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A última década foi palco de um excepcional desenvolvimento das téa1icas de codificação 
de voz que evoluíram a partir do modelo tradidonaJ LPe com a introdução de funções 
excitação mais elaboradas, Estas funções são obtidas através de um procedimento de 
análise por síntese. A uma taxa de 16 kbiVs esses métodos são capazes de fornecer uma 
qualidade de voz comparável à de um sistema lag-peM de 7 bits e também àquela do padráo 
eCITT para codificação em 32 kbitls. Estes métodos também têm se mostrado úteis para 
taxas em torno de 8 kbitls, sendo um elemento desta familia o atual padrão (IS-54) para 
comunicações móveis nos Estados Unidos. Estas técnicas constituem ainda uma alternativa 
promissora para codificação em 4 kbitls e sua complexidade é tal que permite uma 
implementação em apenas um pequeno número de processadores do tipo DSP. O presente 
trabalho apresenta uma visão unificada dos métodos hoje existentes para modelagem da 
excitação em codificadores de voz do tipo LPC, extração e representação digital dos 
parâmetros da excitação, bem como o desempenho obtido com essa classe de codificadores, 

1. INTRODUÇÃO 

Nos últimos vinte anos o modelo de predição linear (LPC) para produção da 
voz tem sido empregado com sucesso na codificação digital desses sinais 
[1]-[3]. Neste modelo, um filtro de sínte~e H(z), só com pólos e variante no 
tempo tem à sua entrada uma ~eqüência de excitação u(n), gerando então 
à sua saída O sinal sintetizado s(n). No modelo convencional mostrado na 
Fig.1 ,a seqüência de excitação pode ter duas formas: na primeira, associada 
a sons sonoros, ela consiste de um trem periódico de pulsos espaçados por 
um período To (o período fundamental ou tonal da voz - "pítch" em inglês); a 
segunda forma é a de uma seqüência assemeihando-se a um ruído branco 
e que é empregada na representação de sons surdos. 
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Figura 1. Modelo de excitação com um pulso por período fundamental 
para sons sonor')s. 

Embora o chamado vocoder LPC apresente uma qualidade de voz que pode 
ser considerada aceitável para taxas entre 2,4 e 4 kbit!s, não é possível 
melhorar o seu desempenho de forma perceptível aumentado-se a taxa de 
codificação. Esse comportamento é devido a limitações fundamentais do 
modelo de produção da Fig. 1, que são em parte provocadas pela maneira 
simplista e rígida de gerar a função excitação. Especialmente, é sabido que 
a classificação dos sons da fala em apenas duas categorias (exclusivamente 
sonoros e exclusivamente surdos) está longe de ser perfeita. Existem, por 
exemplo, sons tais como os fricativos sonoros (/v/, /z/, etc.) cuja formação 
envolve ambos os tipos de excitação. Em algumas situações chega a ser 
impossível afirmar que se um certo som é predominantemente sonoro Oli 

surdo. E ainda verdade que a excitação orgânica que produz os sons sonoros 
não é exatamente periódica, apresentando pequenas (mas importantes) 
variações de um período para outro. 

Portanto, as particularidades do mecanismo de produção de voz exigem que, 
para atingir um melhor desempenho na codificação, uma seqüência de 
excitação mais complexa seja utilizada. Na seçã02, é apresentado Un"' 

procedimento para obtenção dos parâmetros representativos do sinal de 
excitação no qual não é necessário o conhecimento a priori do tipo de som 
que está sendo digitalizado. Em contraste com o vocoder tradicional LPC 
(Fig. 1), neste procedimento é permitido que a excitação contenha mais de 
um pulso por período fundamental. As posições e amplitudes dos pulsos que 
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compõem a seqüência de excitação são determinadas através de um método 
de anttlise por síntese que conduz a um problema de otimização que pode 
ser resolvido tanto no domínio do tempo quanto no da freqüência. Neste 
trabalho apenas o enfoque no domínio do tempo será abordado. Para 
concluir, na seção 2 são mencionados alguns métodos para representação 
eficiente dos parâmetros da excitação em forma binária. 

Uma das primeiras aplicaçóes encontradas para esta fammade codificadores 
de voz foi na especificação de um sistema para utilização no serviço de 
comunicações móveis europeu. O codificador escolhido como padrão, des­
crito na seção 3, faz uso de uma excitação com múltiplos pulsos com a 
particularidade de que esses pulses são igualmente espaçados, v que 
simplifica sobremaneira o projeto do codificador. 

A seção 4 trata da sub-c1asse dos métodos de codificação aqui abordados 
que tem recebido maior atenção por parte dos pesquisadores, especifica­
mente os codificadores com excitação por dicionário de códigos (CELP). 
Neste procedimento um conjunto (dicionário) de seqüências possíveis de 
serem usadas é pré-armazenado namemória do codificador. Para cada bloco 
de amostras de voz é escolhida uma (a melhor) seqüência dentre aquelas 
pertencentes ao dicionário para servir como excitação para aquele bloco. 

Uma redução do número de pulsos necessários à formação da função 
excitação (ou do número de seqüências que compõem o dicionário no caso 
de sistema CELP) pode ser alcançada com a inclusão de um preditor com 
retardo longo. Equivalentemente a inclusão deste preditor, que será discutida 
na seção 5, permite uma melhora significativa no desempenho para uma 
dada taxa de bits, em especial para vozes femininas. 

Da maneira como feral1' originalmente concebidos, os codificadores aqui 
analisados apresentam a desvantagem de um retardo de codificação muito 
longo para aplicações em rede. Esse problema pode ser praticamente 
eliminado através do uso de estruturas realimentadas, o que será visto na 
seção 6. 

Valores típicos para o partilhamento dos bits entre os diferentes parâmetros 
a serem quantizados e dados sobre o desempenho dos sistemas aqui 
discutidos sã,:> encontrados nas seçóes 7 e 8, respectivamente. A seção 9 é 
dedicada aos comentários finais. 

-_.'_._.__ .._---------------------
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2. O MODELO DE EXCiTAÇÃO MULTI-PULSO 

Atai e Remde [4] desenvolveram em 1982 um novo procedimento de 
excitação onde não é feita suposição alguma à priori sobre a natureza da 
excitação, exceto que ela consiste de uma seqüência de pulsos. Este modelo 
é, portanto, válido para todas as dasses de sons da fala. Além disso, não há 
tentativa de forçar que a excitação seja periódica ou não-periódica. Conse­
qüentemente, esta solução evita dois grandes problemas: a classificação 
sonoro-surdo e a detecção do período fundamental. Nesta abordagem, as 
incógnitas são as posições e amplitudes dos pulsos. As amostras de entrada 
são particionadas em blocos e, para cada bloco estes parâmetros (incógnitas 
do problema) são calculados. O método proposto para realizar este cálculo 
usa um p:ocedimento de análise por síntese que é ilustrado na Fig. 2. 

Para determinar a excitação em codificadores LPC com excitação multipulso 
(MP), a seqüência de pulsos U((1) é passada através do filtro de síntese LPC, 
cuja saída s(n)" é o sinal de voz sintetizado. A diferença entre o sinal de voz 
original s(n) e s(n) é o erro de síntese (não ponderado) e(n). 

VOZ 

j~ORIGINAL 

Figura 2. Procedimento para determinar a excitação em codificadores
 
LPC com excitação multipulso [4].
 

Da teoria do mascaramento auditivo [5] sabe-se que nas regiões espectrais 
em torno das formantes a voz é menos sensível ao ruído. Ou seja, nessas 
regiões o sinal de voz consegue um melhor mascaramento do ruído. Por esse 
motivo, se o erro de síntese for ponderado de forma adequada ele será mais 
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significativo em termos da percepção humana. Isto é exatamente o que é 
feito no procedimento ilustrado na Fig. 2. O erro de síntese e(n) é filtrado por 
um filtro de ponderação que atenua o erro nas regióes de freqüência onde 
ele é melhor mascarado pela voz (as regióes das formantes) e acentua o erro 
nas outras regiões (vales do espectro). Isso faz com que, após o processo 
de minimização, a energia do erro seja relativamente maior nas regiões das 
formantes, onde o erro é mais tolerável. 

