratio - stosunek mocy sygnaªu do mocy szumu
STP - Short- Term Predictor - predyktor krótkookresowy
TPC - Transform Predictive Coder - koder predykcyjny wykorzystuj¡cy kodowa-

nie transformaty
TCX - Transform Coded Excitation - koder predykcyjny z kodowaniem transfor-

maty sygnaªu pobudzaj¡cego
TDMA - Time Division Multiple Access - system wielokrotny z podziaªem cza-
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sowym
UMTS - Universal Mobile Telephone System
UV - unvoiced - bezd¹wi¦czny (o gªosce)
V - voiced - d¹wi¦czny (o gªosce)
VAD - Voice Activity Detector - dyskryminator "cisza- mowa"
VQ - Vector Quantizer - kwantyzator wektorowy
VSELP - Vector Sum Excited Linear Prediction - koder CELP pobudzany sum¡

wektorów
VXC - Vector Excitation Coding - kodowanie wektorowe sygnaªu pobudzaj¡cego



Dodatek C

Przegl¡d standardów kompresji

W ostatnim dziesi¦cioleciu, ze wzgl¦du na wielk¡ ró»norodno±¢ potrzeb, opracowano wiele
koderów sygnalu mowy i innych sygnalów akustycznych [6]. W telekomunikacji nadal naj-
wi¦ksze znaczenie ma kodowanie sygnaªu telefonicznego [45]. W miar¦ rozwoju multimediów
coraz wi¦ksze znaczenie ma przesyªanie sygnaªu mowy o poszerzonym pasmie (do 7 kHz a
tak»e do 16 kHz) i sygnaªow muzycznych.

W niniejszym punkcie zostan¡ omówione najwa»niejsze standardy i metody kodowania
sygnaªów: sygnaªu telefonicznego, sygnaªu mowy o poszerzonym pasmie i sygnaªów akustycz-
nych o wysokiej jako±ci (hi-�).

C.1 Standardy dla sygnaªów telefonicznych
Dotychczas opracowano wiele ró»nych norm kodowania sygnaªu telefonicznego, jednak wi¦k-
szo±¢ z nich ma charakter ±ci±le lokalny, obowi¡zuj¡cy w obr¦bie konkretnej organizacji,
zajmuj¡cej si¦ np. telefoni¡ komórkow¡, ª¡czno±ci¡ morsk¡ czy lotnicz¡. Poni»ej wymieniono
niektóre z tych norm:

• PCM - CCITT (ITU-T) G711 (1972 r.) - 64 kbit/s;

• ADPCM - CCITT (ITU-T) G721 (1984 r.) - 32 kbit/s;

• ADPCM - CCITT (ITU-T) G726 (1988 r.) - 40, 32, 24 i 16 kbit/s;

• ADPCM - CCITT (ITU-T) G727 (1989 r.) - jak wy»ej;

• LDCELP - CCITT (ITU-T) G728 (1991 r.) - 16 kbit/s;

• CS-ACELP - CCITT (ITU-T) G729 (1996 r.) - 8 kbit/s;

• ACELP - CCITT (ITU-T) G723.1 (1996 r.) - 6.3 i 5.3 kbit/s;

• GSM-FR - Europejska telefonia komórkowa (1992 r.) - 13 kbit/s;

• GSM-HR - Europejska telefonia komórkowa (1994 r.) - 6.5 kbit/s;
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• GSM-EFR - Europejska telefonia komórkowa (1996 r.) - 12.2 kbit/s;

• VSELP (IS54) - Ameryka«ska telefonia komórkowa (1990 r.) - 8 kbit/s;

• QCELP (IS95) - Ameryka«ska telefonia komórkowa (1993 r.) - zmienna przepªywno±¢
binarna, ±rednio 4 kbit/s;

• 1016 CELP - Fed. Stand. USA 1016 (1991 r.) - 4.8 kbit/s;

• LPC10 - Fed. Stand. USA 1015 (1982 r.) - 2.4 kbit/s;

• MELP - Fed. Stand. USA 1017 (1997 r.) - 2.4 kbit/s.

List¦ t¦ mo»na by te» uzupeªni¢ np. o kodery INMARSAT do komunikacji ze statkami, a
ostatnio równie» samolotami i pojazdami [83], kodery do transmisji satelitarnej [113] itp.

