Projet de Traitement du Signal :
Récepteur MF-TDMA®
© Multiple Frequency — Time Division Multiple Access

Introduction : |

Le but du projet est de comprendre I'apport dedirtiepies de traitement du signal dans des
applications multimédia par satellite. L'applicatioretenue concerne des systemes d'acces
bidirectionnel a haut débit par satellite. Ces &ysts utilisent le standard DVB-RCSjui permet
d’offrir aux utilisateurs une interactivité a I'ad’'une voie retour par satellite.

La voie retour par satellite utilise 'accés MF-TBMCet accés permet de partager en temps et en
fréquence la ressource satellite entre les diftéretilisateurs. Ce partage temporel et fréequedgdh
ressource repose sur une structure de trame negaalppelée trame MF-TDMA.

©) DVB-RCS : Digital Video Broadcasting — Return Chalrvia Satellite

Description d’'un systéme DVB-RCS :

Un systeme DVB-RCS offre un acces Internet bidioactel a haut débit par satellite. Les utilisateurs
disposent d’'un terminal qui permet de les reliema station d’'interconnexion a travers une liaison
satellite. La station d’interconnexion joue le rdlinterface avec le monde de I'Internet et du aése
pour offrir des applications diverses telles quend@igation a travers le WEB, la messagerie ou le
transfert de données :

DVB-RCS : Digital Video Broadcasting — Return Channel via Satellite
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Description d’un systéme DVB-RCS :
ALCATEL 9780 DVB-RCS
Broadband Interactive Satellite System

| Figure de source ALCATEL : ALCATEL 9780 DVE-RCS




Description de la trame ME-TDMA :

Les utilisateurs du systeme accédent a la statintectonnexion en utilisant une trame MF-TDMA.
Cette derniére correspond a un motif temps frégquemec une durée temporelle et une bande
fréquentielle fixées en fonction du systéme.

La bande fréquentielle de la trame est découpéplusieurs porteuses dont la largeur dépend du
rythme symbole. Chaque porteuse est découpée sieyls portions temporelles appelées timeslots et
qui sont partagées entre les différents utilisateur

Découpage
Description d’une trame MF-TDMA P :
Multiple Frequency — Time Division Mulfiple Access
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1) Enregistrement du terminal

\ Types de timeslots :

: 2) Synchronisation du tern u'ual\ csC 5 common signalling channel
3) Communication SYNC & synchronization
T | TRF g traffic ‘

Chaque utilisateur transmet ses données en legis8pat dans les timeslots qui lui ont été alloués
L'allocation des timeslots entre les différentslisditeurs est prise en charge par la station
d’interconnexion alors que le récepteur MF-TDMA titeie les données envoyées par chaque
utilisateur :
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Afin d'éviter le chevauchement entre 2 utilisatewnsaque timeslot se compose d’un burst entouré
d’'un temps de garde et contenant les symbolesutigshteur.

Chaque burst se décompose d’'un entéte connu apElenbule et d’'une partie privée contenant les
données de trafic de I'utilisateur :

Timeslot : Burst :
- Burst contenant les symboles d’nn utilisatenr - Dounées de trafic ’'un niilisatenr
- Temps de garde ponr éviter le chevanchement - Préambule connu ponr les traitements
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Etapes du travail a effectuer :

Une des difficultés d'un systeme DVB-RCS est laarés ceuvre du récepteur MF-TDMA. Un tel
récepteur, situé dans la station d’interconnexuiif extraire et restaurer les données de tous les
utilisateurs ayant acces au systeme. L'objectipiajet est la mise en ceuvre de mécanismes sinplifié
permettant d’effectuer les différents traitemefassiques du récepteur :

» Démultiplexage des porteuses du canal
» Démodulation des porteuses
» Décodage des données des utilisateurs

Le scénario retenu pour le projet consiste en wamd MF-TDMA composée de 2 porteuses
contenant chacune 5 timeslots :

Porteuse n°2 1 2 3 4 5

Porteuse n°1 1 2 3 4 5

Les paramétres de la trame sont résumés danddadatuivant :

Durée de la trame 200ns
Nombre de porteuses 2
Nombre de timeslots par trame 5
Durée du timeslot 40ms
Durée du burst 3@ns
Nombre de symboles du préambule 40
Rythme symbole 10kHz
Fréquence de la porteuse n° 1 kblz
Fréqguence de la porteuse n° 2 ke z
Fréquence d’échantillonnage 12Hz

Deux utilisateurs vont accéder au systeme enautilim trame de la maniére suivante :

> Lutilisateur n° 1 exploite le 2™ timeslot de la porteuse n° 1 avec un retard deslpar
rapport au début du timeslot
> Lutilisateur n° 2 exploite le 2*°timeslot de la porteuse n° 2 avec un retard nul.

utilisateur n°2 |

Porteuse n°2 burst

Porteuse n°1 burst

utilisateur n°1

Le travail a effectuer consiste a restaurer lesidesa de I'utilisateur n° 1 en suivant 6 étapes :

1. Modélisation du signal MF-TDMA :
Cette étape consiste a générer un signal syntieétijueprésentatif d’'un signal réel recu par un
récepteur MF-TDMA.

2. Analyse spectrale :
Cette étape permet d'étudier les représentatiorstrgppes du signal MF-TDMA a partir des
estimateurs classiques du périodogramme et dulegragnme (biaisé et non biais€). La présence de
plusieurs porteuses sera particulierement étudiée.



3. Extraction de la porteuse par filtrage :
Pour pouvoir isoler la porteuse de l'utilisateur h° un filtrage doit étre effectué sur le signal
composite. Cette étape permettra de choisir e flpproprié pour restaurer la porteuse cible.

4. Détection de la présence du burst :
Aprés avoir récupéré la porteuse cible, il fauntder le numéro du timeslot occupé par le buest d
I'utilisateur n°® 1. Cette étape servira a étudieingplémenter le meilleur détecteur de présence du
burst (détecteur de Neyman-Pearson).

5. Localisation temporelle du burst :
L'objectif de cette étape est de mesurer I'instdiatrivée du burst dans le timeslot. Cette messte e
basée sur l'utilisation de lintercorrélation ghsge entre les échantillons du timeslot et les
échantillons du préambule qui est une séquenceueqpar le récepteur.

6. Restauration des données de ['utilisateur :
Cette étape sert a restaurer les symboles dadaiglr n° 1 en utilisant la technique de filtragiapté.