Uma possível função de transferência para o filtro de ponderação W(z) é dada 
em [4]: 

t~/(7) = H (y-1 Z) 
.'V_ H(z) 

p 

1 - La; Z-i 

1 ~ 1 
(1 )

p 

1 - 2: a; yi Z-i 

i - 1 

onde H(z) é o filtro de síntese LPC de ordem p, 

p 

H(z) = [ 1 - '2 ai Z-i]-1 (2) 
1 - 1 

e o parâmetro y é um número real entre O e 1. Se 1'=1 então W(z)=1, o que 
significa que não há ponderação. Por outro lado, para 1'=0 o filtro de ponde­
ração passa a ser igual ao inverso do filtro de síntese, isto é, W(z)=H-1(z). 
Testes de escuta indicaram que um bom valor de y é 0,8 [4], [6]. 

Os parâmetros da excitação (posições e amplitudes dos pulsos) são deter­
minados de modo a minimizar a energia do erro ponderado e(n). Esta 
determinação é feita seqüencialmente, para cada bloco de amostras de 
entrada e, geralmente, após todas as posições terem sido encontradas é feita 
uma reotimização global das amplitudes dos pulsos. O sistema de codificação 
que opera de acordo com esses princípios é denominado codificador LPC 
com excitação multipulso (MP-LPC). 
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".1. uerermlnaçao aas POS/çot::S t:: alllfJlI!UUC:::; uu::; fJU/;;'u;;, 

A excitação multipulso pode ser descrita matematicamente por 

K 

u(n) = 2 Uk ô(n - nk) (3) 
k-1 

onde K é o número de pulsos por bloco de excitação, ô(n) é a seqüência 
impulso unitário, Uk é a amplitude do k-ésimo pulso e nk sua posição. 

É evidente que se fizermos K igual a N, o número de amostras por bloco de 
excitação, será possível reconstruir a voz original com uma qualidade muito 
alta. Para isso, entretanto, será necessário empregar uma também alta taxa 
de bits para codificar as posições e amplitudes de todos os N pulsos em vez 
de um número reduzido (muito menor que N). Assim, o valor de K deve ser 
determinado com base em um compromisso entre taxa de bits e desempe­
nho. Felizmente, foi verificado que valores de K da ordem de N/10 são 
suficientes para a produção dos diferentes tipos de som dafala [4], [7]. Usando 
estes valores é possível projetar codificadores com taxa de bits total na faixa 
de 8 a 9,6 kbitls. Para taxas da ordem de 16 kbit's, K é tipicamente da ordem 
de 2N/10. 

É possível desenvolver técnicas para extrair os parâmetros da excitação {ctk} 
e {n0 tanto no domínio do tempo como no domínio da freqüência. Como já 
mencionado aqui será visto apenas o caso mais usualmente adotado que é 
a formulação no domínio do tempo. 

Idealmente, os parâmetros {<li<} e {n0 são obtidos de modo a minimizar a 
energia do erro ponderado ew(n), expressa por 

N 

10= 2 ea,(n) (4) 
n - 1 

o erro de síntese ponderado é definido por (vide Fig. 2) 

ew(n) = e(n) * w(n) (5) 
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onde w(n) é a transformada-z inversa de W(z) , 

1\ 

e(N) "" s(n) - s(n) (6) 

e * representa a operação de convolução discreta. 

1\ 

O sinal sintetizado (reconstruído) s(n) está relacionado à excitação u(n) 
através da expressão 

1\ 

s(n) =\I(n) * h(n) (7) 

onde h(n) é a resposta impulsionai do filtro de síntese. Substituindo (3), (5)-(7) 
em (4) resulta que . 

N K 

(€ = L [ Sw (n) - L U1 hw(n - n1) J2 8) 
n-1 1-1 

onde 

sW(n) = s(n) * w(n) 

e 

rw(n) = h(n) * w(n) 

O problema de otimização que consiste em minimizar € com relação a ambos 
os conjuntos {<W e {r1k} é extremamente complexo. Um procedimento eficien­
te, embora sulrótimo, consiste em determinar seqüencialmente as amplitu­
des e posições dos pulsos, um pulso de cada vez. Para isso, consideremos 
que as posições n1, /12, ... , /1-1 ~ suas respectivas amplitudes já tenham sido 
determinadas. Denotando por Sj _ 1(n) o sinal sintetizado quando a excitação 
é comliosta por estes (J-1) pulsos e evv,i _1(n) a diferença ponderada, entre 
s(n) e sl- 1(n), tem-se que 
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--

j - 1 

ew,j - 1(n) ~ SW(n) - I U1 h.,v(n - nd (9) 
1 - 1 

A partir de (8) e (9) resulta a seguinte expressão para a energia do erro 
ponderado, após J pulsos terem sido alocados à excitação: 

N 

fj = I [ eW,j - 1(n) - Uj h.,v(n - nj) ]2 (10) 
n - 1 

Derivando em relação a UJ e igualando a zero obtém-se a amplitude do 
J-ésimo pulso que minimiza fj: 

N 

I ew,j - 1(n) . h.,v(n - nj) 

ajP = n"'----"'---1--
N
------- (11 ) 

I Hw(n - nj) 
n - 1 

Substituindo agora (11) em (10), resulta que 

N 

N [ I ew,J - 1(n) hw(n - nj) ]2 
fj = I eW,J -1(n) - _n_-_1_

N 
_ (12) 

n - 1 I ~(n - nj) 

n - 1 

Note que o segundo termo (que é não-negativo) do lado direito de (12) 
corresponde à redução do erro, devida à alocação do J-ésimo pulso adicional 
à excitação. Portanto, a posição ótima ~OP, do J-ésimo pulso pode ser 
determinada como aquela que fornece o valor máximo do segundo termo de 
(12). Usando este valor de ~ em (11) obtém-se a amplitude do J-ésimo pulso. 

o procedimento para determinar os parâmetros de excitação para um dado 
bloco de amostras (intervalo de análise) pode ser resumido como se segue. 
No início (J=1), sem qualquer pulso de excitação, gera-se o sinal sintetizado 
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com base na memória do filtro de síntese a partir de blocos (intervalos de 
análise) anteriore.s. Um sinal erro e w,1 (n) é, então, calculado subtraindo-se 
esse sinal sintetizado do sinal de voz original e passando-se o resultado pelo 
filtro de ponderação. Determirla-se, em seguida, a posição e amplitude do 
primeiro pulso que minimiza a energia de ew.1(n). As equações (11) e (12) 
são, então, usadas para determinar a posição e amplitude do segundo pulso, 
e assim por diante, até o K-ésimo pulso. 

