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PRZEDMOWA

Ta publikacja zostala napisana dla oséb zainteresowanych glebiej zagadnieniami
telekomunikacji. Obejmuje ona takie podstawowe zagadnienienia jak sygnaly, szumy,
modulacja i transmisja cyfrowa, co umozliwia dalsze studiowanie systeméw te-
lekomunikacyjnych. Stosowana tu matematyka jest wprowadzana w sposéb przyjazny
i doktadne wyja$nienia podano tam, gdzie jest to konieczne.

Kazdy rozdzial zaczyna sie¢ od wyliczenia jego tematyki i celu w formie
streszczenia, a konczy podsumowaniem i seria zadan sprawdzajacych. Do kazdego
rozdzialu dotaczono tez przyklady z rozwiazaniami oraz éwiczenia sprawdzajace do
samodzielnego rozwiazywania, pozwalajace Czytelnikowi sprawdzié¢ uzyskany postep
wiedzy.

Rozdzial 1 stanowi wprowadzenie w fascynujacy $wiat telekomunikaciji.
Definiuje on samo pojecie ,.telekomunikacja”, ilustrujac jego istote na tle historycznym.
Model systemu telekomunikacyjnego stuzy tu do zdefiniowania najwazniejszej ter-
minologii oraz opisu podstawowych elementéw tego systemu. Wprowadzono takze
podstawowe wilasciwosci sygnaléw, omawiajac ich podzial na sygnaly analogowe
i cyfrowe.

W rozdziale 2 rozwinigto dalej problematyke sygnalowa, wprowadzajac
podstawowe metody przetwarzania sygnaléw stosowane przy nadawaniu i odbiorze.
Dosy¢ szczegGlowo zajeto sie tu zwiazkami pomiedzy czasowa i czestotliwosciowa
(widmowa) reprezentacja sygnaléw. Prowadzi to w naturalny sposéb do zastosowania
szeregéw Fouriera celem wyznaczania widma sygnaléw okresowych w dziedzinie czasu.
Analogicznie pokazano, jak za pomoca transformaty Fouriera wyznacza si¢ widma
sygnaléw nieokresowych. Przedstawiono tez zastosowanie odwrotnej transformaty
Fouriera dla wyznaczania przebiegu czasowego sygnalu na podstawie jego widma.
Dosy¢ trudne pojecie splotu zostato jasno i szczegétowo przedstawione, jako alternatywna,
prosta technika mnozenia dwu sygnaléw. Filtry analogowe postuzyly tu do opisu jednej
Z najbardziej podstawowych metod przetwarzania sygnaléw. Rozdziat koficzy sie
wstepnym opisem problemu cyfrowego przetwarzania sygnaléw. Przedstawiono w nim
kluczowe pojecia prébkowania i filtracji cyfrowe;.

Rozdzial 3 zawiera standardowe ujecie zagadnienia szuméw w systemach
telekomunikacyjnych. Zaczyna si¢ on od oméwienia podstawowych Zrédet i rodzajéw
szumu. Dosy¢ szczegélowo potraktowano tu szumy wprowadzane przez elementy
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elektroniczne. Podano koncepcje skutecznej temperatury szuméw, jako parametru
stuzacego do oceny szumu wnoszonego do systemu przez jego podsystemy skladowe.
Omoéwiono szumy spotykane w systemach laczno$ci radiowej. Zdefiniowano tez stosunek
sygnatu do szumu, bedacy podstawowa miarg jakoSci systemu telekomunikacyjnego,
podajac odno$ne przyktady numeryczne. Przedstawiono wreszcie wspdlczynnik szuméw,
bedacy alternatywnym parametrem w stosunku do skutecznej temperatury szumow.

W rozdziale 4 zajeto si¢ modulacja, procesem spotykanym w wielu systemach
telekomunikacyjnych. Modulacja stanowi proces wiazania sygnalu informacyjnego
z innym sygnalem zwanym fala no$na i jest stosowana, aby umozliwi¢ radiokomunikacje.
W tym rozdziale ograniczono si¢ do modulacji analogowej, pozostawiajac sygnaty
cyfrowe do rozpatrzenia w rozdziale nastepnym. Wprowadzono modualcj¢ amplitudy
i modulacje kata, przy czym ta ostatnia moze wystgpowa¢ w formie modualcji fazy lub
modulacji czestotliwosci. Skoncentrowano si¢ na tej ostatniej, gdyz jest znacznie czesciej
uzywana w praktyce. Przedstawiono takze stosowana w Srodowisku wielokanalowym
koncepcje rozdzielania kanaléw w czestotliwosci, znang jako zwielokrotnianie z podzialem
czestotliwosciowym. Rozdziat koriczy si¢ zwigzlym poréwnaniem poszczeg6lnych metod
modulacji pod wzglgdem ich wilasciwosci szumowych i wymaganej szerokoSci zaj-
mowanego pasma czestotliwosci.

Rozdzial 5 poswiecony jest wylacznie telekomunikacji cyfrowej. W miare
gwaltownego rozwoju telekomunikacji komputerowej, sygnaly wystepuja gléwnie
w postaci cyfrowej i dlatego cyfrowe systemy transmisyjne sa obecnie znacznie
bardziej istotne niz systemy analogowe, jakie dominowaly w telekomunikacji
do lat 70. Na poczatku rozdzialu rozpatrzono problem minimalnej szerokoSci
pasma, niezbednej dla przesylania sygnalu z pasma podstawowego. Dalej prze-
analizowano wpltyw szuméw na tego rodzaju sygnaly, a w szczegdlnoSci na praw-
dopodobieristwo wystepowania blednego odbioru pojedynczego bitu. Zostalo tu
sformulowane twierdzenie Shannona o pojemno$ci kanalu, okre§lajace maksymalng
szybkos§¢, z jaka bity moga by¢ przesylane przez kanal o danej szerokoSci pasma
i danym stosunku sygnatlu do szumu. Zwielokrotnianie z podzialem czasowym
zostalo tu przedstawione, jako alternatywny wzgledem zwielokrotniania z podzialem
czestotliwoéciowym sposéb rozdzielania kanaléw w czasie. Modulacja impulsowo-
-kodowa stanowi dobra metod¢ wspdlnego wykorzystywania kanalu w systemie
ze zwielokrotnianiem z podzialem czasowym. Kazdy kanal transmituje okresowo
ciag bitéw zwany kodem impulsowym, reprezentujacy probke sygnalu z pasma
podstawowego. Wyjasniono tu pojecie bledu kwantowania i wprowadzono parametr
zwany stosunkiem sygnalu do szumu kwantyzacji, bedacy w omawianej klasie
systeméw odpowiednikiem ,,stosunku sygnal-szum”. Dalej przedstawiono podstawowe
rodzaje modulacji cyfrowej stosowane w przypadku modemdéw, a mianowicie
kluczowanie z przesuwem amplitudy, kluczowanie z przesuwem czestotliwosci,
kluczowanie z przesuwem fazy i kwadraturowa modulacje amplitudy. Systemy
te nastepnie poréwnano.

Ksiazka zawiera dodatek, w ktérym podano odpowiedzi do wybranych ¢wiczeni
przeznaczonych do samodzielnego rozwiagzywania oraz zadan konczacych poszczegélne
rozdzialy. W dodatku umieszczono takze szeregi Fouriera, transformaty Fouriera, tablice
funkcji Bessela oraz tablice normalnej funkcji bledu.
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WSTEP

Zdefiniowano termin telekomunikacja, i wyjasniono istote¢ procesu przekazywania
informacji. Przedstawiono te; krotkq historig telekomunikacji, celem zilustrowania
rozmaitych form telekomunikacji i ich podstawowych wtasciwosci. Pokazano metode
klasyfikacji fal radiowych w zaleznosci od czestotliwosci i dtugosci fali, ich zasieg oraz
rodzaje oferowanych ustug. Wprowadzono model procesu telekomunikacyjnego celem
zdefiniowania jego podstawowych elementéw. Sygnaly mogq byc sklasyfikowane jako
sygnaly z czasem ciqgtym lub dyskretnym, analogowe lub cyfrowe. Przedstawiono tez
odpowiednie rdinice miedzy nimi.

1.1 TELEKOMUNIKACJA: DEFINICJA

Telekomunikacje¢ mozna zdefiniowac jako proces przesylania informacji migdzy dwoma
uzytkownikami lub wigksza ich liczba. Proces ten moze by¢ zar6wno jednokierunkowy,
jak i dwukierunkowy. Uzytkownikiem moze by¢ czlowiek albo maszyna, badZ tez jedno
i drugie.

Jakie cechy powinna mie¢ informacja, aby mogla by¢ przesylana? WeZmy
przyktadowo pod uwage dobrze nam znany system telekomunikacyjny, a mianowicie
telewizje. Telewizja jest o tyle podobna do kinematografii, iz w obu przypadkach
zachodzi sekwencyjna transmisja szeregu obrazéw lub ramek, przy czym typowa
szybko$é wynosi 25 obrazéw na sekunde. Informacja jaka nalezy przesytaé dla kazdej
ramki sprowadza si¢ w zasadzie do luminancji, koloru oraz pozycji kazdego punktu
w obrebie ramki (ekranu). Do tego dochodzi ponadto transmisja dZwigku. W rozpatry-
wanym przypadku systemu telewizyjnego trzeba wiec przesyla¢ trzy rodzaje informacji:
Swiatlo, pozycje i dZwigk.

Systemy telekomunikacyjne operuja informacja w postaci sygnalu. W nowo-
Czesnej telekomunikacji role t¢ pelnia gléwnie sygnaly elektroniczne. Mimo to jednak
Swiatlo, dzwigk, informacja przestrzenna i wiele innych czesto spotykanych Zrédet
Przesylanych informacji, nie sa sygnatami elektrycznymi. Z tego wzgledu potrzebne sa
Przetworniki stuzace do przetwarzania sygnatu informacyjnego na postac elektryczna
ina odwrét. Takimi przetwornikami w systemach dZwiekowych sa mikrofony i gto$niki.
W odbiornikach telewizyjnych dla odtwarzania kolorowego obrazu uzywa si¢ kine-
skop6w.

Telekomunikacja: definicja 11




1.2 RYS HISTORYCZNY

Wspomnieli$my juz o dwu rodzajach sygnaléw wykorzystywanych w telekomunikacji,
lecz istnieje wiele innych. W tablicy 1.1 zebrano w porzadku chronologicznym
najwazniejsze wynalazki, stanowiace kamienie milowe na drodze rozwoju telekomuni-
kacji. Tablica daje zarazem przeglad spotykanych typéw sygnaléw i system6éw. Dawne
systemy telegraficzne opieraly si¢ na recznym przekazywaniu dwu stanéw napigciowych,
dla przyktadu napiecia dodatniego i ujemnego. Kombinacje tych stanéw mogly stuzy¢
do tworzenia pewnej liczby stéw kodowych, z ktérych kazde moglo reprezentowac
jednostke informacji, a mianowicie litere alfabetu lub cyfre. Przykladem takiego kodu
jest kod Morse’a. Pierwsze systemy telegraficzne byty co prawda zdolne do przekazywania
informacji na dosy¢ duze odlegtosci wielu kilometréw, lecz charakteryzowaly sig
niewielka szybkoscia dziatania. Zakres czestotliwosci niezbedny do przesylania sygnatéw
telegraficznych z taka szybkoscia wynosit od kilkudziesigciu do kilkuset hercow.

Telegraficzne systemy telekomunikacyjne uzywane sa do dzi§ dnia. Znajdujemy
je gléwnie w takich zastosowaniach jak radiokomunikacja morska, gdzie oczywiscie nie
uzywa si¢ juz transmisji przewodowej z ubieglego stulecia. Wystepuja one takze
w systemach teleksowych, ktére podobnie do systemow telefonicznych sa sieciami
z wybieraniem (ang. dial-up systems). W pierwszych systemach teleksowych stosowano
dalekopisy, umozliwiajace jednoczesne pisanie wiadomoSci na jednej maszynie do
pisania i drukowanie tej wiadomosci na papierze za pomoca innej, oddalonej maszyny
tego samego typu. Teleks uzywany dzisiaj funkcjonuje jako aplikacja na platformie PC
(komputera osobistego). Systemy teleksowe sa nadal doceniane w tych zastosowaniach
gdzie nowoczesne sieci komputerowe, takie jak internet, nie sa dostatecznie rozpo-
wszechnione. Typowa szybkos¢ dziatania, osiagalna dzisiaj z uzyciem transmisji
zautomatyzowanej, jest okolo pieciu znakéw alfanumerycznych na sekund¢ i nieco
mniejsza z uzyciem rgcznej klawiatury.

