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Introduction 

INTRODUCTION 

Ce rapport présente les résultats d'étude de diverses techniques 

de codage numérique de signaux musicaux. Ces signaux sont destinés â la 

transmission radiophonique de haute qualité, par le futur Service de Radio-

diffusion par Satellite (S.R.S.). 

Plusieurs procédés de codage numérique sont proposés par diverses 

instances internationales. Ceux-ci correspondent â des "lois" de compres-

sion numériques dont l'étude détaillée est proposée en Annexe A de ce rap-

port. Avant codage et compression du signal, certaines lois de préaccen-

tuation des hatites fréquences sont aussi développées pour étude théorique 

dans cette même Annexe. 

Les performances comparées des lois de codage et des lois d'ac- 

centuation font l'objet d'une analyse détaillée et commentée en Annexe B. 

Tous les logiciels de simulation et de traitement du signal (Rap-

port Signal â Bruit...) ont été développés et présentés dans des rapports 

préliminSires 1 et 2 qui forment l'essentiel des Annexes A et B de ce docu-

ment. Ce rapport final, dans ses chapitres préliminaires, présente: 
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1 
• Au chapitre 1:  un résumé de la situation actuelle: propositions 

diverses, organismes et pays concernés, choix d'alternatives â 

tude... Une sélection d'études comparées entre lois de codage et 

entre lois d'accentuation est proposée en fonction du contexte ac-

tuel. 	Quelques résultats généraux (Rapport Signal â Bruit) sont 

présentés pour des selections musicales. 

• Au chapitre 2: 	Un ensemble des travaux réalisés pour mettre en 

oeuvre l'ensemble des tests subjectifs. 

Ces tests seront présentés sous forme d'enregistrement nuerique, 

sous 16 bits, sur une bande de type vidéo compatible avec l'équipe-

ment requis par Radio-Canada qui se charge des tests eux-mêmes. 

Le chapitre 2 présente des réalisations expérimentales (interfaces) 

et logicielles très spécialisées. Des copies de la bande magnétique 

de test accompagnant ce rapport sont fournies: une, directement à 

Radio-Canada, l'autre au représentant du CRC. Cette dernière (CRC) 

contient en plus un original complet de toutes les sources musica-

les. La documentation associée est fournie avec la bande. 

• Au chapitre 3:  Des éléments d'analyse du comportement d'un modula-

teur delta .  â décision instantanée. Ce modulateur est intéressant 

par sa simplicité de conception et il paraît utile d'en évaluer les 

performances comparées avec des systèmes beaucoup plus complexes. 

Au chapitre 4:  Nous avons inclu certains éléments pouvant justifier 

des études futures. Le "codage par sous-bande", déjâ présenté dans 

les rapports préliminaires, (Annexe A et B) de ce rapport, est sûre- 

1 
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ment une voie d'analyse autorisant des débits numériques encore plus 

faibles. L'utilisation des propriétés de perception de l'oreille 

(Annexe A) et l'analyse objective du rapport Signal sur Bruit par 

"bande critique" de fréquence (Annexe B), peut inciter â un tel 

développement de recherche. 

Le comportement des codeurs en présence d'erreurs de transmission 

reste une caractéristique importante â analyser. L'utilisation du 

codage par sous-bande avec "protection" particuliére des bandes 

sensibles", peut présenter certains avantages. 



Chapitre 1 

CHAPITRE 1 

LOIS DE CODAGE 

PROPOSITIONS ET PERFORMANCES 

Au stade actuel du développement des études dans le domaine du 

codage numérique des signaux de haute qualité, on dénombre trois configu-

rations générales. 

Divers organismeè nationaux et internationaux ont actuellement 

proposé ou fourni des "Avis*" et/ou "Recommandations" sur ces sujets. 

1.1 Situation actuelle sur les lois de codage  

Un premier rapport rappelé en Annexe A, présente les aspects 

techniques et pratiques des lois concernées et rappelées ci-dessous. 

1.1.1 Loi logarithmique â 13 segments  

Présen'tée en Annexe A, (paragraphe 1.1.1, figure 1), cette loi 

est plus connue sous l'appellation de "loi A = 87,6", en usage en télépho-

nie numérique en Europe. Son débit associé est de 8 bits par échantillon 

codé. La table de codage est définie par le C.C.I.T.T.* 

* CCITT: Sixth Plenary Assembly, Recommandation G711, 111-2, pp. 407-14, 
CCITT, Geneva, 1976. 
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Un algorithme de codage (par itérations) a été développé pour 

cette loi. L'Annexe A présente les détails de la table de codage "adaptée" 

pour nos besoins de simulation avec une •dynamique d'entrée de 16 bits et 

une compression en 11 bits de sortie (Table 1). 

Cette loi ne figure pas dans les propositions actuelles et la 

bande de test ne l'incluera donc pas. 

1.1.2 Loi logarithmique à 11 segments,,type A 

La Recommandation J41 du CCITT* détaille la table de codage et 

les caractéristiques proposées. 

L'Annexe A présente la table 2, qui est une version "adaptée" aux 

besoins de simulation pour un algorithme itératif de calcul (et non une 

lecture de table) qui a été développé. 

Cette loi  est l'une des variantes de codage possible parmi les 

plus probables. Elle fait donc l'objet d'un test subjectif monte sur bande 

numérique. 

Elle sera, pour simplicité, identifiée par le sigle: 

Loi A—J41 

ou simplement: Loi A,  (puisque seule la référence J41 est retenue ici). 

* CCITT: Recommandation J41, pp. 9-14, "Characteristics of Equipment for 
the Coding'of Analogue High Quality Sound Programme Signals for Transmis-
sion on 384 Kbits Channels". 
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1.1.3 Loi logarithmique à 15 segments, type g = 255  

Il s'agit d'une version inspirée de la loi téléphonique nord-

américaine. La table 4 de l'Annexe A présente la version associée â l'al-

gorithme de codage développé. 

La compression permet de passer d'une entrée avec 16 bits, 'â un 

code transmis sous 11 bits. Un systême utilisant cette loi est proposé aux 

Etats-Unis par "Scientific Atlanta". En conséquence, cette loi fait aussi 

l'objet du test subjectif préparé. Elle sera identifiée: par le sigle 

"Loi L. 

1.1.4 Lois de codage "Semi Instantange"  

Plusieurs propositions ont été avancées, utilisant le principe de 

"codage par blocs". Le codage est linéaire pour un bloc de 32 échantillons 

consécutifs (1 milliseconde"). L'ajustement de dynamique du bloc est ef-

fectué par l'envoi d'un mot de code supplémentaire toutes les millise- 

. condes. 

L'Annexe A présente diverses configurations (fig. 4, 5 et 6, 

section 1.2). Trois systêmes inspirés de cette technique ont été proposés 

par la B.B.C.* (British Broadcasting Corporation). Deux variantes ont été 

Caine,C.R., English AR, O'Clarey, 	"Nicam 3: Near Instantaneously 
Companded Digital Transmission  System for High Quality Sound Programmes", 
Radio and Electronic Engineer, vol. 50, #10, pp. 519-530, (Oct. 1980). 
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étudiées par T.d.F.* (Télédiffusion de France). 

Bien que toutes simulées et disponibles, ces versions ne diffl-

rent que par les contraintes de débit (9 â 11 bits transmis...). Les ca-

ractéristiques d'organisation de trame avec correction d'erreurs ne font 

• pas partie de l'analyse présente. 

De toutes ces versions, l'une dêjâ proposée par la BBC sous l'ap- 

pellation NICAM 3 (Near Instantaneously Companded Audio Multiplex) a  rai-   ...... 	_ 	_ 

1ié, semble-t-il,  plusieurs organismes. 

Le CCITT* a ainsi joint â sa "Recommandation J4I", une autre 

alternative de codage en présentant en Annexe J41, les caractéristiques et 

table de codage. 

Cette proposition a été simulée (comme les autres variantes aus- 

si) et fait l'objet des tests subjectifs d'évaluation. 

1.1.5 Propositions internationales pour le codage  

Plusieurs organismes nationaux ont propôsé l'une ou" l'autre des 

* McNally, G.W., Gilchrist, N.H.C., - "The Use of a Programmed Computer to 
Compare the Performance of Digital Companding'System for High Quality Sound 
Signals E.B.U. Review, no 178, pp. 280-290, (Dec. 1979). 
* CCITT - Recommandation J41, pp. 15-17 et Annexe J41, pp. 1.5, "Characte-
ristics of Equipment for the Coding of Analogue High Quality Sound Program-
me Signals for Transmission on 384 Kbits Channels". 
* CCITT - Annexe J41 - Study Group XV - Temporary Document 25-E Question 
2/XV, Geneva, 16-23 May 1984. 
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lois de codage décrites précédemment et dont les caractéristiques adaptées 

â nos programmes de simulation sont en Annexe A. 

Un rapport de la commission CMTT* , porté â l'étude par les grou-

pes XV et XVIII du CCITT, résume les caractéristiques des propositions les 

plus récentes. 

Le tableau 1.1 reprend les éléments qui ont été simulés dans le 

cadre de ce contrat d'étude et qui fait l'objet de 'propositions par divers 

pays. 

* CMTT - "Digital Transmission of Sound-Programme SignaIs", Rapport 647-2, 
pp. 177-'192, incluant Annexes I, 11 et III. 



11•1111•1111•11111M111111111MIMINIMIIIIIIIMIIMIIIM111111111111111111•11111111111111111•1 

Lois Semi-instantanées 	Lois instantanées, logarithmiques 	Loi particulière: Modu- 
lation Delta 

Bande passante 	40 Hz 	à 	15 KHz( 1 ) 

Fréquence échan- 	 32 KHz 	 204 à 330 KHz 
tillonnage 	• 

Nature de la loi 	5 gammes 	A-13 seg. A-11 seg. A-11 seg. g-15 seg. 	Modulation Delta 

Réduction de débit 	14/10,1 	14/10 	14/11 	14/11 	-( 5 ) 

Résolution maximale/ 
minimale 	14/10 	14/8 	14/9 	14/9 	-( 5 ) 

Débit codage 
source Kbit/s 	323 	320 	352(2 ) 	204 à 330•  

Protection d'erreurs 	12 	13 	11 
bits 	 16 	32 	_(4) 	_(4) 

Signalisation bits 	3 	2 	4 	0,66 	0 	_(4) 	_('f) 

Débit transmission 	 384 	 Variable 
Kbit/s 	 204 à 330 Kbit 

	

Canada RFA,Hollande Scienti- 	Dolby Labs 
Proposition 	France 	Angleterre 	Italie 	Suisse Danemark 	fic At- 	USA 

Norvège( 3 ) 	lanta,USA 

Tableau 1.1 Propositions de caractéristiques et lois de codage. 

(Voir notes page suivante ). 

rà 

rr 

1/40 



(1) 

(2) 

( 3  ) 

(4)  

(5)  
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Notes tableau 1.1:  

Correspond à 3 codeurs en tandem. 

Pour les petits niveaux (-36 dB sous le point de saturation) 10 

bits suffisent pour le codage. Le lliéme bit peut être affecté à 

Un autre usage. 

La proposition de ces pays diffère un peu de celle du Canada/ 

Suisse par la définition du point de saturation (+15 dBmOs au 

lieu de +12 dBmOs...). 

Information non disponible. 

Infôrmation non pertinente. 

Toutes les lois du tableau 1.1 sont simulées sauf le modulateur 

delta de Dolby dont une maquette seulement nous a été fournie. 

Tous ces codeurs, y compris le codeur delta feront l'objet de 

tests subjectifs d'évaluation de qualité. 

NOTE: Information 1  

Divers éléments de proposition par les pays se trouvent dans la 

documentation suivante: 
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Japon 	[CCIR, 1978-82aa]. 

Hollande 	[CCIR, 1978-82ab]. 

Allemagne RFA 	[CCIR, 1978-82aj], [CCIR, 1978-82ad]. 

Angleterre 	[CCIR, 1978-82o]. 

Italie 	[CCIR, 1978-82ak]. 

Canada 	[CCIR, 1978-82af]. 

Suisse 	[CCIR, 1978-82r]. 

Danemark 	[CCIR, 1978-82ag]. 

Le Rapport 647-2 du CCIRR (pp. 177-192), rapporte en outre le 

choix unanime d'une fréquence d'échantillonnage de 32 KHz. Cette option ne 

sera donc pas mise en cause dans nos travaux, 

NOTE: Information 2 

Le même rapport signale la possibilité (suggestion p. 189) de 

transmettre directement un code linéaire uniformément quantifié â 14 bits,  

sans aucune accentuation. Ce cas sera donc simulé et testé subjec-

tivement. 

1.2 Lois de Pr ê et Dgsaccentuation  . 

• 

Trois lois différentes ont 'été proposées: 

a) Loi originale issue de l'Avis J17 du CCITT dejâ utilisée pour les 

signaux analogiques transmis en Europe du moins. (Pas d'accentua- 
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tion en Amérique du Nord) et proposée dans la  Recommandation J41 du 

CCITT. 

b) Loi, rapportée â l'Annexe 1, de la Recommandation J41 comme alterna- 

tive possible â la précédente. 

c) Loi "â deux constantes de temps" proposée et expérimentée par le 

Japon (Satellite BS-2a). 

Ces trois versions ont €t 	Annexe A, chapitre 2, 

section 2.1), dans leur principe de conception. .Le compOrtément "objectif" 

de ces lois, par l'analyse des .rapports Signal sur Bruit est développé â 

l'Annexe B, chapitre 2, section 2.2. 

On y reléve de trés faibles différences de comportement, sous 

l'angle du RSB. Vraisemblablement, seuls les tests subjectifs Pourront 

apporter une nuance d'évaluation, s'il en existe. 

.0n notera â L'Avis J17 (Fascicule 111-4, page 75) que le CCITT 

rapporte que "... les avantages que l'on pourrait obtenir en utilisant des 

courbes de préaccentuation différentes sont plutôt faibles..." 

En conséquence: 

• La  lol  "originale J17", avec perte d'insertion (-6,5 dB â 800 Hz); 

• La loi type Japon, 
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1 

1 
seront seules  incluses dans les tests subjectifs  avec un intérêt plus par-

ticulier pour la loi J17 déjâ largement appuyée par les pays suivants: 

France, Angleterre, URSS, Suisse, Canada, Allemagne (RFA), Hollande, Dane-

mark, Norvège 

selon le CCIR* dans un résumé de la Documentation du CMTT (1978-82). 

Note 1: 	On notera que le Japon, bien qu'ayant expérimenté une loi d'ac- 

centuation particulière (simulée et testée) n'en a pas fait l'objet d'une 

proposition rapportée par le CCIR. Il recommande de n'utiliser aucune 

accentuation. 

Note 2: 	L'Italie est le seul autre pays â ne pas choisir la loi J17. Son 

choix s'est porté vers la loi présentée en Annexe Ide la Recommandation 

J41 du CCITT. 

Nous avons convenu, avec le responsable du CRC, de ne pas inclure 

cette dernière loi dans les tests subjectifs. L'étude théorique est cepen-

dant présenté en Annexe A (sections 2.1.2, 2.2 et suivantes) et en Annexe B 

(section 2.2). 

1 

1 
* CCIR, "Digital .  Transmission of Sound Programme Signais', Rapport 647-2, 
pp. 177-192. 

1 

1 

1 
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• • 1.3 Comportement objectif des codeurs  

L'Annexe B, chapitre 1, présente plusieurs méthodes d'évaluation 

de qualité d'un codage: 

Rapport signal sur bruit temporel b(t) = x(t) - y(t) 

Rapport signal sur bruit fréquentiel â base temporelle avec cal-

cul du spectre du bruit: b(t) = x(t) - y(t) 

Rapport signal sur bruit fréquentiel à base spectrale 

B(F) = 1X(f) - 

oiI x(t) signal entrée, y(t) signal de sortie codé/décodé, b(t) bruit (tem- 

porel) de codage. 	X(f), Y(f) sont les spectres calculés par FFT. 

Note 1: 	Rappelons que l'analyse peut se faire par blocs de N échantillons 

consécutifs. La moyenne des RSB sur l'ensemble des blocs est alors appelée 

ISB ou Indice de qualité Signal sur Breuit. 

Note 2: 	Chaque RSB ou ISB peut aussi être analysé (calculé) par bande de 

fréquence. 	Chaque bande correspond alors â une "bande critique" de l'o- 

reille. 

L'Annexe 8, chapitre 1, uésente les définitions et méthodes de 

calcul des RSB et ISB ainsi que le tableau des bandes critiques (Tableau 

1.3). 

RSB 

RSB
F 

RSB
F 
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1.3.1 Mesure des rapportsSignal sur Bruit en fonction du temps  

. Les figures suivantes montrent l'évolution du RSB calculé par 

blocs de 512 échantillons (512 32 = 16 ms de durée) pour trois séquences 

musicales de 10 secondes environ, (figure 1.1) extraites de:. 

• Rachmaninoff (Sonate #1 en  

• Satie (Gymnopédie), 

• Debussy (Ibéria), 

avec différents codeurs soumis â une pré puis désaccentuation. Le sigle 

RSB représente le calcul temporel et RSF le calcul fréquentiel. 

a) Loi A - préaccentuée (J17), fig. 1.2 (RSB temporel), fig. 1.3 (RSB 

fréquentiel). 

b) Loi type NICAM 3 - préaccentuée (J17), fig. 1.4 (RSB temporel), fig. 

1.5 (RSB fréquentiel). 

c) Loi type NICAM 3 - préaccentuée (type EIA Japon: 2 constantes de 

temps), fig. 1.6 (RSB temporel), fig. 1.7 (RSB fréquentiel). 

d) Loi p, - préaccentuée (J 17), fig. 1.8 (RSB temporel), fig. 1.9 (RSB 

fréquentiel). 

e) Loi A - préaccentuée J17 (2iême exemple), fig. 1.10 (RSB temporel), 

fig. 1.11 (RSB fréquentiel). 

f) Loi type NICAM 3 - préaccentuée J17 (2iême exemple) fig. 1.12 (RSB 

temporel), fig. 1.13 (RSB fréquentiel). 

g) Loi type NICAM 3 - préaccentuée J17 (3ième exemple) fig. 1.14 (RSB 

temporel). 

h) Loi type NICAM 3 - préaccentuée JAp (3iême exemple), fig. 1.15 RSB 

temporel). 

i) Codeur Delta Dolby - 204 KHz, fig. 1.16. 

j) Codeur Delta Dolby - 330 KHz, fig. 1.17. 
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Commentaires: 	Les valeurs mesurêes RSB et RSF pour le codeur delta de 

Dolby tiennent compte de l'utilisation d'une maquette c'est--dire descon-

Versions N/A puis A/N ont été imposées. Un décalage temporel entre ori-

ginal'et codé/dêcodê a dû être compensa par dêcalage de fichier numêrique 

et un "offset" du convertisseur numérique N/A-A/N a dû être corrigê. 

Les valeurs RSB et RSF ne peuvent donc être considérêes que comme 

très peu significatives. Elles sont valables pour la comparaison entre 

elles mais pas pour une comparaison avec les autres lois. de codage. 
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1.3.2 Mesure des rapports Signal sur Bruit en fonction de la fréquence 

L'oreille .présente des "bandes critiques" de perception présen-

crées .  en Annexe B, chapitre 1. Sur des sélections particuliéres, "1, 2 et 

3," 'extraites des séquences musicales précédentes, (fig. 1.18 et 1.19) 

nous présentons aux figures suivantes, fig. 1.20 â 1...) les Rapports Si-

gnals â Bruit par bande. 

La figure 1.19 représente un bloc de 256 échantillons soit 8 

millisecondes de signal (â 32 KHz). L'échelle est réduite de 1/3 sur les 

deux courbes supérieures 

Sur les figures 1.20 et suivantes, les FFT sont calculées sur 2 

blocs, soit 512 échantillons consécutifs. 

Les figures 1.23 â 1.28 illustrent les résultats de codage sous 

forme de RSB fréquentiel (ou RSF• sur 2 blocs) dans chaque "bande critique" 

de fréquence de l'oreille (voir Annexe B). Sur ces figures, l'échelle des 

fréquences est linéaire, celle du RSB est logarithmique. On a porté aussi 

la courbe d'énergie relative par bande (niveau 0 dB pour la bande la plus 

énergétique). . 



Fig. 1.18 Séquences musicales - extraits1,2 et 3 (voir figure 
1.19). 
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Fig. 1.19 Extraits de 8 ms de séquence de la figure 1.13. 
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=> 
=> 
m> 
-2> 
e>, 
=> 
=> 
2> 
-2> 
2> 
2> 
-2> 
2> 
=> 
=> 
2> 
2> 
re> 
2>. 
2> 
=> 
=> 
2> 

Bande Hz 

DANS LA BANDE 	1 	( 	20 - 	100 ) 
DANS LA BANDE 2 ( 100 - 200 ) 
DANS LA BANDE 3 ( 200 - 300 ) 
DANS LA BANDE 4 ( 300 - 400 ) 
DANS LA BANDE 5 ( 400 - 510 ) 
DANS LA BANDE 6 ( 510 - 630 ) 
DANS LA BANDE 7 ( 630 - 770 ) 
DANS LA BANDE 8 ( 770 - 920 ) 
DANS LA BANDE 9 ( 920 - 1080 ) 
DANS LA BANDE 10 ( 1080 - 1270 ) 
DANS LA BANDE il ( 1270 - 1480 ) 
DANS LA BANDE 12 ( 1480 - 1720 ) 
DANS LA BANDE 13 ( 1720 - 2000 ) 
DANS LA BANDE 14 ( 2000 - 2320 ) 
DANS LA BANDE 15 ( 2320 - 2700 ) 
DANS LA BANDE 16 ( 2700 - 3150 ) 
DANS LA BANDE 17 ( 3150 - 3700 ) 
DANS LA BANDE 18  ( 3700 - 4400 ) 
DANS LA BANDE 19 ( 4400 - 5300 ) 
DANS LA BANDE 20 ( 5300 - 6400 ) 
DANS LA BANDE 21 ( 6400 - 7700 ) 
DANS LA BANDE 22 ( 7700 - 9500 ) 
DANS LA BANDE 23 ( 9500 - 12000 ) 

• DANS LA BANDE 24 ( 12000  -15500  ) 

R SB 
dB 	

Energie relative 

39 1 99 	-24. 	dB  
61.77 	-3. 
73.28 	-3. 
71.49 	0. 
67.70 	-7. 
7/.30 	-3. 
70.02 	-8. 
69.23 	-4. 
68.57 	-9. 
69.25 	-9. 
61.44 	-13. 
63.73 	-14. 
59.09 	-16. 
63.73 	-20. 
59.26 
55.32 	-26. 
51.87 	-29. 
41.84 	-34. 
42.58 	-34. 
35.57 	-41. 
30.73 	-46. 
26.00 	-50. 
22.35 	-51. 
23.31 	-50. 

Tableau 1.2 Tableau des valeurs de la figure 1.23. 
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Energie relative 
dB 

Bande. Hz RSB 
dB 

DANS LA BANDE / ( 	20 -  100 ) => 42.94> 	-28. 
DANS LA BANDE 2 ( 100 - 200 ) => 76.68 	0. 
DANS LA BANDE 3 ( 200 - 300 ) => 69.74 	-5. 
DANS . LA  BANDE 4 ( 300 - • 400 ) => 67.54 	-3. 
DANS LA BANDE 5 ( 400 - 510 ) => • 77.01 	-3. 
DANS LA BANDE 6 ( 510 - 630 ) => 73.32 	-6. 
DANS LA BANDE 7 ( 630 - 770 ) => 63.43 	-12. 
DANS LA BANDE 8 ( 770 - 920 ) => 63.21 	-12. 
DANS LA BANDE 9 ( 920 - 1080 ) => 69.20 	-4. 
DANS LA BANDE 10 ( 1080 - 1270 ) => 55.72 	-ii. 
DANS LA BANDE ii 	1270 - 1480 ) => 59.64 	-14. 
DANS LA BANDE 12 ( 1480 - 1720 ) => 51.57 	-18. 
DANS LA BANDE 13 ( 1720 - 2000 ) => 61.58 	-5. 
DANS LA BANDE 14 ( 2000 - 2320 ) => 57.68 	-15. 
DANS LA BANDE 15 	2320 - 2700 ) => 56.93 	-15. 
DANS LA BANDE 16 ( 2700 - 3150 ) => 56.34 	-14. 
DANS LA BANDE 17 ( 3150 - 3700 ) => 55.65 	-10. 
DANS LA BANDE 18 ( 3700 - 4400 ) => 49.57 	-16. 
DANS LA BANDE 19 ( 4400 - 5300 ) => 55.00 	-14. 
DANS LA BANDE 20 ( 5300 - 6400 ) => 53.88 	-14. 
DANS LA BANDE 21  .( 6400 - 7700 ) => 55.76 	-13. 
DANS LA BANDE 22 ( 7700 - 9500 ) => 49.04 	-17. 
DANS LA BANDE 23 ( 9500 - 12000 ) => 53.90 	-14. 

	

FANS LA BANDE 24 ( 12000 - 15500 ) => 49.53 	-18. 

Tableau 1.3 Tableau des valeurs de la figure 1.24. 
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DANS LA BANDE 1 ( 	20 - 100 ) => 25.46 	-30. 
DANS LA BANDE 2 ( 100 - 200 ) .4. 29.94 	-33. 
DANS LA BANDE 3 ( 200 - • 300 ) => 55.83 	-33. 
DANS LA BANDE 4 ( 300 - 400 ) => 49.40 • 	 -18. 
DANS LA BANDE 5 ( 400 - 510 ) => 47.87 	-20. 
DANS LA BANDE 6 ( 510 - 630 ) 	34.25 	-41. 
DANS LA BANDE 7 ( 630 - 770 ) => 40.94 	-27. 
DANS LA BANDE 8 ( 770 - 920 ) => 64.44 	-9. 
DANS LA BANDE 9 ( 920 - 1080 ) => 71.69 	0. 
DANS LA BANDE 10 ( 1080 - 1270 ) => 19.80 	-51. 
DANS LA BANDE 11 ( 1270 - 1480 ) => 26.98 	-47. 
DANS LA BANDE 12 ( 1480 - 1720 ) => 39.11 	-37. 
DANS LA BANDE 13 ( 1720 - 2000 ) => 44.24 • 	-28. 
DANS LA BANDE 14 ( 2000 - 2320 ) => 33.79 	-39. 
DANS LA BANDE 15 ( 2320 - 2700 ) => 54.02 	-17. 
DANS LA BANDE 16 ( 2700 - 3150 ) => 52.86 	-21. 
DANS LA BANDE  • 17 ( 3150 - 3700 ) => 31.03 	-46. 
DANS LA BANDE 18 ( 3700 - 4400 ) => 22.54 	-52. 
DANS LA BANDE 19 ( 4400 - 5300 ) => 33.66 	-39. 
DANS LA BANDE 20 ( 5300 - 6400 ) => 26.67 	-47. 
DANS LA BANDE 21 ( 6400 - 7700 ) => 15.51 	-57. 
DANS LA BANDE 22 ( 7700 - 9500 ) => 20.11 	-51. 
DANS LA BANDE 23 ( 9500 - 12000 ) => 15.83 	-55. 
DANS LA BANDE 24 ( 12000 -  15500 ) => 13.43 	-55. 

Tableau 1.4 Tableau des valeurs de la figure 1.25. 
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1.3.3 Anal_.yse et conclusion des évaluationsAjectives  

Toutes ces lois donnent des résultats très sensiblement voisins 

au niveau objectif. 