Wy»ej wymienione standardy mo»na podzieli¢ na dwie grupy. Do pierwszej nale»y zali-
czy¢ normy CCITT (ostatnio ITU-T: International Telecommunication Union - Telecommu-
nications Standardization Sector) o zasi¦gu ogólno±wiatowym. Dwie pierwsze normy ITU-
T (modulacja kodowo-impulsowa PCM [17] i adaptacyjna ró»nicowa modulacja kodowo-
impulsowa ADPCM [18]) cechuje najwi¦ksza uniwersalno±¢. Kodery PCM i transkodery
PCM/ADPCM/PCM mog¡ by¢ umieszczone w sieci komutowanej, w której, oprócz sygnaªu
mowy, pojawiaj¡ si¦ sygnaªy transmisji danych. Kodery te speªniaj¡ wszystkie wymagania
naªo»one przez ITU-T na ª¡cza komutowane: maªe opó¹nienie, mo»liwo±¢ pracy tandemowej
(wielokrotne przetwarzanie a/c i c/a), przenoszenie sygnaªów szybkiej transmisji danych.
Niestety za t¦ uniwersalno±¢ pªaci si¦ du»¡ przepªywno±ci¡ binarn¡ (64 kbit/s dla PCM i 32
kbit/s dla ADPCM). Opracowano równie» dwie normy pokrewne dla ADPCM: G726 [15] i
G727 [16], dopuszczaj¡ce przepªywno±ci binarne 40, 32, 24 i 16 kbit/s. Niestety obserwuje si¦
przy tym wyra¹ne pogorszenie jako±ci mowy, zwªaszcza dla szybko±ci transmisji 16 kbit/s.

Z tego wzgl¦du CCITT przyj¦ªo kolejny standard: LDCELP - Low Delay Code Excited
Linear Prediction o przepªywno±ci 16 kbit/s [27, 28, 19]. Zapewnia on bardzo dobr¡ "te-
lefoniczn¡" jako±¢ sygnaªu mowy, jednak nie przenosi sygnaªów szybkiej transmisji danych
(powy»ej 10 kbit/s). Wymaga to konstruowania urz¡dze« wykrywaj¡cych sygnaªy transmisji
danych i przesyªaj¡cych te sygnaªy z pomini¦ciem LDCELP.

W 1996 r. ITU-T zatwierdziªo ostateczn¡ wersj¦ standardu G729 dla przepªywno±ci 8
kbit/s [177, 181, 100, 176]. Jest to koder CS-ACELP (Conjugate Structure Algebraic Co-
de Excited Linear Prediction), oparty na dwóch propozycjach: kanadyjsko-francuskiej [179]
i japo«skiej [110]. Dla tej przepªywno±ci binarnej ITU-T zªagodziªo wymagania odno±nie
opó¹nienia i przenoszenia sygnaªów transmisji danych, co ogranicza jego zastosowanie do
odcinków ko«cowych ª¡cza (np. telefon komórkowy).

Przyj¦ty w 1996 r. standard ACELP stanowi norm¦ ITU-T G723.1 i obejmuje dwie
przepªywno±ci binarne: 6.3 i 5.3 kbit/s [99]. Przewidziano jego stosowanie gªównie w wi-
deotelefonii (standard multimedialny H324). Przepªywno±¢ binarna mo»e by¢ zmieniana co
ramk¦ (30 ms) - daje to wi¦ksze mo»liwo±ci realizacji ró»nego typu wideotelefonów.

Do drugiej grupy nale»¡ normy o zasi¦gu lokalnym, zwi¡zane z konkretnym zastosowa-
niem. W pierwszym rz¦dzie nale»y tu wymieni¢ szereg standardów dla telefonii komórkowej.
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Norm¡ europejsk¡ jest koder GSM- FR [67, 201] o szybko±ci transmisji 13 kbit/s (po dodaniu
kodu nadmiarowego zabezpieczaj¡cego przed bª¦dami przepªywno±¢ wzrasta do 22.8 kbit/s).
Koder ten nie zapewnia jako±ci sygnaªu mowy akceptowanej przez ITU-T, odzwierciedla on
stan techniki z ko«ca lat 80 ub. stulecia. W zwi¡zku z tym prowadzono badania nad nowym
koderem GSM-EFR [88, 116, 195]. Odpowiednia norma ETSI zostaªa opublikowana w ko«cu
1996 roku [69]. Z kolei koder GSM Half Rate (tzw. "poªówkowy" [68]) ma przepªywno±¢
binarn¡ 5.6 kbit/s, jednak po dodaniu kodów nadmiarowych zabezpieczaj¡cych przed bª¦-
dami wzrasta ona do 11.4 kbit/s. Oparty on jest na propozycji VSELP [79] �rmy Motorola,
podobnie jak koder ameryka«skiej telefonii komórkowej (norma IS54, przepªywno±¢ 8 kbit/s
[78]).