Kolejnym waznym osiagnieciem byto wynalezienie telefonu przez Bella w roku
1876. Systemy telefoniczne korzystaly wéwczas z tacznosci przewodowej, gdyz radio
bylo jeszcze w dziecigcym okresie swego rozwoju. Zakres czestotliwosci glosu ludzkiego,
a wigc i sygnaléw elektrycznych stuzacych do jego przesylania, wynosi w przyblizeniu
od 100 Hz do 10 kHz, czyli o rzad wielkoSci wigcej, niz w przypadku sygnaléw

Tablica 1.1 NAJWAZNIEJSZE ETAPY ROZWOJU TELEKOMUNIKACII

Rok Wydarzenie

1838 Wynalezienie telegrafu (Samuel Morse)

1876 Wynalezienie telefonu (Alexander Graham Bell)

1897 Wynalezienie telegrafu bez drutu (Guglielmo Marconi)

1906 Trioda prézniowa (Lee De Forest)

1938 Pierwsza rozglo$nia telewizyjna, Alexander Palace, Londyn

1940+ 5 Rozwdéj radaru

1948 Wynalazek tranzystora

1959 Wynalezienie obwodéw scalonych (IC)

1962 Wiystrzelenie satelity tekekomunikacyjnego Telstar.
Poczatki telewizji o zasiegu §wiatowym

1968 Poczatki telekomunikacji §wiattowodowej
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Tablica 1.2 KLASYFIKACJA FAL RADIOWYCH

Pasmo Zakres Diugosci Zasieg Zastosowanie
czestotliwosci fal
VLF 3+30 kHz 100+ 10 km éwiatowy Telekomunikacja dalekiego zasiegu,
nawigacja, wolne przesylanie
danych
LF 30+ 300 kHz 10+1 km Swiatowy Jak VLF
MF 0,3+-3 MHz 1+0,1 km Setki kilometréw | Radiofonia, radiokomunikacja
morska
HF 3-30 MHz 100=10m §wiatowy przy Radiokomunikacja dalekiego
wielokrotnych i §redniego zasiggu, radiofonia
odbiciach
VHF 30300 MHz 101 m Optyczny Radiokomunikacja krétkiego
zasiggu (paging, audio i TV);
$redniego zasiegu przy odbiciach
troposferycznych;
radiokomunikacja ruchoma
UHF 0,3+3 GHz 1+-0,1 m Optyczny Jak dla VHF; telekomunikacja
satelitarna
SHF 3+30 GHz 10+-1cm Optyczny Krétkiego zasiegu, naziemna,
satelitarna, ruchoma i radar
EHV 30+ 300 GHz 1+0,1 cm Optyczny Lacza naziemne

telegraficznych. Zasieg telefonu jest ograniczony z uwagi na to, ze sygnaly elektryczne
ulegaja ostabieniu, czyli thumieniu wraz z odlegloscia. Nieco péZniej, bo w roku 1906,
wynalazek elektronicznego wzmacniacza sygnaléw na lampach elektronowych (a po
roku 1948 na tranzystorach) umozliwit transmisj¢ na duze odleglodci tak, jak np. za
posrednictwem podmorskich kabli transatlantyckich.

Eksperymenty Marconiego z kofica XIX wieku otworzyly droge do transmisji,
najpierw sygnaléw telegraficznych, a p6Zniej mowy na odlegtoici nieporéwnanie
wieksze od tych, jakie uzyskiwano za pomoca lacznosci przewodowej. Sygnaly radiowe
byly juz regularnie przesytane przez Atlantyk. Na pewnych czestotliwoSciach byla juz
woéwczas mozliwa transmisja na prawdziwie globalna skale.

Tablica 1.2 ilustruje klasyfikacje poszczegélnych zakresow fal elektromag-
netycznych, wraz z podaniem ich czestotliwosci i dtugosci fali. Zamieszczono tu takze
uzyskiwane zasiegi transmisji oraz pewne typowe zastosowania.

Dhugosé fali jest bezposrednio zalezna od czestotliwosci, jak to ilustruje przykiad.

PRZYKLEAD 1.1
Wyznaczyé dhugosé fali o czestotliwosci 20 MHz.

ROZWIAZANIE

Szybkos¢ propagacji fali elektromagnetycznej w prézni wynosi 3 x 10° m/s i jest zwykle
Oznaczana symbolem c. (Tg sama warto$¢ przyjmuje si¢ zwykle dla atmosfery ziemskiej,
cho¢ w praktyce szybko§¢ ta jest nieco mniejsza.)

Rys historyczny 13




c = % (1.1)
PR (12)
C
Otrzymujemy:
3x 108
= =15 1.3
20 x 10° m (13

Cwiczenie sprawdzajace 1.1 Pewna fala radiowa ma dtugo$¢ 40 cm. Wyznaczy¢ jej
czestotliwosé.

Po rozpowszechnieniu si¢ telegrafu, telefonu i radia, z ktérych dwa ostatnie wykorzys-
tywaly szeroko zjawisko wzmacniania, nastepnym kamieniem milowym stalo si¢
wynalezienie telewizji w 1938 roku. Sygnal telewizyjny wytwarzany przez kamerg
zawiera skladowe o czestotliwo§ciach do kilku MHz. Sposéb transmisji stosowany
w telewizji jest w zasadzie podobny jak w przypadku innych sygnaléw, gdyz transmisja
radiowa tego sygnatlu odbywa si¢ za pomoca fali nosnej wielkiej czestotliwosci. Jak
zostanie wyjasnione w rozdziale 4, aby system pracowal prawidlowo, czestotliwosé
no$na powinna by¢ wiele razy wigksza od czestotliwosci transmitowanego sygnatu.
Postep polega na tym, ze z powodu duzych czestotliwosci sygnaléw telewizyjnych (ktore
sa o dwa rzedy wielkoSci wieksze, niz w poprzednich systemach) czestotliwo$¢ nosna
musi leze¢ w pasmie VHF (bardzo wielkich czgstotliwosci) lub wyzszym. Oznacza to,
iz zakres czestotliwo§ci pracy odno$nych urzadzeri radiowych przewyzsza znacznie
dotychczas stosowany.

W czasie drugiej wojny §wiatowej postepy dokonane w dziedzinie techniki
wielkich czestotliwosci w zwiazku z rozwojem telewizji zostaly wykorzystane dla
RADARU (ang. Radio Detection And Ranging), a szczegdlnie radaru lotniczego. Cho¢
w radarze stosowano poczatkowo fale radiowe z zakreséw VHF i UHF (ultra wielkie
czestotliwodcei), to wynalazek radaru spowodowal rozwéj techniki jeszcze wigkszych
czestotliwosci, zwanych mikrofalami. Chodzi tu o czestotliwoéci lezace w zakresie
powyzej okoto 500 MHz, kiedy dlugo$¢ fali staje si¢ rzedu decymetréw lub mniej i stad
wywodzi si¢ ich nazwa.

Okolo roku 1950 mozliwa juz byla transmisja mowy na duze odleglosci.
Powszechne staly si¢ transatlantyckie rozmowy telefoniczne. Transmisja sygnalu
mowy moze si¢ odbywaé albo za pomoca kabla podmorskiego tam, gdzie to mozliwe,
Iub przy zastosowaniu taczy radiowych. Kablowa transmisja dlugodystansowa sygnatu
telewizyjnego okazuje si¢ niemozliwa ze wzgledu na wielkie czestotliwo$ci, gdyz
sygnal taki odznaje silnego tlumienia wraz z odleglo§cia. Transmisja telewizyjna
na zakresach VHF i UHF zachodzi, jak zapisano w tablicy 1.2, na zasadzie widoczno$ci
bezposredniej. Nawet uzywajac wysokich masztéw antenowych zasieg jest tu ogra-
niczony do okoto 50 km.

W latach 60. wraz z umieszczeniem na orbicie okoloziemskiej satelity Telstar,
a nastepnie dalszych satelitéw telekomunikacyjnych, telewizyjna transmisja dalekiego
zasiggu sala si¢ rzeczywistoScia. Bylo to mozliwe po wynalezieniu ukladéw scalonych
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(C), dzieki czemu zmalaty rozmiary fizyczne i cigzar system6w elektronicznych, a takze
dzieki postepom techniki rakietowej, kt6re umozliwily wysylanie na orbit¢ coraz
wigkszych ladunkéw uzytecznych. Tego typu systemy satelitarne sa zdolne przesylaé
szeroki zakres czestotliwosci sygnatu telewizyjnego i pelni¢ rol¢ przekaznikéw miedzy-
kontynengalnych. Zapewniaja one niemal globalne pokrycie.

Srodowisko transmisji $wiatlowodowej, bedacej alternatywa dla przewodéw
metalowych, zwykle wykonanych z miedzi, jest zdolne do transmisji wszystkich
sygnaléw, z jakimi mamy dzisiaj do czynienia, wiacznie z sygnalami telewizyjnymi.
Dzigki temu rozwija si¢ zdrowa konkurencja w dziedzinie transmisji dalekiego zasiegu
pomiedzy lacznoscia satelitarna, a podwodnymi kablami §wiattwodowymi.

W latach 1970 tradycyjna telekomunikacja zostala zdominowana przez uklady
VLSI (bardzo wielkiej skali integracji) zdolne do wykonywania coraz bardziej zlozonych
operacji przetwarzania sygnalow. Przykladowo, centrale telefoniczne staly si¢ wielkimi
vkladami przelaczajacymi sterowanymi komputerowo. Tym sposobm nastepowata
konwergencja miedzy telekomunikacja a technika komputerowa. Jednoczes$nie komputery
zwickszaly stale swe moce obliczeniowe, a sieci komputerowe byly wprowadzane na
szeroka skale.

Postep, jaki nastgpowal w latach 70., legl u podstaw rozwoju w latach
1980. Sieci telefonii ruchomej, oparte na zasadzie radiowych sieci komdrkowych
staly si¢ elementem Zzycia codziennego. Bylo to mozliwe, gdyz stal si¢ osiagalny
wysoki stopiedl inteligencji, co umozliwilo realizowanie skomplikowanych zadan
na poziomie samych mikrotelefonéw komérkowych, kontroleréw stacji bazowych
oraz, co oczywiste, rozleglej struktury przelaczajacej, jakiej tego rodzaju systemy
wymagaja.

Lata 1990. s3 latami dalszego intensywnego rozwoju -~ od radiokomunikacji
ruchomej po telekomunikacje osobista. Po osiagnieciu pelnego rozwoju, sieci telekomu-
nikacji osobistej (PCN) zapewnia kazdemu uzytkownikowi cata game ustug telekomuni-
kacyjnych, niezaleznie od czasu i jego miejsca pobytu. Wszystko, czego taki rodzaj
telekomunikacji wymaga, zostanie zapewnione w sposéb globalny na calkowicie
mobilnych podstawach i przy zastosowaniu uniwersalnej techniki dostgpu oraz uniwer-
salnego systemu numerycznego.

1.3 MODEL SYSTEMU TELEKOMUNIKACYJNEGO

Obecnie przedstawimy model systemu telekomunikacyjnego. Jest on uzyteczny zaréwno
dla oméwienia podstawowych elementéw systemu telekomunikacyjnego, jak i wprowa-
dzenia ogélnej terminologii, jakiej bedziemy uzywac w dalszych rozdziatach tej ksiazki.

Rysunek 1.1 ilustruje prosty model systemu telekomunikacyjnego. W wielu
Systemach informacja 7rédlowa (oraz dostarczana odbiorcy) wystepuje w innej postaci

ht)

Zsdo | | ioqer |MO g(t) ko M1 | bekoder

inf._-,rmacji srodia Nadajnik Kanat Odbiornik srodla [ Uzytkownik

Rys. 1.1 System telekomunikacyjny
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niz elektryczna. Jak juz stwierdziliémy, informacja dZwigkowa wystepuje w postaci
drgaii mechanicznych. W telewizji mamy natomiast do czynienia gtéwnie z energia
§wietlna. Koder Zrédla czyli przetwornik, stuzy do przetwarzania informacji
#rédlowej do postaci elektrycznej. Ta elektryczna posta¢ informacji stanowiaca
wiadomo$¢ jest nazywana sygnalem informacyjnym. Bedziemy go odtad opisywac
w postaci funkcji czasu m(r). Podobnie w odbiorniku jest stosowany dekoder
7rédta czyli przetwornik, przeksztalcajacy elektryczny sygnat informacyjny na inna
posta¢ energii, celem odtworzenia informacji oryginalnej. Do takich szeroko sto-
sowanych przetwornikéw naleza: kamera telewizyjna i glo$nik. OdpowiedZ czasowa
kanalu jest opisywana przez funkcje h(f), a funkcja k(f) opisuje sygnal wyjSciowy
kanalu.