La loi type NICAM se caractérise par un niveau de .qualité 

(RSB) relié à l'amplitude moyenne des échantillons codés. Les plus petits 

signaux sont dégradés de façon similaire aux lois A et 11. Les plus hauts 

signaux sont un peu mieux codas (fig. 1.14 comparée avec fig. 1.2 et fig. 

1.8). Subjectivement cependant, il est assez peu probable que ces diffg- 

. rences soient perceptibles. 

Les lois A et 11, conformément aux Annexes A et B de ce rap-

port, montrent bien une dégradation nette de la qualité de codage pour les 

petits signaux (fig. 1.2, 1.3, 1.8, 1.9). 

Les RSB temporels et fréquentiels donnent sensiblement des 

résultats comparables. Ceci est normal puisque ces codeurs n'imposent 

aucun déphasage appréciable malgré les filtres ,de pré et désacCentuation. 

Les signaux musicaux contiennent beaucoup d'énergie de- basse fréquence. 

Les basses fréquences ne sont pas ou peu affectées par le déphasage des 

filtres. 

Enfin les lois de prg-dgsaccentuation ne semblent donner un 

effet particulièrement sensible au niveau objectif que dans un cas. On 

relève peut être un très faible avantage, quelques décibels, pour la loi 

type EIA Japon. En effet, cette loi n'affaiblit aucunement les basses 
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fréquences contrairement à la loi J17 (voir Annexe A). S'il doit exister  

une préaccentuation numérique seulement, on peut penser proposer cette 

version (EIA Japon): 	voir fig. 	1.14 et 1.15, ou de manière similaire 

(fig. 1.4 et 1.6 ou 1.5 et 1.7). 	Il est cependant impossible d'affirmer  

que ce léger avantage puisse être subjectivement perceptible. 

Devant cette caractéristique (RSB en fonction du temps) de la loi 

d'accentuation (EIA Japon), nous avons effectué une analyse fréquentielle  

par bande critique du RSB. 

La comparaison de la figure 1.23 avec la figure 1.26 montre de 

manière évidente qu'un avantage de 3 à 6 dB est assuré surtout dans la 

partie basse du spectre (<3000 Hz))  à la loi EIA-Japon. 

Il est donc justifié de présenter d'autres figures avec cette 

préaccentuation. 

• La figure 1.29 montre un codeur: loi 4 avec préaccentuation EIA Japon 

sur l'extrait musical #1. 	Elle est à comparer directement avec la 

figure 1.8: l'avantage atteint parfois près de 10 dB pour la loi EIA. 

• La figure 1.30, avec un codeur, Loi A (11 bits), avec l'extrait musical 

#3, montre un avantage moyen de 3 à 6 dB par rapport au même codeur de 

la figure 1.10 avec l'autre courbe J17 d'accentuation. 

• Rappelons que les figures 1.15 et 1.14 prEsentaient le cas.d'un codeur 

NICAM-3 avec l'extrait musical #2: avantage de 3 dB environ. 
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En fonction de ces résultats, nous avons choisi de présenter 

quelques figures cOmplémentaires illustrant le' rapport à bruitifréquentiel 

par bande de fréquences. L'énergie relative est aussi indiquée (courbe en 

trait plein). L'échelle de fréquence est logarithmique. Ce sont les figu-

res 1.31 à 1.39. • 

En moyenne l'amélioration apportée par la loi JAP(EIA)  est sur- 

tout importante en basse fréquence (< 3KHz), pour la perception auditive. 

Pour la courbe d'accentuation J17, rappelons (voir Annexe A), que cette 

dernière "écrase" les très basses fréquences de -12 dB avec -6,5 dB à 800 

Hz et 0 dB autour de 2 KHz. 

En l'absence de toute accentuation, on note parfois une améliora-

tion par rapport à cette loi (EIA-Japon): voir fig. 1.39 ou une détériora-

tion (légère), voir fig. 1.38. 

Il n'est sans doute pas utile, une fois le signal numérisé, d'im-

poser une telle accentuation (J 17 ni même peut être EIA-Japon). Les tests 

subjectifs seront juges de l'effet entendu par l'oreille. 
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1.4 	Conclusion  

Lois de codage  

Loi A et Loi g (11  bits) sont essentiellement comparables, ce qui 

était prévisible en raison de la similitude des tables de codage. L'algo-

rithme itératif de codage simulé est le même (à un facteur additif +128 

près) pour la quasi totalité de la dynamique du codeur (sauf sur le segment 

J=1, voir Annexe A). 

Le codeur NICAM 3 (10 bits) donne lui aussi une qualité très 

similaire surtout pour les dynamiques élevées. Aux transitions de dynami-

que, le codage par bloc peut provoquer une dégradation locale (1 bloc) de 

qualité (RSB). Cependant l'effet de masquage de l'oreille peut éliminer 

cette dégradation de la perception auditive. 

• Courbe d'accentuation  

La courbé EIA (Japon) présente manifestement un avantage quanti-

tatif d'environ 3 à 6 dB sur le rapport signal à bruit, en fonction du 

temps. Par bande de fréquence, dans certaines bandes au centre du spectre, 

cet avantage peut être encore plus net,, 

La courbe J1 7' est dévaforisge dans ces mesures, par le fait 

qu'elle atténue les basses fréquences, .conduisant à "placer" les échantil- 

ions à coder sur les segments inférieurs des lois de codage. D'où une 

perte de qualité objective. 
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Il faut cependant bien noter qu'ici les accentuations ont été 

appliquées sur les signaux déjâ numérisés eh 16 bits . (linàires). 

Il en serait autrement, avec une accentuation analogique,  avant 

nuMérisation,  oü seule importe alors l'accentuation relative  entre les 

parties basses et hautes du spectre (soit ici 18 dB environ contre 10 dB 

pour la courbe EIA Japon). Ce principe n'est évidemment pas simuiable en 

numérique. 

Les courbes précédentes, RSB par bandes de fréquence, peuvent 

utilement être rapprochées d'une courbe normalisée de sensibilité au bruit 

de l'oreille*. 

1 

1 
* CCIR - Recommandation 468-3. 



Chapitre 2 

CHAPITRE 2 

ACQUISITION ET RESTITUTION DU SIGNAL RADIOPHONIQUE 

HAUTE QUALITE 

'La numérisation et la restitution du signal audio de haute quali-

té est une opération délicate. En effet, il est impératif de travailler a 

une cadence d'échantillonnage d'au moins 32 KHz et avec une résolution des 

convertisseurs d'au moins 16 bits. Le processus d'acquisition et de resti-

tution du signal ne doit pas introduire de dégradations mesurables vis-a-

vis de celles introduites par les algorithmes de codage. 

Le lieu de traitement (Université de Sherbrooke) étant distant 

des lieux de prise de son et d'écoute (Radio-Canada), il est nécessaire de 

stocker le signal audio avant et après le traitement. 

Le stockage numérique de signal sur bande vidéo est le moyen que 

nous avons choisi car c'est le plus économique et il présente un niveau de 

dégradation très faible pour le signal. En fait après la prise de son, le 

signal restera sous forme numérique jusqu'a son écoute finale.. 

Le matériel utilisé est un PCM/F1 (Sony) pour effectuer la con-

version analogique a numérique vidéo et un magnétoscope SL2000 (Sony). La 

resolution des convertisseurs utilisés sur le PCM/F1 est de 14 ou 16 bits. - 

Une utilisation en 16 bits offre un niVeau de dégradation minime sur le 

signal. • La fréquence d'échantillonnage est de 44.056 KHz, ce qui est am- 
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plement suffisant. Les codeurs simulés fonctionnant â 32 KHz, une conver-

sion de la fréquence d'échantillonnage est donc nécessaire. Il est â re-

marquer que le signal est préaccentuê avant la numérisation sur le PCM/F1, 

il sera donc indispensable de corriger cette préaccentuation avant d'appli-

quer un algorithme. de codage au signal. De la même façon, il faudra resti-

tuer cette préaccentuation originale avant de retourner le signal dans le 

PCM/Fl. 

L'acquisition du signal audio va donc consister en un transfert 

de l'information numérique de la bande vidéo vers l'ordinateur utilisé pour 

la simulation (ici une PDP-11/60). 	Le retour au niveau analogique pour ' 

réaliser ce transfert est â prohiber car il entrainerait une dégradation du 

signal et cela même avec des convertisseurs de três bonne qualité. 

Il est donc indispensable de modifier le PCM/F1 de façon â aller 

chercher le train numérique constituant le signal juste avant le convertis-

seur numérique â analogique. De même, il faut injecter un signal numérique 

aprês le convertisseur analogique â numérique pour retourner le signal 

audio traité sur la bande vidéo. 

L'entrée et la sortie d'une façon continue (pendant plusieurs 

secondes) de ces données numériques sur un ordinateur n'est pas triviale. 

En effet nous avons affaire. un débit de 44056 x 16 = 704896 bits/seconde 

pour un canal. L'acquisition simultanée des deux canaux constituant un 

signal stéréo représente donc un débit voisin de 1,4 Mbits/seconde. 
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L'acquisition d'un tel flot de bits sur un bus avec une vidange, 

simultanée sur un disque, requiert une quantité d'échange d'au moins 250 

Koctets par. seconde sur le bus en permanence et seulement pour les 

• données. 

Ces considérations nous ont amené â utiliser un processeur vecto-

riel MAP300 pour réaliser le transfert entre les données numériques issues 

du PCM/F1 et la PDP-11/60. Le signal audio numérique est stocké sur le 

disque dédié du processeur vectoriel ou sur un des disques de la 

PDP-11/60. • 

2.1 MAINE DE SIMULATION DES CODEURS  

Nous allons décrire ici les étapes utilisées pour la simulation 

des codeurs proposés entre la prise de son et l'écoute du signal aprâs 

,décodage. Les étapes ayant demandées un travail plus spécifique comme la 

réalisation d'éléments matériels ou le développement de logiciel, seront 

ensuite décrites plus en détail. 

2.1.1 Acquisition du signal audio avec numérisation â l'aide d'un  

PCM/F1 et enregistrement vidéo  

Cette étape a été réalisée par Radio-Canada. Elle comporte la 

prise de son et la sélection d'un certain nombre de piâces musicales (8 au 

total), d'une durée allant de minute â quelques minutes. Après cette 
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premiêre étape, le signal est numérisé sur bande vidéo â raison de 44056 

échantillons de 16 bits par seconde. Le signal est préaccentug selon le 

systême japonais "EIA 50/15 4s. 

2.1.2 Transfert du signal numérique de la bande vidéo vers l'ordi-

nateur de simulation 

-Le signal vidéo issu de - la bande magnétoscopique.est envoyé vers 

un PCM/F1 où il est décode et converti en signal audio. Un prélêvement des 

bits série correspondant au signal est effectué au niveau du PCM/F1 juste 

avant la conversion en analogique. Ce signal est parallélisé â l'aide d'un 

registre â décalages commandé par des signaux de synchronisation issus de 

PCM/Fl. 

Les échantillons parallêles 16 bits sont ensuite dirigés vers un . 

processeur d'entrée-sortie du MAP300. Il s'agit d'un -processeur du type 

IOS-3 ("I/O SCROLL"), capable d'effectuer des échanges programmes de f mil-

lion de mots de 32 bits par seconde av'e c les mémoires du MAP300. 

Avant d'être copié sur le disque du MAP ou d'être transféré vers 

un des disques de la PDP-11/60, le signal numérique subit le traitement 

élémentaire suivant: les canaux gauche et droit sont additionnés et le 

signal résultant est divisé par deux pour constituer un signal monophoni-

que. Cette opération est réalisée en temps réel et en point flottant par 

le MAP300 .(plus précisément par l'APU ("Arithmetic Processor Unit"). 
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2.1.3 Modification de la préaccentuation du signal  

Le signal acquis étant préaccentue selon le systême japonais EIA 

50115gs, il est nécessaire de modifier cette preaccentuation pour simuler 

des codeurs n'utilisant pas de prêaccentuation ou une préaccentuation dif-

férente (celle de la recommandation J17 du CCITT par exemple). Un filtrage 

correctif est donc applique au signal pour enlever la préaccentuation ou la 

modifier. Il est â remarquer que le passage d'une préaccentuation vers une 

autre  (5O/15s vers J17 par exemple) doit se faire avec un seul filtre et 

non avec une succession d'un filtre de dêsaccentuation  et un nouveau filtre 

de . préaccentuation. En effet, une bande de fréquence qui a été atténuée en 

deça de la résolution numérique ne peut plus être regénérée, même avec un 

gain important. L'Annexe A permet de retrouver les résultats théoriques 

développés en simulation: 

2.1.4 Conversion de la fréquence d'échantillonnage du signal à 32 kech/s  

Les codeurs simulés fonctionnant avec des signaux échantillonnés 

â 32 KHz, il est nécessaire d'effectuer une conversion de la fréquence 

d'échantillonnage des signaux acquis â l'aide du PCM/Fl. Un logiciel de 

conversion de fréquence eéchantillonnage a êté.  développé sur le MAP300. 

P 
Il permet de passer d'une fréquence F

1 
â une fréquence  1?2 = — F

1 
 . Dans 

Q 	- 

notre cas P = 8 et Q = 11, ce qui donne une neuvelle fréquence de 32041 

échantillons par seconde au lieu de 32000, soit une erreur de 0,13%-. 
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Signal numérique 
mimmmum* 	sur 

bande vidéo 

Fig. 2.1  Chine d'acquisition du signal audio. 

2.1.5 Simulation des codeurs  

Les logiciels de simulation des différentes lois de codage sont 

ensuite appliqués au signal. Il en résulte un fichier de signal coda—

décodé qui va suivre les transformations inverses de celles du processus 

d'acquisition. 

Les étapes du processus de restitution du signal étant semblables 

â celles de l'acquisition, nous en donnerons seulement une énumération 

sommaire. 
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1 

1 
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1 
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1 

1 
1 

2.1.6 Conversion de la fréquence d'échantillonnage â 44056 ech/sec.  

et restitution de la préaccentuation japonaise  

2.1.7 Copie du signal numérique sur une bande vidéo via le MAP300,  

1'1083 et le PCM/F1 mOdifié  
" . 

2.1.8 Ecoute de la bande vidéo â l'aidà d'un PCM/F1  

2.2 INTERFACE PCM/F1 - MAP300  

2.2.1 Description sommaire du processeur vectoriel MAP300  

Le processeur vectoriel MAP300* est un ordinateur multi-proces-

seurs construit autour de 3 bus asynchrones. La largeur de ces bus est de - 

32 bits pour les données et de 17 bits pour les adresses. Il peut donc 

être équipé d'un maximum de 3 fois 64K mots de 32 bits de mémoire centrale 

(l'unité d'adressage est le demi-mot). Notre configuration comprend 32K 

mots â 500 ns sur le bus 1, 8K mots 300 ns sur le bus2 et 64K mots â 500 

ns sur le bus 3. Il dispose de plusieurs processeurs ayant chacun un rôle 

spécifique dont voisi une brave description. 

• Le CSPU (Central Signal Processor Unit) est l'unité centrale du pro-

cesseur vectoriel. C'est lui qui gare l'ensemble du systame mais il 

n'effectue aucune opération de calcul sur les données. Il est utili-

sé par le systame d'exploitation. 

* Macro Arithmetic Processor Systems (MAP200/300) Programmer's Reference 
Manual, CSPI Document no. J136000-001-04. 

1 
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• L'AP (Arithmetic Processor) constituée de l'APU (Arithmetic Processor 

Unit) et de l'APS (Arithmetic Processor Addresser) est le coeur du 

processeur vectoriel. 	En effet, ce sont ces deux processeurs qui 

effectuent les calculs numériques. 	L'APU dispose de deux multi- 

plieurs et de deux additionneurs/soustracteurs opérant sur des nom-

bres de 32 bits (point flottant). L'APS calcule les adresses des 

opérandes et des résultats qui sont généralement des vecteurs ou des 

matrices. La puissance de calcul de cet ensemble est de 12 millions 

d'instructions point flottant par seconde. 

• Le HIS (Host Interface Scroll)_est le processeur .qui réalise la liai-

son entre le MAP300 et la PDP-11/60. C'est par lui que transitent 

toutes les données entre les deux processeurs ainsi que les commandes 

issues de la PDP vers le MAP. 

• Le DAS est une interface entre les bus du MAP et un contrôleur de 

disque connecte â un disque de 300 Mb. Ce disque est utilisé pour 

stocker les informations traitées par le MAP. Il évite d'avoir re-

cours aux mémoires de masse de la PDP qui ne sont pas directement 

accessibles par le MAP. 

• L'I0S3 (I/0 Scroll type 3) est un processeur qui permet l'échange de 

données numériques entre le MAP et.le monde extérieur. C'est lui qui • 

:sera utilise poûr le lien avec un PCM/Fl. 

• Le MAP300 dispose d'autres processeurs (I0S-2) qui sont interconnec-

té avec des convertisseurs analogique â numérique et numérique â ana-

logique. La résolution de ces convertisseurs n'étant que de 12 bits, 

ils ne peuvent être utilises pour notre application sur le signal 

audio de qualité. 
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RD 
* Données séries vers le PCIAFI 

Données séries du PCI4F1 
RD 

10S-3 
APU 
APS 

CSPU  

BUS 1 
128Ko 

BUS 2 
32Ko 

BUS 3 
256Ko 

DAS 
DC1 6-C 

300Idb  

HIS 

PDP 
11/60 

Fig. 2.2  Architecture du processeur vectoriel MAP300. (Seuls les 
éléments utilisés dans le projet sont représentés). 
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2.2.2 Description du processeur d'entrée-sortie 108-3  

L'IOS-3 est un processeur qui permet de réaliser des échanges 

programmes entre les mémoires du MAP et le monde extérieur*. Il dispose 

d'une mémoire locale de 128 mots de 32 bits qui contient le programme 

exécuté par  1'IOS-3. Le processeur dispose d'une unité arithmétique et 

Processeur 10S-3 

Fig. 2.3 Architecture de 1 'I0S-3. 

* 	MSP 1/0 gcRoll 3 Programmer's Reference Booklet CSPI Document no. 
IB4030-000. 
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logique, capable d'opérer sur 12 registres (RO ..... R9, T et A) de 20 bits 

de large dont l'un contient l'adresse utilisée pour les échanges avec le 

MAP (il s'agit du registre A). 

L'IOS-3 dispose de deux registres de 16 bits SRO et SRI qui con- 

tiennent les données échangées entre le MAP et l'extérieur. Il est aussi 

capable de générer une adresse de 20 bits pour le monde extérieur. Cette. 

possibilité est utilisée lorsque 1'IOS-3 réalise une connection entre le 

- MAP et un autre ordinateur, ce qui n'est pas le cas dans notre projet. 

. Le Processeur de 1'IOS-3 est capable de lire le contenu des re-

gistres SRO  •et SR1 mais ne peut pas écrire dans ces registres. Il n'est 

donc pas possible d'utiliser VALU de 1'IOS-3. pour traiter les données 

véhiculées par le 'Scroll". En fait, cet ALU est destiné au traitement des 

adresses. Par contre, on dispose d'une logique de conversion utilisable 

sur SRO pour la conversion complément â deux/amplitude-signe en 16 bits et 

sur SRO-SR1 pour la conversion 32 bits point flottant. .Les données issues 

du PCM/F1 étant en complement â deux et les entiers sur. le MAP 'étant en 

amplitude-signe, cette logique de conversion est utilisée dans nos program-

mes d'acquisition et de restitution. 

2.2.3 Description et modifications du PCM/F1  

Le PCM/F1 permet l'enregistrement et la représentation du signal 

audio numérique sur un magnétoscope. Pour cela, il réalise la conversion 

du signal audio en numérique et ensuite la modulation de ce signal numéri- 
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que en vidéo. 	Pour l'écoute de la bande, les opérations inverses sont 

yéalisées: démodulation vidéo et conversion numérique â analogique. Dans 

le PCM/F1 les données numériques sont sous une forme série avec le bit le 

plus significatif en tête. Des horloges à 44 KHz, 88 KHz et 1.4 MHz per-

mettent la synchronisation avec les paires d'échantillons (gauche + droit), 

les échantillons (gauche ou droit) et les bits. 

Le PCM/F1 est constitué essentiellement de quatre parties: deux 

qui réalisent la conversion entre les signaux audio analogiques et les 

signaux numériques et deux autres qui réalisent la conversion entre ces 

signaux numériques et le signal vidéo*. 

Pour l'acquisition, le signal numérique série est prélevé â la 

sortie du démodulateur vidéo. Les informations sont localisées dans le 

temps â l'aide des signaux d'horloge: le 1,4 MHz définit la position des 

bits, le 88 KHz définit la position du début des mots et le 44 KHz définit 

le canal droit ou gauche. 

La restitution du signal a nécessité l'ouverture d'un circuit 

dans le PCM/F1 pour injecter les bits issus de l'IOS-3. Pour cela, nous 

avons utilisé un circuit commutable qui permet le raccordement de la sortie 

du démodulateur vidéo â l'entrée du modulateur vidéo. Il est normalement 

utilisé pour effectuer des copies de ruban ou niveau numérique. Un multi- 

* PCM/F1 Digital Audio Processor Service Manual Sony. 
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plexeur a été installé dans le PCM/F1 pour sélectionner le train de bits 

Issu du démodulateur vidéo (fonctionnement normal en copie) ou de l'IOS73 

(fonctionnement en restitution de signal numérique). Ce multiplexeur est 

commandé par un signal venant de la carte d'interface entre le PCM/F1 et 

l'IOS-3. Le dispositif est conçu pour permettre un fonctionnement normal 

du PCM/F1  lorsque la carte d'interface n'est pas branchée. 

Fig. 2.4 Schéma synoptique du PCM/F1 avec les modifications 
apportées pour l'interface avec l'IOS-3. 

C'est le PCM/F1 qui fournit les signaux d'horloge (1,4 MHz, 88 

KHz et 44 KHz) â la carte d'interface pendant la restitution du signal de 

1'IOS-3 vers la bande vidéo. Tous les échanges sont donc asservis au ni-

veau temporel par le PCM/Fl. 
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Un circuit a été installé dans le PCM/F1 (compartiment des batte-

ries) pour contenir le multiplexeur, élément principal de la modification. 

2.2.4 Interface entre le PCM/F1 et  1'IOS-3  

Une carte d'interface entre le PCM/F1 modifié et 1'IOS-3* a•été 

développée. Elle permet la génération des signaux de commande de 1'IOS-3 à 

partir des horloges issues du PCM/F1 ainsi que les conversions série â pa-

rallêle et parallêle â série' qui sont nécessaires. 

L'IOS-3 dispose des signaux IOSLDRO •et IOSACK pour charger le 

registre SRO et pour signaler au processeur de 1'IOS-3 que la donnée a été 

chargée ou a été lue. Nous n'utiliserons que le registre SRO car les .don-

nées â echanger.sont sur 16 bits. 

Pour l'acquisition du signal par 1'IOS-3, les bits séries issus 

de la sortie du démodulateur vidéo du PCM/F1 sont entrés dans un registre â 

décalage commandé par l'horloge â 1,4 MHz du convertisseur numérique â 

analogique. L'horloge â 88 KHz commande le chargement d'une mémoire tampon 

lorsque les 16 bits ont été décalés. Ce même signal est utilisé pour cons-

truire les signaux IOSLDRO et IOSACK qui vont charger - le registre SRO et 

indiquer â 1'IOS-3 qu'une donnée est disponible. L'IOS-3 dispose alors de 

11 p,s environ pour écrire cette donnée dans la mémoire du MAP, ce qui est 

largement suffisant. L'horloge â 44 KHz est envoyée â 1'IOS-3 par l'inter- 

* MAP Model 3 I/O ScRoll Interface Manual CSPI, Document no. DE4030-0001. 
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Fig. 2.5 Schéma synoptique de l'interface PC4/F1/I0S-3. 

médiaire du signal IOSJPC qui peut être testé dans le programme du Scroll 

pour identifier le canal, gauche ou droit, qui est présenté â l'entrée. 

Dans la phase de restitution du signal Vers le PCM/F1, les échan-

tillons numériques parallêles issus de  1'IOS-3, sont chargés dans le regis-

tre à décalage â l'aide d'un signal dérivé de l'horloge 88 KHz du PCM/Fl. 

L'IOS-3 est prévenu de la saisie de la donnée par le signal IOSACK qui est 

le même que pendant l'acquisition. Le décalage du contenu du registre vers 

le PCM/F1 est contrôlé par l'horloge 1.4 MHz venant du convertisseur analo-

gique â numérique du PCM/Fl. L'entrée de sélection du multiplexeur placé 

dans le PCM/F1 est commandée par le signal IOSOUT qui indique que  1'IOS-3 
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effectue un transfert de données vers l'extérieur. Ce signal étant échan- 

tillonné au moment oü le registre â décalage est chargé, le multiplexeur 

n'ira chercher les données issues de ce registre que si 1'IOS-3 a effecti-

vement présenté un échantillon en sortie. 

ICISLDRO IOSACK 	
LI 

LI 

Fig. 2.6 Diagrammes temporels des échanges entre le PCM/F1 et 1 1 10S-3. 

La carte d'interface comporte tous les buffers d'entrée-sortie 

pour réaliser la liaison parallèle avec 1'IOS-3. Des circuits d'affichage 

usuels (â l'aide de LED), de bits de status issus de 1'IOS-3 ont été aussi 

placés sur cette carte de même qu'un circuit de démarrage 'de l'échange â 

raide d'un bouton poussoir. 

2.3 LOGICIEL D'ACQUISITION ET DE RESTITUTION DU SIGNAL AUDIO  

Le MAP300 est utilisé avec le logiciel d'exploitation SNAPII 

(Simple Notation for Array Processing)*. Ce logiciel permet l'utilisation 

* Simple Notation for Array Processing, Volume I, II et III, CSPI Document 
no. JB8000-001-03, JB8000-102-00, JB8000-103-00. 
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depuis un programme s'exécutant sur la machine hôte (PDP-11/60) d'un cer-

tain nombre de fonctions effectuant des opérations de calcul sur des nom-

bres, des vecteurs, ou des matrices présents dans les mémoires du MAP300. 

Des 'opérations d'entrée-sortie sont également possibles avec la PDP-11/60, 

les Scrolls de type 2 et le disque du MAP ("pour ce dernier, le logiciel a 

été entiérement développé au CRCS). 

Malheureusement aucune fonction n'était disponible pour utiliser 

1'IOS-3. Seule une fonction d'usage général permettait le chargement de sa 

mémoire programme. Nous avons donc développé le logiciel utilisé par 

1'IOS-3 pendant les opérations d'acquisition depuis le PCM/F1 et de resti-

tution vers celui-ci. Ce logiciel, écrit en assembleur de 1'IOS-3, utilise 

deux buffers de 8192 échantillons placés â des adresses définies une fois 

pour toutes sur le bus numéro 3. Il utilisé de plus les services d'inter-

ruption standards de SNAPII â l'usage des scrolls. 

Le logiciel utilisé dans SNAPII effectue la somme des deux canaux 

dans le cas de l'acquisition (â l'aide de l'AP) et transfert les données du 

buffer non utilisé par 1'IOS-3 vers une seconde paire de buffers servant â 

la vidange du signal vers le disque du MAP ou vers la PDP-11/60. Dans ce 

dernier cas, une troisiéme paire de buffers est utilisée dans la mémoire 

centrale de la PDP pour l'accés au disque. 
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Fig. 2.7 Exemple de cheminement des données dans le logiciel 
d'acquisition depuis le PCM/Fl. 