Etape 1 ;. Modélisation du signal MF-TDMA : |

Cette étape consiste a générer un signal syntieétitjureprésentatif d’'un signal réel recu par un
récepteur MF-TDMA. Un tel signal peut étre modétieéla maniére suivante :

s(t) = m(t) + b(t) O<st<T
» T correspond a la durée de la trame
» m(t) est le signal utile MF-TDMA
» b(t) est un bruit blanc gaussien
Le signal utile MF-TDMA peut étre exprimeé de la r&ag suivante :

m(t) = pu(t) + p2(t) O<t<T

» pa(t) est la porteuse n° 1
» po(t) est la porteuse n° 2

La porteuse n° 1 est un signal nul dans lequéeheété le burst de l'utilisateur n° 1. L'instant digbut
du burst ;) est fonction du numéro du timeslot et du retardbdirst par rapport au début du
timeslot (i.et; =(numéro du timeslot)*(durée du timeslot)+(retadd burst dans le timesl|gt)

p]_(t) = bl(t'tl) L <t _<t1+Tb
p:(t) = 0 sinon

> T,estladurée du burst
» by(t) est le burst de I'utilisateur n° 1

De méme, la porteuse n° 2 est un signal nul damseleest inséré le burst de I'utilisateur n° 2.
L'instant de début du burst) est fonction du numéro du timeslot et du retarddrst par rapport au
début du timeslot :

pg(t) = bz(t'tz) L <t _<t2+Tb
p2(t) = 0 sinon

> by(t) est le burst de I'utilisateur n° 2



Chaque burst est un signal sinusoidal modulé gayiaboles associés :

by(t) = da(t) cos (2fit) 0sts<T,
by(t) = da(t) cOs (2ft) 0sts<T,

d,(t) sont les symboles du burst de I'utilisateurln®
d,(t) sont les symboles du burst de I'utilisateu2n®
f; est la fréquence de la porteuse n° 1
f, est la fréquence de la porteuse n° 2

YV VY

Comme signalé auparavant, les symboles d’'un bordt ®nstitués d’'une séquence connue appelée
préambule et d’'une séquence aléatoire de type NRZ.

1- Avant de générer les échantillons du signal maule récepteur, évaluer les parametres suivants
(cette partie pourra étre effectuée avant la pnemgéance de TP et les résultats pourront étretéspo
dans l'annexeliste des paramétres utiles au développement

Nombre d’échantillons par trame
Nombre d’échantillons par timeslot
Nombre d’échantillons par burst
Nombre d’échantillons par symbole
Nombre de symboles par burst
Nombre de symboles de trafic

YVVVVYYVYY

Note: utiliser les regles fournies en annexe pour nemies différents parametres et signaux lors du
développement sous MATLAB.

2- Générer les symboles de chaque ba($} etd,(t). Pour cela, utiliser un préambule composé de 20
symboles (+1) suivis de 20 symboles (-1) et corepliet préambule par une séquence aléatoire NRZ
{-1, +1} (utiliser la fonctionrand).

3- Générer les échantillons de chaque Huk$t et b,(t) en fonction de la fréequence porteuse associée
(utiliser la fonctiorkron).

4- Evaluer l'instant de début de chaque burst eéggr les échantillons de la porteuse associée. Un
exemple de résultat est présenté ci-dessous :

Echantillons de la porteuse n2

1ET

0.5

0

T
1
4780 4800 4820 4840 4860 4880 4900 4920 4940

Echantillons de la porteuse nl
T

I I I
I I I
1 1 1 1
4500 5000 5500 6000 6500 7000 7500



5- Générer les échantillons du signal recu paédepteur en combinant les 2 porteuses et en ajoutan

un bruit blanc gaussien de moyenne nulle et d’dégpet 0.2 (utiliser la fonctiorandn).

6- Analyser et commenter les différents sighaueols.

La figure suivante donne un apergu du résultahdttgpour la génération des échantillons du signal

MF-TDMA synthétique :

Note: Penser a sauvegarder les signaux de cette (@tidzer la fonctionsave.

Echantillons du signal MF-TDMA bruité
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Etape 2 : Analyse spectrale :

1- Cette premiére partie a pour but d'analysereltBnateurs de la densité spectrale de puissance
obtenus par les méthodes du périodogramme et délegramme exposées en annexe. Dans ce but,
générer une sinusoide a la fréquence de 60Hz péetyrar un bruit additif blanc gaussien (on pourra

fixer une fréquence d'échantillonnage de 200Hzcérr les signaux temporels correspondants a divers

rapports signal sur bruit :

SNR=10log,, % :

b

ou P, et B, désignent les puissances du signal et du bruitu(@a le périodogramme de la sinusoide
bruitée en utilisant les fenétres rectangulaimeetianning :

dB/Hz

F’erlodogramme avec SNR 20dB

60L 4

©— fenetre Hanning
—=— fenetre rectangulaire

70 I i i i T T T
0.296 0.297 0.298 0.299 0.3 0.301 0.302 0.303 0.304

Fréquence normalisée



Déterminer les fonctions d'autocorrélation biaiséaon biaisée de la sinusoide bruitée (utiliser la
fonctionxcorr) puis les densités spectrales de puissance dgrad flisez attentivement la remarque
3 de I'annexe). Une comparaison avec le périodogramst illustrée ci-dessous :

Estimation de la PSD du signal
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2- Déterminer le spectre du signal MF-TDMA bruité l'aide d'une des méthodes étudiées
précédemment. Le cas du corrélogramme biaiséestrd ci-dessous :

Corrélogramme biaisé du signal avant filtrage
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Afin d'analyser la figure précédente, déterminatdasité spectrale de puissance du signal aléatoire
m(t) = di(t) cos (Zfit+g;) + dy(t) cos (Zf:t+ge,)
ou ¢, et g, sont des phases aléatoires uniformément répatti§d, 2z].

En déduire le rapport des amplitudes associeesréguences; = 0 etf,# 0 et confirmer ce rapport a
partir du spectre obtenu.

Etape 3 : Extraction de la porteuse par filtrage : |

Identifier quel type de gabarit de filtre est leeo approprié pour récupérer les données de
l'utilisateur n° 1. Proposer une fréquence de coaimour le gabarit approprié et filtrer le signaFM



TDMA (méthode fréquentielle). La figure suivante ase illustration du résultat attendu lorsqu’on
observe la zone correspondante a la fin du burst :

Comparaison du signal aprés filtrage avec la premiére porteuse
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Note: Penser a sauvegarder les signaux de cette (@tidzer la fonctionsave.