Nadajnik stuzy do przeksztalcania sygnatu informacyjnego do postaci akcep-
towanej przez kanal, ktéra bedziemy oznaczaé przez g(f); kanat jest to droga lub tacze,
wystepujace miedzy nadajnikiem i odbiornikiem. Jak juz wspomnieliSmy, kanal moze
by¢ typu metalicznego, optycznego lub radiowego. Odbiornik speinia funkcj¢ odwrotna
niz nadajnik, odtwarzajac sygnat informacyjny.

Opisany model jest wyidealizowany w tym sensie, ze kazdy jego element jest
idealny i nie wprowadza energii zewnetrznej, ktdra jest traktowana jako szum, bedacy
przedmiotem szczeg6lowych rozwazaii w rozdziale 3. Zaklada si¢ takze brak zaklécen
pochodzacych od innych Zrédel.

14 KLASYFIKACJA SYGNALOW

Informacja reprezentowana w systemie telekomunikacyjnym za pomoca sygnalu
elektrycznego moze zmieniaé si¢ w czasie na sposéb ciagly lub tylko w dyskretnych
przedzialach czasu. Do sygnaléw z czasem ciaglym naleza sygnaly mowy, sygnaly
akustyczne i sygnaly wideo, a sygnaly z czasem dyskretnym spotykamy w przypadku
systemGOw przetwarzania danych oraz systeméw z prébkowaniem; sa to przykladowo
cyfrowe sygnaly mowy i sygnaly zwiazane z cyfrowym przetwarzaniem obrazu.
Sygnaly z czasem ciaglym charakteryzuja si¢ nieskoficzona liczba mozliwych
pozioméw napiecia lezacych w zadanym przedziale. Sygnal mowy jest zwiazany
ze zmianami ci$nienia powietrza i typowy przebieg czasowy odpowiedniego sygnalu
elektrycznego pokazano na rys. 1.2a. W przypadku idealnym sygnal ten dokiadnie
odpowiada zmianom ci$nienia powstajacym w procesie mowy. Innymi slowy,
taki sygnal elektryczny jest analogowy lub inaczej anlogiczny w stosunku do
sygnalu mowy.

Prostym przykladem sygnalu z czasem dyskretnym jest sygnal wyjSciowy
przetwornika analogowo-cyfrowego (A/D). Na rysunku 1.2b pokazano, jak w wyniku
pierwszego etapu cyfryzacji sygnatu, tak jak np. w systemie CD (ptyta kompaktowa),
otrzymuje si¢ ciag impulsOw napigcia wystgpujacych w regularnych dyskretnych
momentach czasu.

Sygnaly, ktére nie sa z natury analogowe, nosza nazwe sygnatéw cyfrowych.
Sa one zazwyczaj binarne i wéwczas maja tylko dwa mozliwe poziomy napigcia; np.,
binarne O jest reprezentowane przez 0 V, a binarne 1 przez +5 V. Taki sygnat
dwustanowy sktada si¢ z bitéw (ang. binary digit — cyfra binarna). Sygnaty cyfrowe nie
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maja czywiScie neskoriczonej liczby mozliwych wartosci, czyli stanéw, jak to mialo
miejsce W przypadku sygnaléw analogowych. Aby reprezentowac szeroki zakres
informacji z uzyciem tylko dwu stanéw, trzeba uzywac ich kombinacji. (Czasem

@ 4
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powietrza
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M Sygnat akustyczny
(ciagly)
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Ciag prébek
sygnatu akustycznego
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Rys. 1.2 a - Sygnal z czasem ciaglym; b — sygnal z czasem dyskretnym
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stosowana alternatywa jest uzywanie sygnaléw wielostanowych, gdzie wystepuja np.
cztery poziomy napigcia.) Czesciej jednak tworzy sie krétkie ciagi bitéw zwane bajtami.
Kazdy taki bajt reprezentuje jedna jednostke oryginalnej informacji. Przyktadowo,
z uzyciem o$miu bitéw mozna reprezentowaé 2%, czyli 256 stan6w.

1.5 PODSUMOWANIE

Telekomunikacje mozna zdefiniowac jako proces przesylania informacji migdzy dwoma
lub wigksza liczba uzytkownikéw. Informacja ta moze pochodzié z wielu Zrédel. Gdy
nie jest ona w postaci elektrycznej, niezbedne staje si¢ uzycie przetwornika dajacego na
wyjSciu sygnat elektroniczny.

Przedstawiono krétka histori¢ telekomunikacji, celem zilustrowania rozmaitych
form telekomunikacji i ich podstawowych wlasciwosci. Najwazniejszym okazat sie
wynalazek radia, gdyz umozliwit taczno$¢ bezprzewodowa oraz rozwéj telekomunikaciji
dalekiego zasiggu. Bardzo przydatne do tego celu okazaly sie tez wzmacniacze,
stosowane tak w lacznoSci kablowej jak radiowej, celem pokonania strat energii
zachodzacych wraz z odlegloscia.

Fale radiowe sa klasyfikowane pod wzgledem czestotliwosci lub odpowiadaja-
cych im dlugosci fal lezacych w okre§lonych zakresach. Poszczegélne zakresy maja
rozmaite wiasciwosci pod wzgledem zasiegu i shuzb, do jakich sa uzywane. Dla
zakresow nizszych od VHF mozliwa jest radiokomunikacja dalekiego zasiegu, a czasem
globalna. Ich stosunkowo niskie czestotliwosci nosne wykluczaja jednak przesylanie
sygnatéw szerokopasmowych, takich jak telewizyjne. Fale o czestotliwo§ciach z zakresu
VHV i wyzszych umozliwiaja w zasadzie jedynie laczno$¢ w zasiegu bezpoSrednie;j
widocznoSci, lecz nadaja si¢ do przesylania sygnaléw szerokopasmowych, w tym
i telewizyjnych. Telekomunikacja dalekiego zasiegu na czestotliwosciach mikrofalowych
wymaga uzycia satelitow. Telekomunikacja satelitarna stafa si¢ mozliwa po wynalezieniu
uktadéw scalonych (IC). Wynalazek ten doprowadzil nastepnie do rozwoju zaawan-
sowanych i niezwykle skomplikowanych systeméw telekomunikacyjnych, a w szczegllno-
Sci telefonéw przenosnych osobistego uzytku.

Model systemu telekomunikacyjnego pozwala wyodrebni¢ podstawowe jego
elementy. Sygnaty mozna sklasyfikowa¢ jako sygnaly z czasem ciaglym, gdy ich warto$¢
zmienia si¢ w sposéb ciagly wraz z czasem, lub jako dyskretne gdy ich warto$¢é jest
okreSlona jedynie w dyskretnych momentach czasu. Gdy sygnaly zmieniaja sie dokladnie
w takt informacji Zrédtowej, sa nazywane analogowymi. Sygnaty cyfrowe reprezentuja
zazwyczaj ciagi bitéw, a dla reprezentaciji oryginalnej informacji Zrédtowej stosuje si¢
operacje prébkowania lub kodowania.

PRZETWARZANIE SYGNALOW

Aby zapewnic prawidlowq transmisje, czy to lokalng czy globalng, a takze miedzy ziemiq
a systemami znajdujqcymi si¢ w kosmosie, niezbedne jest stosowanie wielu rdinych
operacji przetwarzania sygnatéw. Przetwarzanie sygnatéw zwiqzane jest z uzyskiwaniem
takiej postaci sygnatu, aby nadawat si¢ on do transmisji w ramach jednego lub wigkszej
liczby systemow telekomunikacyjnych. Czesto wystepuje potrzeba przetwarzania sygnatow
do innych postaci, lub reprezentacji, aby moina je bylo odzyskac w odlegtym miejscu
i w formie motliwie najbliiszej ich oryginalnej postaci.

Wprowadzono pojecie widma czestotliwosciowego. Pojecie widma sygnalu ma
glebokie implikacje i naleiy je brac¢ pod uwage w kazdym systemie telekomunikacyjnym.
W tym rozdziale pokazano, iz obie reprezentacje sygnatu: czasowa i widmowa, sq ze sobq
Scisle powiqzane. Celem znajdowania widma czestotliwosciowego sygnatu na podstawie jego
postaci czasowej i vice versa, zaréwno dla przypadku sygnatéw okresowych jak nieokresowych
stosuje si¢ analize fourierowskq. Wprowadzono pewnq liczbe sygnatow standardowych,
Zlustrowanych w postaci graficznej, oraz niektdre podstawowe operacje przetwarzania
sygnatow. W szczegdlnosci oméwiono proces filtracji, spotykany w wiekszoSci systemow
telekomunikacyjnych. Wprowadzono tez kluczowq operacje splotu, ktdrej opanowanie przez
inZyniera telekomunikacji jest konieczne, wraz z jej praktycznymi implikacjami.

Cyfrowe przetwarzanie sygnatdw, bedqce procesem cyfryzacji sygnatow umoz-
liwia ich dalsze przetwarzanie za pomocq komputeréw i innych urzqdzer mikro-
procesorowych z uzyciem metod numerycznych. W wersji cyfrowej mozna zrealizowad
takie same operacje, jak w dziedzinie przetwarzania analogowego. Podstawowq operacjq
cyfrowego przetwarzania sygnatéw opisang w tym rozdziale jest filtracja cyfrowa.

21 WIDMA CZESTOTLIWOSCIOWE

Sygnaty, z jakimi spotykamy si¢ w systemach telekomunikacyjnych sq przebiegami
rozmaitego typu. W wielu przypadkach analiza takich systemow mozliwa jest z uzyciem
pojedynczej sinusoidy w charakterze sygnatu wejsciowego. Niech funkcja g(t) reprezentuje
Przebieg sinusoidalny postaci:

g = Asin(wt + ¢) (2.1)
gdzie: A — amplituda sygnalu sinusoidalnego, @ — pulsacja mierzona w radianach na
sekundg, ¢ — dowolna faza poczatkowa w radianach.
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Rys. 2.1 Reprezentacja graficzna sygnatu g(f)

Zauwazmy, ze w/2rm jest czestotliwoscia sygnalu sinusoidalnego mierzona
w hercach. Wyrazenie na g(f) ze wzoru (2.1) zilustrowano na rys. 2.1 w postaci
przebiegu czasowego oraz w postaci wskazu, przy czym ¢ stanowi faze sinusoidy
w chwili t = 0.

Jak juz wspomnieli$my, rola nadajnika jest przeksztalcenie sygnatu do postaci
dogodnej do jego transmisji przez kanat. Podstawowa wymagana tu operacja jest taka
Zmiana wiasciwosci widmowych sygnatu czyli zakresu czestotliwosci, aby odpowiadat
on szerokosci pasma oferowanej przez kanat. W niekt6rych systemach, widmo sygnatu
informacyjnego pozwala na jego bezposrednie przesylanie przez kanal. Méwimy wéwczas,
ze transmisja odbywa si¢ w pasmie podstawowym. W przypadku laczy radiowych
1 $wiattowodowych, widmo sygnatu informacyjnego jest zazwyczaj inne niz to, jakie
kanat jest zdolny transmitowaé. Czestotliwosci z pasma podstawowego musza zostaé
wowczas przesunigte w kierunku znacznie wyzszych czestotliwosci. Proces przesuwania
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Rys. 2.2 Fala sinusoidalna w dziedzinie czestotliwoci, G(f): a - widmo jednostronne; b — widmo
dwustronne

widma, znany pod nazwa modulacji, zostanie szczegélowo przedstawiony w rozdziale 4,
gdzie zajmiemy si¢ sygnalami analogowymi i w rozdziale 5 traktujacym o sygnalach
cyfrowych.