2.4 LOGICIEL DE PREACCENTUATION ET DE CONVERSION DE LA  

FREQUENCE D'ECHANTILLONNAGE  

Après acquisition, le signal audio numérique est placé sur les 

disques de la PDP-11/60 dans des fichiers, selon le format standard du 

logiciel ILS-US. Celui-ci est utilisé pour réaliser les filtrages numéri-

ques nécessaires au passage d'un système de préaccentuation vers un autre. 

Les filtres utilisés sont ceux décrits 'dans le premier rapport Annexe A). 

Ils ont été appliqués sur le signal â 44 KHz pour se placer plus loin de 

f e/2 et donc dans une zone oû l'écart entre le filtre numérique et le 

filtre analogique est plus faible. Il faut remarquer que cette connection-

numérique de la préaccentuation ne modélise pas l'effet des bruits analogi- 
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ques introduits lorsque la preaccentuation est effectuée avant la numérisa- 

tion. 

Un logiciel a été spécialement développé pour réaliser la conver-

sion de fréquence d'échantillonnage de 44 â 32 KHz. Il permet le passage 

d'une fréquence d'échantillonnage f l  â une autre fréquence f
2  = — f 1 

 (ici 
Q  

P=8 et Q=11). Il effectue successivement une expansion par P en plaçant 

P-1 zéros entre chaque échantillon, un filtrage passe-bas â l'aide d'un 

filtre FIR* et une décimation par un facteur Q. La fréquence de coupure du 

f
2 	

f
1 

filtre utilisé est de a -- (ou a --
2 
 si celui-ci est plus petit) avec a 

2  

typiquement de 0,9 (ce qui fait 14,4 KHz pour un passage de 44 KHz â 32 

KHz. 

11 

Expansion peur 8 

? 8 fois 11 

FILTRAGE 

11 fois 8 

4--  -------- 

Décimation par 1 1 

Fig. 2.8 Conversion d'une fréquence d'échantillonnage de 44 KHz 
â une fréquence d'échantillonnage- de 32 KHz. 

* A Computer Program for Digital Interpolation Design, G. Oetken, T.W. 
Parks and H.W. Schiissler, Digital Signal Processing, Chapter 8, pp. 
8-1-1/8-1-6, IEE Press, (1979). 

1 

1 
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1 

1 

Pour faciliter les opérations, le signal est traité par des fenê-

tres d'une taille multlple de Q échantillons de façon â utiliser un buffer 

intermédiaire d'une longueur multiple de PxQ échantillons. 

2.5 Mise en oeuvre du logiciel d'acquisition et de traitement  

Le logiciel d'acquisition et de traitement du signal audio, qui a 

été développé spécifiquement pour cette application, représente environ 

2000 lignes de code FORTRAN et 300 lignes d'assembleur pour le MAP 300 

(I0S-3). 

La mise en oeuvre de ce logiciel sur notre système informatique a 

nécessité un important volume de stockage sur disques magnétiques. 

L'ensemble des sélections codées/décodées- â 44 KHz représente 

environ 40 Moctets qui doivent être disponibles "en ligne" pour construire 

les bandes de test. Le stockage intermédiaire de ces données â 32 KHz pour 

les simulations représente un autre 60 M octets utilisé simultanément avec 

le premier 40 M octets. 

1 

1 

1 

1 

1 
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CHAPITRE 3 

MODULATION DELTA: ALTERNATIVE DE CODAGE 

La modulation delta  représente une alternative três intéressante 

aux techniques de codage déjà rapportées. 

• Elle permet un débit comparable, voire plus faible ,  â qualité subjec-

tive comparable. 

• Elle présente une sensibilité aux erreurs de transmission bien plus 

faible (10 â 100 fois moins). 

• Elle ne demande aucune formation de trame, excluant synchronisation, 

Le chapitre 3 de l'Annexe B détaille le principe de base 

• d'un modulateur "instantané", 

• d'un modulateur "syllabique". 

3.1 Proposition de modulation delta par Dolby Labs  

1 
Il s'agit d'un modulateur complexe oü le codeur est extrêmement 

'évolué. Le décodeur, en revanche, fait preuve d'unè simplicité intéressan-

te pour les applications commerciales. 

La figure 3.1 résume le principe de fonctionnement. 
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On y relève les inconvénients suivants: 

- 

• Retard cumule de 20 millisecondes â l'émission, augmentant fortement 

la complexité analogique de l'émetteur. 	Actuellement la maquette 

doit utiliser des lignes â retard externes: elle sont réalisées par 

l'utilisation de deux SONY PCM. 

• Analyse du spectre du signal pour choisir l'accentuation. 

• Multiplexage de 3 informations nécessitant une organisation de 

trame: 

— le signal audio codé en delta, 

— la valeur du "pas" de quantification optimal, 

—. l'accentuation variable des hautes fréquences. 

Les deux derniers elements sont eux—mêmes codes en delta au ryth- 

me chacun de 7,8 Kb/s (synchrone du signal ligne de TV). 

Le résultat général est cependant efficace et les tests subjec-

tifs permettront le jugement final. 

3.2 Modulateur delta instantang  

Ce modulateur proposé par N.S. Jayant est intéressant par sa 

simplicité et son efficacité. Le Chapitre 3 de.  l'Annexe B en eérit le 

principe au paragraphe 3.1. Il est préféré au modulateur "CVSD" (Annexe B, 

3.2.2), qui impose une constante de temps de réaction. Une version "aie—

Morée" a €t  et est présentée dans ce chapitre. 
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Dans ce modulateur instantané, le "pas" de quantification est 

adapté par la formule: 

b b 
n n-1 d

n 
= d

n-1
(P) 

dn-i: 	"pas" précédent, 

P : constante > 1, 	. 

bn ,bn-1 : bits delta consécutifs. 

• Une séquence de bits consécutifs identiques augmente.le "pas" par le 

facteur P. 

• Une séquence de bits alternés diminue la valeur du "pas" par le 

. facteur 1/P. • 

• Une séquence de "paires alternées de bits identiques" 

(ex: +1+1 	-1-1 	+1+1 ...) préserve un pas constant: 

(ex: x P x 
1
-x P x — 

1 

3.2.1 Bruit de saturation de pente  

• Lorsque le facteur P est trop petit,  le "pas" ne peut augmenter assez 

vite pour suivre les variations du signal. 

La figure 3.2 montre l'effet de cette saturation imposée par le 

codeur de Jayant. 

( 1) 

). 
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a 

là4À 

11rJ11111Pr 
r I PV, 	P 

Fig. 3.2a, 3.2b Saturation de pente par un modulateur delta 
instantané (P = 1,1). 

• Amélioration proposée #1:  

On sugare une nouvelle formule d'adaptation du pas avec un facteur Q 

supplémentaire: 

• b b 
n n-1. 

d 	= (d 	.P  1) 	j x Q 	• 	(2) n-1 
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avec Q = 1 	s'il n'y a pas saturation, 

Q > 1 	s'il y a saturation de pente. 

La saturation  étant définie par une séquence de bits consécutifs iden-

tiques  (soit des +1 ou soit des -1, on a choisi de prendre: 

bits consécutifs/ 
1 

• On garde les (N-1) bits delta précédents, ainsi que le dernier connu â 

l'instant courant. 

• K est une constante entiâre, ajustée â partir de diverses simulations. 

• En pratique,K=3 et N=6 sont des valeurs satisfaisantes. 

• Seules les valeurs 1 4 Q 4 2 sont utilisées dans la formule (2). 

• Amélioration proposée #2:  

L'Annexe B, chapitre 3, introduit le principe de la "prédiction 

linéaire", d'ordre 1, associée â la notion de stabilité d'un filtre numéri-

que (paragraphe 3.3). 

La prédiction â l'instant nT est obtenue â partir du signal re-

constitué par: 

X = a
1 

• Y
n-1 (4) 
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avec al  < 1. 

Divers tests sur la musique, échantillonnée de 150 â 300 KHz, 

incite au choix de al  < 1 trës proche de l'unité. On sugare une valeur de 

al  de 0,98 â 0,99. 

En cas de saturation (décelée si Q > 1), on remplace la prédic- 

tion de la formule (4) par: 

X
n 

= 2Y 	-Y. 
 n-2 

-qui constitue une extrapolation linéaire  simple â partir des échantillons 

• précédents décodés (le récepteur dispose de cette information). 

Ainsi, selon la figure 3.3, la "croissance" du pas accélérée par 

le facteur Q > 1 est associée â un rattrapage rapide du signal par l'extra-

polation linéaire. 

La figure 3.4 (a et b) représente les' signaux, déjâ présentés â 

la figure 3.2, codés ,  avec cette nouvelle version. 

(5 ) 
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Fig. 3.3 Prédiction par 'extrapolation linéaire en cas 
' 	de saturation Q > 1. 
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Fig. 3.4 (a et h) Contrôle de la saturation de pente. 

3.2.2 Bruit eranulaire  

• 

• Ce bruit est caractérisé par une oscillation autour de la forme d'onde 

d'origine. La séquence de bits delta présente de nombreux changements 

de signes. Le facteur Q de la formule (3) reste fixé â sa borne infé- 

rieure égale .â l'unité. -  

• 

Cependant: 

• Lorsque ce facteur Q est ramené â 1, la prédiction linéaire de la rela-

tion (5) est abandonnée au profit de. la prédiction conventionnelle de la 

relation (4). 
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• Enfin, en cas de saturation préalable (figures 3.2 et 3.4), le "pas" 

dn  croît três rapidement. Il peut être tel que la valeur codée dépas-

se três largement l'amplitude du signal et conduise â un bruit considé-

rable que le filtrage passe-bas n'éliminera pas. Dans ce cas, selon la 

figure 3.5: 

Fig. 3.5 Exemple de "bruit" de codage par contrôle du bit transmis. 

• Si Q est supérieur â 1 (donc saturation de pente), le codeur teste sys-

tématiquement deux possibilités: 
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• b
n = +1 	d'oü 	Y

n 
reconstitué 

• b
n = —1 	d'oa 	Y

h 
reconstitué. 

Le codeur connaît, avant l'envoi du bit au décodeur, l'erreur de •codage 

ainsi faite soit avec +1, soit avec —1. La plus faible erreur impose le 

Choix du bit donnant la plus faible erreur. Sur cette figure on a: 

e 	e+ 

Si, comme sur .la figure 3.5 le bit "-1"  est choisi:  

— Une erreur de codage est certes imposée, 

Elle est limitée en amplitude Car: 

— Le "pas" est réinitialisé à une valeur d
o 

= d
n-1

/k (k=4 a été 

choisi). 

— Un léger Maintien de la saturation est préférable à un bruit 

granulaire trop intense. 

Il s'agit d'un codeur à décision retardée en cas seulement de 

saturation de pente (Q > 1). Cette technique contribue à la diminution du 

bruit granulaire. 

3.2.3 Contrôle dynamique du "pas"  

Ce principe de decision retardée au niveau . du codeur autorise, en 

plus un contrôle de l'amplitude moyenne du "pas", pour l'adapter au signal 

â coder. 
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Particulièrement en haute Iréquence, on peut déceler; au codeur 

toujours, un défaut manifeste de codage lorsque . le."pas" reste très infé-

rietir â la "moyenne des différences entre échantillons consécutifs". On 

obtient un effet de codage similaire â une saturation de pente de la figure 

• 3.2b. 

On utilise donc la décision retardée  dans ce cas: 

Si Q = 1, 

et si d < --- 
n 	k' 

avec xm  : moyenne des écarts 

échantillons passés. 

et 	k' constante choisie égale â 4. 

Lxin  

pour 

• Provoquer une croissance forcée du pas dn  en envoyant toujours le 

même bi t bn-1 = bn = bn+1* 

En sacrifiant localement  le signal â coder. 

Sur quelques échantillons consécutifs (ne dépassant pas 8 â 10, soit 

environ 1/4 milliseconde â 32 KHz), aucun élément audible ne semble 

perçu. 

3.2.4 Lissage binomial  

Le codeur delta échantillonné â très haute fréquence F e  génère 

un bruit de densité d'énergie constante dans toute la bande utile 0 - 

Fe/2- 
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La figure 3.6 montre le spectre d'un signal codé. La FFT est 

calculée avec fenêtre de Hamming sur une sinusoIde d'environ 5 KHz échan-

tillonnée â 320 KHz. 

Un filtrage passe-bas, dans la bande audio 0,04-15 KHz, élimine 

la majeure partie du bruit. Le bruit résultant  est d'autant plus faible 

que la fréquence d'échantillonnage est plus élevée en raison de la densité 

du bruit sensiblement constante, quelles que soient les fréquences (signal 

et échantillonnage). 

Nous avons essayé une forme de filtrage "ou lissage binomial" 

destiné â éliminer les oscillations particuliêres â la modulation delta. 

Ce lissage impose un retard de plusieurs échantillons selon le rang 

choisi. 
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o  
codé en delta et spectre. 

• Lissage de rang 3  

Soient les trois derniers échantillons dgcodés: 

Yn-2 	Yn-1 	Yn 

la valeur lissée sera: 
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1 	1 	1 
— Y + — Y + — Y 

Yn-1 	4 n-2 	2 n-1 	4 n 

Cette valeur correspond bien au "lissage" associé â l'échantillon n-1. 

Comme il. inclut Yn  dans le calcul, il ne sera de fait disponible au déco-

deur qu'a l'instant n. Donc, un retard d'une période. 

• Lissage de rang 5  

On obtient: 

1 	1 	3 	+ 1  --- Y 
Yn 	

= 	 1 
-2 	16 Yn -4 	Yn-3 	Yn-2 	Yn-1 	16 n 

Le retard est de 3 périodes. 

• Lissa  de rang N  

Un algorithme itératif a été écrit. Il impose, par répétitions 

consécutives, plusieurs lissages de rang 3 (2 lissages de rang 3 donne un 

lissage de rang 5, etc...) Le retard est alors de (N-1)/2 périodes. 

L'intérêt de ce lissage, avant filtrage passe-bas analogique en 

sortie du décodeur, consiste: 

- en la simplicité numérique de mise en place, donc un coût minimal, 

- l'efficacité obtenue dans l'élimination des oscillations dues au 

modulateur delta. 
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On vérifiera que des oscillations de la figure 3.7 sont totale- 

ment éliminées par cè type de lissage. 

Fig. 3.7 Oscillations d'un modulateur delta. 

La figure 3.8 montre l'effet de ce lissage appliqué au rang 9 au 

signal présenté sans lissage sur la figure 3.6. 
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1 

Fig. 3.8 Application du lissage binomial au modulateur 
delta  instantané. 

1 
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3.3 Conclusion  

Ce chapitre veut présenter une méthode simple de modulation delta 

qui peut donner d'assez bons résultats. D'autres améliorations de compor-

tement sont sûrement possibles. 

En particulier, des préaccentuations variables peuvent être envi-

sagées. Nous pensons â des techniques simples (excluant des calculs de 

FFT) pour évaluer la  composition spectrale du signal: Ces techniques se-

raient issues de principe de prédiction linéaire d'ordre 2. 

Un complément d'étude dans ce domaine pourrait être justifié si 

•  des tests subjectifs permettent de mettre en évidence une qualité accepta-

ble des principes proposés. La simplicité de conception, la robustesse aux 

erreurs de transmission, et surtout, l'absence de trame donnent un intérêt 

particulier â la modulation delta. 

99 

Fig. 3.9 Application du lissage - voir fig. 3.4a et 3.4b. 
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En complémept, les figures suivantes (3.10 et 3.11) montrent la 

qualité de codage de ce modulateur delta instantane avec deux fréquences 

d'échantillonnage (192 et 320 KHz) et trois sélections musicales. 

Les résultats préliminaires suggérent un développement d'étude de 

ce genre de technique decodage. 
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CHAPITRE 4 ' 

CODAGE EN SOUS-BANDES 

4.1 Principe  

Le schéma de principe d'un codeur en sous-bandes est représenté 

sur la figure 4.1a. Le signal x(n), échantillonné â sa fréquence de Ny-

quist, f
e , est filtré par un banc de filtres passe-bande (F i=1...,p).• 

Les filtres ont tous la même largeur de bande f e/2p (fig. 4.1b). 'On fait 

l'hypotlese que le banc de p filtres est parfait, c'est-â-dire que les 

bandes de transition sont de largeur nulle, les bandes passantes ont un 

gain unitaire et les bandes de réjection ont un gain nul. 

Le filtrage produit p signaux xi(n) (i=1,...,p) de bande pas-

sante fe/2p. La largeur de bande ayant été divisée par un facteur p, on 

ré-échantillonne les signaux xi(n) â la nouvelle fréquence de Nyquist 

fe/P. Le ré-échantillonnage des signaux se résume ici â un prélêvement 

d'un échantillon sur p. Cette opération est appelée "décimation" et les 

signaux obtenus yi(n) sont appelés les "signaux de sous-bandes". 

n pourrait démontrer que cette opération de décimation est équi-

valente â un repliement de la densité spectrale de puissance du signal 

xi(n) dans la bande de fréquence (0 f e/p). Ce repliement s'accompa-

gne d'une inversion des fréquences pour les sous-bandes d'ordre pair. 
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Cette propriété est illustrée sur la figure 4.2 pour deux sous-bandes con-

tigües. Après décimation, les signaux de sous-bandes sont quantifiés et 

transmis. 

Fig. 4.1a Codage en sous-bandes. 

1 

0 

Fig. 4.1b Réponses harmoniques des filtres. 
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2 
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2p 

Fig. 4.2 Décimation des signaux. 

Au récepteur, les signaux reçus sont décodés (quantificateur 

inverse Q  ). Les signaux yln) sont ensuite ré-échantillonnés â la fré-

quence fe . Ce ré-échantillonnage peut se faire en insérant (p-1) échan-

tillons nuls entre chaque échantillon du signal 3;i(n)  et en appliquant un 

gain égal â p. On pourrait démontrer que cette opération, appelée interpo-

lation, est équivalente â une duplication du spectre de puissance du signal 

y
i
(n) dans la bande de fréquence (0, f

e
/2 

La restitution de la bande de fréquence originale se fait, pour 

chaque signal ui(n), par filtrage passe-bande, à l'aide du filtre, Fi. 

Ces différentes opérations sont illustrées â la figure 4.3, en supposant 

une sous-bande d'ordre impair; un schéma similaire peut être facilement 
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décrit pour les sous—bandes d'ordre pair, mettant en évidence une deuxiême 

inversion des fréquences, compensant la première (celle due â la déci-

mation). 

I /2P 

Fig. 4.3 Interpolation des signaux. 

Finalement, le signal décodé i(n) est obtenu par sommation des 

différents signaux obtenus: 

i(n) = 	t1 (n) 
i=1 
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1 

I H (f)1 2  

0 f
e
/ 

4.2 Division du spectre  

•.. 

Le problème essentiel du codage en sous-bandes réside dans le 

choix et le calcul du banc de filtres. 

En effet, pour conserver la même quantité d'information, chaque 

signal de sous-bande xi(n) est ré-échantillonné â sa fréquence de Ny-

quist, ramenant ainsi chacune des sous-bandes en bande de base (fig. 4.2). 

Comme on l'a vu â la section précédente, si les filtres sont parfaits, cet 

échantillonnage se faitsans problème et la réponse harmonique du système 

schématisé â la figure 4.1 est unitaire (fig. 4.4). 

Fig. 4.4 

En pratique, les filtres ne peuvent évidemment pas être parfaits. 

Si l'on désire une réponse globale approximativement unitaire (fig. 4.5), 

les réponses harmoniques des filtres doivent se couper â -3 dB, puisque les 

signaux subissent deux filtrages successifs (fig. 4.6). Le sous-échantil-

lonnage des signaux de sous-bandes â leur fréquence de Nyquist (considérée 

comme le double de la bande passante du filtre), entraine donc des replie-

ments de spectre entre les sous-bandes dans les zones de recoupement des 
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filtres (zones hachurées sur la figure 4.6). Or, l'oreille est trës sensi- 

ble â ces repliements qui correspondent â une destruction de la structure 

harmonique du message sonore. Un exemple simple de repliement de spectre 

est donné â la figure 4.7: on consiare un codeur â deux sous-bandes et le 

signal x(n) est une raie pure proche de fe /4. 

1 

f /2 
e 	, 

Fig. 4.5 

. 	1 

0 f /16 

Fig. 4.6 
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Fig. 4.7 Exemple de repliement de spectre. 

Une deuxième solution consiste â utiliser un banc de filtres dont 

les réponses harmoniques se coupent â -40 dB par exemple (fig. 4.8). On 

pourrait démontrer facilement que cette solution présente l'inconvénient 

d'intrOduire de l'écho â fort niveau dans le signal reconstruit. 

Mais il existe une troisième solution permettant d'éliminer, lors 

du sur-échantillonnage, les repliements de spectre intervenant dans le 

sous-échantillonnage des sous-bandes adjacentes. Cette méthode permet en 
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Fig. 4.8 

outre l'obtention d'une réponse globale unitaire dans toute la bande de 

fréquences. Elle utilise des filtres particuliers appelés filtres miroirs 

en quadrature (quadrature mirror filters: QMF), car ils présentent des 

phases en quadrature l'une par rapport â l'autre. Ces filtres QMF ont été 

introduits pour la premiâre fois en 1976 pour le codage de la parole [I 1. 

4.3 Théorie des filtres en quadrature  

4.3.1 Décomposition en deux sous—bandes  

Considérons le systëme schématisé sur la figure 4.9 qui permet de 

décomposer un signal en deux sous—bandes d'égales largeurs, puis de le 

reconstituer. Le problâme qui se pose est de choisir les quatre filtres 

HI , 112,  Kl ,  1(2 de façon â reconstituer parfaitement le signal x(n) sans 

repliement de spectre. 



Y (n) f  1 

x (n) 
2 	

Y
2
(n) 

f /2 

u (n) 	t (n) 
1 

 
/1  

u (n) 	t (n) 
2 	2 

we 2 
11 ( w ) 	H1.

2
4 + = 1 	 (2) 2 °  
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Fig. 4.9 Découpage en deux sous-bandes à l'aide de filtres demi-bande. 

En modélisant le système de la figure 4.9 â l'aide de la trans-

forMée en. z, on pourrait démontrer que si les conditions suivantes sont  

remplies: 

HI  = filtre â réponse impulsionnelle finie (RIF) symétrique d'ordre N 

pair, i.e la transformée de Fourier: 

-j(N-1)1I ILL 
we 

H1  (e
jwT

) = Hi (w)e 

avec Hi (w) réel. 

(1) 

3 0 	H2 (z) = H1 (-z) 

4 ° 	Ki (z) = .111 (z) 

5 ° 	K2 (z) = -11 1 (z) 
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le signal de sortie S(n) est de la forme suivante: 

1 
s(n) = 	x(n-N+1) 2 

1.e. le signal est parfaitement reconstruit (à un facteur 1/2 prês) avec un 

délai de (N-1) êchantillons. 

De toutes les conditions exprimées, c'est la deuxiême condition 

qui pose problême. En effet, la relation (2) ne peut être satisfaite exac-

tement pour un filtre de plus de deux coefficients. Cependant, des jeux de 

coefficients satisfaisant approximativement la relation ont êtê calculs 

[2]. On parle alors de décomposition quasi-parfaite. 

La condition 3 peut être exprime autrement. 	Sachant que la 

transforme en z Hi (z) de la réponse impulsionnelle hi (n) est donnée par 

l'équation suivante: 

N-1 
11 1 (z) = 	h1 (n)z' 

n=0 

la condition 3 peut s'écrire: 

N-1 
H2 (z) = H1 (-z) = 	hl (n) (-z) t1  

n=0 	' 

N-1 

= 	hi (n)(-  
n=0 

La réponse impulsionnelle h2 (n) est obtenue en inversant un 

êchantillon sur deux de la rêponse impulsionnelle h i (n). En frêquence, 11 



(3)  

(4) 

W 
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est facile de démontrer que cette inversion d'un échantillon sur deux cor-

respond â un décalage du Spectre de w e/2, i.e. la transformée de 

Fourier: 

we  
j(w+ — )T 2 

H2(e
jwT

) = Hi (e 

Substituant la relation (1) dans la relation (3), on trouve: 

w
e  jwT 	

w 	-j[(N-1)n (22— 	(N-1)11 1  2 ( e 	) =  H1 	+—)e ) e ( 	we 	
2 	-I 

2 

Si on compare la relation (4) â la relation (1), on trouve un 

écart de phase de 11/2 radians entre HI  et H2 : les filtres sont dits en 

quadrature. 

Basée sur la combinaison des relations (2) et (4), la figure 4.10 

met en évidence le lien qui existe entre les modules H1 (w) et H2 (w) des 

transformées de Fourier. 

UJe  

Fig. 4.10 



1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

Chapitre 4 	 114 
1 

1 
4.3.2 Structure en arbre: décomposition en 2m sous-bandes  

d'égales largeurs  

Nous venons de voir que l'analyse d'un signal par décomposition 

en deux sous-bandes, puis sa synthèse â partir de ces deux sous-bandes, 

pouvait se faire de façon quasi parfaite par un choix convenable des fil-

tres utilisés. 

En fait, le processus d'analyse et de synthèse â deux sous-bandes 

peut se généraliser â un nombre supérieur de sous-bandes. Considérons la 

figure 4.11. Chacun des signaux de sous-bandes  y1 (n) et y2 (n) peut à son 

tour être analysé de la même manière pour donner deux signaux de sous-

bandes. On dispose alors de quatre signaux échantillonnés â la fréquence 

f e/4 qui représentent les 4 'sous-bandes du signal initial. En répétant 

le processus m fois, le signal est décomposé en 2m signaux échantillonnés 

à la fréquence fe/2m. Les filtres décimateurs sont disposés suivant une 

structure en arbre, à raison de 21  filtres pour l'étage i. La recomposi-

tion se fait suivant une structure symétrique de la première, utilisant des 

filtres interpolateurs. 

4.3.3 Structure parallêle: décomposition en 2m sous-bandes 

d'égale largeur  

L'approche en arbre énoncée à la section précédente admet une 

approche équivalente sous forme d'un banc de filtres passe-bande disposé s . 

en parallèle. Considérons la structure en arbre â 4 sous-bandes de la 

1 
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figure 4.11 et la structure parallèle â 4 sous-bandes de la figure 4.12. 

Si on veut 2 structures équivalentes, la transformée en z du premier filtre 

passe-bas de la forme parallèle doit être donnée par la relation suivante: 

F
1 
 (z) = H

1
(z) H

1
(Z2 ) 

En fait, chaque filtre de la structure parallèle est donna par 

l'une des combinaisons suivantes: 

, 
F (z) = H

1
(±z) H

1
(±z

2 
 ) 

La génêralisation â une structure parallèle â 2m sous-bandes 

est immêdiate: 

F (z) = H (±z) H(±z
2
) 

1 
H(±z

4 
 ) 

/1 	1 

m termes dans la'multiplication 

4.4 Quantification des signaux de sous-bandes  

4.4.1 Allocation fixe des ressources binaires  

Soit un signal à transmettre â débit binaire fixe. Le signal 

occupe une certaine largeur de bande. D'après le théorème de Shannon, 

l'êchantillonnage doit être fait â une frêquence fe  supêrieure ou égale â 

deux fois la largeur de bande du signal. Dêbit et fréquence d'êchantillon- 

nage fe  sont'liês par la relation suivante: 

,„ . (bits 
= Deolt 	) 
	(Ch 

B 0212- . ) x r — ( 
sec 	sec 	e sec ) 

(5)-  

où B est le nombre de bits allouês â la quantification de chaque échantil-

lon du signal. 
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Fig. 4.11 Structure en arbre, analyse et synthèse en 4 sous-bandes. 