Etape 4 : Détection de la présence du burst :

Aprées avoir récupéré la porteuse cible, cette étapservir a identifier le numéro du timeslot oo&up
par le burst de I'utilisateur n° 1. On fait les byipeses suivantes sur la statistique du signat fidh
absence et en présence du burst pour chaque ttmeslo

Y= by sous hypotheseyabsence de burst)
Ya=d, + b, sous hypothése;Hprésence de burst)

ol b, est un bruit blanc gaussien de moyenne nulle eadances? (b, ~ N(0,5%) etd, est un signal
NRZ (on supposera pour simplifier que le signal NiRZupe toute la durée du timeslot).

1- Déterminer la densité de probabilité du signatous les deux hypothésds etH;. En déduire la
forme du détecteur de Neyman Pearson.

2- Pour chaque timeslot, appliquer I'algorithmeddgection obtenu précédemment sur le signal filtré
ainsi que sur le signal idéal (porteuse n° 1). pea les résultats obtenus illustrés ci-dessous :

Détecteur estimé




En particulier, retrouver analytiguement la valemaximale observée lorsqu'on applique la procédure
de détection (pour cela, déterminer le nombre debsyes positifs et le nombre de symboles négatifs
du burst de l'utilisateur n° 1 et prendre en coniptaombre d’échantillons par symbole). En déduire
une valeur appropriée du seuil de détection.

3- Extraire les échantillons du timeslot conterdariurst de I'utilisateur n° 1

Note: Penser a sauvegarder les signaux de cette (@tidzer la fonctionsave.

Etape 5 : Localisation temporelle du burst :

L’objectif de cette étape est de mesurer l'instiatrivée du burst dans le timeslot. Cette messte e
basée sur [l'utilisation de lintercorrélation ghsde entre les échantillons du timeslot et les
échantillons du préambule qui est une séquenceuequar le récepteur :

1
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Pour cette étape, on utilise un estimateur deefiotrélation entre le préambule et une partie du
timeslot correspondant a l'intervaller1, k+N]:

cpx(k):Nizp p()X(k + 1), k=0,..N-N,

p n=1

p(n) (1sn s N,=40x12) représente les échantillons du préambule
N, est le nombre d'échantillons du préambule

x(n) représente les échantillons du timeslot dalisateur n° 1

N est le nombre d'échantillons du timeslot

Y VVY

1- Sous certaines hypotheses d'ergodiCitgk) permet d'estimer l'intercorrélation :
K () = E[p(t)x(t +7)]

ou p(t) est le préambule et(t) est le signal du timeslot (i.e. succession d'umpte de garde, d'un
préambule et d'un signal NRZ noyé dans un bruiitihale moyenne nulle). Détermind€,(z) et
montrer que cette fonction est maximalerenz; ouz; est le retard du burst par rapport au début du
timeslot.

2- Générer les échantillons associés au préanpign)€utiliser la fonctionkron) et tracer I'estimateur
Cox(K). La figure suivante est une illustration du réstudttendu :

10



Intercorrélation glissante
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3- Analyser le profil obtenu et proposer un estenatde I'instant de début du préambule. Calculer la
valeur théorique du maximum dg.(k) (effectuer un calcul numérique en prenant en centgt
nombre d’échantillons par symbole).

4- Extraire les échantillons du burst de I'utilesat n° 1

Note: Penser a sauvegarder les signaux de cette @t#ser la fonctionsavé.

Etape 6 . Restauration des données de ['utilisateur |

Cette étape sert a restaurer les symboles dedatgur n° 1 en utilisant la technique de filtragapté.
Il est donc impératif de consulter le paragraphdaiched filtering » de I'article fourni en support au
sujet :

« Matched filtering and timing recovery in digital eivers»

1- Compte tenu de la nature du signal présent daharst, donner une formulation analytique de la
réponse du filtre adapté.

2- Exprimer la réponse impulsionnelle du filtre piadans le cas d’un signal numérique en prenant en
compte la fréquence d’échantillonnage.

3- Réaliser le filtrage adapté des échantillonduhst en utilisant la réponse impulsionnelle exgem
ci-dessus (utiliser la fonctidiiter). Comparer les signaux avant et apres filtrage.

4- Estimer les symboles apres filtrage adapté empecant le signe des points obtenus aprés

échantillonnage du signal filtré a I'instant optim@omparer les symboles estimés avec les symboles
émis par l'utilisateur n°1 comme illustré par lguie suivante :

11



Restauration des données de lutilisateur :

Echantillons du burst

Filtrage adapté pour
réduire le bruit

Echantilions oo busst zpsés Sirege adapté

- Signal apres filtrage

2350 2400 2450 2500

Décision au maximum
du rapport signal sur
bruit

5- Evaluer IeTES (Taux d’Erreurs par Symbole) défini comme étantdpport entre le nombre de
symboles erronés et le nombre de symboles émis.

6- Etudier l'influence de linstant de décision darTES Pour cela, tracer I'évolution dUES en
avancant l'instant de décision d’'un nombre d'écitlans allant de 1 & 6 par rapport a linstant
optimal.

7- Justifier théoriqguement le résultat obtenu TS quand l'instant de décision est avancé de 6
échantillons par rapport a l'instant optimal. Poela, étudier le comportement du filtre adapté daec
séquence suivan{el,+1,+1,-1,-1}. En déduire les différents cas de décision quarfitle adapté est
appliqué a un signal NRZ et que I'instant de décigst avancé d’'une demi période.

8- Etudier l'influence sur IFESdu rapport signal sur bruit en fonction de I'imdtde décision. Pour
cela, ajouter un bruit blanc gaussien de moyentie Bt d'écart type variable et évaluerT&Sen
fonction de l'instant de décision.

9- Commenter les différents profils obtenus etefaime synthese sur linfluence des différents
parameétres sur les performances du récepteur.

12



Annexe : Liste des parameétres utiles au développame

Trame MF-TDMA

Durée de la trame 200|ms D Trame
Nombre de timeslots par porteuse 5 Nb_ Timeslots Trame
Durée du timeslot 40{ms D Timeslot
Durée du burst 38|ms D Burst
Nombre de symboles du préambule 40 Nsym_ Preambule
Rythme symbole 10|kHz Rs
Fréguence de la porteuse n°1 0 kHz 1
Fréquence de la porteuse n°2 46 kHz 2
Fréguence d'échantillonage 120|kHz fe
Nombre d'échantillons par trame Nech Trame
Nombre d'échantillons par timeslot Nech Timeslot
Nombre d'échantillons par burst Nech Burst
Nombre d'échantillons par symbole Nech Symbole
Nombre de symboles par burst Nsym Burst
Nombre de symboles de trafic Nsym_Trafic
Utilisateur n°1
Numéro de la porteuse 1
Numeéro du timeslot 2 Num_Timeslotl
Retard du burst par rapport au timeslot 1|lms Retard Burstl
Instant de début du burst ms Position_Burstl
Indice du premier échantillon du burst Debut_Burstl
Utilisateur n°2
Numéro de la porteuse 2
Numeéro du timeslot 2 Num_Timeslot2
Retard du burst par rapport au timeslot 0|lms Retard Burst2
Instant de début du burst ms Position Burst2
Indice du premier échantillon du burst Debut_Burst2
Bruit
Ecart type du bruit | 0.2| |Ecart_Type
Filtrage
Fréguence de coupure du filtre passe bas | IkHz [fc