Aby okresli¢ czy widmo danego sygnatu jest odpowiednie dla rozpatrywanego
kanatu, trzeba umieé to widmo wyznaczaé. Dla pewnej liczby standardowych sygnaiéw
widmo jest znane. Dla innych sygnatéw trzeba dysponowaé do tego celu odpowiednim
narz¢dziem. WeZmy dla przykladu sinusoide ze wzoru (2.1):

g = Usin(wt + ¢) 2.2)

W tym przypadku wiemy, Zze widmo sygnatu g(r) zawiera tylko jedna skladowa
o czestotliwo$ci w/2r Hz. Jako alternatywa dla reprezentacji czasowej g(f) sygnatu
pokazanej na rys. 2.1, moze shizy¢ jego reprezentacja czestotliwoSciowa z rys.
2.2a, gdzie zostala oznaczona jako G(r). O§ pionowa reprezentuje tu amplitude,
a o§ pozioma czestotliwosé. Jak wida¢ na tym rysunku, widmo G(f) ma tylko
jedna skladowa znana pod nazwa impulsu lub delta-funkcji”. Ten rodzaj widma

Y Od swego wynalazcy nosi ona tez nazwg delta Diraca (przyp. thum.).
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okreSlany jest tez mianem widma prazkowego i w omawianym przypadku jest widmem
Jednostronnym. Na rysunku 2.2b pokazano G(t) w postaci widma dwustronnego, gdyz
energia sygnahu jest tu réwno podzielona mi¢dzy prazki o czestotliwoéciach — /27 Hz
oraz + w/2rn Hz.

Widmo pokazane na rys. 2.2 jest przykladem widma dyskretnego, ktérego
energia zawarta jest w skladowej o pojedynczej, czyli dyskretnej czestotliwosci. W tym
przypadku przebieg, ktérego widmo jest dyskretne, w dziedzinie czasu nosi charakter
ciagly na calej osi, tak dla czaséw ujemnych (przeszlo$é) jak dla czaséw dodatnich
(przyszlos¢). Uogdlniajac mozna stwierdzi¢, ze kazdy sygnal okresowy ciagly w czasie
ma widmo dyskretne: tzn. jego widmo obejmuje przeliczalny zbiér czestotliwosci.
Stwierdzenie odwrotne jest tez prawdziwe i sygnal o czasie dyskretnym, taki jak
pojedynczy impuls delta Diraca ma widmo ciagle, co pokazemy w punkcie 2.3.

Widmo sygnatu okresowego, tzn. sygnatu, ktérego pewien fragment powtarza
si¢ cyklicznie jak pokazano na przykladzie z rys. 2.3, ma reprezentacje matematyczna
w postaci szeregu Fouriera. Widmo sygnalu nieokresowego, tzn. takiego, ktdrego
zaden fragment nie powtarza si¢ cyklicznie, wyznacza sie natomiast za pomoca
transformaty Fouriera uzyskiwanej na podstawie matematycznego wyrazenia opisuja-
cego ten sygnal w dziedzinie czasu.

2.2 SZEREGI FOURIERA

Przebieg okresowy pokazany na rysunku 2.3 ma okres T i czestotliwo$é powtarzania
S réwna 1/T. Przebieg okresowy g(f) o okresie T réwnym 27/w ma w zasadzie
nieskoriczone widmo opisywane szeregiem Fouriera:

g(®) = ay+a,cos ot + b, sin ot + a,cos 2wt + b,sin 2wt + ... 2.3)

Pierwszy skladnik a, stanowi skladowa stala i nie zawsze istnieje. Dalsze dwie
skladowe, a,coswr i b, ot maja czestotliwosé w/2x taka sama jak omawiana uprzednio
sinusoida, i bedaca odwrotnoscia jej okresu powtarzania, czyli krétko okresu.
Te czestotliwo$é bedziemy nazywaé czestotliwo$cia podstawowa. Nastepne dwie
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Rys. 2.3 Przebieg okresowy
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Rys. 2.4 Pojedyncza sinusoida

skladowe maja czestotliwo$é dwa razy wigksza od czestotliwosci podstawowej i nosza
nazwe drugiej harmonicznej. Cho¢ tego w omawianym wzorze bezpoSrednio nie
pokazano, szereg ma nieskoiiczona liczbe skladnikéw o czestotliwoSciach bedacych
kolejnymi wielokrotno$ciami czgstotliwosci podstawowej, tzn. trzeciej harmonicznej,
czwartej harmonicznej itd.

Omawiany szereg mozna zapisa¢ w zwartej postaci matematycznej:

g(t) = ay+ ¥, a,cosnot+ Y, b,sinnot (2.4)
n=1 n=1
Pary wspétczynnikéw a,, b, mnozonych odpowiednio przez czynniki cos oraz sin
stanowig reprezentacj¢ kwadraturowa pojedynczego wirujacego wskazu, pokazanego juz
narys. 2.1, o amplitudzie c, i czestotliwo$ci katowej (pulsacji) o rad/s. Faza tego wskazu
liczona dla czasu ¢ = 0 jest réwna:

¢, = arctg Z" (2.5)

natomiast amplituda wynosi:

¢, =/ a:+ bl (2.6)

Kazda pare sinusoida—kosinusoida o tej samej czestotliwosci mozna wigc zastapic przez
pojedynczy wirujacy wskaz, jak na rys. 2.4. Prowadzi to do bardziej zwartego zapisu
réwnania (2.4) w postaci:

g = co+ i c.sin(not+ ¢,) 2.7

n=1
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Wartosci wspétczynnikéw Fouriera a, oraz b, odrézniaja zatem widmo jednego
przebiegu okresowego od drugiego. Wspélczynniki te wyznacza si¢ za pomoca
nastepujacych wzoréw:

1 T
ay = ¢y = — [u(pdr (2.8)
T3
2 T
a == £ u(t)cosnwt dt (2.9)
2 T
b= [u(#)sin not dt (2.10)
0

Zauwazmy, Ze d, jest po prostu warto$cia Srednia przebiegu za okres.

PRZYKLAD 2.1
Wyznaczyé widmo przebiegu pokazanego na rys. 2.5.
480
+U
\ 653 4-3T ) R R 55 \ 653 T
Ky T 4 e q 4
-U
Rys. 2.5
ROZWIAZANIE

sz 2 2z

Na podstawie rysunku warto$¢ $rednia przebiegu, czyli jego sktadowa stata, wynosi 0 V,
tzn. a, = 0. Fakt ten mozna sprawdzi¢ za pomoca wzoru (2.8) liczac skladows stata a,.
Trzeba wigc znaleZé wyrazenie dla g(f) za okres T:

+U, 0<t<TH
g =1{-U, T/4 <t < 3T/4
+U, 3T4<t<T

Obliczamy teraz sktadowe kosinusoidalne szeregu Fouriera:

2 T 7/4 3T/4
a, = ——j g(Hcosnotdt = — f Ucosnowrdt+ — f —Ucosnotdt+ .11
T T T

T/4
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2 T U 1 T/4 1 3174
+ — f Ucosnotdt = 2——(n—w sin ncot) +(——sin na)t) + (2.12)

3774 T 0 ho /4
1 T
+ (— sin na)t) = (2.13)
now 3774
2U [ . noT . nw3T . noT . . 3T
= sin —0—sin +sin + sin nwT —sin (2.14)
noT 4
Biorac pod uwage, ze T = 27/, sinnwT = sinn2x réwna sie zeru dla
wszystkich 7.
Réwnanie (2.14) przyjmuje zatem postac:
4U . noT i nw3T 215
= n —sin =
I = neT 4 4 2.15)
2U i nm i n3m 216
= —sin— —sin
nr 2 2 (2.16)

Zatem a, = 0 dla n parzystych, a, = 4U/nr dlan = 1,5,9, ... oraz a, = —4U/nx dla
n=3711,..
Okre$limy teraz skladowe sinusoidalne:

2 T
b, = — [ g(Osinnwtdr = 2.17)
Ty
2U T/4 37/4 T
— [(cosna)t) +(cosnwt) +(cosna)t) ] = (2.18)
noT 0 T4 374
= [_ZU cos noT cosO+ no37 cos nol +
| netT 4 4 4
2.19)
no3T
+cos(na)T)—cos( ) )] =
—2U
= (—1+cosnwT) (2.20)
noT
=-2U
b, = (—=1+cosn2r) =0 (2.21)
noT

gdzie 0 = 27/T.

I’.Oszukiwane widmo ma wigc jedynie sktadowe kosinusoidalne przy braku skladowych
Sinusoidalnych i skladowej stalej. Wystepuja tylko kosinusoidalne nieparzyste

harmoniczne o przemiennych znakach. Wyrazenie na g(¢f) przybiera ostateczng
postaé:

1
g = %(Coswt—?cos3wt+ %cosScot— ) (2.22)
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Rys. 2.6

Omawiane widmo zilustrowano rys. 2.6.

Wspéiczynniki a,, b, z omawianego przykladu mozna wyliczy¢ znacznie
prosciej. Cho¢ granice catkowania we wzorach (2.8), (2.9) i (2.10) przyjeto jako 0 i T,
nie jest to konieczne. Przy rozwijaniu w szereg Fouriera istotne jest jedynie, aby catki
byly liczone dokladnie za jeden okres. Rachunki mozna uprosci¢ biorac granice — 7/4
oraz +37/4. Wéwczas sygnat g(r) jest zdefiniowany tylko dwoma skladnikami, a nie
trzema.

Cwiczenie sprawdzajace 2.1 Wyznaczy¢ widmo przebiegu pokazanego na ry-
sunku 2.7.

W przypadku wielu prostych przebiegéw okresowych nie jest konieczne
wyznaczanie wspdlczynnikéw szeregu Fouriera. Korzystamy raczej z gotowych
tablic wspétczynnikéw typowych przebiegéw czasowych takich, jak zamieszczona
w dodatku B.

&

{L
U

Rys. 2.7
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e®)

T 3T
0 a2 T —2
Rys. 2.8
PRZYKEAD 2.2

Wyznaczy¢ widmo fali prostokatnej pokazanej na rysunku 2.8, poslugujac sie¢ tablicami
wspoélczynnikow szeregéw Fouriera.

ROZWIAZANIE

Podana fala ma jak widzimy wspéiczynnik wypelnienia 0,5 i okres 7. Na podstawie
rysunku stwierdzamy, ze skladowa stala wynosi U/2. Usuwajac t¢ sktadowa uzyskujemy
przebieg identyczny jak sygnal B2 z dodatku B, ktérego amplituda wynosi U/2.
Rozwinigcie sygnalu g(f) jest wigc postaci:

1 1
g@® =%+2—g— sinwt+—3—sin3wt+—5—sin5wt+ (2.23)
gdzie:
2
- (2.24)
*=7

Funkcja g(f) ma jedynie nieparzyste sktadowe sinusoidalne oraz skladowa stata U/2, jak
na rys. 2.9,

Ostatni przykiad pokazuje tez, jak mozna analizowaé przebieg czasowy za
pomoca zasady superpozycji, jako sum¢ dwu lub wigkszej liczby sktadowych. W tyn}
przypadku g(t) jest suma sktadowej stalej U/2 oraz bipolarne;j fali prostokatnej o wartosci
szczytowej U/2. Oba widma mozna znaleZé oddzielnie, a potem dodaé uzyskujac
w wyniku widmo calego przebiegu, tzn. sktadowa o amplitudzie U/2 dla O Hz plus
nieparzyste sktadowe harmoniczne. Jest to metoda uzyteczna. Analizowany przebieg
moze bowiem nie mie¢ standardowej postaci, dla ktdrej istnieje gotowe rozwiazanie
w tablicach szeregéw Fouriera. Moze on jednak przy doktadniejszym zbadaniu okazac
si¢ sumg pewnej liczby standardowych przebiegéw, dla ktérych istnieja rezwiazania
w tablicach. Poszczegdlne widma mozna potem po prostu zsumowaé stosujac wymieniona
metode superpozycji.
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Przebieg opisany w przykladzie 2.1 i pokazany na rys. 2.5 stanowi funkcje
parzysta; tzn. jest on symetryczny wzgledem osi pionowe;. Matematycznie opisujemy
funkcje parzysta f(r) jako réwna funkcji f(—#); tzn. funkcja ma taka samg warto$¢ dla czasu
1, jak dla czasu —r. Funkcja parzysta moze przy tym zawieraé skiadowg stata lub nie.