[771 

. 	x ( ) 
) 

	1 

f /4 

Fig. 4.12 Structure parallèle, analyse et synthèse en 4 sous-bandes. 
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Dans un codeur en sous-bandes, le débit total est la somme des 

débits associés â chacune des sous-bandes: 

P 
Débit = 	Débit

i 
1=1 

. 0a i représente la iême sous-bande et p représente le nombre de sous- 

bandes. 

Si les p sous-bandes sont d'égales largeurs, on peut écrire: 

Bxf
e 

= 	Bx—t 
1=1 	

p 
 

oü fe /p est la fréquence d'échantillonnage dans chacune des sous-bandes 

(aprês décimation); Bi est le nombre de bits alloués â la quantification 

de chaque échantillon de la ième sous-bande. 

Soit 	
1 	

Bi  = B 	 (6) 
i=1 

On a donc droit â B bits/éch en moyenne pour quantifier chacune 

des sous-bandes. 

Pour fixer les idées, considérons un signal de musique de 16 KHz 

de largeur de bande divisé en 8 sous-bandes d'égales largeurs (i.e. chaque 

sous-bande a 2 KHz de largeur de bande), une fréquence d'échantillonnage de 

32 KHz et un débit de 384 Kbits/sec. 



1 	
E
i  

B. = B +
2 
 log2 	

1 1  (7) i = 1,...,p 

Chapitre 4 	 118 

Si on considêre le spectre du signal dans sa totalité, on déduit 

de la relation (5) que B = 12 éch.  

8 

B = 96 

1=1 

Ainsi, â un instant d'échantillonnage donné, on dispose de 96 

bits pour coder un échantillon dans chacune des 8 sous-bandes (i.e. 8 

échantillons au total). 

On peut donc allouer plus de bits aux sous-bandes qui demandent â 

être codées plus finement. On pourrait ici démontrer que la minimisation 

de la distorsion introduite sur un signal est obtenue si le nombre de bits 

Bi utilisé pour la quantification du signal de la iême sous-bande est 

donné par: 

r- P  
il 
 E. 

 j ll] 

oü Ei représente l'énergie du signal dans la iême sous-bande. 

Pour faire une allocation fixe des ressources binaires, il s'agit 

donc d'évaluer le niveau d'énergie moyen dans chacune des sous-bandes pour 

ensuite distribuer les bits â l'aide de la relation (7), et ce sans oublier 

la contrainte donnée par la relation (6). 
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Dans le cas du signal de musique considéré plus haut, sachant 

qu'il contient â coup sûr beaucoup plus d'énergie â basse fréquence qu'â 

haute fréquence, on pourrait en arriver â une allocation du genre: 

, 	 ) 

Sous-bande (KHz) 	0-2 	2-4 	4-6 	6-8 	8-10 	10-12 	12-14 14-16 

Nb de bits par 

échantillons 	16 	15 	14 	13 	12 	10 	8 	8 

4.4.2 Allocation dynamique des ressources binaires  

Si le signal analysé n'est pas stationnaire, les énergies Ei 

des différents signaux de sous-bandes varient dans le temps. Dans ce cas, 

l'allocation de bits donnée par la relation  (7) doit être recalculée pé-

riodiquement pour tenir compte de l'évolution des énergies 

On peut par exemple recalculer la relation (7) â tous les L 

échantillons en utilisant les énergies suivantes: 

E
i 

= 	x
2
(n,i) 

n=1 

oa x(n,i) représente l'échantillon n de la sous-bande i et L représente la 

longueur des blocs. ' 
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Evidemment, les énergies Ei ne sont pas connues â priori au 

récepteur; il faut donc les transmettre en parallèle avec les signaux de 

sous-bandes. L'optimisation de la relation (7) ne peut donc se faire qu'au 

prix d'une réduction du débit utile â la quantification des échantillons, 

donc au prix d'une augmentation de la distorsion. Il existe cependant des 

algorithmes qui permettent d'optimiser la relation (7) tout en minimisant 

la xéduction du débit utile. 
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INTRODUCTION 

Le codage numérique de haute qualité fait l'objet d'études inter—...- 

nationales devant conduire à une normalisation de un ou plusieurs systèmes. 

Actuellement diverses options sont déjà Connues et font l'objet de proposi-

tions  'concrètes. 

Dans ce premier rapport nous nous proposons d'identifier les 

versions de codage numnérique actuellement à l'étude et d'en préciser les 

lois de •codage. La simulation numérique sur ordinateur fait partie du, 

travail préliminaire qui se poursuit actuellement. Des éléments de simula-

tions seront décrits dans ce rapport, en ce qui concerne des particularités 

des algorithmes de codage numérique et aussi des courbes de préaccentuation 

et de désaccentuation. Les concepts propres au filtrage numérique seront 

rappelés et on mettra en évidence les écarts éventuels de comportement de 

ces filtres par rapport aux filtres analogiques conventionnels. 

Ce rapport présentera de plus quelques idées générales de la 

poursuite des travaux. 	D'autres méthodes de codage, connues pour leur 

efficacité seront aussi explorées et étudiées du point de vue de leurs 

performances objectives (rapports signal sur bruit.de  divers type: conven-

tionnel, segmentaire ou fréquentiel; rapport S/B en fonction du niveau du 

signal d'entrée,...). 

1 
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. 	. 
Annexe A Introduction 

• Enfin, en vue de tests subjectifs ultérieurs, les programmes de 

simulation en cours de développement assureront une. disponibilité absolue - 

de toutes. les Combinaisons possibles (comparaison de codeurs entre eUx ou 

avec une référence -.signal original - bruité artificiellement où non, avec 

ou sans effet de préaccentuation et désaccentuation, avec à ycdonté des 

accentuations fixe -ou variable... 

• Dans l'iMmédiat, les services d'ingénierie de Radio-Canada ont 

falt.part de leur disponibilité pour assurer certains tests, dans des con-

ditions de codage/accentuation très précises, ce que en simulation, nous 

pouvons assurer très rapidement: 	 . 

La seule limite pratique demeure les sources disponibles, (parti-. 

tions musicales), qui seront fournies par Radio-Canada, et le nombre de 

combinaisons d'analyse qu'un programme de tests subjectifs autorise en un 

temps donné. Le Ministère (CRC) devra élaborer une entente avec Radio- 

Canada à cet effet puisque les tests ne peuvent être envisagés que dans 

leurs locaux.et  avec leur personnel. Le CRCS  de l'Université de Sherbrooke 

fournira la bande magnétique de tests (bande numérique 14 ou 16 bits), 

selon les besoins exprimés.: 
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CHAPITRE 

LOIS DE CODAGE NUMERIQUE 

La première partie du travail, résumée dans ce chapitre, a permis- - 

 en fonction de la littérature disponible de dégager deux concepts de codage 

numérique, eux-mêmes divisés en plusieurs versions possibles apportant 

parfois, d'un pays à l'autre, quelques variantes.  

1.1 	Concept  1: .Lois de eodsgempression_d'amplitude log,a7  

ILIEInue_instantanée  • 

Plusieurs versions sont proposées, deux sont d'origine européen- 

ne, et'une . américaine. On sait déjà que la téléphonie numérique (8 bits, 8 

KHz) fait appel à une loi de cbmpression différente én EurOpe et aux USA!-

Canada. 

• Ces lois, dite loi A en Europe, loi 	aux USA, sont aussi  dénoà7 

Méés respectivement loi à 13 segments et loi à 15 segments. Elles  corres-

pondent  schématiquement.à un 'codage numérique où l'erreur de quantification 

est fixe sur un segment donné. -Cette erreur croît avec l'amplitude du 

signél et de manière proportionnelle. 
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M-1 

M-2 

M-3 

3 
2 
1 
0 

1 
-6-4 

1 
1 

'L 16 
.32 

1 
.17 

1.1.1 	Loi logarithmique â 13 segments 

A titre d'exemple, une loi A peut se représenter sur la figure 1. 

Les 13 segments associés à cette loi comportent la partie négative (non 

- 
illustre) où le segment J=1 conserve la même pente. . 

Mot de code' (M=2m ) avec m bits 

J=7 

J=6 

J=5 

si 	lx. I 4 	1713T1 	= Alx1 	 11-log
e
A 

: . 	. 

1 
• 

	

p i 	1 
si 	K 	< 	c 	< ifryl 	- 	1+log 	Aix; i 

l+loge  A 

I 	facteur d'amplitude d'entrée 
2 

Fig. 1 Loi téléphonique à.13 segments. 

Une- table de codage est définie pour cette.loi en fonction du. 

-nombre 'de  bits' du signal d'entrée X et du nombre de bit du signal codé en • 

sortie Z. 	Une amplitude quantifiée Y est restituée au décodeur. 	Nous • 

avons adapté. , pour la simulation, cette table de codage au cas d'une entrée 

X -sous 16 'bits .(dynamique -32768 +32767) à un sigrial Z de sortie sous 11 

bitS (niveau décimal -1024 à +1023). 



Chapitre  1 Annexe A 5 • 

On'remarqUe la "symétrie" en sortie où• le niveau (décimal) 'zéro  

n'est pas une valeur possible pour Y et Ia dissymétrie du code Z (-1024 à . 

+1023). 

Note: la loi A, européenne est internationale 
ment définie en téléphonie •pour X = ±4096 (12 
bits), Z = —128 à +127 (8 bits) avec un pas de 
quantification minimal de 2 unités. 

La table 1 présente aussi la valeur quantifiée Y (sous 16 bits),. 

l'amplitude du pas de quantification (distance entre deux niveaux Z et Z+1) 

et le nombre de niveaux ou paliers de codage par segment. 

• 	Le programme permet en outre de modifier à volonté les nombres -de 

bits affectésà la définition de X, 'Y et Z (exemple X 	14 bits,' 	.10 

bits, Y 	16 bits). 

On remarque que : 

	

•0 	Avec 11 bits de codage pour Z (1 bit de signe et 10 bits pour l'am- 

plitude), tous les niveaux possibles de codage sont accessibles 

2 10=1024. 

	

0 	La loi A-13 segments est symétrique, le niveau Y=0 étant exclus. 

La simulation prend en compte ces caractérisques. 



Note:  le symbole 
le symbole ..• [ 

I MM MI 	IMMII 	MM MM MI MM MI UMM Mn 	MI MM il MI 111111111 

Segment J 	X 	entrée 	Y. quantifié 	Code Z 	Valeur du 	Nombre de paliers 

	

16 bits 16 bits 	+ ou --' 	"Pas de quark- 	sur le segment 
11 bits 	*tification" 

	

[32640 	32704 	1023 	-1024 
J=7 	 128 	• 	128 

	

[16384 	.16512[ 	16448 	89.6 	-897 

	

-[16320 	16384[ 	•16352 	895 • 	-896 
J=6 	 64 	128. 

[ 8192' 	8256[ 	8224 	768 	7769 

[ 	8160 	8192[ 	8176 	767 	-768 	 •  

J=5 	.. 	 -32 	• 	128'; 

	

[ 4096 	4128[ 	4112 	640 	-641 

	

' [ 4080 	4096[ ' 	4088 	639 . 	-640 
J=4 	 . 16 	128 

[ 	2048 	2064[ 	2056 • 	512 	'-513 

	

[ 2040 	20481 	• 	2044 	511 	-512 
J=3. 	 8 	128 

	

[ 1024 	1032[ 	1028 	384 	-385 

' [ 	1020 	1024[ 	1022, 	883 	-384 
J=2. 	 0 , 	0 	4 	128 

[ 	512 	516[ 	514 	26 	-257 

	

510 	512( 	511 	255 	7256 
J=1 

[ 	256 	258[ 	257 	12S 	-129 

[ 	2 	4[ 	:3 	1 	-2 	 256 	• 

	

1 	0 	1 

l'ôtai :1024=10 10  

› 

› 

inclut le nombre ... 
exclut le nombre ... 

Table 1 Tablé 'de codage. Loi-A713 segments 
X, Y sou S 16 bits, Z sous 11 bits.. 
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Lol_Loprithmique à 1L22.202tults  

• Une version .  très sil-hilaire à la loi  -téléphonique est actuellement 

à l'étude pour recommandation par le CCITT (Recommandations J41). 

: Cette loi suit SenSiblement la courbe présentée sur la figure 1,  

mais comprend, (pour la partie positive sur la figure  1) .  un segment de 

- moins. 

Elle est définie dans la . recommandation.pour un -fnrMat binaire 

d'entrée (X)' de 14 bits. :Pour l!étude.en'cours, et pour les tests . mêmes, 

il Sera.pbssible de travailler directement avec des éChantiilons d'entrée, 

sous 16 bits (ou 14 bite'. La -  simulation présente donc une Option de la 

loi de codage avec 16 bits d'entrée. De fait les codeurs simulés, tant 

avec la loi 13 segments qu'avec la loi 11 segments autorisent la sélection 

à volonté des formats binaires des échantillons d'entrée et de sortie. 

Ceux—ci peuvent d'ailleurs être différents pour s'adapter aux équipements 

et besoins pour les tests subjectifs. 

Exemple. : 

entrée X. sous 13, 14, 15 oul6 bits, 

codage Z sous 9, 10 ou 11 bits, 

o 	sortie Y sous 13, 14, 15 ou 16 bits. 

Toutes les combinaisons possibles sont permises. 
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Note: La table de codage de cette dernière loi (11 segments) autorisera 

même une option de compression de très haute.gualité avec un code Z . 

de 12 'et même de 13 bits. -Evidémment X et Y seront alors sous 

- 	15  ou • 	- 

La loi 13 segments précédente n'autorise que 11 bits pour Z au maxi-.. 

•mum. Cette limite est définie par le "plus petit pas" de quantifi-

cation autorisé qui doit rester entier (=I). 

Cette loi fait préciséMent l'objet d'un prOjet de- recommandation 

(J41) dCCITT. 

La. table 2 résume la version simulêe(jusqu'à 16 bits pour 

d'entre)avec Z sOns.11 ‘ bits. 

On noteraque . : 

0 •  La loi est sensiblement dissyméti-ique, le code Z varie de 0 à +895 

et de 71 à -896 selon que'l'entrée est. positive ou néàative. 	•• 

0 	Le nombre total 'de paliers de ,codage atteint seulement 896 (pour la- 

partie positive), il .reste donc (côtés positif et •négatif inclus). 

avec un code Z- à 11, bits (2 11  - 2*89.6) = - 256- états) binaires non 

directement utilisés pour le codage effectif des échantillons • X. 

On peut penser utiliser ces "codes" disponibles comme informations -- 

• supplémentaires (détection et correction d'erreurs...). 



j=-- 5 
767 	-768 

640 	-641 
128 64 

	

[ 8160 	8192j 

	

[ 4096 	4128[ 
J=4 

639 	660 

512 	-513 
32 128 

J=3 
511 	-512 

384 	-385 
128 16 

• [ 2040 	2048[ 

[ 1024 	1032[ 
J=2 

	

[ 4080 	4096[ 

	

[ 2048 	2064[ 

128 

J=1 
255 	-256 

128 	-119 
128 

	

[ 1020 	1024 [ 

	

[ 512 	516[ 

J=I 
j 508 	512[ 

[ 	0 	4[ 
128 

X entrée 
16 bits 

[32640 

[16384 	16512[ 

Y quantifié 
16 bits 

32704 

. 16448 

Code Z -
+ ou - 
M. bits 

895 	-896 

768 	-769 

Valeur 	• 
"Pas de  quan- 
tification" 

128 

Nombre de paliers 
•sur le segment 

128 

Segment J 

J=6 

Total 896 
Reste 1 024-896=128 

é -tats 

16352 

8224 

[16080 	16384 [ 

[ 8192 	8256[ 

8176 

4112 

4088 

2056 

2044 

1028 

383 	-384 

256 	--r257 

1022 

514 

510 

2 

127 	-128 

0 	-1 

mum Imo : 	.mm1 mug me mule mum mu 	morm - , Immi ummlu' umme-  morm › IMO 	MUM • MOM 
e  

Table 2 Table de codage. Loi A-11 segments 
(Recommandation 3 41, CCITT) 
X, Y, sous 16 bits, Z sous 11 bits. 



. 1020 

1016 

 1012 

--"257" "255" 

'254" • 

"253" -"258" 

-----1036 

J=2" 	Pas=8 	,Côté négatif J=1 	Pas=4  Côté positif 

•  1022 

1018 

1014 

J=2 	Pas=8  
1040 

Ipme 

1032 

:Ma "257" 	1036 

"256" 	1028 

-1012 

-1016 

-1020 

-1024 

-* 
— • 

-102 

„ ;21 253" 

7.—"N -1014 

-"254" 

-1018 

-"25.6" 

-1022 

-1040 

X Y 
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La figure 2 illustre le traitement séparé dés échantillons posi- 

tifs et négatifs. 
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1.1.3 IeilmeriguiljlindLty_m_E=255  7 15 segments  

. 	Cette . loi; dans sa version normalisée -en téléphonie,,eSt utilisée 

en Amérique du Nord -La loi 11=255 fonctionne avec une information binaire 

sous  8 bits Mais; une trame sur six, le  81-me bit .est -réservé' à la 

Signalisation. Il s'agit donc d'une loi à 8/(ou 7). bits. 

Deux tables de codage (8 et 7 bits) sont définies comme référen- 

ce. Elles utilisent une dynamique des échantillons d'entrée X (sous forme 

décimale) valant 8192 (=2 13 ) Soit un code 'cle 14 bits (signe inclus) avec 

respectivement 128 ou 64 niveaux de codage selon le cas Utilisé 8 ou 7 

bits. Ces lois identiques (au nombre d'échantillons près) sont formées de 

8 segments (côté positif) et la table de codage ci-dessous (Table 3) résume, 

la version issue de la téléphonie avec un code de 10 bits). On appelle 

cette loi une loi à 15 segments en incluant la partie négative. 

Il •est cependant possible de modifier et transposer cette table 

pour définir un système de codage sous 11 bits si nécessaire. Le segment 

J=1 est légèrement modifié•pour ce faire en gardant des niveaux entiers. 

Dans ce cas présenté par là Table 4: 

O Le nombre de paliers' par segment est doublé (128. au lieu de -64); 

o Le "pas".de quantification sur chaque segment est divisé par 2; 

• Le. nombre total de mots du code Z est doublé; 	. 

e Les valeurs (décima1e-0 de X et Y sont ajustées en conséquence.- 



I MIR MI 	MIR 	MM MM MM MM 11111111 	 lai MM MM MI Mill MM Mal MI 

. 	. 

Segment J 	. 	• 	X 	entrée 	•  Y 	quantifié 	Code Z 	• 	Valeur du 	• 	Nombre. de paliers 
 16 'bits 	• 	• 	16 bits 	• 	+ ou -*: 	"Pas dé quan- • 	sur le segment 

11 	bits - 	•, tification"- 
. 

• [32383 	---- 	 32511 	511 	-512 

J=8- 	 256 	 . 	64 

. 	[1625 5 	16511[ 	• 	16383 	448 	-449 

[16127 	16255[ 	16191 	'447 	448 

J=7 	 128 	 64 	• 

[ 	8063 	8191[ 	 8127 	384 	-385 

[ 7999 	8063[ 	• 	8031 	383 	-384 

• J=6 64  

.[ 	3967 	• 	4031[ 	.399'9 	320 	7321

• [ 	3935 	3967[ 	 3951. 	319 	-320 

J=5 . 	
. 	

32, 	 . 	64 

[ 	19191 	1951[ 	 1935 	856 	-257 .  

[ 	1903 	1919[ 	 1911 	255 	-256 

.J=4 	 16 	 ' 64 

[ 	895 • 	911[ • 	903 	192 	-193 	• 

[ 	887 	895[ 	 891 	191 	-192 

J=3 	 8 	 64 

[ 	383 	391 [ 	 3.87 	1.28 	-129 

[ 	379 	383 [ 	 381 	127 	-128 

J=2 	 64 

[ 	127 	131 [ 	 129 	 .64 	-, 

[ 	125' 	127 [ 	 1 26 	f 	63 . 	- 	64 .  
63 

J=1 	 [ 	3 	5[ 	 4 	 2 	-3. 
- 	1 	1 	3[ 	 2 	-. 1 	-2 

	

0 	1] 	 0 	 -1 

Table 3 Loi 1,]=255 (15 segments) Version adaptée X, Y sous 16 bits, Z sous 
10 bits. 

Note  Cette loi n'est définie, avec tous les niveaux entiers que pour Z côdé avec moins de 11 bits (signe 
inclus). 

v
 
a

X
9

1
.1

1.1
V

  



IIIIIII 	MI 	 Mal 	 11111111, MM MI • MM MI 11111111 

Code Z 	Valéur du 
Segment J 	X 	entrée , 	Y 	quantifié 	',"-1-. -ou -. 	"Pas de quan- 	Nombre de paliers 

16 bits 	1-6 bits 	ii: bits 	• 	tification" 	sur le segment • 

[32512 	--- 	32578 	• 	10232 	-1024 	128 	128 
J=8 

[16256 	16384[ 	- 	16320 	• 	89'6 	-897 

116192 	162561 	16224 	• 	895 	--896 
J=7 	 64. 	• 	128 

[ 	8064 	8128[ 	8096 	: 	768 	-769 

[ 	8032 . 	8064[ 	8048 	• 	767 	.-768 
J=6 	 32 	128 

11 	3968 	• 	4000[ 	3984 	640 • -641 

[ 	3952 	39681 	3960 	639 	-640 
• J=5 	 16 	128 . 

[ 	1920 	1936[ 	1930 	512 •  -513 

[ 	1912 	1920[ 	-1916 	511 	-512 
J=4

' 	
128 

11 896- 	9041 	900 	384 	.-385 

[ 	892 	896[ 	894 	383 	-384 	
. 

„1. ---3 	 4 	128 
' 	[ 	384 	388[ 	386 	.256 	257 

• '- 	382 	384[ 	383 	255 	7256 
J=2 	• 

[ 	
2 	• 	128 

[ 	128 	130[ 	129 	128 	-129 

[ 	127] 	[-128] 	127 	-128 	127 	-128 
J=1 	 128 

[ 	2] 	[ 	-3] 	2 	-3 	2 	' -3 	. 
[ 	1] 	1 	-2] 	1 	.72 	-1 	-2 
[ 	. 	0 1 	[ 	-1] 	0 	_].. 	0 	-1 

Cas  J=1 	côté* X> 	0 	côté X > 0 	-côté. X >,-0 
côté X < 0 	côté X < 0 	Coté X.< 

Table 4 - Loi p,=255 (15 segments), adaptée pour Z sous 11 bits. - 
. 	 • 

.Note: Sur le Segment, J=1, seulement les nombres X positifs et négatifs sont 'codés par un nombre Z:identi-
. 

c-Fië7", X (-128 ... 0 ...+127). Pour J 	2, la table de codage s'applique alors comme•indiqué (sauf . pour X = 
128 qui est sur J=1). 	• 

CD 	• 

› 
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Pour cette loi, on notera aussi le codage dissymétrique des 

échantillons positifs et négatifs conformément à la figure 2. 

n rappellera que la loi p, est définie à partir de la relation 

log e  (1+11x) 

log e (1+) 

1.2 ç2L-Lu_n ?....L_LoIL.de coda e. à compression  c_r_mplitude semi-

instantanée  

Le principe consiste à utiliser des caractéristiques (table de 

codage) de quantification linéaire mais avec une dynamique maximale va-

riable. 

:Dans•ce cas aussi plusieurs versions, distinctesesentiellement 

per le nombre de "segments" . ou "gammes" (range en .anglais) • de codage ont 

été étudiées et/ou proposées. 

En particulier les services du "B.B.C." (British Broadcasting 

Corporation) ont publié les informations concernant trois systèmes dont 

l'un (NICAM 3) fait 1'objet d'une sélection pour normalisation citée par 

recommandation J41 du CCITT. 

Ces lois imposent de transmettre le numéro.de  la "gamme" de coda-

ge pour chaque bloc de, 32 échantillons consécutifs. Cette .information est 

absolument— essentielle et ne doit être perturbée par aucune erreur de 

transmission sous peine de voir tout un bloc mal décodé par le récepteur. 
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1.2.1 	Loi semi-instantanée â 4 ammes 

L'usage prévaut ici de dénombrer seulement les gammes du . côté 

positif contrairement aux lois- de type instantané. Il va de sel_ que les - 

•échantillons négatifs sont. codés .sur.des gammes.de même pente et en nombre 

égal. 	' 

On remarquera cependant que pour toutes ces lois (1.1.1) et sui- 

yants) la règle de quantification dissymétrique qui s'impose est représen-: 

tée sur la figure  .3, avec la dynamique proposée. 

loi est proposée pour un signalA'entréeX, de -sortie' Y sous 

14 bits, • avec' un code transmis Z variant de - 9 à 11 bits selon les ver-

sions. - 

Le système simulé offre toutes ces possibilités incluant aussi la 

possibilité de fournir X et Y sous 16 bits (mais aussi 15 si 

nécessaire...) 

Dans chaque version la gamme de codage est choisie en fonction de 

là valeur de l'amplitude du plus grand échantillon d'un'bloc,de 32.• 

La figurereprésente une loi à 4'gammes (côté positif), utili- 

se pour les systèmes NIÇAM 1 et NICAM 2 de conception britannique. 
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Ili Ti 

-32 _1121, 1 

Echantil1on 	[ Code Z 
14.bits 10 bits 

Echantillon Y 
14 bits 

40 

48 

32 "2" 

Hon . 

-16 _Ur ? •  

	-24 

Fig. 3 Exemple de codage-décodage linéaire sur une gamme. 

Noie: (Les niveaux positifs'incluent Ta valeur'"0" pour mot de code Z.) 
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Mot .de code 
J=I 

71 

— 	 .,. 
P=32 

P=4 	, 	P=8 	 P=16 	 Systême-NICAM 2 	 B=11 
8= 1 4 - 	B=13 	 B= 1 2 	 - 14 bits -› 11 bits 

Z=[0+1023];[-1 —1024] 

, 

+ 	
+

. 
' Systême NICAM 1 

P=8 	P=16 	P=32 	 P= 
13 bits ÷ 11 bits = 	B= 	B=1 	 =10 
Z=5 . -1- 511]; 	[-1 —512] 	. 

Amplitude X (16 bits) 

J=3 J=2 ' 	J=4 

16384 8192 • 4096 — 32768 ' 

1 

1 

1 

1 

1 .> Fig.. 4 La semi—instantanàe à 4 gammes (NICAM 1—NICAM 2).adaptée 
à une entrée X sous 16 bits. • 

Sur chaque gamme sont indiqués: 

0 	La valeur de l'amplitude du pas de quantification P, 	• 

0 	Le nombre de bit "équivalent" •de codage. B. 	Il .s'agit en fait du 

. nombre de .bits .du codage linéaire, qui, -  utilisé sur la même amplitu 

de maximale, donnerait le même pas de quantification.. C'est une 

grandeur caractérisant la qualité équivalente du codagè semi—instan- 

• tané par rapport à un code linéaire permanent. 

1 
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Les deux systèmes  NICAM 1 et NICAM -2 se distinguent essentielle- 

ment paria longueur des échantillons d'entrée—sortie X et- Y et du mot de' 

codeZ..  Les programmes simulés incluent, Si.nécessaire, la . pré—quantifica- 

t'ion, linéaire 16 . 14 bits (NICAM 2), ou 16 à 13 bits (NICAM 1) 'avant le 

codage selon la loi ImpOsé'e. 

Note: Symboliquement on a représenté par les signes:' 

et 

les prises de décision, qui imposent le.:choix de la gamme J, selon que le 

"plus grand" échantillon du bloc est Positif ou négatif et . de plus au , cas 

oùilse situe.ekacteffient à la frontière.  