Annexe : Liste des signaux utiles au développement

ETAPE NOM DESCRIPTION

preambule Symboles du préambule

traficl Symboles de trafic de I'utilisateur n°1

trafic2 Symboles de trafic de I'utilisateur n°2

datal Symboles du burst de I'utilisateur n°1

data2 Symboles du burst de I'utilisateur n°2
Modélisation burstl Echantillons du burst de I'utilisateur n°1

burst2 Echantillons du burst de I'utilisateur n°2

porteusel Echantillons de la porteuse n°1

porteuse?2 Echantillons de la porteuse n°2

mftdma Echantillons du signal MF-TDMA

signal Echantillons du signal MF-TDMA bruité
Filtrage signal_filtre Echantillons du signal MF-TDMA filtré
Détection timeslot Extraction des échantillons du timeslot détecté
localisation sequence Echanti_llons du préambule
- burst Extraction des échantillons du burst détecté

h Réponse impulsionnelle du filtre adapté
Restauration burst filtre Echantillons du burst détecté aprés filtrage adapté

data Symboles du burst aprés filtrage adapté
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Annexe : Périodogramme / Corrélogramme

La densité spectrale de puissance (DSP) d'un sifbpla énergie finie est définie par :
2
s(f) =TF[K, ()] =[x ()]
ou X(f) estla transformée de Fourierx{é) et Kx(r) sa fonction d'autocorrélation. Il en découle
deux méthodes d'estimation de la DSP appgléesdogramme etcorrélogramme.

» Périodogramme :

Lorsqu'on estime la transformée de Fourier avégofahme de FFT rapide de MATLAB, on montre
qu'un estimateur satisfaisant de la DSP du sig(t3l appelé périodogramme est défini par :

%|TFD[x(n)]|2

ou X(n) est obtenu par échantillonnagex{s) .

e Corrélogramme :

L'estimation de la DSP par corrélogramme compaogtexctapes :
1. Estimation de la fonction d'autocorrélatic@@rr) qui produitKX(n)

2. Transformée de Fourier discréte dﬁex(n)f(n), ou f(n) est une fenétre de pondération et

Kx(n) est I'estimation biaisée ou non biaisée de latfomel'autocorrélation.

Remarquél :
il est important de noter que Iorsqlh’ex(n) est I'estimateur biaisé de la fonction d'autodati@n de

X(t), le corrélogramme coincide exactement avec le périogramme.

Remarque 2 : Estimateurs spectraux moyennés

On montre que la variance des estimateurs de la(D&Rlogramme et périodogramme) ne dépend
pas de la durée du signal. Ces estimateurs nedsoitpas convergents. Afin de réduire la variance
des estimateurs, il est habituel de diviser leaigitservé en plusieurs tranches et de moyenner les
estimateurs obtenus sur chaque tranche. La vardes@stimateurs moyennés est alors inversement
proportionnelle au nombre de tranches, ce qui téalviariance.

Remarque 3 : Implantation numérique

Si le signal numérique(n) possedeN, points, la fonctiorxcorr calcule la fonction d'autocorrélation

Kx(n) pour n=-(N, -1),...-101...,(N, -1 (on a donc2N, -1 points). On peut padder"

cette autocorrélation par des zéros afin d'avair neprésentation plus précise de la DSP. L'algodth
de transformée de Fourier discrete de MATLAB néitesane symétrisation de la fonction
d'autocorrélation de la fagcon suivante :

* Points d'autocorrélatioi’ﬁx(O), Rx(l),...,lix(NS —1)
* N, zéros

» zeéro central

* N, zéros

. Pointsd'autocorrélatioi’ﬁx(N 1)l2x(1)

S
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Cette procédure de symétrisation est illustrédasfigure suivante pouN_ =4 et N, =4 :

Symeétrisation de la fonction d'autocorrélation

0.7

T

K(0)

Nl 4 zéros 1 zéroé 4 zéros
0.5 : H : :
0.4f
0.3
0.2}

0.1

F T T T

-0.1f

-0.21

-0.3

Annexe : Du filirage analogigue au filtrage numerige |

» Filtrage Analogique :

Les opérations de filtrage consistent a « élimineu « mettre en évidence » certaine(s) partie{dad
bande de fréquence occupée par un signal donné. IBalomaine continu, la transformée de Fourier

+o00

d’un signalx(t) est définie parX(f) = Ix(t)e‘jzmdt. Filtrer un signal consiste a sélectionner une
bande de fréquence d'intérét et la mettre en écilgpar rapport au reste des composantes
fréquentielles du signal. Dans le domaine fréqeér{frourier) I'opération « naturelle » de filtrage

correspond donc & une multiplication du typ¥ ;. (f) = X(f)H(f), ou X(f) = TF{X(t)} est la

transformée de Fourier du signal temporel (f)est lafonction de transfert du filtre qui
correspond au gabarit fréquentiel pour I'opératierfiltrage désirée.

L’'opération de multiplication dans le domaine frégtiel trouve son équivalent dans la convolution
dans le domaine temporel (et inversement). Aingi opération de filtrage temporel analogique est :

Xge () = X(1) * N(t), ou h(t) désigne la réponse impulsionnelle durefiliet correspond a:
h(t) = TF{H ()} ou encoreH () = TF{h(t)} .

» Filtrage Numérique :

Si les opérations de filtrage analogique présergéastdemment sont physiquement réalisées par des
circuits €électroniques (du Hardware), mettant endes circuits (R, L, C), le traitement numérique m

en ceuvre par l'intermédiaire @@ et de programmation informatique connait depluisigurs années

un essor grandissant, offrant des possibilités dmau plus vastes (en termes de complexité, taille,
reprogrammabilité...).