&)

1

U4

Rys. 2.10 Symetria nieparzysta
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i

T 0

2

N|~]

Rys. 2.11 Symetria nieparzysta plus skladowa stala

Aby wyznaczy¢ widmo przebiegu, ktérego wspélczynnikéw szeregu Fouriera
nie ma w tablicach, trzeba wykona¢ catkowania okreSlone réwnaniami (2.8) + (2.10).
Wszystkie funkcje parzyste zawieraja jednak tylko skladowe kosinusoidalne. Innymi
stowy b, = 0 dla wszystkich n. Oznacza to zredukowanie rachunkéw o potowe, gdyz
trzeba policzy¢ tylko wspéiczynniki a,,.

Wystepuja jeszcze inne rodzaje symetrii, pozwalajace na uproszczenie rachun-
kéw. Méwimy, ze przebieg ma symetri¢ nieparzysta, gdy dla czasu ¢ oraz czasu —f ma
t¢ sama amplitude, lecz przeciwne znaki, tzn. f(f) = —f(—1). Odpowiedni przykiad
podano na rys. 2.10, gdzie obserwujemy symetri¢ podanego przebiegu wzgledem Srodka
ukltadu wspétrzednych.

&)

A

Rys. 2.12 Symetria pseudonieparzysta
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Rys. 2.13

Przebieg o symetrii nieparzystej nie zawiera sktadnik6w kosinusoidalnych, tzn.
a, = 0 dla wszystkich n, a wigc nie posiada takze skladowej stalej. Niektore przebiegi
maja jednak posta¢ funkcji nieparzystej plus sktadowa stala réwna polowie wartosci
migdzyszczytowej, tzn. U/2, jak w przypadku przebiegu z rys. 2.11. Dlatego trzeba
zawsze zbadaé, czy dany sygnal nie ma ukrytej skladowej nieparzystej. Jesli tego nie
zrobimy moze si¢ okazac, Ze zamiast skorzystac z tablic szeregéw Fouriera, niepotrzebnie
wykonamy zbedne obliczenia.

Trzecim rodzajem symetrii jest pseudonieparzystos¢, pokazana na rys.
2.12. W odréznieniu od symetrii parzystej i nieparzystej, nastepuje tu odwrécenie
polaryzacji kolejnych pétokreséw. Przebiegi tego rodzaju, choé maja zaréwno
sktadowe sinusoidalne jak i kosinusoidalne, nie zawieraja parzystych harmonicznych,
a wigc i sktadowe;j stalej.

Cwiczenie sprawdzajace 2.2 Wyznaczy¢ widmo przebiegu pokazanego na rysunku 2.13
uzywajac tablic z dodatku B.

2.3 TRANSFORMATA FOURIERA

Szereg Fouriera pozwala wyznaczy¢ widmo przebiegu okresowego, ciaglego dla
wszystkich czaséw od t = —oo do t = +o0. W rzeczywisto$ci sygnaly nie zawsze sa
ciagle, lecz gdy liczac widmo sygnatu si¢ ciaglos¢ zatozy, pojawiajacy si¢ wéwczas blad
jest w wigkszosci praktycznych przypadkéw akceptowalny. Aby méc wyznaczy¢ widmo
sygnatu nieokresowego, takiego jak pojedynczy impuls, tzn. funkcja o ograniczonym
czasie trwania, mozna zastosowaé transformate Fouriera zdefiniowana nastepujaco:

G(f) = J?Og(t)e_ﬂ”f’dt (2.25)

PRZYKLAD 2.3
Wyznaczy¢ widmo fali prostokatnej pokazanej na rysunku 2.14.
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8

'
U
X T "
2 0 2
Rys. 2.14
ROZWIAZANIE
Najpierw zapiszemy impuls w postaci matematycznej:
0, t< =112
g ={U  —-TR<:<T2
0, t>1T/2

Podstawiajac g(¢) do wzoru (2.25) definiujacego transformate Fouriera otrzymujemy:

+T72

G(Hy=U [ e dr =

-T2

(e —jznﬁ)r_/zm =

~ jonf

— U (e—j27rfT/2_e—j27rfT/2) —
Jj2nf

_ 2U (ej2nﬁ/2_e—j2nﬂ/2 2
2nf j

Wyrazenie w nawiasie wzoru (2.29) jest postaci (2.30):

i0__ ,—jo
sing = ¢ .e
Jj2

(2.26)

2.27)

(2.28)

(2.29)

(2.30)
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Otrzymujemy zatem:

W . (24fT
G(f) = EFsin(—”zf—) - 2.31)
_ sin 2nf7/2) ]
_ sin(nf T)
_ UT[ g ] (2.33)

Wzér (2.33) okreslajacy widmo impulsu prostokatnego jest czgsto uzywany przy
wyznaczaniu transformat Fouriera i nosi nazweg funkcji Sa. Jest ona postaci sin(x)/x,
gdzie x jest liczony w radianach a nie w stopniach. Mozna dlatego przepisaé wzér (2.33)
w nastepujacej postaci:

G(f) = UT SafT (2.34)

Widmo to zilustrowano na rysunku 2.15, na ktérym pokazano, Ze sygnal nieciagly
w czasie moze mie¢ widmo bedace ciagla funkcja czestotliwosci.

G(f)
4
ur

Rys. 2.15 Widmo pojedynczego impulsu
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Wyznaczy¢ widmo funkcji delta pokazanej na rysunku 2.16.
1 0)
AU

>
0
Rys. 2.16
ROZWIAZANIE

Sygnat g(¢) jest rézny od zera tylko dla ¢ = 0. Nalezy wigc wyznaczy¢ transformate
Fouriera jedynie dla ¢ = 0:

G(f) = T g(ne ¥ dt = (2.35)

= [ Us(e " dr (2.36)

t=0
Dla t = 0, §(¢) jest po prostu réwna 1. Zatem dla ¢t = 0 wzdér (2.36) przyjmuje postac:
GH=U (2.37)

Oznacza to, ze widmo sygnatu US(¢) jest rtéwne U dla wszystkich czestotliwosci, jak to
zilustrowano na rys. 2.17.

G(N)

A
U

Rys. 2.17

Omawiany przyktad pozwala takze zilustrowaé zasade dualno$ci lub inaczej
odwracalno$ci. Przypusémy w tym celu, ze sygnat g(f) ma stala wartos¢ U dla
wszystkich czaséw i ze mamy wyznaczyé jego transformate Fouriera. Na podstawie
przyktadu 2.4 wiemy, Zze odwrotna transformata Fouriera widma o stalej amplitudzie
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U dla wszystkich czestotliwoéci jest delta—funkcja o amplitudzie [/ przy t=0.
Zastosujemy wigc zasade dualnosci: stata funkcja czasu transformuje sie na delta—funkcje
w dziedzinie czestotliwosci.

Bardziej formalnie zasada odwracalnoSci jest zapisana w punkcie C1.3
dodatku C. Bierzemy zatem znane widmo G(f) z przykladu 2.4, stale w czestotliwosci,

@) g

A

1 0 9 » !
b
) g_f._) A
T lu
T<1
>
-0,5 0 1
t 2
-
g(—T—) v
T>1
P o " —>

Rys. 2.18 Skalowanie w czasie: a — g(#); b — g(1/T)
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Rys. 2.19

i zapisujemy je jako G () zastgpujac o$ czestotliwosci osia czasu. Wiemy, ze odwrotna
transformata z G(f) wynosi g(¢) i jest delta—funkcja. Jak wynika ze wzoru podanego
w dodatku C, nasze nowe wyrazenie G (¢) transformuje si¢ na g(—f) bedace odpowied-
nikiem g (#) z przykladu 2.4, lecz odpowiednikiem czasu ¢ staje si¢ czgstotliwo$¢ —f. Po
prostu funkcja g(f) z przyktadu 2.4 wystepuje teraz w dziedzinie czestotliwosci jako
odwrécona wzgledem osi pionowej. Zasada odwracalnosci pozwala wigce stwierdzic, ze
state napiecie U w dziedzinie czasu transformuje si¢ na widmo US(f).

Cwiczenie sprawdzajace 2.3 Impuls prostokatny ma amplitudge 1 i czas trwania
1 sekundy. Wyznaczy¢ transformate Fouriera i widmo przyjmujac, ze impuls jest
wycentrowany wzgledem czasu ¢;.

Przypuéémy, ze sygnal g(r) ma posta¢ jak na rys. 2.18a. Mozemy go
przeskalowaé w czasie o stala T tak, iz ¢ (©) = g(¢/T). Chwila czasu =1t
przechodzi w T-t,. Zgadza si¢ to z intuicja, gdyz warto$¢ funkcji g(#/T) musi
by¢ réwna g(f). Wynik skalowania o czynnik T pokazano na rysunku 2.18b.
Gdy T jest mniejsze od jednosci, g(f) doznaje kompresji w czasie, w przypadku
Przeciwnym zostaje rozciagnigta w czasie. Gdy nastgpuje kompresja w czasie
mozemy powiedzieé, iz bieg zdarzeri si¢ przyspiesza i spodziewamy si¢ rozciagniecia
skali w dziedzinie czestotliwosci i vice versa.

PRZYKLAD 2.5

Funkcje g(f) pokazana na rys. 2.19 przeskalowano o wartoé¢ 3. Naszkicowa¢ funkcje
g(t/3).

ROZWIAZANIE

Jak juz pokazano, dzielenie ¢ przez 3 powoduje przesuniecie zdarzeni zachodzacych
dla funkcji g(r) w chwili . do chwili 3z. Skoro wiec wspélczynnik T wynosi
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Rys. 2.20

3 stwierdzamy, ze przebieg g(?) istotnie zostat ,,rozciagniety” trzykrotnie, jak to pokazuje
rys. 2.20.

2

Cwiczenie sprawdzajace 2.4 Funkcja g(f) ma postaé jak na rys. 2.21. Przyjmujac, ze
g(?) zostala przeskalowana do postaci g(2r), ustali¢ warto§¢ wsp6lczynnika skalujacego
T i naszkicowa¢ przebieg funkcji g(2r).

Tak jak w przypadku szeregu Fouriera, tak réwniez poszukujac transformaty
mozna zaoszczedzi¢ rachunkéw, gdyz wiele typowych funkcji i ich widma zostaty juz
stablicowane. W dodatku C zebrano pewna liczb¢ par transformat Fouriera wraz
z wykresami przebiegéw czasowych i ich widm.

Jak podano w dodatku C, funkcja g(#/T) transformuje sie na T - G(fT). Zauwazmy,
iz procz skalowania w czestotliwosci zachodzi takze skalowanie amplitudy. Jak nalezalo si¢
spodziewac, gdy T jest wigksze od jednosci, w dziedzinie czestotliwoci nastepuje kompresja
widma. Aby byto zachowane pole pod krzywa (bedace miara energii zawartej w sygnale),
nastepuje jednoczesnie 7-krotne rozciagnigcie w amplitudzie widma G(f).

g
F 3

Rys. 2.21
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Rys. 2.22 Przesunigcie w czasie

Wracajac do przykladu 2.3, mozna zdefiniowal impuls pokazany na rys. 2.14
jako impuls prostokatny o amplitudzie 1 i szerokoSci 1, przeskalowany przez
wspétczynnik 7. Dlatego mozna zapisac, ze g(f) = II1(#/T). Korzystamy wigc z tablic
biorac pod uwage transformat¢ Fouriera przebiegu g(r) oraz efekt skalowania
do postaci g(#/T).

Dla g(r) réwnego I1(#) transformata G(f) wynosi Sa(f).

Skalowanie przez T: g(#/T) ma transformate¢ T-G(fT). Zatem G(f) zostaje
wyskalowane w amplitudzie T-krotnie i wszedzie tam, gdzie f pojawia si¢ w funkcji
G(f), zostaje zastapione przez fT.

MozZzemy wigc napisac:

gty=1IWT) = T-G(fT) = (2.38)
= TSa(fT) (2.39)

&0

A

U
» t
2 0 2

Rys. 2.23

Transformata Fouriera 37




(@) &

r Y
U
>t
2 0 2
(®) ¢(3)
r'
U
6 0 6 > !
(©) 2(3+2)
s
U
— 1
-8 0 4

t
Rys. 224 a - () b - g(3); c - g(? +z)

.Transf'ormata przebiegu II(#/T) ma, jak mozna zobaczyé w tablicach, takie
samo widmo Jak. pokazane w przykladzie 2.3. Przyklad ten ilustruje, jak mozna
skorzysta¢ z tablic przy poszukiwaniu widma sygnalu g(r) o znanym widmie, ktéry
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poddano jednemu lub wigkszej liczbie przeksztalcei. W tym przypadku zobaczyli$my,
jak widmo przeskalowanego w czasie sygnalu g(f) moina uzyska¢ wykorzystujac
standardowe tablice transformat.