Uma forma alternativa para representar CJ.j0p e €j é em termos da seqüência 
de ccrrelação cruzada [7], (8] 

N 

RSwhw (k) = 2: sw(n) hw(n - k) (13) 
n - 1 

3 da seqüência de autocorrelação 

N 

Rhw Q,k) = 2: hw(n - j) hw(n - k) (14) 
n - 1 

Para obte( essa representação, basta usar (8) com o limite superior K do 
somatório trocado par J e utilizar as definições (13) e (14). Derivando €j em 
relação a CJ.j e igualando a zero, obtém-se ajP: 

j - 1 

i=1swhw - 2: a·i Rhw (ni/1j) 

ajP = i -1 (15)
Rhw (nj,nj) 

Substituindo esse valor de ajP em (10) resulta que 

j - 1 

N [ RSwh (nj) - 2: <li Rh (nj,nj) ]2w w 

€j'" 2: ~,j - 1(n) _ j - 1 (16) 
n _ 1 Rhw (nj,nj) 
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Esta forma de expressar a./)fJ e êJ permite, após algumas simplificações que 
serão feitas agora, reduzir a complexidade da busca de C1.J0p e rlj0P. Para isso, 
observemos que, a partir de (1) 

Hw(z) ". H(Z) W(z) 

". H(y-1 z) (17) 

de onde se obtém (utilizando propriedade de transformada-z) a resposta 
impulsionai 

hw(n) = h(n)y" 

Considerando quey<1, a aproximação hw(n),.. Opara n maior que um dado 
ng,ng :5 N, é válida na maioria das situações práticas. Por exemplo, um bloco 
de tamanho N=80 e valor de y=O,8 resulta em hw (N) ,.. 1,8 X 10-8 h(O). É 
também. verdade que a condição de causalidade exige que hw (n) = Opara 
n< O. Estas duas propriedades de hw(n) permitem re-escrever (14) como 

00 

RhW U,k) ,.. 2: hw(n - j) hw(n - k) 
" __ 00 

00 

= 2:hw(n) hw(n + I k - j I) 
" __00 

N -I k - j 1 

= 2: hw (n)hw( n + I k - j I) (18) 

" - 1 

Portanto, Rhw O,k) = Rhw (I) , I = I k - j I. 

Usando (18), pode-se re-escrever (16) da seguinte forma: 

N 
" q2(rlJ)

€J = LJ eW,J - 1 (n) - R (O) (19) 
n -1 hw 
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onde 

J - 1 

q(nj) = Rswhw(nJ) - 2: a;Rhw( I nj - ni I ) (20) 
í - 1 

o numerador da fração do lado direito de (19) é sempre positivo e Rhw (O) 
não depende de ~. Assim, a posição ótima n3P é aquela que maximiza 
I q(rlJ) I. De (15), (18) e (20) resulta a correspondente amplitude ótima do 
J-ésimo pulso: 

2.2. Reotimização das amplítudes 

Como foi mencionado anteriormente, o procedimento de busca dos parâme­
tros da excitação que consiste em determinar um pulso de cada vez é 
sub-ótimo. Este procedimento pode ser melhorado se, a cada nova posição 
de pulso encontrada, for feita uma reotimização de suas amplitudes. Com 
isto leva-se em consideração a correlação entre as amplitudes dos pulsos. 
Resultados de simulação mostram, entretanto, que basta fazer a reotimiza­
ção após todos os K pulsos terem sido encontrado, ou seja, uma única vez 
[9], [10]. Pouco ganho adicional se obtém ao fazer reotimização a cada novo 
pulso encontrado. Os valores finais de al,,,., <lt< são obtidos de forma a 
minimizar o erro total e definido em (e). Derivando e em relação a al, ..., <li< e 
igualando a zero resulta no seguinte sistema de equações 

K

2: Uk Rhw(n~P , npp) = RSwhw(npP) , i = 1,.",k (21) 
k-l 

2.3. Codificação das posições e amplitudes dos pulsos 

Existem diversas maneiras de codificar os parâmetros de excitação. Aqui 
serão ilustrados alguns procedimentos, começando-se com a codificação de 
amplitudes. 
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Em geral, as amplitudes sáo normalizadas de modo a reduzir o número de 
bits necessário para quantizar cada uma delas. Bons candidatos para o 
parâmetro de normalização sáo 

e 

Esse parâmetro é normalmente digitalizado com um /og-PCM de 6 ou 7 bits 
e as amplitudes sáo codificadas usando um PCM uniforme tipicamente de 3, 
4 e 5 bits para taxas totais de 8, 9, 6 e 16 kbit/s [8], [11). 

Para codificação das posiçóes dos pulsos pode-se considerar uma solução 
direta, que consiste em quantizar a primeira posição (n~P) com [ 1092 N ] bits1

. 

As outras posiçôes podem ser codificadas com um esquema diferencial 
simples que qUémtiza as diferenças entre duas posiçôes consecutivas com 5 
bits. Esse método tem a desvantagem de limitar a distância entre dois pulsos 
consecutivos. 

Uma técnica mais elaborada de codificação das posiçóes é baseada no fato 
de que existem C~ maneiras de se distribuir K pulsos em N posiçóes. 
Associando-se um índice I € 1o, 1,... tC~ -1) a cada uma das possíveis 
seqüências resultantes da distribuição de K pulsos em N posições, observa­
se que serão suficientes r log2 C~ 1bits para representar I. Por exemplo, em 
um sistema a 9,6 kbit/s com N=80 e K=8 são necessários 35 bits para codificar 
as 8 posições. Quando comparado com o método que codifica as diferenças 
com 5 bits, isto representa uma economia de 700 bit/s. Para um sistema de 
16 kbiVs com N=160, essa economia alcançaria 3,8 kbit/s. 

Para evitar que uma grande quantidade de memória seja gasta no armaze­
namento das C~ seqüências de pulsos o seguinte algoritmo foi proposto em 
[12]: 

1 IA] = menor inteiro maior que A. 

12 



Passo 1: Associar à seqüência de excitação um vetor N-dimensional c = (C1 , 
' , 1 . - 9P op op<>.2, ... , CN) que con em o numero t nas poslÇoes n1 ,n2 , ... , nK e zero nas 

outras posições. 

Passo2: Fazer I = O, i = N+1, i = K 

Passo 3: i =i-'i 

J
Passo4: Se Cj = 1, fazer I = I + Cí-1. 

Se q= O, retornar ao passo 3. 

PassoS: j = j-1 

Se i ~ o, parar. 

Caso contrário, retornar ao passo 3. 

3. EXCITAÇÃO COM PULSOS REGULARMENTE ESPAÇADOS 

o conceito de pulsos regularmente (ou uniformemente) espaçados foi intro­
duzido por Kroon et aliL [13], [14] com o objetivo de reduzir a complexidade 
do codificador. 

É claro que se os K pulsos que compõem a excitação multipulso forem 
igualmente espaçados, as posições de K-1 desses pulsos podem ser deter­
minadas a partir da posição de um único pulso. Com isso, o tempo de 
processamento pode ser economizado, pois deixa de haver a necessidade 
de se fazer a busca de cada oposição individualmente. Como existem K 
pulsos de excitação para cada bloco de N amostras, o espaçamento entre 
os pulsos é f!.. = N/K Isso significa que existem A. possíveis seqüências de 
posição da excitação candidatas. A Fig. 3 ilustra as 4 possíveis seqüências 
para o caso típico de N=40 e K=10. 

Um método para se escolher a melhor seqüência de posição da excitação, 
dentre as possíveis candidatas, pode ser resumido através dos seguintes 
passos [14]: 
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1) Para cada uma das .!l seqüências candidatas calcular as amplitudes ótimas 
a partir de (21); 

2) Calcular, para cada sequencia de posições candidata, o erro 
€(l) ,l = 1, .... .!l, expresso por 

1••• 1•• ,,' •.• 1••• 1••• 1.... 1••• 1••• 1••• 1••• 

.1... i, .. I ... I ... I... I ... I ... I ... I ... I.. 

•• 1••• 1••• 1••• 1••• 1••• 1••• 1••• 1••• 1"01 • 

... 1. .. 1... 1. .. 1. .. 1. .. /. .. 1. .. 1... 1. •. 1 
Figura 3. Possíveis seqüências de posição da excitação de pulsos 

regularmente espaçados, para o caso N=40 e K=10. 

N K 

E(l) = 2: [sw(n) - 2: afl) hw(n - nft») ]
 
n-1 i-1
 

onde nft) eaft) são, respectivamente, a posição e a amplitude do i-ésimo 
pulso da l-ésima seqüência de excitação candidata; 

(3) Determinar o valor de l que minimiza E(l). 

É importante notar que o método descrito pelos passos acima necessita da 
solução de .!l sistemas de equações lineares. 

Uma vantagem adicional da utilização de pulsos regularmente aspaçados é 
a redução do número de bits necessários para codificar a informação relativa 
às posições dos pulsos. Esta redução permite que seja feita uma quantização 
mais fina dos outros parâmetros do codificador ou que mais pulsos possam 
ser incluídos na excitação. 