Le signal numériquex(n),nD{:L...,N} est obtenu par échantillonnage du signal contiou q
représente le signal analogique assoig . En toute rigueur, siglest la période d'échantillonnage, le
signal numérique obtenu en sortie du convertisaeafogique numérique est(n) = x(nT,). Il est
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donc possible comme dans le cas de signaux contieudéfinir les opération de filtrage dans le
domaine discret. Dans cet espace de représentdsiotransformée en Z est le pendant de la
transformée de Fourier pour le continu :

+o0

X(2)= Y x(k)z

k=—0c0

Une des propriétés essentielle de la transformée(antée TZ) est le théoreme du retard :
X(2)z" =TZ[x(n)]z™™ =TZ[x(n—m)]

Ainsi un filtre dans le domaine discret se défpar une réponse impulsionnelle, une suite de points
h(n) (nJ N), dont la transformée en Z désigne la fonctiotraesfert du filtre :

H(z) = ih(k)z"‘

+00
Remarque en pratique on n'utilise que la transformée edi# unilatérale, X (z) = Zx(k)z_k qui

k=0
suppose le signal x causal (x(n)=0 pour n<0). Deri@me maniere, le principe de causalité (« I'effet
ne peut précéder la cause ») fait que la réponspuisionnelle de tout systéme physique est
obligatoirement nulle pour t<0. Donc pour tout syste causal on a: h(n)=0 pour n<0. C’est
pourquoi nous ne noterons plus les indices de la TZ

L'opération de filtrage dans le domaine fréquentei Z, tout comme pour le cas continu est un
produit de I'entrée par la fonction de transferffittte :

X ime (2) = H(2)X(2)

Ainsi, en utilisant le théoreme du retard on monuie I'opération de filtrage peut encore s’écrizagl
le domaine temporel discret :

X e (2 = H(@X(2) =2 ()2 |X(2) = h(k) X ()2

En utilisant le théoreme du retard et la définitdmla TZ, cette expression devient dans le domaine
temporel :
Xiwe () = LITZHX (@2 = STh(x(n-k)
duretard K

gui n'est autre que I'expression de la formule devolution discrete. C'est I'opération de filtragei
est concréetement implantée dans un calculateusortée & un instant donné n est une combinaisons
linéaire des échantillons d’entrée aux instantsriatirs a n.

Cependant on vise généralement des opération#tragdi dites temps réel (calcul de I'échantillon de
sortie pendant l'intervalle de temps entre 2 édliams d’entrée) ; or la charge de calcul de cette
opération générale croit avec le temps (i.e., helices sont tels que k varie entre 0 et l'infinhsla
I'équation précédente), plus on a d'échantillonsspa plus le calcul d’'un échantillon nécessite
d’opérations élémentaires. Afin de limiter cettearge de calcul, on considére une classe de filtres
linéaires ayant une charge calculatoire constantoars du temps qui est la classe des filtregsésu

gui possedent une expression générale de la forme :

M N
Xiiire (N) = _Z A X e (N —K) + Z b x(n - k)
p=} k=0

Dans ce cas la fonction de transfert associéenesftraction rationnelle en Z ;
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N
> b.z"
H(z) = % —
1+> az™
1

+

k

Pour définir un tel filtre numérique, il suffit dorle déterminer les coefficients, et b, intervenant
dansH (z) (sous MATLAB, voir la commanditer).
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RF time and frequency

Matched filtering and

timing recovery

In digital receivers

A practical look at methods for
signal detection and symbol
synchronization.

By Louis Litwin

he acquisition of a signal in a digital communi-

cations system requires the convergence of sev-
eral signal processing algorithms before the receiv-
er can output meaningful data. These algorithms
are adaptive in nature and need to process multiple
received symbols before convergence is achieved.
Because of the feedback nature inherent in these
algorithms, the various adaptive receiver sections
are often referred to as loops. Certain receiver loops
depend on other loops. Depending on the algorithm
implemented, it is possible that a given loop cannot
converge until one or more previous loops have suf-
ficiently converged. The major receiver loops are
listed in the order that they typically need to con-
verge, although the order may sometimes vary
depending on the implementation.

Stage 1 - AGC
This stage scales the signal to a known power
level. Automatic gain control (AGC) is typically han-

amEnsia

g

Pt Bt it 1 | i

o T T

Figure 1. Rectangular pulse train shown with and without noise. The SNR for the lower

plotis roughly 5 dB.
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dled in the analog domain to properly scale the signal
for analog-to-digital (A/D) conversion because A/D
converters have a limited dynamic range. If the
received signal strength is too high, the A/D conver-
sion process will introduce a type of distortion known
as clipping. If the signal strength is too low, the signal
variations will toggle only a few bits at the A/D, and
distortion will occur because of severe quantization.
The convergence of the AGC loop is also required for
several other receiver blocks. Certain parameters and
gains for various adaptive algorithms, as well as bound-
aries for symbol decision regions at the slicer, are based
on the signal being at a known power level. In addition
to the analog AGC, many receivers implement an addi-
tional AGC in the digital domain for fine signal scaling.

Stage 2 —timing recovery

The purpose of the timing recovery loop is to
obtain symbol synchronization. Two quantities
must be determined by the receiver to achieve sym-
bol synchronization. The first is the sampling fre-
quency. Locking the sampling frequency requires
estimating the symbol period so that samples can
be taken at the correct rate. Although this quantity
should be known (e.g., the system’s symbol rate is
specified to be 20 MHz), oscillator drift will intro-
duce deviations from the stated symbol rate.

The other quantity to determine is sampling
phase. Locking the sampling phase involves deter-
mining the correct time within a symbol period to
take a sample. Real-world symbol pulse shapes
have a peak in the center of the symbol period.
Sampling the symbol at this peak results in the
best signal-to-noise-ratio and will ideally eliminate
interference from other symbols. This type of inter-
ference is known as intersymbol interference.

Stage 3 — carrier recovery

An oscillator at the transmitter generates a sinu-
soidal carrier signal that ideally exists at some known
carrier frequency. Due to oscillator drift, the actual
frequency of the carrier will deviate slightly from the
ideal value. This carrier is multiplied by the data to
modulate the signal up to a passband center frequen-
cy. At the receiver, the passband signal is multiplied
by a sinusoid generated by the local oscillator.

Preferably, the frequency of the local oscillator
will exactly match the frequency of the oscillator
used at the transmitter. In practice, their frequen-
cies differ and, instead of demodulation bringing
the signal to baseband, the signal will be near base-
band with some frequency offset. The presence of
this frequency offset will cause the received signal
constellation to rotate. This “spinning” effect must
be removed before accurate symbol decisions can be
made. The purpose of the carrier recovery loop is to
remove this frequency offset so that the signal can
be processed directly at baseband.