Inna operacja, jakiej mozna poddaé sygnal g(f) jest przesunigcie w czasie.
Niech impuls prostokatny z rys. 2.14 dozna przesuni¢gcia w dodatnim kierunku
osi czasu o warto§¢ T, jak na rys. 2.22. Uzyskamy tym sposobem nowa funkcje

g () przy czym:

g =g@=T)

Zdarzenie w chwili ¢ réwnej f, pojawi si¢ teraz w chwili #,4+7. Tak musi by,
gdyz dla danego zdarzenia amplituda funkcji g(r—7) w chwili ¢ musi byé taka
jak funkcji g(#).

Cwiczenie sprawdzajace 2.5 Przebieg g(f) jest postaci jak na rys. 2.23. Zostal on

przesunigty w czasie o wartos¢ —5 tak, iz g @ =g@t+5).

a) Naszkicowaé przebieg g’ (¢).

b) Wyznaczy¢ transformate Fouriera G'(f) za pomoca tablic.

¢) Poréwna¢ odpowiedZ uzyskana w punkcie b) z odpowiedzia uzyskang przy wykorzys-
taniu podstawowych wiasciwosci transformaty Fouriera.

Jak juz zaznaczono, sygnal mozna poddawac operacjom wielokrotnym. Rozwazmy

przyktad 2.6.

PRZYKLAD 2.6

Przyjmujac, iz funkcja g(f) ma postaé jak na rys. 2.24a, wyznaczy¢ przebieg funkcji
g(t/3+2).

ROZWIAZANIE

Przy pewnej wprawie mozna w wielu przypadkach zapisa¢ nowa funkcje bezpoSrednio,
rozpatrujac kazda pojedyncza operacje, jakiej poddano sygnal g(f). Nalezy jednak
postepowaé uwaznie. Zauwazamy np., iz funkcje g(f) przeskalowano przez 3,
a nastgpnie przesunigto (w lewo) o 2 jednostki. Po przeskalowaniu otrzymujemy

g
A

Rys. 2.25
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sygnat jak na rys. 2.24b, Stosujac teraz przesuniecie o + 2 uzyskujemy wynik w postaci
g(t/3+2) z rys. 2.24c. Poniewaz obie operacje sa liniowe, mogliSmy ich dokonad
w porzadku odwrotnym: przesunigcie a nastepnie skalowanie; wynik bylby taki sam.
Proponujemy sprawdzi¢ to w formie ¢wiczenia.

Cwiczenie sprawdzajace 2.6 Wyznaczy¢ widmo sygnatu g(#/4—3) postugujac
si¢ tablicami transformat Fouriera wiedzac, ze sygnal g(r) ma posta¢ jak na rys. 2.25.

24 ODWROTNA TRANSFORMATA FOURIERA

Wigkszo$¢ operacji matematycznych ma charakter dwustronny w tym sensie, iz
mozna odtworzy¢ funkcje stanowiaca oryginal dokonujac operacji odwrotnej. W ra-
chunku rézniczkowym sa to odwracalne operacje rézniczkowania i catkowania.
W przypadku transformaty Fouriera, uzywanej dla przeksztalcania zaleznosci cza-
sowych w dziedzing czestotliwosci, mozna dokonywaé odwrotnej transformacji
Fouriera celem znajdowania przebiegu bedacego reprezentacja czasowa danego
widma czestotliwosciowego. Odwrotna transformata Fouriera jest zdefiniowana
wzorem:

g = T G(f) ™ dt (2.40)

PRZYKELAD 2.7

Wyznaczy¢ czasowa reprezentacje widma UT Sa(fT) uzywajac odwrotnej transformaty
Fouriera.

< si Ty .

g(t = UT | El(’T;—)eﬂ”f'df 2.41)
ROZWIAZANIE
Podstawiajac do réwnania (2.41) wyrazZenie:

™" = cos2nft+ jsin 2nft (2.42)
otrzymujemy:

U (% sinzftcos2r % sinzftsin 2
90 =—(] ——f’f !+ [ S sin 2nft ;‘" it df) (2.43)

Prawa funkcja podcatkowa we wzorze (2.43) jest nieparzysta jako iloczyn dwu funkcji
nieparzystych. Catka z funkcji nieparzystej w przedziale (—oo,c0) jest réwna zeru.
Mozna ja zatem opusci¢, a lewa catke z funkcji parzystej zapisaé jako dwie catki wziete
W przedziale (0, 00). Wzdr (2.43) uzyskuje postac:

U °J? sin nft cos 27ft d

g(t)=270 7

(2.44)
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Mamy tozsamos¢:
sin 7ft cos 2xft = % [sin(2zft + =ft) — sin 2nft — nfD)] (2.45)

po podstawieniu ktérej wzor (2.44) przybiera forme:

0 si T U <% sin[n2t—T)f]
o) = U 7 sin[z 2+ 1) f] ar—Y [7( f o 2.46)
T o f T % f
Biorac pod uwage standardowa calke:

l, a>0
2

°J‘.’ sinax dx = 0, a=0

5 X
~ﬂ—, a<9
2

Oznaczmy we wzorze (2.46) lewa catke przez I, a prawa calke przez I, uzyskujac zapis:

U
g =— (I, —1h) (2.47)
przy czym:
Dla —co<t< —TRmamy I, = —n/2, I, = —n/2,astad [,—1, = 0

Dla — TR <t< TR mamy I, =72, I, = —nal2,astad I, -1, =71
DlaTR <t<ocomamyl, =7n/2,I,=n/2,astad],—1, =0

Sygnat g(¢) ze wzoru (2.47) jest wigc postaci:

U T T
= —7n= - < — (2.48)
g 7 U dla > <1<
Transformata odwrotna widma UT Sa(fT) jest wigc réwna UII(/T). Transfoq:nate
Fouriera funkcji UTI(#/T) znaleZliSmy juz w przykladzie 2.3 i teraz. pokazaliSmy,
ze jak nalezalo oczekiwaé odwrotna transformata Fouriera z UT Sa(fT) jest taka sama.

2.5 SPLOT

W stosunku do sygnalu mozna w zasadzie zastosowaé dowolna operacje m.aterflatyczna-
Przekonali$my si¢ juz, jak za pomoca catkowania mozna przechodzi¢ z dzwjdzmy czasu
w dziedzing czestotliwosci i na odwrét. Typowymi operacjami stosowanymi do sygpalu
sa: dodawanie, odejmowanie, mnozenie i dzielenie (choé to ostatnie moze by¢ uwazane
jako mnozenie przez liczbe mniejsza niz 1).

Wiemy juz, ze jeSli chodzi o model systemu telekomunikacyjnego pokazany
w rozdziale 1, to kanalowi mozna przypisa¢ transmitancj¢ stanowiaca matematyczng
relacje pomiedzy wyjsciem K(f) a wejsciem G(f). Jesli sygnal reprezentowany
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przez G(f) zostaje przylozony na wejScie kanatu, to jego wyjscie K(f) wyraza si¢
zaleznoscia:

K(f) = G()-H(P (2.49)

Na tej podstawie mozna wyznaczy¢ k(f) jako odwrotng transformate Fouriera z K( .
W pewnych przypadkach G(f) lub H(f) moga nie by¢ znane lub ich iloczyn moze
by¢ trudny do retransformacji. Mozna wéwczas tatwiej wyznaczyé k(f) w nastepujacy
sposoéb:

k(= F'G)-H(N = (2.50)
= | G(N)-H(H)He™df 2.51)

gdzie symbol % ~! stanowi skrét operacji ,,odwrotna transformata Fouriera”.

Catkowanie iloczynu we wzorze (2.51), gdzie wystepuja dwie funkcje zmiennej
f, moze zosta¢ dokonane za pomoca zmiennej fikcyjnej, ktéra oznaczymy przez u.
Wyrazajac G(f) w formie transformaty Fouriera mozemy napisac:

kO = [ [] gGe™au]H(f)e™ o 2.52)

Zmieniajac kolejnos¢ catkowania otrzymujemy zaleznosé:
k(= [ gw[ [ H(f)e™ ! df]du (2.53)

Poréwnujac wzory (2.53) i (2.40) stwierdzamy, Ze wyrazenie w nawiasach kwadratowych
jest po prostu odwrotna transformata Fouriera z H(f) przesunieta w czasie o warto$c u.
Dlatego mozemy napisag:

H(f)e 7™ = h(t—u) (2.59)
k(® = T g(u)-h(t—u)du (2.55)

Réwnanie (2.55) wyraza operacje matematyczna znang pod nazwa splotu. Zatem
mnozeniu w dziedzinie czestotliwosci odpowiada splot w dziedzinie czasu. (Jest to
operacja przemienna w tym sensie, ze zachodzi relacja przeciwna — splotowi w dziedzinie
czgstotliwosci odpowiada mnozenie w dziedzinie czasu.) Operacje splotu oznacza sie
gwiazdka, a nie znakiem mnozenia. Rysunek 2.26 pokazuje tworzenie splotu, jako
operacji alternatywnej w stosunku do mnoZenia.

Jak widzimy, chcac otrzymaé widmo K(f) nie trzeba mnozy¢ widma wej-
Sciowego przez transmitancje, mozna si¢ postuzyé odwrotnymi transformatami Fouriera
z G(f) i H(f). Ich splot daje poszukiwana odpowiedz k(r). Aby otrzymaé¢ widmo
wyjSciowe K(f) wystarczy teraz obliczy¢ transformate Fouriera z k().

42 Przetwarzanie sygnatow

G(f) ——— H( PX(f) = G(NH(S)
Odwrotna Odwrotna Tran§formacja i
transformacija transformacja Fouriera
Fouriera Fouriera
h(t)
e Splot w———p (1) *A(f) = k(1) —

I & I
L

Rys. 2.26 Splot

Splot i mnozenie nie sa identyczne, cho¢ sa w pewnym sensie operacjami
komplementarnymi. Ich wzajemna relacja jest nastepujaca:

G(f)-H(f) = gO*h(D (2.56)
g(®-h( = G(H)*=H(f) (2.57)

Splot jest zdefiniowany zaleznoScia:

g(O*h(t) = T gwh(t—u)du = (2.58)
= ofo gt—u)h(t)du (2.59)

przy czym g(u) oznacza to samo co g(f), gdzie ¢ zastapiono zmienna fikcyjna u.
Nastepujacy przyktad wyjasnia sposéb wyznaczania splotu dwu sygnalow.

PRZYKELAD 2.8
Wyznaczy¢ splot dwu sygnatéw g(r) i h(f) przedstawionych na rys. 2.27a.

ROZWIAZANIE
Krok 1
Wprowadzi¢ zmienna fikcyjna, aby utworzy¢ g(u) i h(w), jak na rys. 2.27b.
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Rys. 2.27¢

Krok 2

Utworzyé g(r—u), jak na rys. 2.27c. Jest to po prostu g(—u), lustrzane odbicie g(u)
wzgledem osi pionowej, przesunigte w prawo o wartos¢ z.