	

Exemple:  0 X = +16384 	impose 	J=4 

	

• X = —16384 	impose 	J=3. 

Ceci est dû - à. la  dissymétrie de codage présentée en figure.  3. 

Cette particulàrité, bien que minime, est incluse en simulation. 

1.2.2 Loi semi—instantanee â 5 gammes  

Cette loi utilisée par le systàme NICAM.3 et aussi-PapPortée 

 recommandation J41 du .CCITT, (Annexe 1,  Table 2).  
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1 

1 

1 
J=4 J=3 . 1=5 "2" 	3=1 	J=2 

1 

1 

1 
1 

1 

1 

1 

8192 16384 32768 . 

Nous la présenterons ici dans une version adaptée à la simulation 

selon les„ formats variables (X, -  Y . sous 14 à 16 bits), Z (sous 10 à .  13 bits) . 

déjà signalés. 'Rappelons „que NICAM 3 est un système de compression de 14 

• bits (X) à 10 lits (Z),: ce qué la figure 5 illUs,tre. 	• ' 

. 	' 

P=4 

B=14 
P=8 	P=16 	 P=64 

8=1 	 P=3 

B=10 

-Système NICAM- 3 

et 	'Recommandation J41 du CCITT 

14 bits -4- 10 bits 

2 = [0+ 511; [-1 —512] 

Amplitude X (16 bits) 

2048 , 4096 

Fig. 5 La semi—instantanée 	5 gammes(NICAM 3) 
adaptée à Une entrée. X sous 16 . bits. 

Les mêmes remarques et symboles que sur la fig.4 s'appliquent. 
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1 

1 

1 

1 

J=4 J=6 • 	J=5 J=1 J=2 	J=.3 

16384 32768 

1 

1 

1 

1 

1.2.3 Écii semi-instantanée  â 6 gammes 

Dans le cas d'une compression de 14 bits d'entrée  .(X) à uh .code â 

9 bits seulement (z)., une loi à 6 gammes peut être utilisée. 'Bien que 

dans la documentation  consulte nous n!ayons aucun article.décrivantpréci-' 

s'ément le système proposé par "Télgdiffusion: de France7,  ±1 sembleque-

cetteloi à 6 . gammes soit conforme .  â la propositionfrançaise: un article 

décrivant les systêmes britanniques NICAM 1, 2 et 3 signale que la compres-

sion 14 . à .9 avec la loi semi-instantanée constitue le systême français .  

La:figute 6, incluant les remarques et symboles  (figures ,4 et 5) -  

, *résume le principe de. -éette compression.' 	. 

' 
- 

	

'16 	• P=32 

P=64 	 P=12: 

B=9 	' 

B=10 

	

12 	B=11 

Système type "T.d.P." 

14 bits 
1 ÷ 9 bits 

ou 	13 bits 

Z = [0 2551 ; [ -. 	-256] 

Amplitude  X 

4096 	8192 2048 

1024 '  . 

1 
1 

Fig.  6 Loi - semi-ins.tantanée à 6 gammes (T.d.1?.) 
adapte -à une entrée X soils 16 bits, 

- compression à 9 bits pour la transmission. 

1 
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1.3 	desi ois  de 	e_ 

-Les lois de compression logarithmique instantanées (Loi 'A-11 

1 segments, Loi -A--13 segments), les lois de compression semi-instantanée par 

bloc de 32 échantillons (avec 4, 5 ou 6 gammes) sont simulées avec toutes 

leurs particularités (dissymétrie côté positif et négatif - libre choix des* 

formats binaires des entrées-sorties X et Y et du code Z...). 

1.3.1 	Codage de partition musicales  

Les transferts de source, fournies par Radio-Canada, seront réa- 

l•sés  prochainement. - Le calcul .des rapports SignaLsur. Bruit 'aeront-effec-

tués dès que possible, 

D 	Le rapport Signal sur Bruit est traditionnel  calculé par: 

R exprimé en décibels généralement pour l'ensemble de la partition.' 

Lè rapport Signal sur Bruit segmentaire, caitulé par une formule 

analogue mais sur un bloc de courte durée. Il s'agit-d'une fonction 

du temps (bloc après bloc) dont on détermine une moyenne arithméti-

eque. Ce calcul-permet de pondérer l'évaluation des RSB en tenant. 
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compte des effets du-bruit de:codage tant dans les hauts_niveaux que.. 

dans les très bas niveaux. 

On peut cependant prévoir, avec les lois logarithmiques une relative 

stabilité du rapport signal sur bruit: on remarque dans les tables 

de codage 1 à 4 que le "pas"  1de quantification est directement pro- 

portionnel à l'amplitude moyenne du signal pour tous les segments J 

2. Seuls les petits niveaux sur J=1 "subissent" une quantifica- 

tion de type flinéaire: Le RSB dépend sur ce segment de la distribu- 

tion statistiqùe des amplitudes des échantillons. 

On signalera pour les lois logarithmiques instantanées (A et la) 

qu'ajouter 1 bit de codage pour Z (ou retrancher 1 bit), améliore, 

(ou détériore) -  le rapport signal 'sur bruit de ,6 décibels. En -effet 

avec un •changement d'un bit, le_pas de.quantification varie dans un 

rapport 2, comme le nombre de paliers de codage. 

1\lote: ,  La téléphonie à 8 bits donne un RSB de 37 à 38 dB; 

• 	Avec 11 bit une loi A ou 	devra.fournir 37 +3*6 	dB 

environ. 

1.3.2 	niveau  dyn.amigue 

Dans. un rapport ultérieur seront présentées les courbes da rap-' 

port signal à bruit en fonction du niveau moyen d'entrée. Ces courbes 

définissent une plage dynamique d'utilisation optimale: 
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A très bas niveau le •RSB se dégrade en raison du faible nombre de 

paliers de . codage utilisé et de l'erreur relative élevée .des paliers'infé- 

rieurs, 

A très haut niveau, la saturation des échantillons affecte consi-,  

dérablement ce même rapport signal à bruni. 

Les  courbes pourront être tracées, pour comparer; les lois entré 

elles tant avec des signaux .de test sinusoïdaux qu'evec.une source musicale 

de niveau variable par un facteur de gain ou  •d'amortisseMent. 
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CHAPITRE 

FILTRES DE PRE-ET-DESACCENTUATION 

Les systèmes dè Modulation et de transmission analogiques Ont, -.. 

presque toujours inclus (sauf ail Canada, USA et: japon) une accentuation des 

hautes fréquences à l'entrée de la chaîne de modulationtransmission. 

,Cette technique eest. imposée en raison du fait que les signaux . 

 (paroie-musique) contiennent peu d'énergie-  de :haute fréquence à l'état 

naturel. Par contre le bruit propre aux systèmes'électruniques est unifor- 

mément'rparti dans toute la bande passante. 

. 	- Ceci conduit -  à un rapport signal sur bruit relativement mauvais, 

dans la partie supérieure du spectre. De plus l'oreille est particulière 

ment sensible à ces défauts. Une ptéaccentuation augmente nettement (10 dB • 

ou plus) les hautes fréquences, sans affecter le bruit électronique rajouté 

ultérieurement par le traitement de modulation-transmission. 'Au técepteur,' 

le filtre -  inverse - de.désaccentuation restitue le bon niveau de Signal mais 

affecte alors le niveau du bruit superposé d'un même facteur d'atté-

nuation..' 

:D'un point dé vue du' traitement' numérique, la préaccentuation 

peut s'imposer en favorisant 'un :codage numérique (Loi A, ) de hautes fré-

quences utilisant plutôt les Segments supérieurs (J>2) des lois, conduisant 

à un.niveau de bruit relatif moindre. 
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75 

1+  

241 	Accentuation7Desaccentuat1on, 

2.1.1 :Recommandations CCITT J-17 et J41 

• .pourlpà systèmes analogiques le CCITT à•  depuis longtemps recom-.. 

mandé (Avis . J17, Genève 1972) une 'Caractéristique analogique d'accentuation 

• donnée par la loi généralb.: 

= 10 logio  

en décibels 

2 
75-+ (  (13 	) 

3000  
2 

1 -± ( 30)00 )  

(1) 

en précisant .  un facteur'd'insertion assurant un "affaiblissement de -6,5 .  

. dB" à la fréquence de 800 Hz, en "préaccentuation". 

La figure 7 représente schématiquement la .recommandation. 

CCITT. 

Les courbes de pré-et désaccentuation sont exactement complémen- 

taires. 'Lb facteur d'insertion peut être .repréSenté, en simulation, par un 

,gain lc.2 • dans - la formule précédente, soit: 

2 

( w 	 )

2 dB 
3000  

( 	w 	) 3000 

H = -10 log io  (2) 
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accentuation. 

12,15 

10 

5 

désaccentuation 

-10 

-12,15 

-15 I 	I  

	

0;05 . 0,1 	0,5 	1 

800 Hz 

	

. 	• 

fréquence 

kilohertz 
5 	10 

. .18,75 

Courbe A - relation (1) 
15 

dB 

.Fig. 7 Courbes de 'clésaccentuation/accéutuation j17 du CCITTT. 

Il est aisé de trouver: 

1 
. 	

2175
. [ 6,5 - 20 log/-73--- 10 log A(800)] 

= 10 

oil A(800) représente la relation (1) calculée pour  w -.211.800. 

(3) 

Cette loi générale est aussi proposée par le CCITT dans sa .Recom-

mandation J41  pour les  systèmes numériques de haute qualité.  
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2.1.2 	Recommandation CCI'1"t... J41 (Annexe 1 

Danssa propositiOn J-41 le CCITT . inclut aussi en Annexe 1, une 

autre loi d'accentuation pour étude. 	Elle ne fait cependant pas partie 

d'une "recOmandation" expresse. 

La relation générele propOsée,s'écrit: 

8,5 "1". ( :900 ) 
- 	10 log 	

.2 
• en 	. 	. • 1  :« 	) 

avec f en Hz.. 	 • 	• 
• • 

. 	. 

• Cette loi répond en - frequence . selon la figure -  8, 	• 

On onstatera, que ces lois. sont assez voisines par un tracé 

précis présenté plus loin dans le .  texte. 	- 

2.1.3 	IrAti.....,2nRecomu japoncl 

A l'annexe 1 du rapport 953 contenant les. Avis du CCIR.une•autre 

alternative de préaccentuation est .citée.• Dans ce cas la caractéristique 

donnée coilsiste en une définition des : contantes de temps du filtre (50 gs 

• et 15 vs). 	 • 

(4) 
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550011 
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'
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- 
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0,05 0,1 0,5 5 	10 50 

dB 

Fig. 8 Courbes de désaccentuation/accentuation. 

J-41 Annexe '1 du CCITT. • 
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dB 

10 KHz 

15 ps 

	

I  	1 	I 	I 	J.  fréquence KHz 

	

.05: 	-0,1 	.  0 , 5 	1 ' 	5 . 	'10 50 

Fig.-9 Recommandation .à deux constantes de temps 50/15 gs 
courbes, de désaccentuation/accentuation. 

* 	' (Annexe 1, Rai). 953, CCIR). 

. Cette .proposition est aussi retrouvée. en rférenée d'un système 

propos é par le, Japon peur le codage haute qualité de la, musique et du son 

de télévision (Systéme M/Japon 7 Satellite de radiodiffusion BS-2a). 

• On retrouve •une loi similaire dans un texte décrivant des essais 

britanniques du syStéme NICAM 3. D'une façon txés particuliére: une pre- 



. Entrée 
Préacentuation 

50 ps ajustablè 

Désaccentuation 

' CCITT J-17 

Décodeur 

NICAM 3 

•Sortie Codeur 

NIÇAM 3- 

Chàpitre  2 	Annèxe A 	 30 

mire accentuation (50 .gs) est imposée au signal. 	En cas de saturation 

d'amplitude, cette constante de temps est sensiblement réduite, diminuant 

ainsi le gain à toutes les fréquences supérieures à 1 KHz. Immédiatement 

• on impose cependant une désaccentuation fixée à 50 gs (non ajustable). 

n plus de ces ,fonctions, la préaccentuation désacçentuation rodé 

la, norme J-17 de CCIT est imposée avant cOdage numérique. Le tout corrês, 

pond au schéma de la figure 10. 

Désaccentuation 

. 50 ps fixe 

Accentuation 

CCITT J-17 

1 

Fig. ,10 MtintageAe tests subjectifs .  du NICAM 3 britannique (B.B.C.,) 
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J17 	11 . = 10 J.g k2  
( 
3000  

2 

(   w  3000 

75 + 
(5) 

f 	1 
8 ' 5 	

(
1900 J 

f )
2 

650 

J4I 	B = IO lg (6) 

C = [constantes de temps  50 4s et 15 4s] Japon  ( 7 ) 

Il sera possible,' si nécessaire, de simuler exactement ces fonc- 

tions étant donné la conception adaptée des programmes de simulation.  

• 2.2 , Simulation.numérisue des filtres  

• 

• 
• 

On rappelle les 3 formes: 

Ces trois cas peuvent être ramenés à une formulation unique d'un 

filtre analogique à un pôle et un zéro de 1a forme: 

2 
, 	

( 
 f 

) 
2. 	2 	02  

Gain = G- 

1 + 	) 

ol 

2 
• 

 
G0 	carré du .gain en continu (f=0). 

(8) 



f
01 

3000  
27u 	. 

OU .  650 * 2n f
01 7  .

650 

reste G 0 
 

0 Recommandation Japon 

50 p,s 
1 

o
l 

OU 	
w01 
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Il est aisé de calculer pour 	 • 

9 

 

Avis  J17: 	 • 

ou 	w
01 
 = 3000 

f
02 

= 3000 V75  ou--= .3000 • /75 
w01 

2u 

Le facteur de pertès d'insertion modifie le gain: Go par 

valeùr multiplicative k =dè  la formule (3): 

G0  GO'k 

0 Recommandation  J41-Annexe  1 

f Oi 
= 1900 18,5 = 2n * 1900 *  18,5 
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15 Ils 

calculé à 0 Hz = 

w
01 	1 
— donne -10 dB.'soit 

Tô 
b)02 

calculé 

• 

G
0 
 .K' 
 . 

soit 

( 9 ) G
dB 

= 10 log G
2 
0 

1 + ( 	) 
6)02  

2 
1 + 	) 

01 

Dans ce cas, le gain â .  l'infini valant (-10. dB) un facteur 

corrige le 'gain Qu tel que: 

Ainsi la simulation unique de.la  formule de base 

•aux coefficients numériques adaptés aux 3 cas permet les tracés des courbes 

de réponse en: amplitude et en phase des 6 possibilités incluant Accentua- 

. tion et Désaccenttiation.' 

Le filtre analogique étant en notation coMplexe simplifiée: 



1 0 ) • 

1 

. s 
w
2 

Lû i-  

(12) 
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avec une fonction â déphasage minimal .  permettant de :définir la fonction 

inverSe stable :(pôles â gauche). - 

• 

• , 	On en.déduit la phase: 

arctg [ 

f••nn•n 

(2e)2 w
1
w
2 

27d(w 1—w2 )  
(11) '› 

Ces' courbes seront utiles pour. la  comparaison avec les filtres, 

numériques simulés. - 

• 

2.2.1 	Transforme en z des filtres 	
. 

. Il est aisg de trouverque la transforme• de ,Laplace du filtre 

précédent (relation 10) qui est: 

devient avec l'application de la -"transformation bilinéaire": 



w - C 
2  

) 
wl 	C  

1 	
w1
-C  ) • z-1  

wl +C  

w
2
+C 

—1 
• z 

(15) 

- a0 + a
1 
 z 

?Oz. 	
1 + b1 z 1 

 : 	(1 .6) 
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1-z
-1  

s=  C 

1+z 

en prenant en approximation 

( 1 3 ) . 

2 
(14) 

T -.étant la. période d'échantillonnage du - filtre numérique T = 	) 
fe 

'où encore 

D'où l'équation de filtrage, 

.Goz  ( Aoxn  + ai xn_ i • 	b lyn_ i 	(17) 

représente le filtre de "Désaccentuaticin" et aussi l'équation 

= 1 E 1 
(x + b

1  x 
	)  

a 	G 	n • 	n-1 	— 	n-1 
0 	Oz 	a0 

 

qui représente le filtre de "préaccentuatioe.  

Yn 

(18) 
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1. 

1 
1 
1 

1 
1 
1 
1 
1 

(20) 

(21)  

•2.2.2. Rfponses des filtres analogisues et numériques 

Le calcul de la courbe . de réponse en amplitude des filtres nuMé- 

riques conduit soit par 

= e
st 

= , j w  
reportés dans .(16) 	• 

ou par Ia.formule 

= H(z) • H( —z) 	 (19) 

appliquée ici 

. 	. 
2 	2 	-• 	• 
a + a + 2a a 1  cos 2 ,nfT 

G
2
(f) = 

-. 
G
2

. 	
1 	0 	0 1  

. z 	• 	Oz 	2 
1+b + 2b

1 
 cos 2.11 fT' 

- 	1 	• 	. 

et la phase devient: 

(a
0
b

1 
— a

1
) sin 2 ,n fT 

(a
0
+a

1
b
1) 

+ (a0b1+a1)  cos 2n fT 

• " On a tracé toutes ces courbes, (analogique, numérique), (accen-

tuation, désaccentuation), pour des versions diverses (figures 11 à 23) -. 

Les figures ajoutées en fin de chapitre 'présentent certaines: 

configurations Identifiées par les symboles: 

= arctg 
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J17, J41, JAP pour les versions 

EN 	amplitude du filtre numérique, 

HA 	amplitude du filtre analogique', 

PHIN 	 phase du filtre numérique, 

PHIA 	 phase du filtre analogique. 

-Les écarts (HA.-HN) et .(PHIA-PHIN) sont aussi tracés, pour chaque' 

version donnée. 

On remarque que l'approximation de la formule 14 bien connue dans 

le calcul des filtres numériques n'est valide que si la "bande passante - des 

filtres est très inférieure à la demi-fréquence d'échantillonnage 

(f e /2) 

-qui n'est pas le cas'ici, Surtout avec la version JAP (vair. 

*figure 9) l'une des fréquences de .coupure  avoisine 10  KHz alors que f e /2 

vant 16 Khz. 

Ces.écarts ne sont cependant pes.désastreux car en simulation.les 

- courbes de réponse des .  filtres.invérses sont quasi complémentaires (aux 

troncatures de Calculs près).. 

Si besoin nous avons vérifi 6. qu'en augmentant la fréquence d'é-

chantillonnage à 64 voire 128 KHz, les écarts diminuent très Sensiblement,... 

même avec la version JAP (figures 20 à 23). 

37 



ponse d'un filtre numérique dOnt la-"périede" vaut L'axe de symétrie . fe• 

• Chapitre 2 	 Annexe A . 	 38, 

n  notera bien eir . la répétition symétrique de la courbe de ré- 

• • 
de la figure est à fe /2 (± nf e ) et 'est indiqué sur certaines figures 

pour les filtres numériques. 
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ii7 

10 

5 

- 10 

10 

1 

se  KHz .05 . .5 	1 

AMPLITUDE 

1 nu nu nu mmu um um nu mu 	ammi 	nu am mu imum 	mai um um 

dB 

15 

JAPon 

-15 

.01 

Fig. 11 Comparaison de courbes analogiques de préaccentuation.. 
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JA.pon 

-1 0 

1 	r 	ma Ir ami am mu mu mu mu ms me Ir imo mu am lm mu 

dB 

-15 1 	 1 	1 	 1 

.01 	.05 .1 	.5 	1 	5 le 	50 KHz 

AMPLITUDE 

FE 32 KHZ 

Fig. 12 Comparaison de courbes de préaccentuation des filtres numériques. 
La bande passante utilisée est limite à 16 KHz par le trait vertical. 

a 
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-10 • 

-15 
10 50 KHz 

•  dB 

15 

.01 	.05 .1 	•.5 	1 •  

AMPLITUDE 

FE z 32 KHZ 

Fig. lj Comparaison des courbes de désaC.centuation des filtres numériques 
(bande utile 0 	16 KHz).. › • 
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Version J1? 	FEE 32 KHZ 	• 

Fig. 14 . Comparaison des courbes da réponse en amplitude 'd'un filtre analogique 
. et du  filtre numérique _.-. bande utile (0 ÷ 16 KHz).  
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Fig. 15 CoMparaison. des courbes de réponse-en phase. d'un filtre analogique 

et du filtre - numérique - bande utile (0 -- 16 KHz). 	 . 
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Fig. 16 Ecarts relatifs - d'amplitude de chaque paire. de filtres (analogique/ . 

 numérique).  pour chacune des 3 ;  -Crersions 7 bande utile 0 	16 KHz . 
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numérique)- bande utile 0 16 KHz . 
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Fig. 18 Réponses (en amplitude) analogique et numérique d'un filtre avec f
'e 

= 32 KHz. . •- . 	- 

• ' 

	

Note:  Les figures suivantes (20 â 23)- montrent lamélioration si on augmente 
fe 

.' 	•- . e•- . 	 • 

• bande utile (0 4 16 KHz). 	' 	
0-,• 

• • . • , 	 , • 
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ÇD 

35 KHz 10 	15 	20 	25 	30 

PHASE 

JAP 	FE 32 KHZ 

Fig. 19 . Réponses '(en 'phase) analogique et.numérique d'un.filtre:avec f
e 

= 32 KHz, 
• • 

(Voir  note  figure 18). 	• 	- 	- 
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CHAPITRE 3 

• 

•SIMULATIONS NUMERIQUES - 

• Dans une •première,phase d'étude. de la documentation ont été déve—..- 

loppés les codeurs numériques simulant diverses lois ainsi que diverses 

possibilités d'accentuation des hautes fréquences. 	Ces travaux incluent 

tous les systèmes connus et publiés avec une information suffisante. 

.3.1 'Résumé de simulations disponibles  . 

Les combinaisons possibles entre lois de codage et filtrage d'ac-

centuation sont toutes autorisées par les programmes disponibles. De la 

même façon il a été déjà signalé que les longueurs binaires sont sélection- 

nées à volonté. En principe les recommandations du CCITT réfèrent plutôt à 

des :échantillons de 14 bits, codés avec 9, 10 ou 11 bits pour la transmis-

sion. Les formats utilisés en simulation prennent en compte ces caracté-

ristiques. • 

Le tableau 5 de la page suivante résumé les versions actuellement 

fonctionnelles. 



mn ms mn ma mn immu mn mn mn MM MM MME OMM 	111111111 MIUM 1111.11 MIIMM 

Système ou Lois 	Compression de  

Lois,ïnstantanées 	Loi A - 13 segments 	14 (ou 16) bits à:11 bits 

 

	

	.. 

Loi A - 11 segméntS 	14 (ou 16) bits 	11 bits 

NICAM 3 - 5. gammes 	14 	bits à 10 bits .  

Lois semi-instan- 	NICAM 2 et 	4 gammes 	14 	bits à 11 bits (NICAM 2) 

tanées 	 13 	bits. à 10 bits'(NICAM 1) 

TdF - 6 gammes 	14 	bits à, 9 bits 

Table 5 Lois et systèmes simulés. Les versions encadrées Sont actuellement 
incluses dans la recommandation J41 et Annexe.1-j41 du CCITT. - 

• 	• 

t-r; 
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1 

1 

1 

1 

1 
1 

1 

1 

1 

1 
1 
1 

1 

1 

1 

tableau ,6 *rappelle les configurations d'accentuation et.désac- .  

centuation proposes e 
• 

	

Systèmes-analogique'et. 	Caractéristiques de 	: 
numérique 	réponse .(accentuation). 

Avis J17 référé auSsi par la re- •' 	perte d'insertion 	8,-5 dB à 800 Hz 

	

CCITT 	dB bommandation J41 du. 	
4-6 

	

4 KHz. 	 • 

-0,8:KHz 

-6, 

-1 	----e" 
. 	0,5 KHz 

J41 -7 Annexe 1 	 dB 
Autre proposition d'étude du 
.CCITT 	 ,• 	, . 

	- 	.. 

-5,5 KHz 	 • 

. 
f 

• 0,65 	KHz - 

JAPOn: 	Satellite B8-2 	dB- 

detix constantes de temps 

+10 
5 0. p,s/15 	p, 	

: 

, 

,10,6 KHz 

f 
- 	3,2 KHz 

Tableau 6. .Filtres et caractéristiques d'accentuation 

simulées 
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1 

1 

1 

1 

1 

1 
1 

fréquence -  d'échantillonnage du 'filtre peut: être choisie "à 

volonté.. Note: 	Les recommandations du CCITT sur l'écart (1-0i25 dB) -des'., 

courbes théoriques - sur celles  •  du filtre eXpérimental sont liées .à la 'dis- . 

pérsion.inévit,able-des Valeurs des composants. En .numérique, cette exigan-

ce'In'est plus critiqua puisque, aux troncatures de calcul près, on set 

réaliser. exactement la fonction inverse. 	On se limitera 'en pratique au,.- 

filtre numérique calculé à 32.KHz. 	 • • 

, 3,2  Travaux de. simulation en préparation 

3.2.1 	Etude des lois simulées 

Une étude détaillée des lois de codage par le calcul du rapport 

signal sur bruit sera faite: 

sur des signaux sinusoïdaux,  

sur des échantillons musicaux. 

De.plus l'analyse de la plage dynamique sera faite an traçant la 

(ou les) Courbe(s) de rapport signal sur bruit en fonction -du niveau moyen 

du signal d'entrée. les mêmes signaux pourront être utilisés. - 

3.2.2 	Codage de Musi ue bande de.test 

Les sources musicales devraient être fournies par Radio-Canada 

incessamment. L'acquisition de matériel autorisant le transfert de ces 

sources sur nos propres équipements est entreprise. Dès lors, il sera 

possible de coder  tous les échantillons (qui nous seront fournis): 

• 
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• o 	parole, 

o musique, 

o signaux synthétiques de test. 

avec toutes les combinaisons désirées (lois de codage, pré..-et déseccentuaT 

tion). 	 • 

. 	• Lors'd'uné  rencontre avec Radio-Canada, 11 à 'été'entendu,que•en 

essais préiiminàires, une bande magnétique numérique •"montée" directement 

par simulation incluereit: 

.Pour chaque' combinaison Codeur-Loi d'accentuation 

- thle paire "AB-silence-AB" où 4 et B représentent de façon aléa-- 

toire:(A ou B) respectivement .1a séquence musicale originale et 

' la même séquence codée (avec pré-et désaccentuation si néces- 

' saire). 

O Pour des raisons de volume de test  

- limités à-  2 jours, 

- .organisés en 3 séanOes d'une demi-heure par personne, 

- avec .une dizaine de personnes, 

le nombre total d'éléments sera: 

(2 fois la Paire.A5-AB) *( nombre de) *(nombre de sélections) 
codeurs 	musicales 

en se limitant à: 
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- .5  sélections musicales (naturelles où artificielles), 

- 6 versions de codeure (dont'3 sans .accentuation). 

Par exemple, on peut proposer: 

1 	Loi A -11 segments,  CCITT '(J41), 	• 	, 

2 • Loi Semi-Instantanée .(type NICAM . 3) (J41-Annexe 

3 - Modulation 'Delta Adaptative. 