Uma configuração especial do codificador LPC com excitação com pulsos 
regularmente espaçados foi escolhida pelo CEPT Groupe Speciale Mobile 

14 



como padrão para o sistema rádio móvel digital Pan-Europeu [15]. Essa 
configuração será brevemente d~crita a seguir. 

3.1. Padrão para o sistema móvel pan-europeu 

Após pré-processamento, o sinal de voz é dividido em segmentos de 20ms 
não superpostos. Para cada segmento são calculados 8 coeficientes LAR 
("Iog-area ratio') , os quais são quantizados uniformemente com 6 bits para 
os coeficientes 1 e 2, 5 bits para os coeficientes 3 e 4, 4 bits para os 
coeficientes 5 e 6, e 3 bits para os coeficientes 7 e 8. 

Neste sistema é utilizado um preditor com retardo longo de 111 ordem cujos 
parâmetros são calculados a cada 5ms. O ganho é quantizado com 2 bits e 
o retardo com 7 bits. 

A excitação regularmente espaçada é obtida, a cada 5ms, a partir do resíduo 
final, o qual resulta da filtragem do sinal de voz através do inverso do filtro 
H(z) e do inverso do filtro que realiza a predição com retardo longo (veja 
Seção 5). Esse resíduo é, então, filtrado por um filtro passa-baixa, otimizado 
a cada quadro no sentido de minimizar o valor médio quadrático do erro de 
síntese ponderado. O sinal na saída desse filtro é composto por 40 amostras 
denotadas por x(k) , k=O, ... , 39. Define-se agora quatro seqüências de exci­
tação candidatas de comprimento 13: 

Xc = {x(O), X (3), x(6) , x(9), , x(36) } 

X1 = {x(1), x(4), x(7), x(10), , x(37) } 

X2 = {x(2), x(5), x(8), x(11), , x(38)} 

X3 ={x(30), x(6), x(9), x(12), , x(39) } 

É possív~1 mostrar [14] que a seqüência ótima é aquela que tem maior 
energia. E importante ressaltar [14] que essa solução, utilizando o filtro 
passa-baixa otimizado, é equivalente à solução do sistema de equações (21). 

Finalmente, a seqüência escolhida é quantizada com um quantizador adap­
tativo de 3 bits que utiliza como parâmetro de ajuste do quantizador o valor 
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máximo das magnitudes das amostras da seqüência. Este parâmetro é 
digitalizado logaritmicamente com 6 bits e o índice daseqüência é quantizado 
com 2 bits. Resultam portanto 260 bits a cada 20ms, o que significa uma taxa 
de 13kbit/s. A qualidade da voz é bastante superior à que se obtém com os 
sistemas rádio móveis analógicos [15]. 

4. EXCITAÇÃO POR DICIONÁRIO DE CÓDIGOS EM 
CODIFICADORES LPC 

Com o objetivo de reduzir ainda mais a taxa de bits de codificadores LPC, o 
sinal excitação pode ser obtido de um dicionário que contém um conjunto de 
excitações candidatas ou seqüências de inovação [16]. Essa técnica é então 
chamada de excitação por dicionário de códigos e o codificador é denotado 
pela sigla CELP rCode-excited linear .prediction'). Observe-se que, nessa 
técnica, o sinal excitaçao é representado por uma dentre um conjunto de 
formas de onda pré-armazenadas. Já a excitação multipulso busca parame­
trizar o sinal excitação, Ambas as técnicas, porém, utilizam um procedimento 
de análise por síntese para determinar o sinal excitação. 

4.1. Escolha da seqüência de inovação ótima 

o procedimento usado por codificadores CELP para escolher a seqüência 
de inovação ótima ck(n) segue o modelo da Fig. 4. Esta seqüência é 
selecionada de um dicionário contendo M=2m seqüências candidatas de 
comprimento N. Assim, um índice representado por uma palavra-código de 
m bits é suficiente para especificar a seqüência de inóvação. Valores típicos 
para m e N são í Oe 40 respectivamente [16]-[18]. 

Cada seqüência Ck(n), 1(=1, .'" M do dicionário é multiplicada por um fator de 
ganho Ok, que efetivamente aumenta c tamanho do dicionário. Em seguida, 
a seqüência resultante 

é filtrada por um filtro recursivo, que usa um preditor com retardo longo PL(z) , 
que será discutido em detalhe na próxima seção, de modo a introduzir 
periodicidade. A saída v(n) deste filtro é a excitação ao filtro de síntese LPC, 
H(z). 
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o fator de ganho Ok é determinado para cada seqüência Ck(n) através da 
minimização do valor médio quadrático do erro de síntese ponderado 

N 

f:k	 = ~ [ sw(n) ~ sw(n) ]2 (22) 
n - 1 

N
 

;w(n) = ~ Ok ck(i) g(n - i)
 
i-1
 

DICIONÁRIO 
CONTENDO
 

M SEQUÊNCIAS
 
DE INOVAÇÃO
 

INOVAÇÃO MINIMIZACÃO 
DO 

ÓTIMA ERRO 

Figura 4. Procedimento ~ico para escolha da inovação ótima em 
codificadores CELP 

e g(n) é a resposta impulsionai do filtro cuja função de transferência é 

1 

Fazendo 
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obtém-se facilmente a seguinte expressão para o fator de ganho ótimo: 

N N 

2: Sw (n) 2: Ck (i)g(n - i) 
"- 1 i - 1
 

°k= N N
 

2: [2: Ck (i)g(n - i) ]2
 
"-1 i-1
 

Usando-se este valor de Ok em (22) resulta que: 

N N 

N [ .1 sw(n) 2: ck(i)g(n - i)]2 

" - 1 i - 1
êk c 2: sw(n) - --:-N:------,N,-;-------- (23) 

"- 1 2: [2: Ck(i)g(n - i) ]2 
"- 1 i·- 1 

A escolha da seqüência de inovação ótima é feita através da otimização de 
êk ou, equivalente, da maximização do segundo termo do lado direito de (23). 
A alta complexidade computacional da busca da inovação ótima pode ser 
reduzida de diversas formas como será visto em seguida. 

4.2 Estruturas do dicionário e técnicas de redução de complexidade 

Existem várias maneiras de construir o dicionéJio a ser usado em codificado­
res CELP. A maneira mais simples é gerar as amostras que compõem as 
seqüências de inovação a partir de um processo Gaussiano com variância 
unitária [16]. A justificativa para isso é que a seqüência de excitação busca 
modelar a seqüência erro de predição, a qual, por sua vez, pode ser 
aproximada por amostras independentes com distribuição Gaussiana. Quan­
do um dicionário desse tipo é empregado, os codificadores CELP também 
são chamados de codificadores LPC com excitação estocástica. 

Uma maneira de redu7.ir a complexidade dos codificadores CELP consiste 
em limitar o número de componentes não nulas das seqüências que com­
põem o dicionário (vetores-código), forçando com isso que os membros do 
dicionário sejam vetores esparsos. As operações de filtragem podem então 

-----------_.__ ._--~----
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ser feitas a um custo computacional mais baixo, utilizando-se algoritmos de 
multiplie:ação de vetores esparsos por matrizes [19]. Um dicionário Gaussiano 
que utiliza vetores esparsos e que, além disso, proporciona uma pequena 
melhoria de desempenho, é obtido através de uma ceifagem central de 
seqüências Gaussianas com variância unitária. Níveis de ceifagem usual­
mente empregados são ± 1,2 e ± 1,3 [18], [20]. 