Krok 3
Umiesci¢ g(r—u) i h(u) we wspélnym ukladzie wspétrzednych, jak na rys. 2.27d.
Nastepnie przesunaé g(r—u) wzdluz osi poziomej od u = —oco do u = +o0o0 przy

odpowiedniej zmianie t. Uwaznie przygladajac si¢ rysunkowi 2.27d zauwazamy, iz
WYystepuja tu trzy rézne sytuacje, pokazane na rys. 2.27e. Gdy g(t—u) przesuwa si¢
stopniowo od lewej strony, cze$ciowe nakladanie si¢ wykres6w zachodzi od momentuz
gdy ¢ przekroczy 1. Wykresy calkowicie zachodza na siebie, gdy ¢ > 1,5. Kiedy ¢ dalej
wzrasta, nakladanie si¢ wykreséw znéw staje si¢ czesciowe, gdy ¢ = 2, az przy t > 2,5
oba wykresy przestana si¢ pokrywac.
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Krok 4

Wyznaczy¢ splot wiedzac, ze:
gyxh(n = [ g@t—wyh(t)du (2.60)

Calka splotu jest réwna polu pod krzywa iloczynu g(t—u) oraz h(u). Ten iloczyn jest
oczywiécie réwny zeru dla + <11 ¢t > 2,5 gdyz na zewnatrz przedzialu 1 <7< 2,5
krzywe nie zachodza na siebie i ich iloczyn wynosi zero. Na podstawie rys. 2.27e
mozemy zatem napisac:

t
Je2du, 1<t<15 (2.61)
1
t
g(Oxh(t) = J e 2du, 15<t<2 (2.62)
t—0,5
2
| e w2du, 2<r1r<25 (2.63)
t—0.5

Zauwazmy, iz we wzorze (2.61) calkowanie zaczyna sig od t = 1, gdyz dla ¢t < 1 catka
jest réwna zeru. We wzorze (2.62) dolna granica calkowania wynosi r—0,5, co stanowi
lewy brzeg funkcji g(t—u) i musi by¢ réwna 1 dla r = 1,5. Ta granica odpowiada
lewemu brzegowi funkcji g(t—u) przesunigtej w prawo od u = 1 do u = 1,5. Granica
catkowania stopniowo odcina dolna granice calkowania, gdy g(f—u) zostaje przesuwana
w prawo. Gorna granica catkowania zostaje ustalona przez jej warto$¢ kraficowa ¢ = 2.
Wreszcie, zgodnie ze wzorem (2.63), lewy brzeg funkcji g(t—u) ogranicza zakres
catkowania od # = 1,5 do u = 2 wyznaczajacego gorna granice catkowania dla wszystkich
u. Tutaj jak uprzednio dolna granica calkowania wynosi t—0,5 a gérna granica jest
réwna t = 2.

Moina teraz dokoriczy¢ catkowania we wzorach (2.61), (2.62) i (2.63), uzyskujac wynik
operacji splotu g(¢) i h(r):

2 —=3t7,—3u\t
3 e (e”"N, 1<r<1,5 2.64)
2 —3r¢ 3uNt

giprh(® = | e o, 15<1<2 (2.65)
2 —~3t¢ ,3u\2
T Eos  2<1<25 (2.66)
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Podstawiajac granice otrzymujemy:

%(1—e‘3’(’_“) , 1<r<1}5 (2.67)

2
?e~3t(e—3t_e3t e].S),

g(tyxh(t) =
= 0,5179, 1,5<t<?2 (2.69)

—i—e‘” (€7 —1), 2<1<25 (2.70)

\

Wyniki opisane wzorami (2.66) i (2.67) zilustrowano na rys. 2.28, aby pokazac obrazowo
operacje splatania g(#) i h(2).

W omawianym przykladzie g(f) $wiadomie wybrano tak, aby jej warto§é
zmieniala sie¢ w duzym zakresie, co pozwala latwiej objas$ni¢ proces splatania
przebiegéw. Wiele prostszych zadadi tego typu mozna rozwiazywa¢ po nabyciu
odpowiedniej wprawy w wyznaczaniu splotu w sposéb graficzny, bez uciekania
siec do calkowania przedzial po przedziale, jak to mialo miejsce w przykladzie
wlasnie oméwionym, gdzie bylo to dosy¢ skomplikowane. Jak wynika z rys.
2.28, sygnal splotu nalezy do przedzialu od r =1 do ¢ = 2,5. Przedzial ten jest
suma przedzialéw zajmowanych przez sygnaly g(f) i h(f). Zjawisko to zawsze
wystepuje i jest czesto okreSlane jako ,rozpraszanie” lub ,rozmazywanie” (ang.
spreading, smearing). Dokladnie taki sam wynik otrzymuje si¢, cho¢ po nieco
innych rachunkach, gdy zamiast g(t—u) poddaé lustrzanemu odbiciu i przesunigciu
funkcje A(r). Proponujemy Czytelnikowi powtdme rozwiazanie przykladu 2.8 tym

) IGREG!

Lo+

054

: ! + t — !
0,5 1,0 1,5 2,0 2,5

Rys. 2.28 Przebieg splotu g () i k()
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Rys. 2.29

wiagnie sposobem. Splot mozna wiec interpretowaé graficznie jako sumowanie
pokrywajacych si¢ pél, gdy jeden sygnat jest przesuwany wzgledem drugiego.

Cwiczenie sprawdzajace 2.7 Wyznaczy¢ splot dwu sygnaléw z rys. 2.29 postugujac si¢
metodg catkowania oraz graficznie.

26 FILTRY ANALOGOWE

F.iltrem nazywamy uklad przepuszczajacy sygnaty o czestotliwosciach lezacych w ogra-
niczonym zakresie, zwanym pasmem przepustowym, i nie przepuszczajacy sygnaléw
0 czestotliwosciach lezacych poza tym pasmem. Mamy cztery podstawowe rodzaje
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Rys. 2.30 Wyidealizowane charakterystyki filtru
filtréw, a mianowicie dolnoprzepustowe, gérnoprzepustowe, pasmo-
woprzepustowe i pasmowozaporowe (inaczej zerowe, ang. notch). Ich

wyidealizowane typowe charakterystyki amplitudowe pokazano na rysunku 2.30, gdzie
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dolna i gérna czestotliwo§é graniczna jest oznaczona odpowiednio przez f; i f.-
W praktyce zaréwno nachylenie charakterystyki w okolicy czestotliwosci granicznych,
jak 1 jej stalo$¢ w pasmie przepustowym nie sa idealne.

Filtry sa szeroko stosowane w systemach telekomunikacyjnych. Sa one uzywane do
réznych celéw, do ktdrych nalezy selekcja kanatu w systemach wielokanatowych, w ktérych
poszczegdlne kanaly zajmuja sasiednie pasma czestotliwosci. Innym celem stosowania
filtréw jest ograniczanie wejSciowego zakresu czestotliwo$ci odbiornika do pasma
zajmowanego przez oczekiwane sygnaty uzyteczne. Tym sposobem szumy i/lub zaklécenia
o bliskich czestotliwosciach sa tlumione, przez co polepsza si¢ jako$¢ calego systemu.

Filtry moga by¢ pasywne, gdy nie zawieraja elementéw aktywnych, takich jak
np. tranzystory lub uktady scalone. Dwa proste przyklady tego typu filtréw pokazano na
rys. 2.31 wraz z ich charakterystykami amplitudowymi gdzie wida¢, o ile odbiegaja one
od charakterystyk idealnych.

Filtry zawierajace elementy aktywne, zwykle w postaci wzmacniaczy operacyj-
nych, sa nazywane filtrami aktywnymi. Podstawowa zaleta filtréw aktywnych jest
mozliwos$¢ realizacji wszystkich podstawowych czterech typéw za pomoca pasywnych
elementéw rezystancyjnych i pojemnosciowych, R i C, bez konieczno$ci stosowania

(a) R
o—{ }—7—0
Usve c=F= U,
o 0
H() = —2
N T
0 1 w 2 3 4
1
IR L PSR N\ ogf
\\‘
\3
\S
\3
-1 N
log|H(/) \
3
\\
N
2 N
.\
A Y
\
\
3
_ 1
2rCR

Rys. 2.31a Proste filtry (pasywne): a — dolnoprzepustowy RC;
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Rys. 2.31b b — géroprzepustowy RC

indukcyjnosci. W rezultacie filtry aktywne moga by¢ male i lekkie; moga by¢ wigc
umieszczane wewnatrz uktadéw scalonych. Typowy przyklad filtru aktywnego pokazano
na rys. 2.32.
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Rys. 2.32 Aktywny filir dolnoprzepustowy
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2.7 WSTEP DO CYFROWEGO PRZETWARZANIA
SYGNALOW

Cyfrowe przetwarzanie sygnaléw (CPS) zwiazane jest z okresowym prébkowaniem
sygnalow, zwykle za pomoca przetwornika analogowo-cyfrowego (A/D). Ciag prébek
zostaje zamieniony na ciag liczb, jaki moze by¢ poddawany dalszemu przetwarzaniu za
pomocg technik komputerowych. Przetwarzanie sygnaléw dokonywane w technice
analogowej za pomocg ukladéw elektronicznych moze by¢ tak samo dobrze realizowane
cyfrowo w stosunku do sygnaléw cyfrowych uzyskiwanych poprzez przetworniki
analogowo-cyfrowe pod warunkiem, iz zostana spetnione pewne warunki, o ktdrych
powiemy w nastepnym punkcie. Techniki DSP sa bardzo atrakcyjne, gdyz opieraja sie
na oprogramowaniu, przez co ich stosowanie okazuje si¢ proste i wygodne. DSP jest
czegsto tarisze, a takze bardziej niezawodne i precyzyjne od alternatywnych technik
analogowych.

2.7.1 Probkowanie

Przypusémy, ze prébkujemy dowolny przebieg g(r) w sposéb okresowy co T sekund.
Zal6zmy dalej, iz operacja prébkowania jest idealna, przy czym sygnat g(f) jest mnozony
przez sygnal prébkujacy s(f). W praktyce przyjmuje si¢, ze G(f), transformata Fouriera
z g(f), ma pasmo ograniczone do czestotliwo$ci W hercéw.

Sygnat prébkujacy s(f) jest postaci:

5(6) = rep;[6(0)] 2.71)

anacza to, iz s(7) jest funkcja okresowa o okresie 7. W tym przypadku jest to okresowy
ciag delta-funkcji. W wyniku prébkowania w dziedzinie czasu powstaje funkcja k(r),
bedaca iloczynem funkcji g (1) i s():

k() =g® -s(n = 2.72)
= g(t) - repr[6(0)] 2.73)

Celen'l‘ znalezienia widma K(f) mozna obliczy¢é splot G(f) i transformaty Fouriera
funkcji prébkujacej s (f). Biorac wzér C.2.6 z dodatku C mamy pare transformat Fouriera:

1
reprlg(0] < G(f ) repur[8(f)] (2.74)

Kor.zystajac ze wzoru (2.71) i wiedzac, zZe transformata Fouriera delta-funkcji wynosi 1,
mozemy napisac transformate Fouriera z s(f) wystgpujaca we wzorze (2.74):

1
S(f) = 1-——repyr[6(f)] (2.75)

Wobec tego K(f) wynosi:

1
K(f) = G(f)~ 7 repurl8(f)] (2.76)
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Rys. 2.33 Widmo sygnatu sprébkowanego

To widmo K(f) zostalo przedstawione na rys. 2.33 i jest jak wida¢ okresowym
przedtuzeniem widma sygnatu oryginalnego G(f) na calej osi czgstotliwosci z okresem
1T Hz. Aby przesylaé taki sygnal wymagany jest tylko jeden segment widma G(f).
Mozna to uzyskaé przepuszczajac K(f) przez filtr dolnoprzepustowy o czgstotliwosci
granicznej W Hz. Na jego wyjsciu otrzymamy widmo G(f) zeSrodkowane wokét O Hz,
a pozostale przesunicte segmenty G(f) tworzace widmo K(f) zostana odfiltrowane.

Istnieje graniczna warto$¢ czestotliwosci probkowania f; dla funkcji probkujacej
s(f). Gdy stanie sie ona zbyt mata tak, iz 1/T < 2W, to poszczegdlne segmenty widma
G(f) beda na siebie zachodzi¢, jak na rys. 2.34.

Opisane zjawisko zachodzenia na siebie segmentéw widma powoduje, Ze
sktadowe o wyiszych czestotliwoéciach jednego segmentu nakltadaja si¢ na sktadowe
o niskich czestotliwosciach sasiedniego segmentu. Widmo dla danej czestotliwosci nie
pochodzi wéwczas jedynie od oryginalnego sygnatu z pasma podstawowego, lecz zawiera
takze zaklécajace skladowe pochodzace od sasiedniego segmentu. Zjawisko to znane jest
pod nazwa aliasingu. Gdy aliasing si¢ pojawi, oryginalny sygnat zostaje tym samym
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Rys. 2.34 Wplyw zbyt malej czestotliwosci prébkowania
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zaklécony i nie mozna juz go poprawnie zrekonstruowaé. Dla zapobiezenia aliasingowi
trzeba speini¢ kryterium Nyquista. Zgodnie z tym kryterium czgstotliwosé prébkowania
powinna by¢ przynajmniej dwa razy wigksza od najwiekszej czestotliwosci widma
probkowanego sygnatu:

fiz2w .77

2.7.2 Reprezentacja sygnatowa ciagu liczbowego

W ostatnim punkcie pokazaliSmy, jak si¢ prébkuje sygnat g () réwnomiernie z okresem
T. Sprébkowany sygnal mozna opisa¢ za pomoca funkcji g(n) jak na rys. 2.35.
Przedstawia ona ciag amplitud sygnatu g(r) branych dla kolejnych chwil prébkowania
o numerze n. Poniewaz jednak prébka pobierana jest co T sekund, ciag ten moze by¢
nadal uwazany za sygnal w dziedzinie czasu. Do celéw CPS mozna natomiast rozpatrywad
g(n) jako ciag wartosci, lub liczb, znany jako ciag liczbowy. Przyjmujac, Ze przedzial
probkowania T jest dostatecznie krétki, aby speinione bylo kryterium Nyquista, ten ciag
liczbowy zawiera, jak to pokazano juz w punkcie 2.7.1, cala oryginalng informacje
zawarta w sygnale g(f). Niektore standardowe sygnaty cyfrowe reprezentowane w postaci
ciaggéw liczbowych pokazano na rys. 2.36.