Stage 4 — channel equalization
Transmitting a signal through a multipath
channel results in a received signal that consists

Continued on page 36
September 2001
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Figure 2. Matched filter outputs for signals in Figure 1.

of several delayed and scaled versions
of the transmitted signal. Multiple
versions of the signal occur because
the receiver may pick up the signal
that traveled the direct path from
transmitter to receiver, as well as mul-
tiple reflected paths. The multipath
channel can be viewed as a linear fil-
ter. The equalizer is an adaptive filter
that attempts to remove intersymbol
interference by undoing the filtering
effects of the multipath channel.
Timing recovery algorithms adap-
tively determine the correct time to
sample the symbol pulse shape. Thus,
before entering into a discussion on
timing recovery, some background
material will be provided on the topics
of matched filtering and pulse shaping.

Signal detection

A basic problem in digital communi-
cations is the detection and estimation
of a transmitted pulse in the presence
of additive white Gaussian noise
(AWGN). Imagine the simple case of a
rectangular pulse, such as that shown
in the top half of Figure 1. A data sym-
bol of +1 is indicated by transmitting a
pulse with an amplitude of +2, and sim-
ilarly, a data symbol of -1 is indicated
by transmitting a pulse with an ampli-
tude of —2. The period of these pulses,
T, is 25 ms. Note that the one pulse is
simply a negated version of the other.

When two pulse shapes are used that
have the same energy and a cross-corre-
lation of —1, the signaling set is said to be
antipodal. The estimation of the trans-
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Figure 3. Sinc pulse examples.
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mitted pulse shape is trivial for the case
of no noise. The receiver simply takes one
sample every T seconds and determines
whether the sample equals +2 or —2.

Such a scheme no longer works in the
presence of AWGN. White noise has infi-
nite average power and can therefore eas-
ily drown out the received signal that is of
limited power. The lower half of Figure 1
shows the same pulse sequence for the
case of noise with a signal-to-noise ratio
(SNR) of 5 dB. Note that the noise has
severely distorted the signal, even flipping
the sign of some samples. Because all
practical communications systems have
some non-trivial noise level, a more robust
signal estimation scheme is needed.

Matched filtering

Practical receivers estimate the
transmitted signal by using a tech-
nique known as matched filtering. A
receiver employing such a technique fil-
ters the received signal with a filter
whose shape is “matched” to the trans-
mitted signal’s pulse shape. The output
of the filter is then sampled at time T.
The matched filter's pulse shape is a
time-reversed version of the transmit
pulse shape. Thus, if the transmit pulse
shape h(t) is defined as:

ht)forO<t<T

then the ideal matched filter's response
h(t) is:

hy() =h(T-t) for0<t<T

Such processing has two advantages.
One advantage is that typical pulse
shapes have a low-pass response. By fil-
tering the received signal with such a fil-
ter at the receiver, the frequencies con-
taining the data signal are passed while
the remaining frequencies are attenuat-
ed. This matched filtering limits the
amount of the noise spectrum that is
passed on to subsequent stages in the
receiver. A second advantage is that a
matched filter correlates the received
signal with the transmit pulse shape
over the symbol period T.

Recall that passing a signal r(t)
through a filter h,(t) is a convolution
operation. The convolution of these two
signals can be written as:

0

y(t):Ir(t)hmG -t)dt
where y(T) represents the output of the

matched filter sampled at time T.
However, the matched filter's response
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Figure 4. Spectrum of raised cosine pulse for different values of the roll-off factor.

was defined as h,,(t) = h(T - t). By substi-
tuting this definition into the above equa-
tion, the following integral is obtained:

y®=[rOh - (T -t)dt=
}r(t)h(t)dt

The above equation is the cross-correla-
tion (sampled at time T) of r(t) with h(t)
for a lag of 0. Thus, this simple derivation
has illustrated how matched filtering
effects the correlation of the received sig-
nal with the matched filter. Such process-
ing results in a correlation gain by inte-
grating the received signal energy while
averaging out the zero-mean AWGN.

An example of matched filtering is
shown in Figure 2. The received signals
for the top and bottom halves of the fig-
ure are the signals shown in Figure 1.
The matched filter used was:

h(t)=2for0<t<T

Note that sampling the matched fil-
ter output at time T = 25 ms provides
the sample with the highest SNR. The
samples from Figure 1 had an ampli-
tude of 2, whereas the matched filter
output (when sampled properly) has a
value of 100. The value of 100 repre-
sents the integral, over the time period
T, of the received signal pulse shape
exactly lined up with the matched filter
response. The value of this peak can be
calculated as follows:

Y= [@+2)dt=

25(4)-0(4) =100

This simple example illustrates how
matched filtering provides the receiver
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with a stronger signal to work with
compared to directly sampling the
received signal. The processing gain of
matched filtering is especially apparent
for the example with an SNR of 5 dB.

Note that the received signal is
severely distorted by noise, but the
matched filter's output is still close to
its ideal value for the case of no noise.
This result is possible because the
matched filter filters out the higher fre-
quency noise and then integrates the
remaining lower frequency noise over a
time period of T ms. Because AWGN is
zero-mean, this integration effectively
averages out the noise.

As can be seen from Figure 2, it is
important to sample the matched fil-
ter’'s output exactly at time T to obtain
the sample with the highest SNR.
Sampling the matched filter's output at
some time T + A, (where A represents a
receiver timing offset) will significantly
reduce the effective SNR seen by subse-
guent receiver blocks. This example
shows the importance of keeping A as
close to zero as possible and thus pro-
vides motivation for the inclusion of a
timing recovery loop in the receiver.

Before discussing specific timing
recovery algorithms, the next sections
will first illustrate the problems inher-
ent in using this rectangular pulse
shape. A more practical pulse shape
known as a root-raised cosine pulse will
then be introduced.

Ideal pulse shaping

Although the use of matched filter-
ing gives the optimum performance in
the presence of AWGN, there is still a
problem with using a rectangular pulse
shape. Recall from Fourier theory that
a rectangular pulse in the time domain
is equivalent to a sinc pulse in the fre-
guency domain. Because the tails of the

www.rfdesign.com

Figure 5. Raised cosine pulse for different values of the rolloff factor.

sinc pulse extend to infinity, such a
pulse shape would require a system
with infinite bandwidth.

The ideal pulse shape should have
two properties. It should have a limited
bandwidth to allow transmission on
practical band-limited systems. The
pulse shape should also have zero inter-
symbol interference if sampled at the
correct time interval. That is, when a
pulse train is sampled every T seconds,
the value of the sample at time T
should only be due to the current pulse.
And there should be no interference
from the other transmitted pulses.