Usando vetores esparsos obtidos a partir de deslocamentos circulares de um 
vetor Gaussiano com ceifagem central é possível obter relações recursivas 
eficientes para a saída da filtragem de Ck(n) por g(n) e para sua energia [21]. 
Note-se que ambas são usadas na busca da seqüência ótirna. A obtenção 
de um dicionário desse tipo, com L vetores, é feita tomando-se inicialmente 
um vetor Gaussiano com ceifagem central e de comprimento L, cujos 
elementos são 

T(1), T(2), ... , T(L) 

Define-se em seguidaTU+L) =TU). O k-ésimo vetor é obtido tomando-se como 
seu primeiro elemento T(k). Seus elementos são, então, 

T(k), l(k + 1), ... , T(k + N - 1) 

Utilizando esse tipo de dicionário e definindo 

N 

Yk(n) = 2: ck(i)g(n - i)
 
i - 1
 

É possível mostrar as relações recursivas mencionadas acima. Elas são 
expressas por [21] 

Yk(n + 1) - T(k)g(i1) , 1 s n s N - 1 se T(k).,. O 
Yk(n + 1) , 1 s n s N - 1 se T(k) '" O 

Yk+1(n)= N 

2:'t(í+k)g(N-i) n=N 
i - 1 
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N 

I Y~+ 1(n) = 
n - 1 

N - 1 

2 YR + 1(n) + Y~ + 1(1"-J) , se L(k) ,.. O 
n - 1 

N 

I y~(n) + y~ + 1(N) , se L(k) ~ O 
n-2 

Essas relações são eficientes porque grande parte dos vetores de LU) são 
nulos. A percentagem desses valores que são nulos pode ser obtida da 
probabilidade de I LU) I ser inferior ao limiar de ceifagem. Como -cU) é Gaus­
siana essa probabilidade é facilmente calculada com o auxOio de tabelas. 

Uma outra rl""l'lneira de gerar o dicionário em codificadores CELP é através 
do emprego de algoritmos de quantização vetoria! que utilizam como seqüên­
cia de trein~mento os resíduos ou erros de predição obtidos do sinal de voz 
[22], [23]. E também possível utilizar mais de um dicionáriO, cada um 
associado a uma característica espectral diferente [19], [23]. A escolha da 
classe espectral mais. apropriada para um segmento de voz particular é 
baseada nos valores dos parâmetros LPC daquele segmento. O emprego 
de classificação espectral permite uma significativa redução de complexida­
de, uma vez que o tamanho do dicionário associado a cada padrão é 
usualmente muito menor que o do dicionário único. 

A redução de complexidade pode ainda ser obtida por uma seleção inicial de 
um sub-grupo de Nc seqüências mais prováveis. Nesse procedimento inicial 
não são usadas algumas operações de filtragem, como por exemplo a 
ponderação [22], [24] ou o preditor com retardo longo [24]. Em seguida, as 
Nc inovações escolhidas passam pelo sistema completo, sendo então efe­
tuada uma busca exaustiva sobre este sub-grupo de inovações. 

A tentativa de diminuir o tempo necessário para realizar a busca da seqüência 
de inovação ótima levou à investigação de dicionários mais estruturados. Em 
[25], por exemplo, foi proposto o uso de seqüências com apenas dois 
elementos não-nulos, a saber +1 e 1. para usar um dicionário desse tipo o 
sinal de voz é pré-processado de modo a reduzir o número de componentes 
relevantes do bloco de amostras a ser representado. Dicionários possuindo 
uma estrutura algébrica também são capazes de aumentar a velocidade 
computacional dos codificadores CELP [26]-[28]. 
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Uma outra técnica eficiente para caracterização da excitação é através de 
um modelo completo [21], em que' a excitação u(n) é expressa por 

(24) 

onde U1 (n) e u2(n) são as componentes "pulsada" e "ruidosa" da excitação e 
1:1 e't2 são os ganhos respectivos. O dicionário para representar U1 (n) é obtido 
de amostras Gaussianas com ceifagem central e infinita, resultando em 
amplitude +1, Oe 1, utilizando o método de deslocamentos circulares descrito 
anteriormente. O dicionário para U2(n), por outro lado, é obtido a partir de 
amostras Gaussianas com ceifagem infinita, resultandoem amplitudes +1 e 
-1. Um procedimento de busca sub-ótimo, porém útil, consiste em escolher 
inicialmente a componente "pulsada" u1(n). Em seguida, essa componente 
é combinada com as componentes "ruidosas" e 't1, 't2 e U2(n) são determina­
dos de modo a minimizar o erro médio quadrático de síntese ponderado. Esse 
modelo parece ser útil principalmente em segmentos sonoros onde o filtro de 
predição com retardo longo não consegue reproduzir a componente pulsada 
do iesíduo LPC [21]. 

O padrão adotado, em final de 1989, pela Telecommunications Industry 
Association (TIA) dos Estados Unidos, para sistemas móveis celulares 
digitais, emprega um método semelhante à técnica de Un mas que permite 
uma maior simplificação do método de busca da excitação ótima [29]. O 
codificador escolhido, denominado de VSELp, faz uso também de dois 
dicionários sendo que as seqüências que os compõem são formadas através 
da combinação linear, com coeficientes binários, de m vetores (seqüências) 
base. A k-ésima seqüência do i-ésimo dicionário (i=1 ou 2) é dada por: 

m 

u~)(n) = L Sj Vi j(n)
 

i - 1
 

com Sj "" ± 1. Portanto, cada dicionário é composto de 2m seqüências. A 
função excitação total é então obtida conforme a eq. (24). Note-se que, devido 
à estrutura das m seqüências, par~ cada bloco é necessário realizar filtragem 
apenas nas seqüências de base. E ainda possível mostrar [29] que o cálculo 
dos termos necessários à busca da melhor função excitação pode ser feito 
de maneira recursiva, para cada dicionário, a partir de qualquer um de seus 
vetores. Por fim como o negativo de cada seqüência é também uma 
seqüência pertencente ao dicionário '9 os termos a serem avaliados durante 
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o processo de busca sáo função do valor absoluto (vide eq. 23) das amostras 
das seqüências, faz-se necessário realizar as operações apenas para meta­
de das seqüências e após a escolha da melhor decidir entre ela e o seu 
simétrico. Os dicionários para o VSELP foram obtidos através de treinamento 
com sinais de voz a partir de dicionários iniciais com amostras gaussianas. 

Uma análise comparativa dos diferentes métodos para redução de comple­
xidade em algoritmos CELP é apresentada em [30]. 

5. PREDIÇÃO COM RETARDO LONGO 

Tanto no caso do sistema multi-pulso quanto no da técnica CELP é possível 
melhorar o desempenho do codificador com a utilização de um preditor com 
retardo longo. A função deste tipo de preditor é explorar a alta correlação entre 
amostras separadas de um período fundamental, o que permite uma redução 
substancial do número de pulsos da excitação em um sistema multipulso ou, 
semelhantemente, uma redução do tamanho do dicionário em um sistema 
CELP. Essa redução se justifica já que com o emprego do preditor de retardo 
longo a função excitação deverá aproximar apenas a parte descorrelatada 
do sinal e que portanto não pode ser estimada [9], [31], [32]. 

A Fig. 5 mostra o filtro com preditor com retardo longo utilizado. O preditor 
com retardo longo PL(Z) é tipicamente de 111 ordem, embora algumas vezes 
seja empregada uma ordem superior (geralmente igual a 3). O preditor de 111 

ordem é especificado por um coeficiente B e um retardo L. Nesse caso, a 
excitação ao filtro de síntese H(z) é dada por 

v(n) =B v(n - L) + u(n) 

s (n )u (n) + v(n) 
-----~ + }----------...-----.; 

+ 

Figura 5. O uso de predição com retardo longo sobre a excitação. 
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Desta expressão observa-se que y(n) é o resultado da composição de dois 
termos. Um deles, B v(n-L), explora a estrutura quase periódica dos sons 
sonoros e representa uma predição de v(n) com um retardo L que é igual a 
uma estimativa do período fundamental. O outro termo, u(n), necessita 
apenas representar, como se mencionou anteriormente, a parte descorrela­
tada da exCitação. Formas de onda típicas de v(n) e u(n) em um codificador 
LPC com excitação multipulso, que utiliza preditor com retardo longo, podem 
ser visualizados na Fig. 6, na qual é mostrada ainda a forma de onda do sinal 
sintetizado. 