Cette dernière•version doit encore être Simulée. -Bien que non 

inCluses dans les tests subjectifs proprement dits, les 'autres configura-

tions de codage seront , très., aisément stockées sur une bande (numérique) 

témoin et fournies au 'GRC (Ministère des COmmunicetions) à sa demande. Ces, 

tests eux-mêmes seront faits dans les.locaux•et. avec l'assistàhde deJZ.a.dio- 

• 	- Canada. 	• ' 

Il faut dès à présent concevoir que tester tous les systèmes 

représente un temps et une organisation considérable étant donné le nombre 

de combinaisons possibles: nous n'avonS pas encore inclus dans - la liste•

d'éventuelles propositions sur des codages plus efficaces. 

Ces premiers essais de tests serviront à préciser l'ampleur géné-

rale du travail d'évaluation et probablement pourraient amener à une propo-

sition d'étude complémentaire. Il apparaît délicat dès cette première 

phase de répondre à la demande d'estimé de coût de l'ensemble des tests 

subjectifs: en effet nous nous proposons d'explorer plusieurs voies de 

codage. 
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3.3 Deveiou2Lnentld.e1'.é:tude_ 

Sailb-:éntrer dans le -  détail technique de diverses- propositions 

ci-aprés,  nous pouvons constituer une liste d'essais de simulation que' nous 

entendons Glaborer pour conclusion dans le rapport final. 

3.3.1 Modulation delta  

• • . Én. Seule proposition concréte est celle des "Dolby Labs - . Lenr  

systéme semble intéressant dans sa conception. La modulation . delta dans 'sa 

conception -présente des avantages .certains: • 	• 	• 

	

0 . extrême simplicité des -circuits destinés â une large diffusion (coût .

• • Minime du récepteur surtout), 	
. . 

0 insensibilité relative de la modulation delta aux erreurs de,trapS-

missiOn, 

absence totale d'organisation de trame, donc pas de synchronisation 

en modulation delta. 	• • 	• 

0 • simplicité et  • efficacité des filtres numériques utilisés • en raison 

de la fréquence tréS élevée d'échantillonnage (plus de 250  KHz).• 	• 

Pour le systéme Dolby Lab, il existe des inconvénients puisque - ce 

système prévoit la• transmission de 3 informations (le signal lui-même, la 

valeur du pa,S de quantification, la caractéristlque d'un filtre variable 

d'accentuation et de crésaccentuetion). Ces inEormations multiplex,ées impo- 
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sent donc une trame organisée. L'insensibilité relative -  aux erreurs demeu- .-  

re  puisque chaque ,information est elle-même modulée en delta: .  

te-S}TstêMe Dolby.ne peut être simulé exactement Car l'information 

publique ne 'concerne que les principes.généranx. 

- Nous . entendonePendant développer nos propres idées de modula- 

teur  delta., nspiré non des analyses publiées pat "Dolby Labs". 

3.3.2e Modulation différentielle adaptative  

Connu sous le nom A.D.P.C.M. ce modulateur code de faiula diffé- . 

rende .entre .un échantillon dij signal et une valent numériqUe- "prédite" â 

partir d'une Combinaison linéaire des échantillcins du passé (et-reconsti-, 

tués donc aussi par. le décodeur). Pour les .signaux â:forte corrélation,- 

l'énergie moyenne du . signal - de diftérence diminue considérablement - autori-

sant un codage de meilleure <qualité. Ou encore â qualité égale, le débit' 

est réduit assez nettement. En • téléphonie pont la .parole, les meilleurs 

systêmes assurent une réduction par deux du débit sans . dégradation,notoire. -  

Ces techniques Seront explorées avec de; la musique haute qualité. 

3.3.3 Modulations alternées  

L'usage alterné de codage différentiel simple et de codage,direct 

peut être envisagé: 



pente de masquage 

4N  

bruit blanc 
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0 - Autour des passages par  —zéro (à. forte pente et donc grande.varia— • 

tion), un codage direct- est effectué (pour quelques' échantillons) par 

, une loi instantanée ou semi—instantanée. 

Autour des extrêma du Signal (i.'amplitude varie peu.entre'échantil-

lons consécutifs), un, codage difEérentiel est appliqué . et la loi 

.'chOisie .  peut -être une version déjà bien connue., 

3.3.4 Codaze_Rar  sous—bande  

.Pour la téléphonie, il a été développé une 'technique très effi- 

cace de traitement du signal. Elle tient compte de .particularités psycho- 

acoustiques. de l'oreille: 	masquage d'un bruit par un .  signal. . La figure 

suivante -illustre ce fait. 

Fig. . 24 Effet de masquage d'un bruit "isolé". 

Autour d'une Fréquence fo, les • bruits inférieurS à la pente de 

.masquage sont inaudLbles. Ôr les codages décrits précédemment génàrent 

tous un bruit blanc dans la bande qui inévitablement "s'entend" dans les 

parties basse -et haute du spectre sur cet exemple. 
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Pour la parole bu la musique à spectre largement étendu, le phé- 

nomène s'applique ainsi que l'illustre la figure silivante. 

25 Effet du bruit audible dans un signal; 

Le découpage en sous-bandes permet un codage séparé du signal 

dans chacune d'elles et conduit au schéma 

Fig. 26 Améliorationpar "codage par sous-bandes", 

où. le niveau de bruit par sous-bande dépend de l'.énergie dans la bande.. 



.La division en 2 sous-bandes peut permettre loger" deux Voies. 
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Des techniques numériques assez simples permettent :cette décompo-' 

'sition en sous-bandes en liMitant quasiment EotaleMent les efEets de 

pliement" de spectres habituels des.Eiltres ndmériques. 

. Cette méthode, sans' dbute difEicilement applicable.én diffusion 

numérique'direCte (syst.ême SRS "Service de RadiodiffusiOpparf Satellite" ou 

DBS "Direct Satellite Broadcasting") trOuvera un intérêt majeur dans le 

réseau ort là complexité et lé coût des 'équipements peuvent être élevés. 

gain en capacité -de transmission (par une: réddction .  du débit) •peut être 

três appréciable. 

"commentaires", l'une dans une bandefbasse,,l'autre en bande haute:avec ude 

qualité três satisfaisant'e. La voix parlée n!occùpe guère que -  7 	8 ellz - de 

• bande passante. 

L'es propositions d'étude précédentes ne constituentpas' une liste 

exhaustive. Toute ide justifiée pourra être teste en simulation. , 

: De plus lès lois d'accentuation pourraient être utilises:avec 

chacune des Versions de codeurs simulés. Il est exclu d'envisager d'autre 

type de .  lois autres que les trois  versions déjâ connues et proposes.: Le 

CCITT d'ailleurs, dans son Avis J17, signaleA,e peu d'influence relative 

entre . différentes courb ,r-:-dù pciiaccentoation 
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3.3.5 Evaluation objective 

-Dans tous: les essais effectués, les calculs 

• Rapport Signal sur Bruit conventionnel, 

• Rapport Signal sur Bruit segmentaire,  

• Rapport Signal sur Bruit fréquentiel, 

pourront être donnés comme élément comparatif entre' codeurs.  .En:particu-

lier; l'analyse par bloc. (RSB segmentaire) et par.bande de.fréquence (RSB- 

•fréquentiel) sont'des éléments de 'mesure utilisés particuliêrement en té.M- 

' phonie. 	 . 	. 	. 	. . 	 . . 	. 

Leur s . liens direct avec les -qualités de perception de l'oreille 

-(banc de filtres 7> RSB-Eréquentiel) pourraient être une mesure intéressante 

de .1a qualité de Perception auditive du moins d'un-point de .  vue'rélatif 

entre codeurs: › par exemple pour effectUer un classement.... . 

3.3.6 Effet des erreurs 

' Les erreurs de transmission non corrigées par des codes correc- . 

teurs'appropriés génêrent des bruits d'influence considérablementHvariée. . 

* 'Une erreur'sur un ou des bits de "poids.fort"'dans un codeur instantané,- 

ou sur .le numérO de gamme .d'un codeur semi-instantané' peut, s'avérer 

désastreuse pour la qualité. 
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: 	• 

- - 0 -Le taux de ces erreurs est extrêmement. important. 

Par contre les modulations différentielles, delta et codage par 

sousbande - limitent nettement l'influence subjective des erreurs de trans- 

mission.  : 11 sera éventuellement possible de fournir .des enregistrements 

numériques, avec des erreurs ajoutés à différents taux -, pour illustrer.- 

l'effet relatif subjectif. 

3.4 	Conclusion  

Dans les travaux. venir, le CRCS de l'Université de Sherbrooke, 

reste totalement ouvert aux discussions avec le responsable du CRC - Minis-

tère Ottawa - pour orienter l'étude vers tout point •intéressant plus parti-, 

culièrement celui-ci. 

La plage d'étude couverte est très vaste et une comparaison sys-

tématique de tous les systèmes posera de nombreux problèmes, pour les tests 

subjectifs. Dans l'état actuel le système proposé par la RFA ne nous est 

pas.connu, et celui proposé par TdF est très succintement signalé dans la 

documentation accumulée. Si une simulation exacte s'impose, il nous sera 

nécessaire d'acquérir l'information. 

Le prochain rapport d'étape (3ième semaine de décembre 1984) 

permettra de faire le point plus rigoureusement au vu des premiers résul-

tats (objectifs) compilés pour tout cet ensemble de techniques numériques 

de codage (Loi A, semi-instantanée), et d'évaluer l'avenir des travaux 
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suries techniques plus élaborées proposées .(ADPCM, codages alternés,  modu- 

lation delta, codage par sous-bandes,...). 
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INTRODUCTION.  

Pour faire suite à un premier rapport concernant les définitions 

de diverses lois de codage (type Compression logarithmique instantanée et 

semi instantanée à codage linéaire) ainsi que divers aspects de pré- et de 

désaccentuation, ce .document Propose une 'analyse objective de la qualité 

obtenue pour des codages numériques de signaux. 

Avant tout les critères de qualité ou "Rapports Signal à Bruit" 

sont définis. Il en existe plusieurs types qui sont présentés au premier 

chapitre. Leurs intérêts respectifs sont soulignés et illustrés par des 

représentations de courbes et diagrammes au chapitre 1. 

Les signaux utilisés pour ces tests incluent des exemples variés 

de la sinusoide au bruit de niveau variable, filtré ou non en bande limi-

tée, en y ajoutant aussi des échantillons musicaux. En particulier les 

• effets de la pré- et désaccentuation sont présentés pour des cas caracté-

ristiques par le chapitre 2. 

Dans le domaine de l'exploration de techniques originales de 

codage, le chapitre 3 rappelle des notions élémentaires de modulation delta 

et présente  .des résultats préliminaires de simulation à partir desquels une 

tentative d'élaboration d'un système performant (qualité-débit) sera envi-

sagée pour une présentation finale dans le rapport de synthèse.  • 
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Ce rapport intermédiaire ne réduit - en rien les autres éléments de 

l'étude envisagés au départ (tests subjectifs par exemple,... autres métho-

des de codages par sous-bande...) bien que ceux-ci .  ne  soient pas mentionnés. 

au  long_de ce: document. 
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CHAPITRE 1 

.Ce chapitre présente des paramètres habituellement utilisés pour  

évaluer les performances de. systèMes de traitement de signaux: "Les - rap-

ports Signal -  sur Bruit". Notis en pxésentons  plusieurs définitions distinc-

tes- par leurs formules de calcul et• surtout par l'interprétation à donner  

au résultat. 

1.1 Le rapport Signal. sur Bruit conventionnel RSB 

Il s'agit de la définition la plus courante, où les signaux sont 

utilisés sur une base temporelle.  . 

Soient x(t) le signal; y(t) le signal codé donc "bruité", il est 

convenu à chaque instant de:définir le "bruit"'par: 

b(t) 	= x(t) 	y(t) 	, 	(1) , 

- En signaux échantillonnés au teMpS nT (T période d'échant111onna7 

ge, mieme instant) 

x
n 

= x(nT) 	 (2) 
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= b(nT) 

et le .Rapport Signai sur Bruit global s'écrit: 

NT 

NT 
decibels 

b 2  

ou aussi 

2 

RSB = 10 log 

(3)  

(4) 

NT 
x  2 

NT 

n -y
)
2 

RSB = 10 log (5) 

tt 

- NT] est la durée totale de la séquence traitée. 

Cette définition ne donne aucune information sur l'évolutiOn même 

même .du signal: l'énergie des .échantillons d'amplitude élevée contribue à .  

noyer" dans le résultat final global toutes les parties constituées de 

signaux faibles, quelqu'en soit le bruit respectif..., la répartition spec-

trale du signal et du bruit n'intervient évidemment pas. 

Dans ce cas le résultat est énoncé par un chiffre en decibels  et 

ne permet guère que de comparer des systèmes similaires. De tels systèmes 

doivent être caractérisés par des bruits de même nature; ce qui est le cas 

des lois de quantification envisagées (voir rapport 1). Le bruit est dit 

ici "de nature multiplicative", ce qui signifie; sommairement, proportion-

nel à l'amplitude  inàtantanée du signal. 

'où 



Loi A CCITT 117 

11 segments' 

gsB = 	57,27 

RSB = 	51,24 

'Lois instantanées logarithmiques ' 

Loi p. nord-amé-

ricaine • 

15 segments 

RSB = 	53,82 

RSB = 	49,30 

# Lot semi-instantanée 

NICAM 2:4 galrffles 

Loi type NICAM 35 gammes 

TdF 	:6 gammes 

- - 	- - - 	- - - - --- - 

RSB = 68,01 	NICAM 2. 

RSB.= 61,95 	. NICAM 3 

RSB = 55,87 (TdF 9 bits) 

Code Z 

11 bits 

Code 

10 bits 

9 bits 

• 	
• . Chapitre 1 	Annexe B 

Un gain de.6 dB, sur ce rapport RSB, est généralement obtenu en 

diminuant le "niveau" de bruit par 2 (en amplitude), soit en doublant le 

n'ombre de niveaux de codage, ce qui revient à ajouter "un bit" au mot de 

• • code 	(voir rapport 1).. 

A'titre d'exemple, le tableau 1.1 'présente de telles valeurs 

_RSB, pour chacune des lois connues (rapport 1) pour un code Z donné e n 

• • bits et aussi avec un code â 11-1 bit. 

Tableau 1.1 RSB pour diverses lois avec n et n-1 bits 
Signal de test: sinusoide  977 Hz. 

• On notera dés lors. .que ce type  Yie calcul de RSB n'est pas adapté 

à des codeurs tels que le modulateur delta (brutt de saturation de pente et' 

•bruit granulaire sont essentiellement différents, surtout quant à leurs 

effets 'subjectifs). Le calcul et son résultat sont - pourtant trés souvent 

présentés dans la littérature, tout au plus ont-ils une valeur indicative. 
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1:2 .  If_Import  Si  nal sur Bruit se irientaire ou indice de ualité: ISB 

' 	Une pondération relative par blocs de calcul est proposée pour 

' tenir compte des phases où l'énergie des .  signaux peut être très fortement 

variable d'un bloc à l'autre. 

' 	Cette mesure, introduite en téléphonie (McDermott & Goodman—Scag- . 	. 

gliola) 1 , découpe le signal en segment (16 millisecondes. pour la parole': 

phase quasi—stationnaire en .amplitude et spectre) et calcule le RSB par_ 

• bloc', et ce en décibels.• • . 	. 

Note:  Pour tin seul bloc, ce RSB calculé est appelé segmentai. 

Une "moyenne arithmétique" est (très artificiellement) définie 

entre tous ces résultats de blocs. En raison de cette définition particu-

lière, nous l'écrirons sous la forme: 

i=B 
ISB = 	= 1 
	

RSB, 
1=1 

i. 

où B est le nombre total de blocs. Cette notation ISB traduit un concept 

d'Indice "Signal sur Bruit". 

1  McDermott, Sagliola, Goodman, (1978), — "Perceptual and Objective Eva- 
luation of Speech Processed by ADPCM", B.S.T.J., vol. 57, -#5, pp. 	1597- 
1618. 	 • 

o (6) 

segmentaire 
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RSB 

"segmental" 

Î  x
2 

î b

n 2 

 
= 10 log • (7) 

Selon les auteurs ce RSBs segmentaire donne une meilleure  eva-

luation, plus proche de celle obtenue par des tests subjectifs.  ..Cependant 

il n'est utile de définir ce  rapport qiie dans le cas de "phrases" (parole 

ou musique) assez longues  oii  le spectre et T'amplitude varient .nettement. 

Le choix de la longueur du: bloc (16 ms pour la parole) est ùn paramètre 

• essentiel. 

Ce calcul est -simulé et sera. présenté au chapitre suivant en ce 

qui .conC-erne les résultats appliqués des signaux autre que des sinusol:-- 

des.' 

1.3 . 12.....L.amonSULialmilmun.23:19iientiei"  lobai et ar 

)222.1.2.  dejuenee, R.313*F et itS13;'tic  

Cette méthode de calcul n'est pas rapportée dans la litteratùre 

qui nous est connue. Son interet nous paraît appreciable pour les travaux 

envisagés. 

Il s'agit ici de determiner la dégradation apportée par le coda-

ge, non pas par l'étude des signaux temporels x(nT) et y(nT), mais directe--; 

ment par l'étude de ce que nous conviendrons d'appeler le "Spectre d'ampli-

tude" de chaque Signal. Le symbole * indique les .caracteristiques spectra-

les. ' 



x(t) 

y(t) .  

X
1 	

jX
2 

* 	Y1 	iY2 
2 	y 2.  =  

,2 
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En effet l'oreille semble être un recepteur de fréquence assez 

insensible à ,  la phase respective des différentes raies du spectre [réf. 

Zwicker12 . 	Sur Ces bases on Calcule par Transformée de Fourier Rapide 

(FFT) le spectre d'amplitude de chaque signal, ainsi: 

où X(f) et Y(f) sont, à chaque fréquence, les amplitudes calculées pour lès 

raies spectrales. 

L'écart, en amplitude, entre ces spectres (sans égard à la phase) 

représente un bruit spectral d'amplitude  11—Y1 = B(f) pour chaque 

raie. Chaque calcul de FFT-nécessite un bloc de signal, supposé station-

naire, de 22  points-conSécutifs. Les règles habituelles de ce calcul de 

FFT . suggèrent l'utilisation d'une fenêtre de pondération des signaux (x et 

y). Le choix (ou non) d'une fenêtre de Hamming 3 , est proposé en option de 

simulatlon, 

Le diagramme de là figure 1.1 schématise les calculs effectues 

avec pour chaque bande spectrale (avec M raie) une possibilité' .dè calcul 

de.l'energie Ek pax: . 

2 	Zwicker, E., Feldtkeller, R., 	"PsychoaCousitique: L'oreille recepteur 
. d'information", Colleetion*CNET—ENST— Editions Masson 1981. 

3  Stanley, W.D., Dougherty, G.R. et R, — "Digital Signal Processing", pp. 
226-239, Reston Publishing Co., (1984). 



Chapitre 1 Annexe B 

Segment 1 Segment P 

x: signal (2 points par segment pour le calcul de FFT) 
Cou 

 W 
P W 

• C 
W ‘w 
• P 

W 
Pr' 

W 
W 

• n-1 

P 

ci I 

d 
C II 

P 
4-1 

"cl 

W 

W cri 
P 

W ci 

W 

W W 
P 

W 

Temps 

Fig. 1.1 Configuration du calcul de RSB (fréquentiel)
2
global et 

par bande de fréquence: calcul
F
des énergies E . 
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Segment P 
î  0E1 2(X) = 	 X(j)  

Segment 1 	j=1 

Ezk'représente, pour uhe bande de fréquence limitée, une :éner- . 

gie totale égale à la somme, des énergies  X 2 (j)correspondant aux M raies 

(M = n1 ,n2 ,...) spectrales localisées dans cette bande; sur l'ensemble de 

• segments l'énergie totale par bande est ensuite  calcule. 

Bien sûr avec une bande unique le calcul global est effectué en 

F 
r 	e r 

L couvrant toute la plage LO —
2 	

en pOSant M - 2k_1.  

par 	RSB*k 

Le RSB  • par bande  est défini par: 

RSB
k 

= 10 log 
[E(x) - E(Y)]

2 

raies de la bande 

où E(X) et E(Y) sont les amplithdes associées à chaque raie correspondante 

•du signal (X) et du signal bruité (Y). 

1.3.2 	RSB "frëquentiel global":  RSB*F 

.11  peut' être calculé directement par la formule (9) .  avec k=1, 

systame limité à une bande unique soit M = 21_1, ou encore il peut être 

déterminé à posteriori du, calcul dans les N sous-bandes en calculant:. • 

E
k 2

(X) 

(9) 
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2 E 2 	î E
k totale 

k=1 
.(10) 

soit pour lé signal: 

2 
E
2
(X) = 	L 

k 
 E (X) 

k 

et pour le bruit B,à partir du signal - . (X) et du signal  code-decod6 (Y):' 

2
(B) = 	[E(x) - S(Y)] 2 E  

k=1 raies de chaque:sous-bande 

. et le RSB global dévient: 

E 2 (X)  RSB* 	= 10 log 	2  
E (B) 

(11) 

1.3.3. 1Wsum formules complëtes 

Soient: - 	n=1 jusqu'à P le nombre total de segments (bloc de calcul de 

FFT); 

j=1 jusqu'à M le nombre de raies par bande; 

le nombre de points de calcul d'une FFT; 

R-1 
M . = 	: le nombre de raies pour la bande unique [0 	

F
e [; 
2 	. 

k=1 jusqu'à N le nombre de bandes; 

jante 
X(j) = la j 	raie spectrale. 



• RSB.* 

par bande 

= 10 log 

Î, 	Î 	• 
k=1 . n=1 j=1 

Î PCII. ( j) 
n j 

n
X 2 (j) 

Yn(j)] 2  

RSB* - 
F 

= 10 log (13) 
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P 	M 
ï 	Xn

2
(j) 

n=1 j=1  

Î [X(j) 
 

j 	n 

• (12) 

et le 

Note:. Les bandes définies peuvent âtre identiques (de même largeur, conte-

nant le même nombre de raies). eu non. En effet, en téléphonie des "bandes  

d'articulation" ont' été mises. en évidence pour expérimentation avec, de 

nombreux tests subjectifs. Ces bandes permettent Une analyse de la qualité 

du signal en-fonction des caractéristiques dé perception de l'oreille. 

Le tableau 1.2 présente les limites en fréquence des bandes d'ar- 

ticulation, dans la bande téléphonique usuelle. 

Pour des signaux de haute qualité (0 -  - 15 KHz)i le livre- de 

Zwicker 2  (page 71) présente un découpage par "bandeS critiques" permettant 

- d'isoler les bandes de réceptinn de l'oreille. 

. 	Le tableau 1.3 présente ces résultats. 
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No de 	bande . 	Limites de la bande 	Fréquence centrale . 

	

1 	200 	330 	265 

	

2.: 	330 	430 	380 

	

3 	' 	430 	560 	495 

• , 4 	560 	700 	630 

	

5: 	700 	840 	770 

	

6 	840 	1000 	920 

	

7 	1000 	1150 	1075 

	

8 	1150 	1310 	'1230.

• 

	

9 	1310 	1480 	1395 

	

10 	1480 	1660 	• 	1570 

	

11 	1660 	1830 	1745 

• 12 	1830 	2020 	1925- 

	

13 	2020 	. 	2240 	2130 

	

14 	2240 	2500 	2370 

	

15 	2500 	2820 	2660 

	

16 	• 	2820 	3200 	3010 

Tableau  1.2 Caractéristiques des bandes d'articulation selon 
• • 	 le CNET ("Centre National d'Etudes des Télécommu- 

• nications - France") (Bande téléphoniqUe) 

1 
1 

1 
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1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

1 

	

No de 	bande 	Limites. de la bande 	Fréquence centrale 

1' 	20 	100 	50 

	

2 	100 	20Ô 	150. 

	

3 	200 	300 	250 

4.. 	300 	400 	350 

	

5 	400 	510 	450 

	

6 	510 	630 	570 

	

7 	630 	770 	700 

	

.8 	770 	920 	840 

	

9 	920 	1080 	. 	1000 

	

10 	1080 	1270 	1170 

' 	11 	1270 	1480 	1.370 

	

12 	1480 - 	1720 	1600 

	

13 	. 1720 	2000 	1850 

	

14 	2000 	2320 	2150 

	

15 	2320 	2700 	2500 

	

16 	2700 	3150 	2900 

	

17 	3150 	3700 	3400 

	

18 	3700 	4400 	4000 

	

19 	- 	4400. 	"5300 	4800 

	

20 	5300 	6400 	5800 

	

21 	6400 	7700 	7000 

	

22 	7700- 	9500 	8500 

	

23 	9500 	12000 	10500 

	

24 	12000 	15500 	13500 

Tableau 1.3 Caractéristiques des bandes critiques 
de - l'oreille selon Zwicker2. 

1 
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Ces caractéristiques reconnues comme essentielles à la Perception 

par l'oreille de la qualité du signal traité comme la parole devraient 

jouer Un rôle non négligeable dans le cas de la milsique'. 

Il 'faut aussi noter' que pour une étude très approfondie, .une 

pondération du Chiffre (en dB)de rapport 'signal .à bruit par bande est 

- parfois effectuée selon le "critère articulatoire de Kryter" 4 . 

Ces informations spécifiques sur les bandes d'articulation sont 

•  rapportées dans un document interne du CNET qui nous a été courtoisement 

communiqué: "Essai de détermination d'un indice objectif de mesure de la 

qualité des codeurs numériques" 1984. Un autre auteur, Krasner 5 , a pré-

senté une analyse perceptuelle du signal codé. 

Indices  de qualitLAgnal.sur . Bruit  "ISIF", et "ISB*F 

Cet indice est en fait une forme d'évaluation d'un rapport Signal 

sur Bruit, largement utilisée par de nombreux auteurs. Nous lui préférons 

l'appellation d'Indice au lieu de Rapport en raison de la nature particu-

lière des operations effectuées. • En effet on y calcule des "moyennes 

. arithmétiques"  de valeurs numériques de rapports Signal sur Bruit exprimés . 

eux-mômes en décibels! 

Ref [ 4 ] Kryter, Karl, 	"Thè Effects of Noise oh Man", Environmental 

. Sciences, p. 75. 
Ref [ 5 ]. Krasner, M.A. - "Thé Critical Band Coder 	Digital Encoding of 

Speech Signals Based  on the Perceptual Requirements of the Auditory .  Sys-
tem", IEEE, ICASSP, pp. 327-331, Denver 1980.. 
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iO4.1 	Indice Signal sur Bruit "Fréquentiel à base temporelle" ISB F  

Si x(t) èt y(t) sont le signal et le signal codé (avec bruit), on 

• • b(t) = x(t) 	Y(t) 	(où  y-x). 	• 	 (I4 )  

• 

• • b(t) représentant le bruit instantané. 	 • 

• 

	

: 	Pour un segment de M points -  (in=e.) un calcul de FFT donne 'M 

F
e raies spectrales dont ( 	) sont dans la bande utile [0 	[ 
2 

Symboliquement 

• 

x(t) 	X
1
+jX

2 	
+ X

n,j 	
1/ / X

1

2 
 + X

2

2 
:amplitude d'une raie 

lame 	 ime  X 	: n raie prise dans le j 	segment. 

• b(t) 	. g 	> .13
1
+jB

2 	
+ B 
	

7„ 2 	B
2
2 

D 1 	-r›  

Le diagramme de la figure 1.2 illustre les calculs déVeloppés. 
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Fig. 1:2 Diagramme matriciel des RSBir :  calculés dans la bande k, 

pour le jiéme segment de caIlul de FFT. 



est détermine 

.R
SB

kj 
= 10 log 

- 	2 	. 
î 	X . 