In other words, ideally, h(t) = 1 for t
=0 and h(t) = 0 for t = £kT where k is a
non-zero integer. An ideal pulse shape
that meets these requirements is a
time-domain sinc pulse. An example of
a sinc pulse for which T = 10 is shown
in Figure 3. Note that the pulse takes
on a value of 1 at its peak and its zero-
crossings occur at intervals of integer
multiples of £10 samples away from
the peak. The lower half of the figure
shows a pulse train of four pulses. This
example illustrates how the peak of
any given pulse lines up with the zero-
crossings of the remaining pulses.
Therefore, there is no ISI.

Practical pulse shaping

Although the sinc pulse represents
the ideal pulse shape, it cannot be
implemented in practice because the
pulse extends in time for infinite dura-
tion. The infinite signal duration is due
to the discontinuities in the sinc pulse’s
rectangular-shaped spectrum. Signals
with discontinuities in their spectrum
are physically unrealizable. However,
practical pulse shapes can be formed by
smoothing the roll-off of the spectrum
and allowing it to occupy excess band-
width beyond that which is needed for
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Figure 6. Zero ISI at output of matched filter using a root-raised cosine pulse.

the spectrum of the ideal sinc pulse.

One pulse shape that has properties
similar to the sinc pulse, but without
the frequency-domain discontinuities,
is the raised cosine pulse. The raised
cosine pulse has a parameter known as
the rolloff factor. The value of the
rolloff factor determines how rapidly
the frequency-domain spectrum of the
pulse rolls off. The raised cosine pulse
is identical to the sinc pulse when the
rolloff factor is equal to zero. As the
rolloff factor is increased, the spectrum
begins to decay more gradually and
this increased rolloff causes the pulse
to occupy more bandwidth. When the
rolloff reaches its maximum value of
one, the spectrum requires twice as
much bandwidth as the pulse with a
rolloff of zero. Practical digital commu-
nications systems often use a rolloff fac-
tor of between 0.10 and 0.35. A pulse
with a rolloff factor of 0.35 occupies
35% more bandwidth than the ideal
sinc pulse. Figure 4 shows the effect of
the rolloff factor on the pulse’s spec-
trum. Figure 5 contains time-domain
raised cosine pulses for the same rolloff
factors used in Figure 4.

The pulses in Figure 5 exhibit zero-
crossings at integer multiples of the
symbol period. Thus, even with non-
zero roll-off factors, the raised cosine
pulse maintains this desirable (from
the standpoint of no ISI) property of the
sinc pulse. The choice of the roll-off fac-
tor is a trade-off between required
bandwidth and the duration of the
time-domain pulse. Note that the tails
of the time-domain pulse are reduced
for higher values of the roll-off factor.
The smaller tails are desirable from a
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timing recovery standpoint because, in
the presence of a timing offset, they
will contribute less to ISl compared to
the larger tails of the sinc pulse.

The most popular pulse shape used
in practical communications systems is
the root-raised cosine pulse. The root-
raised cosine pulse is formed by taking
the square root of a raised cosine pulse.
This pulse shape is used to split the
spectral characteristics of the raised
cosine pulse equally between the trans-
mitter and receiver.

By matched-filtering the root-raised
cosine pulse and then sampling it at
the symbol period, the root-raised
cosine pulse is essentially squared.
Thus, the output of the matched filter
has a raised cosine pulse response.

An example of the matched filter
output for a pulse train of root-raised
cosine pulses with a rolloff factor of
0.35 is shown in Figure 6. Note that the
matched filter output exhibits zero 1Sl
because of the locations of the zero
crossings for the case of perfect timing.

Timing recovery

The previous sections have shown
how intersymbol interference can be
avoided by sampling the matched filter
output at its peak, which occurs every
T seconds. The purpose of the timing
recovery loop is to alter, as necessary,
the sampling frequency and sampling
phase to sample the matched filter at
the peaks. If the timing recovery loop is
operating properly, it will provide the
downstream processing blocks with
symbols that were sampled at the high-
est SNR points available.

An example of a typical all-digital
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Figure 8. Structure of a typical second-order loop filter.

timing recovery loop is shown in Figure
7. After A/D conversion, the signal is
passed through an interpolator. The
interpolator is able to generate samples
in between those actually sampled by
the A/D (i.e., it interpolates). By gener-
ating these intermediate samples as
needed, the interpolator can adjust the
effective sampling frequency and phase.

Interpolation is accomplished by
first inserting N-1 zeros in between
the data samples (upsampling by a
factor of N). The upsampled signal
passes through a lowpass interpola-
tion filter to remove the aliases caused
by upsampling. The resulting interpo-
lated signal is a smoothed version of
the original signal and it contains N
times as many samples.

Following interpolation, the output
of the matched filter is sent to a timing
error estimator that can use a number
of different algorithms to generate a
timing error. The control signal for the
interpolator is formed by filtering this
error signal using a standard second-
order loop filter containing a propor-
tional and an integral section. An
example of a typical second-order loop
filter is shown in Figure 8.

The second-order loop filter consists
of two paths. The proportional path
multiplies the timing error signal by a
proportional gain K,. From control theo-
ry, it is known that a proportional path
can be used to track out a phase error;
however, it cannot track out a frequency
error. For a timing recovery loop to
track out a sampling frequency error, a
loop filter containing an integral path is
needed. The integral path multiplies
the error signal by an integral gain K;
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Figure 9. Method of generating error for early-late gate algorithm. The left plot
shows where sampling is occurring too late. When sampling occurs at the
right time, the early and late samples will be at the same amplitude.

Figure 11. Timing is fast: ,=(-0.8 * 1) — (-1 + 0.5) =-0.3.

Figure 10. Correct timing: ¢, =(-1+1)—(-1+1)=0.

Figure 12. Timing is slow: e,=(-0.5+1) - (-1+0.8) = 0.3.

and then integrates the scaled error
using an adder and a delay block. A sec-
ond-order filter, such as that shown in
Figure 8, can track out both a sampling
phase and a sampling frequency error.

Early-late gate algorithm

This timing recovery algorithm gener-
ates its error by using samples that are
early and late compared to the ideal sam-
pling point. The generation of the error
requires at least three samples per sym-
bol. The method of generating the error is
illustrated in Figure 9. The left plot is for
the case where sampling is occurring
late. Note that the early and late samples
are at different amplitudes. This differ-
ence in amplitude is used to derive an
error for the timing recovery loop. Once
the timing recovery loop converges, the
early and late samples will be at equal
amplitudes. The sample to be used for
later processing is the sample that lies in

the middle of the early and late samples.
One drawback of the early-late gate algo-
rithm is that it requires at least three
samples per symbol. Thus, it is impracti-
cal for systems with high data rates.