Wszystkie kodery GSM s¡ wyposa»one w dodatkowe algorytmy umo»liwiaj¡ce przerywa-
n¡ transmisj¦ (DTX- discontinuous transmission). Dyskryminator mowa/cisza (VAD - voice
activity detector) wykrywa ramki nie zawieraj¡ce mowy i przerywa transmisj¦. W tym czasie
w odbiorniku generowany jest szum o niewielkiej mocy (ang. comfort noise), aby unikn¡¢
przykrego wra»enia przerwania ª¡czno±ci przy odbieraniu absolutnej ciszy w sªuchawce.

Kodery "poªówkowe" zapewniaj¡ dwukrotne zwi¦kszenie liczby abonentów, jednak praw-
dziw¡ rewolucj¦ (dalsze kilkakrotne zwi¦kszenie liczby abonentów) zapewni¡ systemy telefonii
komórkowej trzeciej generacji, oparte na CDMA (code division multiple access) i koderach
o zmiennej przepªywno±ci binarnej [43, 46, 76, 159, 89]. W USA przyj¦to ju» norm¦ IS94
dla kodera QCELP [42]. Koder ten ma cztery przepªywno±ci binarne: 8, 4, 2 i 1 kbit/s,
przeª¡czane w funkcji mocy chwilowej sygnaªu mowy (8 kbit/s dla gªo±no wypowiadanych
samogªosek, 1 kbit/s dla ciszy mi¦dzywyrazowej i mi¦dzyzdaniowej) i w funkcji pojemno±ci
sieci (liczby zgªoszonych rozmów). Na do±wiadczeniach ameryka«skiej telefonii komórkowej
trzeciej generacji b¦d¡ oparte przyszªe systemy telekomunikacji osobistej. Nale»y wymieni¢
tu nast¦puj¡ce projekty: PCS - Personal Communications Services [120], UMTS - Universal
Mobile Telephone System [20] i FPLMTS - Future Public Land Mobile Telecommunications
System.

W kierunku zmiennej przepªywno±ci binarnej ewoluuj¡ rownie» systemy GSM. W ostat-
nim okresie opracowano algorytmy tzw. kodera AMR [159, 89]. Wa»nym zagadnieniem jest
transmisja sygnaªu mowy w sieciach z transmisj¡ pakietów (ATM, Voice over IP). Trans-
misja pakietów nakªada szczególne wymagania na kodery mowy. Powa»nym problemem jest
zmienne opó¹nienie w transmisji poszczególnych pakietów, prowadz¡ce do utraty pakietów
docieraj¡cych zbyt pó¹no do odbiornika. Odbiornik musi by¢ wyposa»ony w algorytmy in-
terpolacji utraconych pakietów [4]. Z drugiej strony, istnieje mo»liwo±¢ klasy�kacji bitów z
punktu widzenia ich wpªywu na jako±¢ mowy i tworzenia pakietów uprzywilejowanych [49].
Innym rozwi¡zaniem jest tworzenie "ukrytego" kodu o mniejszej przepªywno±ci binarnej w
kodzie o wi¦kszej przepªywno±ci binarnej (ang. embedded coding). W przypadku pogorszenia
si¦ warunków transmisji wykorzystuje si¦ jedynie ten "ukryty" kod do odtworzenia mowy o
obni»onej jako±ci [92].