Os parâmetros do preditor (B e L, no caso de predição de 111 ordem) podem 
ser determinados utilizando tanto um procedimento em malha aberta como 
um procedimento em malha fechada. Ambos serão descritos em seguida. 

(a) 

(b) 

(c) 

(d) 

Figura 6. Formas de onda em diversos pontos de um codificador LPC 
com excitação multipulso que utiliza predição com retardo longo: a) voz 

original, b) excitação v(n) na .entrada do filtro de síntese, c) excitação 
descorrelatada u(n) I d) voz sintetizada. 

-
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5.1. Análise em malha aberta do preditor com retardo longo 

No procedimento em malha aberta ().~ parâmetros B e L são calculados a 
partir do sinal de voz original, s(n), ou do resíduo ep(n). Um método usual 
consiste em igualar L ao retardo para o qual o coeficiente de autocorrelação 
normalizado do sinal (s ou ep) é máximo. O ganho B é simplesmente o valor 
desse coeficiente [33]. Para um intervalo de análise desses parâmetros com 
duração de M amostras, o coeficiente de autocorrelação normalizado p(k) é 
definido para um retardo k, por 

M - k 

2 v(n) v(n + k) 

onde v(n) é normalmente o resíduo ep(n), de modo a reduzir a influência das 
formantes, embora seja possível também usar o sinal de voz s(n). Assim L é 
o valor de k, L1 :!> k :!> L2 ,para o qual p(k) é máximo e B ::: p(L). L1 e l2 são, 
respectivamente, os valores mínimo e máximo permissíveis ao período 
fundamental. Se B for menor que um certo valor de limiar, determinado 
experimentalmente, o som é considerado ser de natureza não sonora e, 
evidentemente, B é fixado em zero. Alguns testes adicionais também podem 
ser incluídos de modo a diminuir os erros na estimativa do período fundamen­
tai [34]. 

5.2. Análise em Malha Fechada do Preditor com Retardo Longo 

Antes de apresentar a análise em malha fechada é importante considerar o 
diagrama em blocos do procedimento de análise por síntese mais detalhado 
mostrado na Fig. 7. 

Neste diagrama, o filtro de ponderação W(z) foi combinado com o filtro de 
síntese H(z) resultando em 1/A (y-1 z) onde A(z) ::: 1/H(z) é o filtro inverso. 
Além disso, observa-se que apenas uma parcela da saída do sistema 

1 1
 
G(z) = 1 _ PL(Z) . A(y-1 )
z

----------~------­
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COM MEMÓRIA 

~-----"'------------; 

o 

u (n ) 
0---­

v 

SEM MEMÓRIA 

Figura 7. Diagrama em blocos detalhado do procedimento de análise por 
síntese. 

é determinada (e portanto dependente) da excitação u(n). Uma outra parcela 
da saída de G(z) é obtida a partií da memória do filtro para a saída atual 
considerando-se entrada nula. Desse modo, é possível separar as duas 
Rarcelas através dos dois ramos mostrados na Fig. 7. No ramo superior 
so(n) r'3fJresentada a saída de G(z) para uma e..rtrada nula, levando-se em 
conta apenas a memória. Já no ramo inferior, su(n) representa a saída do 
mesmo filtro para uma entrada u(n) 5 com estado inicial zero [17], [35]. 

A rigor, na análise em malha fechada do preditor com retardo ir)ngo, L e B 
deveriam ser calculados juntamente com o sinal excitação u(n) de modo a 
minimizar a energia do erro ponderado ew(n). Entretanto, tal procedimento 
levaria a uma complexidade excessiva. Uma possibilidade sub-ótima é fazer 
a análise em duas etapas: na primeira os parâmetros L e B são calculados 
minimizando-se a energia de 

'" eow(n) = sw(n) - 5o(n) 

e, em seguida, a excitação u(n) é determinada de modo a minimizar a energia 
de ew(n). 
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Consideremos agora a determinação dos valores de B e L que minimizam a 
energia de 8ow(n). Para isso, é de interesse dividir o ramo superior da Fig. 7 
em dois outros. Um deles leva em conta a saída ~os(n) do filtro 1IA (y-1 z), 
para uma entrada nula (considerando-se apenas o efeito da memória). O 
outro leva em conta apenas a entrada vo(n), que representa o sinal de saída 
de 1/(1-PL(Z)), para uma entrada nula, resultante apenas da contribuição da 
memória do preditor de retardo longo. O diagrama em blocos que representa 
essa divisão do ramo superior da Fig. 7 é mostrado na Fig. 8. 

o 

o 

1 
(';c--------iii>! --~- r--------.(

A(r 1z). 

~-1----' (3 zd (n) 

A(r1 z) 

'----y-----J 
SEM 

MEMÓRIA 

Figura 8. Diagrama em blocos utilizado para análise em malha fechada do 
preditor com retardo longo. 

Deseja-se, então, minimizar 

N 

f ow = 2: e~w(n) (25) 
n ~1 

onde 

eow(n) = y(n) - ~~(n) 

y(n) = sw(n) - ~os(n) 
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onde ~Z(j (n) é a saída de 1IA (y-1 Z) para a entrada \k)(n). Derivando (25) 
F.lm relação a ~ e igualando a zero, resulta 

N 

I y(n) Z(j(n) 
A _ n'----......;1 _ 

(26)t-' - N 

I za(n) 
n -1 

Substituindo (26) eM (25) resulta que o valor ótimo de L é o que maximiza 

N

[ 2: y(n) zd(n) J2 
n - 1 

É importante observar que vo(n) =B vo(n-L) está b~m definido para" :s L e 
representa a saída de 1/(1-PL(Z)) quando a entrada é a excitação ótima de 
blocos anteriores. Para n > L pode-se fazer a aproximação de vo(n) pelo 
resíduo LPC (saída de A(y-1 z) quando a entrada é s(n)). 

A análise em malha fechada para cálculo dos parâmetros do preditor com 
retardo longo permite que o ganho do preditor assim projetado seja equiva­
lente ao ganho de um preditor de terceira ordem projetado em malha aberta. 
Ainda assim o ideal seria utilizar um preditor de ordem superior com parâme­
tros extraídos em malha fechada. A restrição que se coloca é o número de 
bits necessários para quantização dos coeficientes adicionais. Por outro lado, 
é sabido que o ganho do preditor do retardo longo é extremamente sensível 
à precisão na estimativa do retardo L. Portanto, um maior ganho poderia ser 
obtido com um preditor de 1ii ordem se a resolução na determinação de L 
fosse melhorada. Esta linha de raciocínio foi explorada em [36] com a 
proposição de um preditor com retardo fracionário, ou seja, a forma genérica 
para L passa a ser: 

L = I + D 
L 

' L = 0,1 , ... , D - 1 (27) 

Rev'sla da Sociedade Brasileira de Telecomunicações 

Volume 6, N9 1, dezembro de 1991 27 

• 



Para a determinação dos parâmetros I e L é necessário aumentar, através de 
um procedimento de interpolação, por um fator D a freqüência de amostra­
gem do sinal do qual está sendo feita a extração dos parâmetros do preditor. 
De (27) pode ser verificado que após a interpolação o número de amostras 
correspondentes ao retardo L passa a ser um número inteiro, ID + Lo Foi 
verificado [36] que um preditor de 1ª ordem com D=4, e que portanto requer 
dois bits adicionais para representação de L, apresenta um desempenho 
comparável a um preditor de 3ª ordem, que necessita de 4 a 6 bits para 
representação dos coeficientes adicionais. 