Mueller and Muller Algorithm

The Mueller and Muller algorithm
only requires one sample per symbol.
The error term is computed using the
following equation:

En=(Yn® Yn-1)=(Yn® Yn-1)

where y, is the sample from the current
symbol and y,, is the sample from the
previous symbol. The slicer (decision
device) outputs for the current, and previ-
ous symbol are represented by §,and §. .,
respectively. Examples of the value for
the Mueller and Muller error for the cases
of different timing offsets are shown in

Figure 10, Figure 11

and Figure 12. One
drawback of this
algorithm is that it
is sensitive to carri-
y er offsets, and thus
carrier recovery
must be performed
prior to the Mueller
and Muller timing

Figure 13. Correct timing: e, =(-1-1)«0=0.

recovery.

Gardner algorithm

The Gardner algorithm has seen
widespread use in many practical tim-
ing recovery loop implementations. The
algorithm uses two samples per symbol
and has the advantage of being insensi-
tive to carrier offsets. The timing recov-
ery loop can lock first, therefore simpli-
fying the task of carrier recovery. The
error for the Gardner algorithm is com-
puted using the following equation:

€n = (yn_yn—z) Yn-1

where the spacing between y, and y,., is
T seconds, and the spacing between vy,
and y,, is T/2 seconds.

The following figures illustrate how
the sign of the Gardner error can be
used to determine whether the sam-
pling is correct (Figure 13), late (Figure
14) or early (Figure 15). Note that the
Gardner error is most useful on symbol
transitions (when the symbol goes from
positive to negative or vice-versa). The
Gardner error is relatively small when
the current and previous symbol have
the same polarity.

A simulation was run for a timing
recovery loop that used the Gardner
algorithm and the results are shown in
Figure 16 (page 48). The top plot shows
the matched filter output samples for
the in-phase component of the signal.

Figure 14. Timing is late: e, = (-0.8 -0.8) * (-0.2) = 0.32.
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Figure 15. Timing is early: e, = (-0.8 -0.8) « (0.2) = -0.32.
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Notice that the timing recovery loop
converges after about 600 symbols
have been processed. At this point, the
output of the matched filter takes on
values of +1 and —1. The values are
fairly constant because the matched
filter output is being sampled near the
ideal center point. During the first 600
symbols, when the loop is still converg-
ing, the matched filter samples take on

a wide range of amplitudes. This vari-
ance in the matched filter output is
because of ISI caused by sampling the
output at points other than the ideal
center point. The bottom plot shows
the Gardner error e, vs. time.

Other methods of timing recovery
The ideal case is to have the trans-
mitter and receiver running off of the
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same clock. Although this situation is
typically impossible in a wireless
communications system, it can be
implemented in some wired systems,
such as computer networks. In such
an ideal system, a timing recovery
loop is not needed because synchro-
nization is explicit.

Another alternative is to have the
clock frequency transmitted along
with the data. The receiver can recov-
er this clock signal with a narrow-
band bandpass filter tuned to that
frequency. Although this method is
used in some practical systems, it is
generally inefficient because the
transmission of the clock signal con-
sumes both bandwidth and transmit-
ter power that could have otherwise
been used for sending user data. In
addition, other decision-directed and
non-decision-directed algorithms
exist for generating an error signal
for a timing recovery.

The Gardner’s algorithm presented
here represents a good starting point
for practical implementations because
of its robustness to carrier offsets, sim-
ple implementation and modest over-
sampling requirement of two samples
per symbol. The interested reader can
learn more about timing recovery algo-
rithms by consulting the references
listed at the end of this article.

Conclusions
This article presents the problem of
detecting pulses transmitted across an
AWGN channel. Merely sampling the
pulses at the receiver once every sym-
bol period is found to be ineffective
because of the signal distortion due to
the presence of noise with an infinite
bandwidth. The concept of the matched
filter receiver is introduced as a way to
limit the noise at the receiver, as well
as to provide a high SNR sampling
point due to the correlation gain. The
implementation of symbol timing syn-
chronization is shown to be a vital
process in obtaining the best SNR sam-
pling point while also avoiding inter-
symbol interference.
RF
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Figure 16. Simulation results using Gardner algorithm on QPSK data.
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Normes

DwB-5
DvB-52
CwB-C
DvB-C5
CwB-T
OwB-T2
DvBE-H
DwB-5H
DWB-MDS
DWB-DENG

DwB-51

DwB-DATA

DwB-55U

DwB-TvA

DWB-GSE

DwB-MPEG

OwB-5UB

DWB-CSAS
DwB-S1m

OwB-M

Liste des normes de la version 10 au mois d’aout 2007

Description
Transmission
Transmission satellite
Tranzmission satellite version 2
Transmission cable
Tranzmission satellite
Transmission terrestre
Transmission terrestre varsion 2
Récepteur portable
Reécepteur portable transmission par satellite
Transmission satellite multipoint
Tranzmission satellite temparaire
Multiplexage
Définition des tahles
Diffusion (broadcash des données
Mise a jour logicielle des récepteurs
Enregistreur digital personnel
Donhées génetiques
Encodage ides sources
IMilisation d'un systéme MPEG2
Sous-titrage
Sous-titres

Acces conditionnel

Support de 'encryptage et de 'accés conditionnel

Simulcrypt
Analyse et mesure

Analyse et mesure des flux DVBIMPEG

DWB-MNIP
DvB-RCC
DwvB-RCP
DvB-RCD
DvB-RCL
DVB-RCG
DvB-RCCS
DwvB-RCS
DVB-RCT

DvB-RCGPRS

DVB-MHFP
DwB-PCF

DvB-CPCM

DvB-PDH
owB-50H
DVB-ATh
DwB-HAM
OwB-HLM
DvB-Cl

OwB-Pl

DwB-1RD

DwB-IFTY
DVB-IFDC

Interactivite
Serice interactif, protocole non spécifié
Service interactif par cable
Service interactif par réseau commuté
Semvice interactif par DECT
Service interactif par LMDS
Semvice interactif par GSM
Service interactif par satellite
Semice interactif par satellite
Semvice interactif par transmission terrestre
Service interactif par GPRS

MHP

Plate-farme multimedia

Zontenu au format pour portahle

Protection du comtenuw/Gestion des droits

Protection du contenu/Gestion des droits
Interfacage

Réseau PDH

Réseau SDH

Réseau AT

Reéseau HAN

Reéseau HLM

Interface cormmune pour 'accés conditionnel

Interface pour CATYISMATY et ASI

Interface entréefsartie décadeur
Protocole internet

Parréseau IP

IP datacast sur réseau DVB-H