W warunkach, gdy poziom zakªóce« w transmisji jest wysoki, konieczne staje si¦ obni»e-
nie przepªywno±ci binarnej do 4.8 lub nawet 2.4 kbit/s. Dotyczy to planowanej, bezpo±redniej
komunikacji satelitarnej mi¦dzy obiektami ruchomymi, komunikacji podwodnej, specjalnej, a
tak»e przesyªania cyfrowego (najcz¦±ciej zaszyfrowanego) sygnaªu mowy w sieciach komuto-
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wanych o zªej jako±ci (np. w Polsce poza wielkimi o±rodkami miejskimi). W tych warunkach
nie jest mo»liwe uzyskanie dobrej "telefonicznej" jako±ci mowy. Do niedawna najbardziej
popularnym standardem byª ameryka«ski wokoder liniowo-predykcyjny LPC10 [198] o szyb-
ko±ci transmisji 2.4 kbit/s. W poªowie lat 90 ub. stulecia administracja ameryka«ska roz-
pisaªa konkurs na opracowanie kodera nowej generacji o tej samej przepªywno±ci binarnej
[205, 199]. Rozwa»ane byªy kodery CELP [125], które przy tej przepªywno±ci nie pracuj¡
zbyt dobrze ze wzgl¦du na du»y szum kwantyzacji, oraz ró»ne mody�kacje klasycznego wo-
kodera predykcyjnego (patrz np. [135, 136]). Ostatecznie konkurs zostaª rozstrzygni¦ty na
korzy±¢ kodera MELP - wokodera predykcyjnego o zmody�kowanym pobudzeniu [191]. Naj-
bardziej popularnym koderem dla przepªywno±ci 4.8 kbit/s jest ameryka«ski koder CELP
(Federal Standard 1016) [13, 12]. Znajduje on przede wszystkim zastosowanie do przesyªania
zaszyfrowanego sygnaªu mowy w sieci publicznej i drog¡ radiow¡.

Wi¦kszo±¢ koderów sygnaªu telefonicznego mo»na ªatwo zaimplementowa¢ w czasie rze-
czywistym, na ogólnie dost¦pnych procesorach sygnaªowych (patrz np. [83, 62, 66]).

C.2 Standardy dla sygnaªów akustycznych
Dla wielu zastosowa« (audio- i telekonferencje, rozgªaszanie komunikatów sªownych, wy»szej
jako±ci wideotelefony) sygnaª o jako±ci telefonicznej (pasmo do 4 kHz) nie zapewnia wy-
maganej jako±ci przekazu. Konieczne staje si¦ poszerzenie pasma przynajmniej do 7 kHz.
Z drugiej strony, istnieje potrzeba przesyªania sygnaªów fonicznych o pasmie przynajmniej
15 kHz (radiodyfuzja cyfrowa naziemna i satelitarna, d¹wi¦k w systemach multimedialnych
itp.). W chwili obecnej najbardziej rozpowszechnione s¡ nast¦puj¡ce standardy:

• 2xADPCM - ITU-T G722 (1986 r.) - 64 kbit/s (56 kbit/s, 48 kbit/s);

• CD-Audio - okoªo 1.5 Mbit/s (tryb stereo);

• MPEG-1 Audio - standard ISO/IEC IS 11172 (1991 r.) - od 32 kbit/s do ponad 300
kbit/s;

• MPEG-2 AAC (Advanced Audio Coding) - standard ISO/IEC IS 13818-7 (1997 r.);

• MPEG-4 - kodowanie mowy i muzyki w systemach multimedialnych - od 2 do ponad
128 kbit/s (1997 r.);

• NICAM - standard BBC (1993 r.) - 728 kbit/s (tryb stereo);

• AC-3 - standard dla dodatkowych kanaªów audio w HDTV;

• MUSICAM - standard dla europejskiej radiodyfuzji cyfrowej;

• PASC - standard dla kaset cyfrowych (DCC);

• ATRAC - standard dla Mini-Dysków.
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Standard ITU-T G722 [14] dla sygnaªow o pasmie 7 kHz powstaª kilkana±cie lat temu
i jest odzwierciedleniem ówczesnego stanu techniki [137]. Kodowanie odbywa si¦ w dwóch
pasmach metod¡ ADPCM. Przy maksymalnej przepªywno±ci binarnej 64 kbit/s (48 kbit/s
w dolnym i 16 kbit/s w górnym pasmie) osi¡ga si¦ jako±¢ mowy [185], jak¡ obecnie udaje
si¦ uzyska¢ przy przepªywno±ciach 32 kbit/s [164, 158], a nawet 20 kbit/s [10] i 16 kbit/s
[71, 171]. Z drugiej strony, przy szybko±ci 64 kbit/s mo»na zakodowa¢ sygnaªy akustyczne o
pasmie 16 kHz i jako±ci zbli»onej do hi-� [157, 117, 30]. Wobec powy»szego znaczenie normy
G722 b¦dzie malaªo (zatwierdzono ju» norm¦ G722.1, opart¡ na kwantowaniu sygnaªu w 14
podpasmach cz¦stotliwo±ci o szeroko±ci 500 Hz).