5t.,J Q=1  

B
2 

(15) 
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O . Dans .  chaque paire "Bande k, segment j", le RSB 

par le Calcul normal . en decibelS, soit: 

O - Dans chaque Bande (k fixe) et pour l'ensemble des P segments (j=1 

P), 'on..definit alors un Indice: 

• p• . 	
1 	, . 	 . 

ISB 	= 	7  L 
' 	1(.0 	

RSBk j  

e symbole 0 indique la sommation complate effectuée - 

.(16) 

O Pour chaque segment '(j fixe) .et pour -  l'ensemble des N landes .  de 

• fréquence, Il existe un autre Indice: 

1 	? 
ISB . = 	L 	RSB 

9.1 	. 	k=1. 	
ki • 

Il s'agit donc des "moyennes arithmétiques" (de nombres exprimes 

en decibels) effectuées par ligne et/ou par colonne de la matrice des RSB. 

Enfin "cluil point de vue global, on definit aussi: 

O Un "indice" Segmentaire global qui est une moyenne, sur l'ensemble 

des bandes, des indices segmentaux par bande. 	Il s'agit de la 

Moyenne de la colonne des resultats ISBko. 

(1 7) 
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ISB
F 

• 

	

.ISB
sg 

= 1 
	

ISB 

	

N. 	-ko 
k=1 

et de plus 	., 	r 	 • 

. op 

	

	Un Indice global moyen (ou segmentaireet global) calculé par une - 

moyenne, (en ligne) .  sur tous les segments.des - résultats.cumules par 

. 	• 	bande... 	. 

ISB . oj 
j 

Ce dernier "indice" est plus généralement choisi comme paramatre 

,d'évaluation globale (de préférence au précédent). 

Note: 	Tout calcul de FFT suppose une certaine stationnarité du Signal 

vis-à-vis de son contenu spectral. 	Toutefois de nombreux utilisateurs 

conviennent de considérer ces résultats cumulés par des moyennes même lors- 

que les propriétés du signal varient fortement au long des P segments. • Il 

semble que les tests subjectifs qu'ils ont effectués sont assez bien cOrré- 

. lés avéc les ISB décrits ici. 

Note: •  0 Un ISB. segMental coi .resphnd à un seul segmËnt .  donc à une portion - 

quasi-stationnaire du signal': une seule FFT y est effectuée'. 

L'ISB segmentaire est une moyenne Sur P transformée.par-FFT con- 

. 
sécutives que le signal soit stationnaire ou non. 	(Cet indice est plus 

particulièràment utilisé par le CNET). 

(18) 

(19) .  
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1.4.2 	Indice 	 Brui t  "Frguentié1"  

est un cas d'évidence où le 'calcul précédent (C1.4.1) n'est 

pas approprié. .Exemple:  deux signaux x(t) et y(t).identiques mais seule-

ment déphasés (par exemple coswt et.  sinwt). Lè bruit b(t) est très appré-

ciable  pris sous la forme b = 

- Cependant, sans égards à la phase (l'oreille.y est . insensible), 

les spectres d'amplitude X et Y  calculs par FFT  sont "quasi"-identiques.  

On propose donc, et on a simulé une nouvelle façon de calculer un 

indice particulier noté ici: ISB*F. 

Symboliquement on posera: 

x(t) 	o 	X
1 + jX2 

(spectre) 	X = 1/X 1
2 
+ X2 2 

2 y(t) 	o 	> 	'Y + jY
2 	

p (sectre).÷ 	
/ 

= YY 1 	 12 	2 

L'amplitude du "spectre" du signal étant par raie: 

Xn,j : n
ième 	.iMe è 	• 	, raie, prise dans le j 	segment. 

On conviendra de -définir -l'énergie  du bruit par raie comme une . 

distance quadratique entre spectres: 

2.0 



RSB*. 
kj 

= 10 log 
[XI

' 
. - 	.1 

/. 	
J 	I,J 

(21) 
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1 2 
B
n,
2 	

= [X 	- 
j 	j 

.j 

	

n, 	n,j 

La figure 1.3 (identique dans son principe à. 1.2) résume les • 

calculs effectués. 

- De la même façon on définit: 

à 	Dans chaque paire "Bande k, Segment j": 

x. 
I,J 

(20) 

c'est un RSB segmentai.- 

0 	Dans Chaque Bande k, et pour l'ensemble des P segments: . 

ISB* km • 

P. 

j=1 ' 
RSB*. 

kj 
(22) 

c'est un IBS* segmentaire. 
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Segment P Segment j 
VEM:111 

x: signal 
1 2 points 

y: signal bruité- u 
' 

C 
(11 m3) 

P 

. 	W 

C) 

4 

W 

W • 

4-1 	• (f) 

4 	cl) 
• 4-1 

0 
• r•-1 
O l  

C 
ut) 
P A 

,t1 

0

• 

- a * 
m 
CID 

.•n••n 
ISB 

. 	k.- 4-1 

çc 

1 
ISB•p ISB •j  

'Temps 

-X N 

cn  
rd 

Fig. 1.3 Diagramme matriciel des 
RSBkj 

par bande de fréquence 

(colonne) et par segment de dalcul de FFT (ligne). 



ISB* 	= oj 	N 

• 
c'est un ISB segmentaire. 

1 
(23) RSB* • kj 
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Pour chaque segment jet'pour l'ensemble des N bandes: 

23 

et enfin: 

•0 Un IBS* global moyen plus exactement "Segmentaire . et  global" par: 

1 
• ISB* 	.= Î -

j-1 
RSB* oj (24) 

ou  • moyenne (en ligne) sur les  .RSB*0  cumulés pour .l'ensemble  des 

bandes. 

• 
1.5 Présentation - utilisatinn des'réSultats de RSB --- fSB  

ISBF i  ISB*F RSB*F 

Tous les programmes de simulation ont ne conçus pour obtenir 

toutes les .variantes. 	On précisera ici comment sont présent.és dans 

suite ces résultats. 	 . . 	 , . 	. 

I .5.1 _Rmpo,r_L_SjA_.. nal....21ruiLsoimelonms7, (1,1c:  

Noté RSB, il s'agit d'un chlffre .  en décibels applicable à .la 

durée totale de l'échantillon codé  (sinusoide, musique, etc...) 
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Exemple 1: Voir tableau 1.1. 

Exemple .2: 	Un signal d'amplitude variable (sinusoide) sera ap 

pliqué pour _tracer la—courbe de réponse dynamique des .codeurs (voir chapi • 
•.. 	. 

tre suivant). 

1.5.2 	Ra ort Si nal—â Bruit Se  sientaire ( 	ISB.  

Noté ISB, il•s'agit d'un seul chiffre en décibels, valeur moyenne: 

de plusieurs rapports Signal sur Bruit. 

1.5.3 	Indice de qualité Signal â Bruit  "Fréquentiel" (â base 

MER2M111) _91.21E_LIMI'll,n2IL1 IL_ISBF et ISBk. 

point  de vue global: ISBF  est un chiffre unique en déci—. 

bels. 

Du point de vue des bandès: 	On obtient un vecteur de .LS11(  

(segmentaires). 

Effet d'un codage numérique sans déphasage sur les ISB  

• Le tableau 1.4 montre une série de valeurs numériques associées à 

un signal sinusoidal de 3973 Hz codé par une loi A-11 segments limitée à 8 . 

 'bits. 

2 4 
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RS11 TOTAL 	= 57.23 	0 seg c  a bruit nul 
RSB SEGMENTAIRE = 57.23 	0 seg. a signal nul (dent bruit mou. = 	0 ) 
RS11 FREOUENCIEL = 57.22 

RSB MOYEN ENERGIE RELATIVE (DB) 
VUOVA PIWIIPM.IMM 	 47g6MVXnafflgr eei.e=1.2 77,01. 12..7 

' DANS LA BANDE 	1 	( 	0 - 1000 ) => 21.62 	-45. 
DANS LA BANDE 2 	( 1000 - 2000 ) => 22.93 	• 	-44. 
DANS LA BANDE 3 	( 2000 - 3000 ) => 26.60 	-40. 
DAN. 	BANDE 4 	( 3000 - 4000 ) => 65.10 	-1. 
DANS LA BANDE 5 	( 4000 - 5000 ) => 67.27 	• 	0. 
DANS LA BANDE 6 	( 5000 - 6000 ) => 26.50 	-41. 
DANS LA BANDE 7 	( 6000 - 7000 ) => 20.24 	-45. 
DANS LA BANDE 0 	( 7000 - 8000 ) => 19.60 	-48. 
DANS LA BANDE 9 	( 0000 - 9000 ) => 16.53 	-50. 
DANS LA BANDE 10 	( 9000 - 10000 ) => 15.51 	-52. 
DANS LA BANDE 11 	( 10000 - 11000 ) => 14.44 	-53. 
DANS LA BANDE 12 	( 11000 - 12000 ) => 13.77 	-53. 
DANS LA BANDE 13 	( 12000 - 13000 ) => 12.29 	-54. 
DANS LA BANDE 14 	( 13000 - 14000 ) => 11.59 	-54. 
DANS LA BANDE 15 	( 14000 - 15000 ) => 11.49 	-55. 

• DANS LA BANDE 16 	( 15000 - 16000 ) => 11.09 	-55. 

'Tableau 1.4 Résultats de ISBF et ISBk par bande (16). 

On notera l'énergie normalisée Par_bande (0 à pour la bande.la  

plus énergétique) dans la colonne de droite, ce que la figure  1.4 .représen 

tant la spectre par FFT, de la sinusoide (avec fenêtre de Hamming) illustre 

aussi. 
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Fig. 1.4 Spectre par FFT (fenêtre de Hamming) d'une sinusoide. 

Enfin, la figure 1.5 'donne une repi.êsentation graphique des ISB 

par bande et de l'energie relative, 
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80 

GO 

40 

1 
20 

0 	. 5000' 	- 10000 	15000 	20000 

FRUMENCE 	- 

BandeS de freopence Options :FTH: 	' 

Fig. 1.5 Courbes de ISBIc  fréquentiels par bande et énergie par bande. 

Cette dernière - courbe permet de n'analyser le ISBk (segmentai-.- 

re) obtenu dans une bande qUe si l'énergie moyenne dans celle-ci .y est' 

. appréciable, 

Effet d'un déphasage.pur sur les ISB  

Les mémes présentations sont: disponibles et sur les tableaux 1.5 

et figures 1.6 et 1..7 ci-dessous on a représenté les résultats avec: 

4 EZ) 
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RSB TOTAL 	= -2.96 	0 seg  a bruit nul 
RSD SEGMENTAIRE = -2.96 	0 seg . a signal nul (dont bruit nou. = 	0 ) 
RSB FREOUENCIEL = -2.96 

RSB MOYEN ENERGIE RELATIVE (DB) 

	

--- 	 
DANS LA BANDE 	1 	( 	• 0 - 1000 => 	6.28 	• -45. 
DANS LA BANDE 2 	( 1000 - 2000 => 2.04 	-44. 	, 

	

DANS LA BANDE 3 ( 2000 - 3000 => -0.91 	-40. 

	

DANS LA BANDE 4 ( 3000 - 4000 => -2.96 	• 	-1. 

	

DANS LA BANDE 5 ( 4000 - 5000 => -2.97 	0. 
DANS LA BANDE 6 	( 5000 - 6000 => -3.74 	-41. 

	

DANS LA BANDE 7 • ( '6000 - 7000 => -3.94 	-45. 
DANS LA BANDE  • 8 	( 7000 - 8000 => -4.02 	-48. 

	

DANS LA BANDE 9 ( 8000 - 9000 => -4.13 	-50. 

	

DANS LA BANDE 10 ( 9000 - 10000 => -4.34 	-52. 
DANS LA BANDE 11 	( 10000 - 11000 => -4.66 	-53. 

	

DANS LA BANDE 12 ( 11000 - 12000 => -5.05 	-53. 
DANS LA BANDE 13 ( 12000 - 13000 => -5.45 

	

DANS LA BANDE 14 ( 13000 - 14000 => -5.79 	-54. 

	

DANS LA BANDE 15 ( 14000 - 15000 => -6.05 	-55. 
DANS LA BANDE 16 	( 15000 - 15000 ) => -6.18 	-55. 

›n 

Tableau 1.5 ISB
F 
 de signaux sinusoYdaux déphasés,(Se env.)  

•  
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Fig. 1.6 Spectres superposés des signaux déphasés (calculés 
par FFT- fenêtre de Hamming). 

29 
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x(t) sinusoide (3973 Hz), 

y(t) = sinusoïde 'déPhasée (environ 80 ° ), 

b(t) = x(t).- y(t). 

On y constate la limitation de cet indice  qui inclut comme bruit 

le déphasage des signaux, conduisant ainsi à de très mauvais rapports.ISB 

(segmentaux) affectant les valeurs des indices signal sùr'bruit (segmentai-

res). 

L'indice ISBF global peut être extrait du tableau 1.5: 

ISB 	= -2,96 dB 

• 

. 1.5.4 	Indice lua1it6 ISB*F 

• 

• Avec les mêmes Signaux déphasés, mais dont on n'analyse que la 

distance entre spectres, la présentation ci-dessous du tableau 1.6 et de la 

figure 1.8 permet d'interpréter le niveau de-qualité réel (sans égard à la 

phase des signaux). 

Il estévidènt sur la figure 1.8, que l'analyse de l'ISB*F n'est 

•réellement significative que si l'énergie dans. la  bande concernée est suf-

fisante: 
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-45. 
-44. 
-40. 
-1. 

o . 

-41. 
-45. 
-48. 
-50. 
-52. 
-53. 
-53. 
-54. 
-54. 
-55. 
-55. 

RSB TOTAL 	= -2.96 
RSB SEGMENTAIRE = -2.96 
RSB FREOUENCIEL = 46.54 

0 seg. a bruit nul 
0 seg. a signal nul (dont bruit nou. = 

RSB MOYEN ENERGIE RELATIVE (DB) 

0 ) 

DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DAMIA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA  •BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 
DANS LA BANDE 

	

1 	( 	o..  1000 ) => 

	

2 	( 1000 - 2000 ) => 

	

3 	( 2000 - 3000 •) => 
4 ( 3000 - 4000 ) => 
5 ( 4000 - 5000 ) => 
6 ( 5000 - 6000 ) => 

	

7 	( 	000=  7000 ) => 
8 ( 7000 - 8000 ) => 
9 ( 8000 - 9000 ) => 

IO ( 9000 - 10000 ) => 

	

11 	( 10000 - 11000 ) => 

	

12 	( 11000 - 12000 ) => 

	

13 	( 12000 - 13000 ) => 

	

14 	( 13000 - 14000 ) => 

	

/5 	( 14000 - 15000 ) m> 
/6 ( 15000 - 16000 ) => 

8.00 
9.81 
14.00 
53.41 
54.75 
14.05 
9.44 
7.10 
8.68 
9.35 
7.98 
6.13 
4.60 
3.48 
2.77 
2.42 

Talgeam-  1.6 ISB 	pour • signaux  SinusoYdaux déphasés. 
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Fig. 1.8 ISB 1, segmentaire pat bande, sans égard au déphasage 

temporel. 
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• 

Pour complément d'illustrations, lieus présentons::' 

• 

Fig. 1:9 Le spectre (par FFT) d'un bruit gaussien et blanc. 

Fig. 1.10 Le spectre d'un même - bruit filtré par un filtre ler 'ordre du 

Butterworth coupant à 3500 Hz et la courbe de réponse en fréquen 

ce du filtre. 

Fig. 1.11 La courbe de. ISB*F (segmentaires) par bande de fréquence du 

bruit blanc codé 'par une loi A-11 bits. 

Fig. 1.12. La courbe des ISB*F (segMentaires) par bande de fréquence du 

bruit .filtré et codé par la même loi A-11  bits.. 

Chapitre 1 3.4 

Figures 1.9, 1.10, 1.11 et 1.12 dans les pages suivantes. 
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Fig. 1.9 Le spectre (par FFT) d'un bruit gaussien e.t blanc. 
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Fig. 1.10 Le•spectre d ' un même bruit filtré .par un filtre ler ordre 
du Butterworth coupant à 3500:.1-Iz et la courbe de'réponse 
en fréquence du filtre'. 
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RSB TOTAL 
 RSB SEGMENTAIRE = 54.55 

RSB FREMENCIEL  

Annexe B 

0 seg ri  a bruit nul 
0 seg  a signal nul (dont bruit nuu. = 	0 ) 

DANS LA BANDE 1 
DANS LA BANDE 2 
DAMIA BANDE 3 
DANS LA BANDE 4 
DANS LA BANDE 5 
DANS LA BANDE 5 
DANS LA BANDE 7 
DANS LA BANDE 8 
DANS LA BANDE 9 
DANS LA BANDE 10 
DANS LA BANDE 11' 
DANS LA BANDE 12 
DANS LA BANDE 13 
DANS LA BANDE 14 
DANS LA BANDE 15 
DANS LA BANDE 16 

( 	0 - 1000 
( 1000 - 2000 
( 2000 - \3000 
( 3000 - 4000 
( 4000 - 5000 
( 5000 - 6000 
( 6000 - 7000 
( 7000 - 8000 
( 8000 - 9000 
( 9000 - 40000 
( 10000 - 11000 
( /1000  -12000  
( 12000 - 13000 
( 13000 - 14000 
( 14000 - 15000 
( A5000 - 15000 ) 

RSB MOYEN ENERGIE RELATIVE (DB) 

	

=> 48.50 	-2. 

	

=> 56.94 	-2. 

	

=> 61.30 	-1 1  

	

=> 57.10 	-1. 
59.13 
54.25 
60.13 
60.16 
59.52 
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Fig 1.11 La -courbe de ISB T7  (segmeta„ires) par bande de fréquence 
du bruit blanc codé par une loi A-11 bits. 
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RSB TOTAL 	= 52.09 	0 seg . a bruit nul 
RS0 SEGMENTAIRE = 52.06 	0 seg. a signal nul (dent bruit nau. = 	0 ) 
RSB FREMENCIEL = 53.51 

RSB MOYEN ENERGIE RELATIVE (DB) 

DANS LA BANDE 1 	( 	0 - 1000 ) => 49.42 
DANS LA BANDE  • 2 	( 1000 - 2000 ) => 61.40 	' 	-1. 
DANS LA BANDE 3 (2O00  - 3000 ) => 63.79 
DANS LA BANDE 4 	( 3000 - 4000 ) => 60.13 	-2. 
DANS LA BANDE 5 ( 4000 - 5000 ) => 58.24 , 	-G. 
DANS LA BANDE 6 	( 5000 - 6000 ) => 51.63 • 	-11. 
DANS LA BANDE 7 (  6000-  7000 ) => 53.94 	-11. 
DANS LA BANDE 8  ( 7000 - 8000 ) => 50.09 

 DANS LA BANDE 9 ( 0000 - 9000 ) => 44.47 	-20. 
DANS LA BANDE 10 	( 9000 - 10000 ) => 43.62 	-23. 
DANS LA BANDE 11 	( 10000 - 11000 ) => 36.64 	-26. 
DANS LA BANDE 12 	( 11000 - 12000 ) .4. 35.73  
DANS LA BANDE 13 ( 12000 - 13000 ) => 30.18 	-35. 
DANS LA BANDE 14 	( 13000 - 14000 ) => 25.13 	-41. 
•DANS LA BANDE 15 	( 14000 - 15000 ) => 19.00  
'DANS LA BANDE W.  ( 15000 - 16000 ) => 4.74  

80 

60 

ri 	40 

5 
20 

0 

•U000 	10000 	15000 	20000 

FREOUENCE 

Fig. 1.12 La courbe des ISBF  (segmentaires) par bande de fréquence 

.du bruit filtré et codé par la mime loi A'-11 bits. 
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1.5.5 ImmuLlIgnal  à bruit fq uentiel à base spectrale RSB*F 

(U.3.2) 

• Les formules (12) et (13) définissent ces valeurs. 	Le RSB*F 

(13) est un nombre unique exprimé en dB qui mesure la qualité globale ob-

tenue en ajoutant les énergies de chaque spectre calculé par FFT pour toute 

la durée de la séquence musicale: 

0 'pour le signal original , . 

pour le signal codé-décodé. 

a distance quadratique entre spectres ainsi "cumulés" permet .de 

définir ce rapport. 

• . 	. . 	. 
Rablel des conventions d'écriture et

. 
 definitions 

1). Base de calculs temporels  

Signaux x(t) et y(t) - bruit calcule temporellement par b(t) = x(t) 

y(t). 

RSB et ISB (strictement temporel). 

RSB: rapport signal sur bruit conventionnel; 

ISB: • moyennes des RSB par blocs temporels de durée fixée. 

• Base de calculs frequentlels (F.F.T.) 

• 

0 	ISBF (fréquentiel à base temporelle) 

39 
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Spectres du signal X(f) et du bruit B(f) calcules directement sut les 

signaux temporels x(t) et b(t) = x—y. 

iSàF  »tnoyennés  des  RSB par blocs temporels de durée" fixe. .( 

points de calcul de FFT.) 

• 
• 

0 	RSB*F et ISB*F (frequentiel à basé spectrale): symbole *' 

• Spectres du signal X(f) et du signal bruite -Y(f) calcules directement 

pOur évaluer le spectre  du bruit par B(f) =-X(f) — 

Note: 

Les sous—ensembles de calcul par "Bande spectrale" ne sont pas 

rappelés ici. 

On peut aussi définir un RSBF où 

— le 'bruit est défini sur une base temporelle par b(t) =.x(t) 7 

• y(t), 

— les spectres de x(t), et b(t) sont calculés par 'blocs . de 

points, 

les énergies sont cumules sur des segments consécutifs (jusqu'à 

la fin), 	 • 

Cette variante donne des résultats sensiblement différents du 

calcul ISBF  où une moyenne est effectuée. 
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CHAPITRE 2 

.QUALITE . OBJECTIVE DES>  CODEURS 

-"RAPPORT SIGNAL SUR BRUIT" 

TEMPOREL ET FREQUENTIEL 

2.1 Rapport Slmal sur Bruit temporel 

Ce facteur de qualité RSB est calculé directement à partir dès 

signaux avant, x(t) et après codage, numérique, y(t). ' Le bruit est défini 

par b(t) x(t) - y(t) ,a chaque instant d'échantillonnage. Les courbes 

donnant le RSB en fonction de la dynamique du signal d'entre sont présen-2 

 tées aux figures suivantes - (2.1'à 2.8). 

Le niveau 0 dB est représenté par un signal sinusoidal d'environ 

1000 Hz (qui ne soit pas sous multiple de la fréquence d'échantillonnage de 

32 KHz), et d'amplitude maximale égale au seuil de saturation (exemple 16 

bits: amplitude 0 dB 32768 = 2 15 ). 

Les différents codeurs présentés dans le premier 'rapport sont .  

identifiés sur ces figures par les symboles: 

4'  
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Lois logarithmiques instantanées:  

O MIQ 	'Loi A-11 segments  CCITT (recommandatien  J41).; 

MIC-. 	Loi A-13 segments (type téléphonique); 

O MUQ 	Loi p,-255 nord-américaine. 

Lois semi-instanianges (codage linéaire par gamme): 

O NIQ 	11 bits système NICAM 2 (4 gammes); 

O NIQ 	10 bits CCITT (annexe J41) et NICAM 3 (5 gammes); 

o .  NIQ 	9 bits type "T.d.F." (6 gammes). 

Les deux versions soulignées retiendront plutôt notre attention. 

2.1.1 Analyse des résultats Lois logarithmiques instantanées 

MIQr11 bits:  Loi.A-11 segments-(CCITT -J“). Les figures 2.1 

2..2 représentent les cas dù codage des échantillons de 16 bits (en entrée 

et en sortie) et du. codage  d',échantillons de 14 bits (en entre-sortie).  

42' 
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.Puissance du signal (0 DB = 16 bits) 
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• 
Fig. 2.1 '-Plage  dynamique  du -codeur-CCITT - J17 avec dès 

signaux sinusoïdaux (977 Hz). 
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Fig. 2.2 Plage dynamique du codeur CCITT - j17. 
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Résultats: 	' 

Sur chaque courbe on distingue nettement l'influence du bruit de 

:saturation, au—dessus de 0 dB .(amplitudes respectives 215  = 32768 et 

213  = 8192). 

0 La présence et l'influence des "segments". de codage de la loi A sur 

chaque.Segment: le codage effectué est de -type linéaire et la "quali-

té" du codage est meilleure de 6 dB au sommet du segment . (la Vàleur 

relative du "pas de quantification" par rapport à. l'amplitude varie 

dans un rapport 2 entre le sommet et la base d'un 'segment, (voir 

.-Table 2; pàge 9, Rapport' 1). 

plage dynamique utile â qualité (RSB)  constante est d'environ 36 

dB (fig. 2.1). En—dessous de —36 dB une perte de qualité. de 10 dB 

par décade.(ou 6 dB par octave) est imposée par le procédé de codage 

(quantification numérique à codage .linaire sur le plus bas segment 

J=1).  

	

Note: 	Si sur la ,,figure 2.2 cette plage dynamique  •  est réduite . 

- .sensiblement, ce n'est pas da à un codage numérique "théoriquement" moins 

performant: en effet, avec une loi de compression de 14 à 11 bits (CCITT-

J41), le "pas de quantification" sur -  le plus has segment J=1, est entier ' 

égal à l'unité (Table 2, page 9, Rapport 1); leà niveaux de codage aSso 

	

clés sont 0;5; 	1,5; 2,5; etc... Or' nos fichiers. de simulation sur  ordina- 

teur exigent une écriture finale du résultat en entiers: les décimàles 

.ç5" Sont donc abandonnées. Ce qui contribue à diminuer de 6 dB le résul—. 

tat calculé en simulation. 	11 va de soi qu'avec un décodeur analogique 
. 
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tenant compte de ces décimales, la figure .2.2 redevient rigoureusement.  

-identiueâ. la  figure 2.1. 

Cet :exèMplè est Montré pour illustrer certaines difficultés ki!in- 

terprétation. 

MIC-11 bits:  Loi 13 segments (type téléphonique):'- Les figures 

et 2.4 présentent les résultats obtenus. 

.§3 . L'existence des 7 Segments est évidentè sur la figuré 2.3. 

1 
Cette loi très similaire â la précédente (voir Table 1, page 6, Rap- 

port 1), donne une très faible amélioration (3 â 4 dB) pour la dyna-' 

mique la plus faible (<-40 dB). Ceci est dû â la présence d'un seg-

ment supplémentaire. 

La figure 2.4 présente une amélioration "brutale"  du RSB (théorique-

ment infini) .  pour les petits niveahx (<-30 dB),  Cela s'explique très 

aisément: Avec 14 bits d'entrée, la Table 1 (page 6, Rapport 1), 

peut être réécrite en divisant toutes valeurs par 4 .. Ainsi dès le  

. segment J=2 (et plus bas), l'écart numérique théorique entre niveaux 

consécutifs (X Ou Y) est inférieur ou égal â l'unité!  Cela revient  â 

dire qu'avec 14 bits,. et ,des nombres entiers X(ou Y), il est certain 

que l'échantillon Codé-décodé, soit Y, sera identique  â X d'entrée. 

Le "bruit" est alors nul et le RSB infini quand toils  les échantillons 

â coder sont sur ces segments.... 

•Rk. 
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80 

• 1  

-60 	-40 	-20 	0 	20 

Puissance du signal (0 DB 	16 bits) 

MIC 11 bits 	977 Hz 

Fig. 2.3 Plege'dynamique du codeur "type téléphoniciuè". 
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•MIC 11 it 	977 Hz •  

Fig. - 2.4 Dynamique du codeur "type Uéléphonique". 
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Conséquence:  

Annexe B 

Nous préférerons à l'avenir', utiliser pour les déterminations de 

. 	. 
RSB,  directement 1h1 signal d'entrée7sortie sons 16 bits, comprimé en 9, 10 

ou 11 bits suivant le cas. 