Vale ser salientado que o preditor com retardo longo pode ser implementado, 
no caso dos sistemas CELP, na forma de um dicionário adicional (29], [36], 
[48] em que cada seqüência seria uma versão retardada por um dado valor 
de I e L da seqüência de excitação escolhida pelo codificador em blocos 
anteriores. Com esse tipo de implementação os períodos mais curtos, em 
geral correspondentes à voz feminima, podem ser privilegiados com uma 
melhor resolução. Por exemplo, considerando um dicionário com 256 se­
qüências (8 bits), os períodos entre 20 e 41 amostras podem ser repre­
sentados com D=4, enql;Janto que, para os períodos entre 42 e 102 amostras 
pode ser usada 'uma resolução com D=2 e finalmente para os períodos 
maiores (freqüências mais baixas) a representação seria feita apenas com L 
inteiro (D=1). Estratégias como estas melhoram substancialmente o compor­
tamento de sistemas CELP no seu ponto mais fraco que é na digitalização 
da voz feminina. 

Um último ponto a ressaltar é que o uso de melhor preditor com retardo longo 
permite reduzir a importância dos demais dicionários que compõem a 
excitação. Em verdade esta observação torna possível melhorar ainda mais 
o sinal reconstruído, já que as seqüências-excitação que procuram modelar 
a parte descorrelatada da voz tendem a dar uma característica ruidosa àquele 
sinal. Esse problema pode ser minorado reduzindo o valor do ganho para a 
seqüência excitação sempre que o preditor de retardo longo estiver funcio­
nando bem. Um algoritmo para esse fim é apresentado em [37]. 

6. ESTRUTURAS DE ANÁLISE RE.AUMENTADAS EM 
CODIFICADORES CELP 

Os desenvolvimentos obtidos com os codificadores CELP vistos até aqui 
consistem de esquemas que operam com um retardo de pelo menos duas 
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vezes a duração do intervalo de análise, devido principalmente à utilização 
de uma estrutura de análise dos parâmetros do filtro não realimentada. Os 
retardos envolvidos são tipicamente da ordem de 40 a SOms, sendo que com 
retardos desta ordem é possível obter boa qualidade do sinal de voz recons­
truído e taxas de bits abaixo de 8 kbiVs. Em um desses desenvolvimentos, 
por exemplo [38], foi possível obter taxas tão baixas quanto 3,6 kbiVs com um 
retardo de codificação de 45ms. Para isso, foi empregada uma estrutura em 
que segmentos do sinal de voz são classificados em cinco categorias, sendo 
cada uma das quais codificada com um esquema diferente tanto em termos 
dos parâmetros dos filtros, como do tipo e dimensão da excitação. Vê-se, 
então, que embora seja possível obter um bom desempenho a baixas taxas, 
esses codificadores apresentam um sério inconveniente para muitas aplica­
ções, que é o alto retardo envolvido. 

Para a taxa de 16 kbiVs foram propostos esquemas de codificação CELP que 
operam com retardos da ordem de 2ms, além de apresentar desempenho 
equivalente ao da recomendação G.721 do CCITT para 32 kbiVs e boa 
robustez (pouca sensibilidade) a erros no canal [39]-[41]. Retardos desta 
ordem, entretanto, só puderam ser obtidos através da utilização de estruturas 
reaJimentadas para análise dos parâmetros dos filtros de síntese. Nessas 
estruturas os parâmetros são determinados ou a partir do sinal sintetizado 
ou, recursivamente, a partir do vetor excitação, sendo necessária a transmis­
são apenas de um código relativo ao vetor excitação (em geral de compri­
mento muito pequeno). Neste caso sobram, portanto, todos os bits para 
excitação, de forma que as deficiências que possam advir da estrutura 
realimentada e do pequeno comprimento do vetor excitação são de certa 
forma compensadas pela taxa de bits disponível de 16 kbiVs, que é relativa­
mente alta. Um problema importante que poderá surgir refere-se à tentativa 
de utilizar métodos de codificação deste tipo a baixas taxas (abaixo de 8 
kbiVs), uma vez que o número de bits disponíveis pode não ser suficiente 
para compensar as deficiências mencionadas. 

As estruturas de análise realimentadas podem ser de dois tipos: em bloco ou 
recursivas. 

Nas estruturas em bloco os parâmetros dos filtros são determinados a partir 
de um bloco de amostras de sinal sintetizado. Esses parâmetros são então 
usados durante o próximo segmento de voz a ser codificado. Em uma 
implementação desse tipo [39], o bloco de amostras do sinal sintetizado, a 
partir do qual é feita a análise, tem duração de 20ms, enquanto que o 
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segmento de voz que utiliza os parâmetros resultantes desSa análise tem 
duração de 5ms. Nessa implementação o preditor com retardo longo não 'ioi 
utilizado. Entretanto, para evitar a deterioração que isso acarretaria na 
qualidade da voz feminina, a ordem do preditor com retardo curto foi 
aumentada de 10 para 50. Isso tem como objetivo explorar a redundância 
associada com a periodicidade dos sons sonoros para a voz feminina. A 
ordem 50 foi obtida experimentalmente através da determinação do ganho 
de predição em função da ordem do preditor. Este é atualmente o codificador 
mais bem posicionado para ser recomendado pelo CCITT como padrão para 
a taxa de 16 kbit/s. 

Nas estruturas recursivas a determinação dos parâmetros é mais flexível e é 
feita amostra por amostra. Sua atualização é baseada em considerações de 
complexidade [4OJ, [42J. Uma possibilidade consiste em adaptar os coeficien­
tes do preditor com retardo curto usando um 8.1goritmo de gradiente similar 
ao empregado na recomendação G.721 do CCITipara 32 kbit/s. Nesse caso, 
são utilizados 6 zeros e 2 pólos. Já na determinação dos parâmetros do 
preditor com retardo longo é empregada uma estrutura realimentada híbrida 
que é composta de uma estrutura em bloco e uma estrutura recursiva [43]. 

7. QUANTIZAÇÃO DA EXCITAÇÃO E DOS PARÂMETROS DOS 
FILTROS EM CODIFICADORES CELP 

Em codificadores CELP que não empregam as estruturas realimentadas 
vistas na seção anterior, os parâmetros a serem quantizados são os ganhos 
associados à excitação e ao preditor com retardo longo, os coeficientes do 
filtro de retardo curto, também conhecidos por coeficientes LPC, !) índice k 
associado à excitação escolhida e o retardo L do preditor com retardo longo. 

Os parâmetros mencionados sáo usualmente discretizados através de quan­
tizadores escalares e não-uniformes. A forma de representação dos coefí­
cientes LPC varia, podendo ser utilizô.dos o log da razão de área (LAR), 
coeficientes d6 reflexão (e sua versão 8rcseno) (RG) e pares de linhas 
espectrais (LS P). Cada uma delas apresenta vantagens e desvantagens 
discutidas em diversos trabalhos na literatura. O uso de quantizadores 
vetoriais para discretização dos coeficientes do preditor com retardo curto 
poderão trazer grande economia em termos de número de bits necessários 
para uma dada qualidade. Resultados recentes [44] indicam que 24 bits 
seriam suficientes para representar um filtro de 10<1 ordem. No entanto, a 
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pouca robustez de quantizadores vetoriais a erros no canal tem restringido o 
seu uso na prática. 

A Tabela 1 [45] fomece a distribuição dos bits para codificadores já adotados 
como padrão ou em vias de padronização. O sistema FS 1016 foi escolhido 
como padrão pelo Departamento de Defesa dos Estados Unidos para a taxa 
de 4,8 kbiVs. 

Um outro aspecto que vale ressaltar, relacionado à codificação dos parâme­
tros da excitação e dos parâmetros dos filtros em codificadores CEi....P é o 
benefício que poderia ser obtido de uma alocação de bits adaptativa [47]. 
Embora pequena, a melhoria de desempenho que se obtém com essa 
técnica é significativa. Essa melhoria resulta do fato de que os processos de 
produção e percepção da voz são altamente não estacionários, de forma que 
é importante se ter flexibilidade na alocação da taxa de bits para os parâme­
tros da envoltária espectral e da excitação. 