Do zapisu d¹wi¦ku na pªytach kompaktowych jest powszechnie stosowany standard ko-
dowania PCM, oparty na próbkowaniu i kwantowaniu równomiernym. Wymaga on jednak
przesyªania ponad 700 kbit/s w trybie mono (okoªo 1.5 Mbit/s w trybie stereo), co zapewnia
wysok¡ jako±¢ d¹wi¦ku (hi-�). Aby zmniejszy¢ przepªywno±¢ ISO/IEC przyj¦ªa standardy
stratnego kodowania sygnaªów fonicznych pod ogóln¡ nazw¡ IS 11172 [157] (potoczna nazwa
MPEG-1 Audio). Norma ta stanowi cz¦±¢ standardu MPEG kodowania obrazu ruchomego
z towarzysz¡cym d¹wi¦kiem [72, 149, 184]. Jej cz¦±¢ akustyczna powstaªa drog¡ mody�kacji
wcze±niej opracowanego kodera "MUSICAM" [41, 40]. Norma ta umo»liwia zakodowanie sze-
rokopasmowego sygnaªu akustycznego (16 kHz) z przepªywno±ciami binarnymi od 32 kbit/s
do ponad 300 kbit/s, jednak poni»ej 64 kbit/s trudno mówi¢ o zbli»onej jako±ci do hi-�
[10]. Lepsze wyniki, ju» przy przepªywno±ci 64 kbit/s, osi¡gni¦to w koderze MPEG-2 AAC
[155]. Standard ten umo»liwia kodowanie z ró»n¡ przepªywno±ci¡ binarn¡, jednak podsta-
wowa przepªywno±¢ wynosi 320 kbit/s dla sygnaªu o jako±ci prawie hi-� w kon�guracji 5.1
obejmuj¡cej 5 kanaªów: center, left, right, left surround, right surround oraz kanaª LFE (Low
Frequency Enhancement). Dla potrzeb transmisji mowy i muzyki w sieciach multimedialnych
opracowano standard MPEG-4 [86]. Obejmuje on szereg koderów (parametryczne, predyk-
cyjne, operuj¡ce w dziedzinie cz¦stotliwo±ci) o przepªywno±ciach od 2 do ponad 128 kbit/s.

W niektórych przypadkach wykorzystuje si¦ proste rozwi¡zania techniczne, nie zapew-
niaj¡ce jednak du»ej kompresji. Do takich standardów nale»y NICAM (Nearly Instantane-
ous Companding Audio Multiplex), wykorzystuj¡cy jedynie kwantowanie adaptacyjne [172].
Standard AC-3, opracowany w Dolby Labs, zapewnia du»¡ kompresj¦, lecz nie gwarantuje
jako±ci hi-� [196]. Standard PASC (Precision Adaptive Subband Coding) zostaª opracowany
dla miniaturowej kasety cyfrowej (DCC) - nie ró»ni si¦ on zasadniczo od warstwy I standardu
MPEG [123]. Standard ATRAC (Adaptive Transform Acoustic Coding) zostaª opracowany
dla Mini-Dysku [200].

Jak wykazaªa praktyka, przyj¦cie pewnej normy kodowania sygnaªu nie oznacza zako«-
czenia bada« w obszarze obj¦tym t¡ norm¡. Normy reprezentuj¡ okre±lony stan techniki i
w miar¦ post¦pu naukowego i technologicznego s¡ wypierane przez inne standardy. Dobrym
przykªadem jest tu ameryka«ski wokoder LPC10 (norma federalna 1015 [198]), który zostaª
zast¡piony nowym standardem MELP [191]. Post¦p w dziedzinie kodowania sygnaªu aku-
stycznego o poszerzonym pasmie [115, 171, 158, 164, 126, 127, 117, 151, 30, 29] doprowadziª
do spadku znaczenia normy G722 (b¦dzie stopniowo wypierana przez G722.1). Jak si¦ wy-
daje, podobny los spotka wkrótce koder GSM-FR - zostanie on stopniowo wyparty przez
"enhanced" GSM, a w ko«cu przez AMR GSM o zmiennej przepªywno±ci.
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