Ainsi, avec 16 bits: 

O Les effets de "décimales "'n'influent pas sur le calcul du RSB à par-

tir d'échantillons obligatoirement entiers. 

O De plus (avec 16 bits), l'échantillon d'entrée est le plus voisin 

possible de l'original analogique. Le RSB calculé mesure alors la' 

•dégradation absol,ue  apportée par le codage numérique (et non la dé- 

, 
gradation complémentaire apportée seulement. par une compression sup- 

plémentaire de 14 bits à 11 ou 10 bits par exemple). 

MUQ-11 bits, Loi n nord—américaine:- La figure 2.5 présente'le 

résultat obtenu avec la même sinusoide. 

O La qualité' 'est essentiellement comparable à celle de la loi 

A—J41CCITT (MIQ) .  sur la plage dynamique 0 	—36 dB.. Ce fait peut 

•être vérifié par l'analyse de la table de codage (Table 4, page 13-, 

Rapport. 1), où l'on vérifie la siMilitude des valeurs numériques avec 

la Table 2 (MIQ—CCITT—J41) à un facteur de décalage près égal à 128 

sur les segments élevés. 
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O Pour les petits niveaux, la Table 4 (Rapport 1) montre qu'il n'y a 

plus aucune dégradation (supplémentaire) due à la compression numéri-

que (sur le segment J1 ...) 	Y codé-décodé identique X entrée (sous 

16 bits). En conséquence le RSB théorique devient infini! 

Enfin de - 36 dB à -46 dB une très légère supériorité de cette lài 

est présentée. " Il est fort peu probable qu'à ce niveau d'amplitude 

cette différence, de quelques dB, soit audible subjectivement. 

2.1 -.2 	Anal se des résultats - Lois semi-instantanées 	• • 	• 

• • 

: NIQ-11 bits 	Système NICAM 2  

O .0n constate un meilleur RSB (environ 10 à 12 dB de plus) qu'avec des 

lois instantanées logarithmiques au même débit, mais une plage-dyna-

mique :réduite à 20 dB avant dégradation, au lieu de 36 dB à 46 dB 

pour les lois -logarithmiques (MIQ-MIC-MUQ): La figure 2.6 présente 

ce cas. particulier. 

O On y relève en particulier la présence des 4•gammes dé codage linéal-. 

• re. 

o D'autre part une amélioration A'environ 10 à 12 dB en qualité était 

, prévisible: en effet selon la figure 4 (.Rapport 1, page ln, le. "pas 

de quantification" maximal vaut 32 (pour les Phis fortes amplitudes) 

5 £ 

soit 4 fois plus donc 12 dB. 
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Fig. 2.6 Dynamique .du codeur  "Semi instantané", NICAM2, 4 gammes. 
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NIQ-10 bits — Système NICAM 3:  La figure 2.7 représente le ré-

sultat obtenu et de manière prévisible: 

'0 On relève la présence des 5 gammes de codage linéaire. 

La valeur du RSB esUintermédiaire entre les lois A et 1.1 (5 -à 6 dB de 

mieux) et le système NICAM 2 à 6 gammes (5 à 6 dB.de moins). 

La plage dynamique est d'environ 30 dB à qualité de codage constante 

soit encore une valeur intermédiaire entré. les.Loi A (36 dB), loi 

(46 dB) et NICAM 2 (20 dB). 

NIQ-9 bits — Type "TdF":  La figure . 2. 8.  présente ce dernier ré— 

sultat. 

On y relève outre la présence des 6 gammes, une remarquable  similitu-

de avec la figure 2.1 (loi A-11  segments  ,CCITT). 

Le RSB y est sensiblement le même: 

0 Les "pointes" sont quasi identiques, 

0 .  Les "creux".  en bas de chaque gamme'diffèrent de 3 dB environ, 

l'avantage des lois A toutefois.  

la plage dynamiqùe est la même, et les pentes de dégradation sont 

similaires pour les petits niveaux. 

51 
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Puissance du signal (0 DB = 16 bits) 

MIG _ 9 bits 	977 Hz 	. 

Fig. 2.8 Dynamique du codeur "Semi  instantané", type TdF, 6 gammes. 
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2.1.3 Conclusion— comparaison 

Sous forme de tableau On peut  -résumer ces caractéristiques essen- 

tielles: 

Cependant ces résultats objectifs chiffrés ne traduisent pas 

nécessairement - la qualité- subjective obtenue; surtout en présence d'erreurs 

de. transmission. 

2.1.4 	d'analyse  

Une loi de codage logarithmique  .(Loi A - loi II) donne un RSB sensi-

blement.indépendant:  de la -probabilité de distribution des -  amplitudeb.. 

du signal. Sauf sur le Premier segment (J=1), l'erreur de codage est 

proportionnelle (ou : presque) à l'amplitude de l'échantillon. 

0 A l'opposé une loi semi-instantange (NICAM 3 - TdF) effectue un coda,- 

ge linéaire sur chaque gamme et le RSB est fortement influencé par la 

distribution statistique de l'amplitude. En effet l'erreur de codage 

a une amplitude fixe quelque soit l'échantillon. (Ce cas se rencon- 

tre aussi sur le segment J=1 des lois A et 11). 

. -Il est donc indispensable, avant conclusion définitive, d'utili- 

ser au moins avec les systèmes type NICAM 	des signaux différents des 

sinusoIdes. 



1 MI MM MM Mi MI 	 1111111 MIMII 	MM MI MI MI 	 IMMI 

Lois logarithmiques•instantanées 	Lois Semi-instantanées  • 

	

• 	
à codage linéaire 

Type de loi 	MIQ-11 bits . 	, 	' MIC-11 bits 	MUQ-11-bits 	NICAM 2 	NICAM 3 	, TdF 

CCITT 11 segments 	13 segments 	15 segments 11=255 	4 - gammes 	5 gammes 	6 gammes. 

RSB moyen 	55 dB 	. 	55 dB 	55-dB 	65 dB 	60 dB 	. 55 dB

• Dynamique . 	36 dB 	• 	36.  dB 	46' .dB 	• 	.2.0 dB' 	30 .dB 	36 dB 

Pente de dé.- 

gradation aux 	lb dB/décade . 	10 dB/ 	10 dB/ 	• 	10'dB/ 	10 dB/ 	10 DB/ 

	

:petits 	. 	 décade 	décade 	décade 	décade 	décade 
, 

niveaux 	. 

c) 

1". 

N.5 

a
x

a
u
u
y
  

Tableau 2.1 Résultats comparés, • partir de signaux signaux sinusoidaux 
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En effet les figures 2.9 et 2.10 montrent des histogrammes: 

Il y est donc évident (fig. 2.9) qu'un grand nombre d'échantil-

lons utilisés dans le calcul du RSB (avec une sinusoide) sont ceux d'ampli-

tude maximale. Le RSB est donc affecté plus par ces valeurs élevées que 

par les faibles valeurs. Rappelons qu'avec une loi semi-instantanée l'er-

reur de codage est d'amplitude fixe, quelque soit l'amplitude de l'échanL 

tillon â coder. 

. La ,figure,2.11 présente donc les résultats comparés calculés avec 

un bruit blanc gaussien. 

•'. 'Un effet de "lissage". dès courbes apparaît bien évidemment en 

raison de là répartition du ...bruit" sur l'ensemble des niveaux codés aved . 

une.prédominance pour les petits niveaux. 

Note:- Le bruit blanc gaussien semble être un modele plus appro- 

prié â défaut de connkitre les statistiques moyennes de la musique.. 

2.2 RSB temporel et effet des courbes de preaccentuation 

et désaccentuation 

• Le Rapport 1 présentait 3 possibilités d'accentuation-désaccen..- 

tuation .(page 31). 

0 •  Version CCITT Avis J17 (1972), (identifiée par MIQ ou NIQ J17); 

0 Version CCITT Recommandation J41: Annexe 1, (MIQ ou NIQ J41); 

0 Version Japonaise, (MIQ ou NIQ JAP). 

1 
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Fig. 2.11 Courbes dé RSB avec du bruit blanc .gaussien 
pour les divers codeurs. 
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Un programme  .de simulation permet de calculer les RSB avec diver-

ses -configurations de codeur et de courbes d'accentuation. Le signal trai-

té est d'abord' une sinusoide (pour exemple) -ensuite du bruit blanc, gaus- 

. 	• 	. 
sien. 	_ . . 

a) 	Sinusoides de 500 à 8000 Hz échantillonnées à 32 KHz: Les figu- 

res 2.12 à 2.14 présentent la loi A type CCITT à 11 segments — 11 bits. 

Les figures 2.15 à 2.17 présentent la loi type NICAM à 5 gammes et 10 

bits. 

On y constate globalement un "affaiblissement" du rapport Signal 

sur Bruit! pour les faibles niveaux et quelque soient les fréquences uti- 

• lisées. 

il n'y a à cela rien d'étonnant: chaque.filtrage numérique(ac- 

Centuation -puis désaccentuation) impose: 

0 :un "déphasage propre à. la réponse en phase du filtre (mais les filtres 

Inverses se compensent. mutuellement . aux troncatures de •calculs 

• près),. • • 

up.décalage fixe propre••au 'traitement numérique qui augmente avec le 

nombre de filtres utilisés, 

0 La détérioration apparente  du RSB en présence eaccentuation—désac-

centuation-n'est donc principalement que la traduction du phénomàne 

de décalage numérique. Ce dernier ne correspond pas nécessairement à 
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Fig. 2.13 
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Fig. 2.15 Fig.' 2,16 ' , 
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0 
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Fig. 2.17 
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entier de périodes d'échantillonnage permettant une remise en "syn- 

chronisme" des fichiers numériques. 

'Buit blanc gnussien: Les figures 2.18 â 2.21et 2.22 â2.2.5 

présentent deS résultats similaires â partir d'un. fichier de bruit simulé.. 

Le niveau " 0 dB" a étà choisi comme étant une' valeur  numérique représen 

tant. "3 fois  l'écait type" du bruit simulé, dans une .  éèhelle dynamique 

d'amplitude maximale de 16 bits (215). 
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Puissance du signal (0 DB m 16 bits) 
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-(2211...Lé:pence: .  

Au niveau de là qualité de codage requise, il apparaît donc comme 

essentiel dé-ne_plus effectuer.un.nalcul de RSB temporel affecté par les 

déphasages (même minimums) des signaux.' . Dans la suite. on utilisera le 

rapport signai.sur bruit fréquentiel  RSBeeF , abrégé dans ne texte en RSF, 
• 

• • • 
calculant: là distance euclidienne quadratique entre spectres. 

2 . 3  322221:1-5.1eal  bruiLLIIII-122nn 

Ce rapport RSF est défini au chapitre 1 par la formule (13) et 

ca1cu1  ici aven une seule bande couvrant toute la . largeur du spectre 

F
e 

Les figures 2.26 â 2.31 présentent les effets des courbes d'an- 

centUation-désaccentuation  'sur des sinusoIdes. 

Les figures 2.32 et 2.33reprennent ces mêmes déterminations mais 

avec du bruit blanc gaussien. 

7-  [ 
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Fig. 2.27 
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Fig. 2.29 Fig. 2.30 
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Fig. 2.32. 
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2.4 	 pLelle 

L'étude précédente peut permettre dé comparer entre elles les 

différentes lois.,d'aCcentuation—désaccentuation. Pour les différents si- 

gnaux et codeurs Utilisés; il semble manifeste que: 

0 Là courbe dite "Version Japonaise" (à deux. constantes de temps 50 us 

et 15 us) présentedans tous les cas dé figure Une.certaine supério—. 

rité sur les autres propositions. 

0 Cependant nous ne pouvons affirmer qu'au plan subjectif cet avantage 

sera maintenu. 

Rappelons qu'ici nous avons étudié l'effet de l'accentuation 

directement sur le codage numérique. 

Note: 	Avec les sinusoïdes, -  les courbes sont "décalées" vers la droite 

quand la fréquence augmente (fig. 2..12 et Suivantes...). En effet en simu-

lation le séùil de saturation choisi comme référence 0 dB correspond à 

l'amplitude maximale possible de la sinusoïde (2 15  = ,32768). En signaux 

éChantillonnés de haute fréquence (8 . Khz) par' exemple, il y à très peu 

d'échantillons :Par période (4 dans ce cas). Sauf exception, ces échantil-

lons n'atteignent pas la valeur exacte du niveau de saturation. Ainsi.on 

peut obtenir, pour  .des échantillons non—saturéS, une sinusoïde, d'amplitude 

théorique supérieure au seuil de saturation (donc > 0 dB) dont la qualité 

de codage -(RSB)• est appréciable. D'où cet effet de décalage. Il faut donc 

"Iire les courbes" en les décalant vers la gauche pour superposer les 
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"vrais' niveaux 0 dB sur une même verticale. Dans ce cas le RSB est sensi- 

blement le même quelque soient- la fréquence  et l'amplitude  du signal. 

Note.:  En, l'-à.bsencé de préaccentuation-désaccèntuation, les courbes expri- 

mant le RSB en fonction de la -dynamique d'entrée sont, pour un -même codeur, 

. 	. 
-superposées les unes aux autres, quelle que -soit la fréquence. du signal 

sinusoidal d'entrée. 

Les figures 2.34 et 2.35 représentent un codeur MIQ avec des 

sinusoides de 493 â 79.87 Hz: 

Figure 2.34 : Rapport signal sur bruit Conventionnel, 

Figure 2.35 : Rapport.signal sur'bruit fréquentiel. 

Les figures 2.36 et 2.37 représentent un codeur NIQ avec les 

mêmes caractéristiques. 
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Fig. 2.34 
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CHAPITRE 3 

LA MODULATION DELTA 

3.1 Principe de.fonctionnement 

La modulation delta est essentiellement un systame différentiel à 

quantification à ,deux niveaux. Le signal (parole-chant-musique) est sur-

échantillonné et le haut degré de corrélation entre les échantillons permet 

de tolérer une quantification à deux niveaux. 

Le principe de fonétionnement d'un modulateur delta est illustré' 

à la figure 3.1. Dans le cas le plus simple, la logique d'adaptation du 

Sgn L n = b n  

_ 1 -1 

Adaptation 
du .pas  

—+ 

n-1 

r=1 

Fig. 3.1 Modulation delta. 
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pas est absente et . le modulateur fonctionne avec'un pas constant (modula— . 

 teur delta linéaire). A cause de la très grande dynamique du signal musi-

cal, la transmission utilisant. un modulateur delta linéaire, nécessiterait 

•un débit trèseleVé. (Supérieur à 500 kbpà). 	Afin de diminuer le débit 

necessaire, le pas est adapté en fonction des statistiques -  du signàl (de la 

séquence de +1 et —1)' qui est transmis. Les modulateurs delta .adaptatifs 

peuvent être claSsifies en deux grandes catégories. Un modulateur delta, 

instantané utilise un algorithme d'adaptation du pas . qui a une mémoire 

courte (de rordre de plusieurs bits). 	Un modulateur aellj„_JELLLelguÈ 

emploie un algorithme d'adaptation du pas quil a une memoire de 5 ms I 10 ms 

pour la parole ou le chant, voire plus pour la musique. Cette solution a 

été .choisie par les "Dolby Labs" aux U.S.A, 

L'accumulateur dans là boucle de retour incorpore une prédiction 

•du premier ou deuxième › ordre,  - Dans un .modulateur delta.analogique ceùx—ci 

sont appelés, respectivement, intégrateurs simple ou double. 

On note avec la modulation delta deux types de bruit 'caractéris- 

tiques: le bruit- de quantification et le bruit de -surcharge. Le bruit de  

quantification, appelé aussi bruit granulaire,.intervient lorsque le signal ,  

. reconstitue fluctue autour -  du signal original; 	on le retrouve le plus 

souvent 'lorsque la pente du signal à coder est faible et il est cause par .  . 

un , pas trop grand. . Le bruit de surcharge survient lorsque le pas est trop .  

petit pour suivre une pente raide. 	A l'écoute, le bruit granulaire est 

caracterisé par un bruit du genre fricatif très audible, (à spectre étendu 

dans toute là bande passante) alors que lé bruit de surcharge tend à dimi- 



ce répétitive (1,1,1,1, ou -1,-1,1,-1, ...) un bruit de surcharge 
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nuer l'énergie du signal mais est mieux toléré par l'Oreille en raison de 

sa corrélation avec le signal lui-même (effet de masquage). 

La performance d'un modulateur delta adaptatif dépend surtout de 

la logique employée pour faire varier son pas en fonction des caractéristi-

ques du signal d'entrée. En général, la logique d'adaptation est basée sur 

le fait que la séquence transmise Ib n} contient de l'information sur le 

type de bruit qui est introduit par le codeur. Une séquence transmise 

alternante (-1,1,- 1,1...) indique un bruit de quantification; une séquen- 

74 

Une bibliographie détaillée est rapportée en fin de ce chapitre. 

Modulateurs delta 	 Jajrant  et  
. 	. 

3,2. 1 	.91ç3.1.1.....Jayant  

Si l'on veut une adaptation efficace, il faut examiner le passé 

du signal sur une longueur d'au moins deux bits. Dans sa réalisation d'un 

modulateur delta du type instantané, J'ayant [3] utilise. uniquement 'deux 

bits successifs b(n) et b(n-1) qui sont comparés pour .détecter une erreur> 

probable de surcharge (b(n) = b(n-1)) ou une erreur probable de quantifica-1. 

tion(b.(n) b(n-1)). 1a règle d'adaptation suivante est employée: 

d(n) = d(n-1) P
b(n)b(n-1) 

P .?‘ 1 

où 	d(n) 	: pas actuel.,• 

d(n-1): pas utilisé â l'instant précédent, 
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• P 	: constante. 

• 

. 	Le taux de croissance ou de décroissance du pas d'intégration est 

déterminé par le :facteur P, On notera que P = 1,0 représente le modulateur - 

delta non-adaptatif ou linéaire. 	Typiquement, une valeur - optimale de P 

établie à 1,5 minimise, selon Jayant, la puissance de l'erreur de quentifi-.. 

cation' pour la parole. Cette valeur n'est cependant pas critique, et peùt 

se situer entre 1,0.et 2,0. Cet algorithme d'adaptation 'permet en général 

une plage dynamique beaucoup plus grande que celle obtenue avec'un modula-

teur delta linéaire. 

- Le gain sur la dynamique du systame entraîne cependant une aug-

mentation appréciable du bruit de quantification, surtout lorsque-le signai 

à. coder est de forte' amplitude, comme le montre la figure 3.2, et à  •un , 

 moindre: degre, la figure 3.3. 
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Fig. 3.2 Exemple de codage - Jayant P = 1,5. 
La fréquence d'échantillonnage est volontairement très réduite pour illus-
trer les défauts de codage: 0 original en •traits pleins; 

0 codé-décodé en "bâtons". 
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Fig. 3.3 Exemple de codage - Jayant P = 1,5. 

. 3.2,2 	Codeur' C.Y.S.D.' 

. Le modulateur delta C.V.S.D. (Continuously Variable Slope  Delta)' 

[26] est un modulateur delta adaptatif à adaptation syllabique, dont le 

principe de fonctionnement est le suivant: à partir du train de bits del-

ta, on retire, grâce à une mémoire de 3 ou 4 - bits, un signal 'qui est filtré 

par un filtré syllabique passe-bas; la sortie de ce filtre est utilisée - 

pour adapter.le pas d'intégration du modulateur. L'intégrateur.est généra-

lement un filtre passe-bas. Le. schéma de principe du modulateur delta CVSD 

à simple intégration est représenté à. la figure 3.4. 
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uantificateur 

Sortie 
binaire b(n) 

Signal recons-
titué y(n-1) 

Fig. 3.4 Schéma de principe du modulateur C.V.S..D. 

L'adaptatiOn lente qui caractérise les modulateurs à adaptation 

syllabique (en contradiction avec les modulateurs à adaptation instanta- 

née), a pour effet de diminuer le bruit granulaire du signal vocal de sor- 

tie, au prix d'une augmentation significative du bruit de surcharge: 

bruit desurcharge est le résultat .du retard dans la réponse à un change-

ment important de dynamique. 

On trouvera aux 'figures 3.5 et 1.6 des exemples de codage CVSD. 

En les comparant aux exemples de codage Jayant des figures 3.2 et 3.3, on. 

voit effectivement 'une diminution importante du bruit granulaire et une 

augmentation du bruit de surcharge, particulièrement visible sur la figure 

3.5, en raison de la forte dynamique du signal, 
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fig. 3.5 .et 3.6 
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3.3 	Corn 	 stabilitg  

Le principe de base de tout codage différentiel, dont la modula-

tion delta, repose sur une quantification d'un écart entre le signal lui-

même et une forme d'estimation de ce signal, "estimé" qui se réduit parfois 

à la valeur immédiatement passée et décodée du signal. 

Dans ces conditions, on concevra que des signaux de basse  fr-

. quence, -présentant peu de différence entre échantillons consécutifs ., seront 

aisément "prédictibles" d'un échantillon à l'autre et par conséquent:, la 

technique de modulation delta pourra être relativement efficace. 	. 

Par contre des signaux de haute fréquence présenteront des échan-'  

tillons consécutifs dont l'amplitude change pratiquement à chaque période. 

Dans ces conditions, tant l'écart entre deux valeurs successives du signal 

que la différence entre ce signal et un "estimé" ne peuvent permettre l'u-

tilisation efficace d'un modulateur delta. Les erreurs de quantification 

sont alors importantes. 

3.3.1 	E2.4219,....,d2.11:2...1.L.  

Les génétations plus récentes de codeurs:différentiels ont intro-

duit l'idée ''de "prédiction linéaire" où l'objectif est, en plus de recons-

tituer le signal - codé puis déCodé, de minimiser rénergie du signal quanti-

fié. De là sorte, les erreurs de quantification ayant une faible énergie 

elles-aussi, la qualité de traitement sera maximale.  • 
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r 1 — 
r
o 

(2) 

Au sens mathématique, on a donc appliqué -un critère de minimisa- 

tion de. l'erreur quadratique entre le signal Xn  et un signal prédit. Ce 

*signal prédit est défini par une combinaison linéaire des  • échantillons  

passés. Yn,i. et':cléjà .  'reconstitués par le décodeur de la boucle. Le 

calcul complet de l'espérance .  mathématique: 

E 1( X – a -Y 
m n–m 

appliqué à .une prédiction linéaire limitée à l'ordre 1 (M=1) définit des 

. valeurs -des Coefficients (am ) en fonction de celles .des coefficients 

d!autocorrélation (r-J ) du signal Xn ; soit selon Jayant P7] et Flana- 

gan [28]. 

(1) 
m=1 

ce qui, pour une fréquence d'échantillonnage donnée et pour un signal sta-

tionnaire, donne une valeur constante. Malheureusement pour la parole ou 

la musique (signal non stationnaire) un compromis doit être assuré, et ce 

sont les signaux énergétiques qui dominent le choix du coefficient al 

[27] en fonction de la fréquence d'échantillonnage. 

. Le fonctionnement d'un codeur delta, avec prédiction, sera essen- 

tiellementasSujetti à cette analyse et le codeur complet de Jayant, pré-

senté en. fonction de cet aspect sur la figure 3.7 satisfait aux équations 

du système suivant: 
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L
n 

-x 
 

(3 ) 

(4) 

(5)  

[Adaptation du pas 

Signal reconstitué 
Y n-1 

.1 
Logique 

d ' adaptati on 
1 • 

a
l 1 - 

 i_ç_cumulateur 

I 
Prédicteur 

Sgn L„ = b 

X = a
l 
Y
n -1 

= a
1 
Y
n-1 

+b 
 n 

• d
n 

Des simulations pourront être effectuées correspondant exactement 

au schéma  de la figure 3.7 et à , réquation de l'algorithme de Jayant. 

b
n 

• b
n-1 

d
n 
 = d

n-1 
 • P 

1 < P 	2 

Fig.  3.7 Codeur delta avec prédiction, type Jayant. 

(6) 
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3.3.2 Coda e delta de la différence entre si naux (Coda e t à CVSD) 

L'idée de codage différentiel a d'abord ete appliquée à la notion • 

de codage de, la différence entre deux échantillons consécutifs d'un même 

signal. Cependant afin d'éviter la "dérive" du signal décodé, en raison 

d'erreurs de quantification, un décodeur local est  • inséré sous forme de 

boucle de contrôle. De fait, le signal quantifié est celui formé par la 

différence entre l'échantillon d'entrée Xn  et l'échantillon du signal 

reconstitué dans cette boucle à l'instant immédiatement précédent 

Yn-1° 

- 	La figure 3.8 représente un codeur de type CVSD où ce fonctionne- 

ment est mis en évidence au niveau de la boucle locale de décodage - . .E -d • 

l'occurrence nous conviendrons de dire que: 

	

th\ 	. 
X  =Y 

	

n 	n-1 

A 

. représente "l'estiMé" du signal Xn  (à l'instant n) à partir du signal 

reconstitué précédent Yn_i. 

(7) 

Les équations de ce.systême sont: 
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Sgn L n  :bn  

n-1 - rn-2 .• 

*Logique 

d'adaptation 

Filtre passe-bas r  
Signal reconstitué 

Y 

L Adaptation dy_pas 

d
n 	a2dn-1 

+ G.K
n 

Détail du filtre syllabique.. 

.Fig. 3.8 Codeur C.V.S.D. 
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In,  = X n  — Xn.  

[ 

A 
X  =Y 

n 	

n-1 •

. 
. 	' 

. 	. 
.. 

. Y
n 

= a
l 

. Y
n-1 

+b 
n.

. d
n 

est le coefficient:du :filtre intégrateur, 

est un pas de quantification déterminé par un. .algorithme 

syllabique constitué en partie par un filtre-numérique d'ordre 1, 

• de coefficient a2, 

est' le symbole binaire transmis (+1 ou —1). 

3 . 3 . 3 .22.cluedfLtaetstabâilLé_ 

Stabilité: Dans les deux cas présentés, type CVSD et type Jayant, on cons-

tate aux figures 3.7 et 3.8 la présence d'un décodeur local constitué par 

un filtre numérique d'ordre 1, de coefficient al. Pour des raisons dif-

férentes au niveau de l'idée de conception du système, ces coefficients 

ai prennent des valeurs bien définies. 	(Dans un cas définissant la fré- 

quence de coupure du filtre intégrateur (CVSD), dans l'autre associant 

l'idée de prédiction linéaire optimale des signaux les plus énergétiques. 

(Jayant)). 

Dans ces deux• cas, ,le récepteur est -composé uniquement de ce 

filtre numérique d'ordre 1, précédé de l'algorithme 'd'adaptation du pas. 

Ce filtré récepteur pris isoléffient a une fonction de transfert en . z de la 

forme: 

(8) 

(9) 

(10) 
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H( z) - 
1.  

1-a1 z 
-1 (11) 

aisément calculée à partir des équations des systèmes.' 

filtre doit être un filtre stable, ce.qui lui impose un pôle 

dans le cercle unité: lai ! < 1. 

Dans ces conditions, .on dit qu'il s'agit d'intégrateur avec per-

tes, en ce sens que toute impulsion parasite .(erreur de transmission entre .  

.autre) ne perturbe que temporairement le décodage du signal. 

Il est donc absolument indispensable, même sans préoccupation de 

prédiction linéaire dans un codeur type Jayant, d'introduire ce facteur de 

pertes pour des raisons de stabilité. 
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