Parâmetro 

Codificador 

FS1016 1S54 GSM LD-CEL? 
[46] [29] [15] [40] 

Taxa de Bits (bits/s) 4.600 7.950 13.000 16.000 

Preditor de Curta Duração 
Ordem: 10 10 8 50 
Representação: LSP RC LAR LPC 
Número de bits: 34 38 36 -
Atualização de parâmetro: (ms) 30 20 20 2.5 

Preditor de Retardo Longo 
Número de bits (ganho): 
Número de bits (retardo): 
Atualização dos parâmetros: (ms) 

5 
8/6/8/6 
7,5 

4 
7 
5 

2 
7 
5 

-
-
-

Excitação 
t-Júmero de bits ganho: 
Indice e sinal: 
Tamanho do bloco (ms): 

4 
10 
7,5 

5,25 
14 
5 

45* 
2 
5 

2 
8 
0,625 

(*) indui amplitudes dos pulsos. 

Tabela 1. Comparação dos parâmetros e distribuição de bits para alguns 
codificadores de voz [45] 
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8. DESEMPENHO 

A razão sinal-ruído segmentada média (RSS) de um codificador CELP de 
referência (sem quantização dos parâmetros) usado em [18] é de cerca de 
14dB para uma frase composta predominantemente por vogais e semi-vo­
gais (sons sonoros). Entretanto, seus valores locais apresentam uma grande 
variação, podendo ir desde 5dB até 25dB. Para codificadores a uma taxa de 
8 kbiVs o valor médio de desempenho é de aproximadamente 13dB, apre­
sentando também amplas variações locais como mostra a Fig. 9 [23]. A Fig. 
10 ilustra uma comparação entre os sinais de entrada e saída para um 
codificador a 8 kbiVs. 

CD 60 
"O 

« 40 
o 
[5 20 

~ ol------------~----~------_:_i 

CD 20 
"O 

o: 
(/) 

o: 
10 

32O 
TEMPO (s) 

Figura 9. Energia local do sinal de voz e razão sinal-ruído segmentada 
para um codificador CELP a 8 kbiVs [23J. 

A taxas em torno de 4 kbiVs, a RSS que se obtém com codificadores CELP 
é de cerca de 11 dB. Porém, com o estado atual da tecnologia, a qualidade 
da voz não é mais suficientemente natural, particularmente durante transi­
ções rápidas do sinal de voz e em regiões de alta freqüência. 

Tanto o codificador CELP como o MP-LPC apresentam uma boa qualidade 
subjetiva para a taxa de 8 kbiVs. Para taxas mais baixas, porém, o MP-LPC 
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tem seu desempenho consideravel'Tlente degradado. Por outro lado, o 
codificador CELP tem se mostrado o mais indicado para operação na faixa 
entre 4,0 e 9,6 kbit/s. 

ORIGINAL 

SINTETIZADA 

o 10 20 30 40 50 60 70 80 

TEMPO (ms) 

Figura 10. Comparação de formas de onda para um codificador CELP a 8 
kbit/s [23], 

A Tabela 2 apresenta valores d~ MOS (Indicador de Média de Opiniões), para 
os mesmos quatro sistemas mencionados na Tabela 1, tendo como referên­
cia que o valor de MOS para um sistema f! -log PCM a 64 kbit/s é de 4,2, 

Codificador 
FS1D16 1554 GSM LD-CELP 

Desempenho (MOS) 3,5 4,0 3,9 4,1 

Tabela 2. Desempenho em termos de MOS para os codificadores da 
-Tabela 1 [45] 

O LD-CELP fornece um desempenho praticamente idê;ltico ac codific'1dor 
ADPCM padrão para 32 kbit/s (G.721). 
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9. CONCLUSÕES 

Neste artigo foi apresentada uma visão unificada da teoria e aspectos mais 
importantes relativos a três diferentes métodos para geração da função 
excitação de um filtro de síntese LPC, quais sejam: multi-pülso, pulsos 
regularmente espaçados e excitaç..ão vetorial (dicionário de códigos). Todos 
esses métodos têm por base para determinação da seqüência de excitação 
(quase) ótima um critério de distorção ponderado que depende da envoltória 
espectral do bloco de amostras de voz a ser quantizado. Especificamente, é 
permitido que o espectro do ruído de quantização tenha um nível de energia 
maior na região das formantes. 

Ainda que esses modelos possam todos ser enquadrados na classe de 
procedimentos de análise-por-síntese, a complexidade na implementação e 
a taxa para qual eles são mais indicados variam consideravelmente. 

A complexidade comput2.cional exigida por uma busca exaustiva daexcitação 
ótima em sistemas multipulso e CELP conduziu à proliferação de estratégias 
para redução dessa complexidade, fazendo com que uma implementação 
em tempo real fosse possível. Em verdade, com a tecnologia atual toOOs--os 
codificadores mencionados na Tabela 1 podem hoje ser implementadas­
empregando uma pastilha DSP para o codificador (onde a complexidade está 
concentrada) e outra para o decodificador. 

Afortunadamente, essas técnicas recentes para redução do custo computa­
cional podem também melhorar o desempenho. Esse é o caso, por exemplo, 
do uso de vetores esparsos em sistemas CELP, ao invés de seqüências 
estocásticas densamente preenchidas. 

o emprego do preditor com retardo longo, que realiza uma busca de uma 
componente da seqüência excitação a partir de excitações utilizadas para 
blocos anteriores, garante um ganho adicional na qualidade subjetiva do sinal 
sintetizado. 

Com relação a desenvolvimentos relativamente recentes para taxas próxi­
mas a 2 kbitls, os codificadores CELP se mostraram uma alternativa promis­
sora para superar a qualidade sintética da voz nessas taxas. 
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Embora avanços notáveis tenham sido conseguidos para essa classe pro­
missora de codificadores, com aplicações diversos como comunicações 
móveis, armazenarnento de voz e transmissão digital de voz cm canais faixa 
estreita, vários problemas ainda não foram resolvidos. Eles se referem à 
qualidade de voz percebida pelo usuário e dependem de muitos fatores, 
inclusive de retardo de codificação. 

Inicialmente, é necessário um esforço para superar as deficiências do modelo 
da prC"dução da voz, explorando também os limites da audição humana 
definindo, assim, critérios de erro mais significativos de ponto de vista da 
percepção auditiva. Desta forma talvez seja possível obter uma reprodução 
transparente da voz em taxas baixas. 

Apesar do continuado avanço tecnológico dos processadores específicos 
DSP, haverá dificuldades de implementação de um codificador CELP que 
usa dicionários muito grandes e quantização vetorial dos coeficientes LPC 
com um alto número de bits. Portanto algoritmos mais eficientes deverão ser 
desenvolvidos para que as implementações apresentem desempenho com­
parável aos chamados codificadores de referência que são executados 
"off-line", -

Ainda com relação à qualidade de voz sintetizada pa;-ece ser possível uma 
melhoria através de um maior refinamento do preditor de retardo longo, 
conduzindo a L'TI contorno do período fundamental com variação suave ao 
longo dos diversos segmentos de voz. 

Uma quarta área de pesquisa éa análise de codificadores com baixo retardo 
e alta qualidade para taxas inferiores a 10 kbiVs. Como mencionado na seção 
6 isto já foi atingido com sucesso para a taxa de 16 kbiVs. No entanto, para 
taxas menores o desafio continua, já que tamanhos de blocos mais longos 
propiciam o emprego de um número menor de bits e uma melhor qualidade. 

Finalmente, C3 codificadores CELP e multipulso tendem a ser vulneráveis a 
erros no canal, em especial aqueles que operam em taxas baixas e portanto 
devem fazer uso de quantizadores vetoriais e preditor de retardo longo. Para 
que os mesmos possam ser utilizados em canais reais eles devem ser 
tornados intrinsicamente mais robustos, bem como técnicas apropriadas para 
correção e recuperação contra erros devem ser desenvolvidas. 
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