Majac do dyspozycji alternatywna forme reprezentaciji sygnatu w postaci ciagu
liczbowego mozna dokonywac cyfrowego przetwarzania sygnaléw za pomoca komputera
lub innych urzadzen zaopatrzonych w mikroprocesory sygnatowe, specjalnie przystosowa-
nych do DSP. Wykonuja one takie typowe dla CPS operacje jak mnozenie, splot,
transformata Fouriera, modulacja, filtracja itd. Kompletny system cyfrowego przetwarzania
sygnaléw skiada si¢ z elementéw pokazanych na rys. 2.37. Wspomnieli$my juz wcze$niej
o potrzebie stosowania przetwornikéw analogowo-cyfrowych (A/D). Précz nich stosowane
sa przetworniki cyfrowo-analogowe (D/A) stuzace do przeksztalcania sygnaléw przetwo-
rzonych cyfrowo z powrotem do postaci analogowe;j. Filiry stosowane w obu typach
przetwornik6w maja charakter dolnoprzepustowy. Filtr wejéciowy dokonuje eliminacji
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Rys. 2.35 Sygnal jako ciag liczbowy
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wszystkich czestotliwosci lezacych powyzej najwyzszej czestotliwoéci sygnatu infor-
macyjnego. Zapobiega to zjawisku aliasingu przy prébkowaniu dokonywanym za
pomoca ADC. Filtr wyjsciowy przepuszcza tylko pozadane widmo, obcinajac wszystkie
skladowe czestotliwosciowe wyzszego rz¢du, jakie moglyby wystapi¢ w trakcie procesu
préobkowania, jak juz pokazano na rys. 2.33.

Cyfrowe przetwarzanie sygnaléw ma szereg zalet. Proces CPS jest bardzo
stabilny i niezawodny, nie podlega dryftom i zmianom parametréw, spotykanym
w niekt6rych ukiadach analogowych. Otwiera takze mozliwo$¢ wykonywania pewnych
operacji niemozliwych do zrealizowania przy przetwarzaniu analogowym. Przyktadowo,
g(n) mozna latwo zapamigtywa¢ w pamieci komputera i dlatego nie zawsze zachodzi
potrzeba przetwarzania w czasie rzeczywistym.

Interesujace jest poréwnanie cyfrowej reprezentacji fali sinusoidalnej z jej
odpowiednikiem analogowym. Za wyjatkiem przypadku, gdy liczba prébek N przypada-
jaca na jeden okres oryginalnej fali analogowej jest doktadnie wielokrotnoscia jej okresu
T, reprezentacja cyfrowa tej fali nie jest okresowa. Nie jest to samo w sobie wada, lecz
jako zjawisko moze spowodowa¢ nieporozumienia przy analizie odpowiednich ciagéw
liczbowych. Jesli tylko czestotliwo$¢ probkowania jest dostatecznie duza, g(f) mimo
wszystko zawiera cala informacje potrzebna do prawidlowego zrekonstruowania
oryginalnej fali sinusoidalne;.

Na rysunku 2.38 pokazano, jak fala sinusoidalna o okresie #, zostaje sprébkowana
i jak powstaja poszczeglne prébki cyfrowe. Zauwazmy, iz w praktyce sygnaly
przemienne (ac) zostaja tak przesunigte przez dodanie skladowej stalej (dc), aby powstat
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Rys. 2.38 Reprezentacja cyfrowa fali sinusoidalnej
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sygnat jednobiegunowy, odpowiedni ze wzgledu na jednobiegunowa c'harakterystyk‘c
wiekSZoéCi przetwornikéw analogowo-cyfrowych (A/D). l.{y.sunek ten J‘asnf) pokazuj’e
oméwiona powyzej sytuacje, gdy czestotliwos¢ prébkowania nie jest dokla‘ldme.wwlokromf)s-
cia czestotliwosci fali sinusoidalnej. W rezultacie prébki bFane od 0 c}o t; nie sa 1d<=:ntyczge Jjak
odpowiednie probki nastepnego okresu od t, 26, np. g(1) 1 g(2) sa pierwszymi PTObk@ dwu
sasiednich okreséw, lecz nie wystepuja dokiadnie w tym samym wzglednm m?nencw CZaS}l
(wtej samej fazie oryginalnej fali analogowej, przyp. ttum.) i dlatego maja rézne wartosci.

2.8 FILTRY CYFROWE

Filtry cyfrowe sa to po prostu filtry realizowane za pomoca tecl?pikj cyfrowego
przetwarzania sygnaléw. Sa dwa rodzaje filtréw cyfrowych. Zacznijmy od filtréw
o skoriczonej odpowiedzi impulsowej (SOI) o schemacie blokowym pokazanym na rys.
2.39. Pierwsza probka, powiedzmy g,, wejsciowego ciagu liczbowego jest mnozona przez
wsp6tczynnik h, i pojawia si¢ na wyjsciu filtru jako k,. (Z uwagi na brak sy-lg.nalu w czasie
okresu probkowania, Zadne probki nie dochodza na wyjécie poprzez mnozniki od 4, do h;.)
Kazda z galezi od hy do h; nazywa si¢ odczepem. W ukladzie mamy ponadto szereg
elementéw opéZniajacych o czas T bedacy okresem prébkowania w odbiorniku. Impuls
wejéciowy g, dochodzi do uktadu mnozacego h, po jednym okresie opéZnienia, kiedy to
prébka g, pojawia si¢ na wejsciu. Dlatego w chwili # = 0 na wyjSciu mamy sygnat k, réwny
goho. Dla t réwnego T, sygnat wyjsciowy k; jest réwny goh, plus czynnik g, h, od nowego
impulsu wejéciowego. Ten proces trwa przez czas T i Czytelnik moze go przesledzi¢
wyznaczajac k;, k; itd., az do otrzymania petnej odpowiedzi czasowej filtru SOL

Na podstawie zaleznosSci podanej w punkcie 2.7 mozemy wywnioskowac, Ze
k(n) stanowi splot g(n) i h(n).

k(n) = g(n)xh(n) 2.78)

Sygnat k(n) jest znany pod nazwa sumy splotowej g(n)xh(n). Wyjscie filtru stanowi
sumg iloczynéw g(n) i h(n) dia kolejnych n.

Wejscie

Wyjscie

K(n)
Rys. 2.39 Filir SOI
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. Aby‘zbadac‘: charakterystyke czestotliwosciowa filtru potrzebny jest sygnat
o stalej a'mphtudzie i nieograniczonym zakresie czestotliwosci. Mozna go uzyska¢ za
pomoca impulsu 5(¢f). WeZzmy pod uwage ponownie filtr pokazany na rys. 2.39.
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Rys. 2.40 Odpowiedz filtru SOI
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Wejscie

Wyijscie

k(n)

Rys. 2.41

Przyjmiemy, ze mnozniki A, i k; sa ujemne. Wyjscie takiego filtru pokazano na rys. 2.40.
Po czasie 3T od pojawienia si¢ pierwszego impulsu wyjScie filtru pozostaje réwne zeru.

Filtr SOI jest tak nazywany, gdyz jak zobaczyliSmy odpowiedZ tego filtru
wygasa po N prébkach od pojawienia si¢ pierwszego impulsu wejSciowego, gdzie N jest
po prostu liczba elementéw opézniajacych, lub odczepéw. Oznacza to wiasnie, Ze jest
to filtr o skorczonej odpowiedzi impulsowej. Na rysunku 2.39 pokazano zarazem
spos6b realizacji filtru SOI Potrzebna jest struktura wykonujaca mnozenia (przez kazdy
ze wspélczynnikéw wagi), dodawania i kolejne zapamigtywanie przychodzacych
impulséw. Zapamietywanie impulsu w postaci liczby przez ustalony okres op6Znienia,
dodawanie i mnozenie naleza do typowych operacji mozliwych do zrealizowania
w postaci uktadowej, za pomoca komputera lub wyspecjalizowanego systemu DSP.

Cwiczenie sprawdzajace 2.8 Naszkicowa¢ odpowiedZ impulsowa filtru SOI pokazanego
na rys. 2.41. .

Na rysunku 2.42 pokazano filtr o nieskoriczonej odpowiedzi impulsowej
(NOI) z trzema odczepami. W odréznieniu od poprzednio rozpatrywanego filtru SOI,
wszystkie trzy odczepy tworza petle sprzezenia zwrotnego z wejsciem filtru, a nie
sprz¢zenie w przéd wystepujace w filtrach SOL

Odpowiedz impulsowa filtru NOI jest trudniejsza do wyznaczenia, niz w przypadku
filtru SOI. Na podstawie podanego rysunku mozna wypisaé wyrazenie dla k(n) W postaci:

k(n) = g(0)+[g®1A (1) +[g(0)R(D]A(1) +[g(0]A(2) +
+[g@h() A1)+ g0 R()]1A (1) + [g(O)R(D]A(2) +
+[g(O1A(3)+[g@) R AR+ g0 R(2)A(1) +
+9(0hQ)h(D) +g0)r(3)A(1)+[g(O)R(DA(1) +
+g(O@hD1h(2)+[g0)h(1)]1A(3) itd.

2.79)
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Wejscie g(n) R m R Wyjscie k(n)
Ll VW L
A
Y
h(3) h2) k(1)
T —4 T < T
Rys. 2.42 Filtr NOI
Te odpowiedZ przedstawiono na rys. 2.43, gdzie:

k(©0) = g(0)
k(1) = [g(O@)]A(1)
k(2) = [g(O)R(DIA(1) +[g(O)]A(2) (2.80)

kB3) = [g(0)h(1)A(1) +g0)R(21 A (1) +[g(O) A(1)]h(2) +[g(0)] ~(3)
k(@) = [gORr1AMDA1) +gO)A(2) (1) +g(0)R(2)h(1) +g(0) R(3)h(1) +
+[gOr(A1D) +g(0)R(D]A(2) + [g(0) (D] A(3) itd.

Aby zaprojektowaé filtr cyfrowy przy zalozonych wymaganiach na czestotliwo$é
graniczna i nachylenie charakterystyki, mozna wybra¢ jedna ze znanych charakterystyk
filru analogowego, jak np. charakterystyke Czebyszewa danego rzedu. Majac te
charakterystyke jest matematycznie mozliwe (np. za pomoca z-transformaty) wy-
znaczenie odpowiadajacej jej charakterystyki filtru cyfrowego, w postaci ciagu
liczbowego. Na tej podstawie latwo juz podaé strukture filtru, mozliwego do
zrealizowania w formie uktadowej, a czeSciej w postaci programowej z uzyciem
dogodnej platformy CPS. Taka metoda projektowania jest jednak matematycznie
uciazliwa i podatna na bledy. Technika cyfrowego przetwarzania sygnaléw rozwineta
si¢ jednak juz na tyle, ze producenci oprogramowania CPS oferuja wiele pakietéw
stuzacych do projektowania filtréw, pozwalajacych bezposrednio okres§li¢ liczbe
odczepéw i ich wagi, przy zadanych wymaganiach na filtr. Technika ta pozwala na
zaprojektowanie filtru NOI, zawierajacego przy tych samych parametrach mniejsza
liczbe odczepéw. Filtry NOI maja jednak w poréwnaniu do filtréw SOI gorsza
charakterystyke fazowa.

Cwiczenie sprawdzajace 2.9 Naszkicowac odpowiedZ impulsowa filtru NOI pokazanego
na rys. 2.44.
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Rys. 2.43 OdpowiedZ impulsowa filtru NOI
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Analiza fourierowska pozwala na okre$lenie zwiazku miedzy reprezentacjami sygnatu
W dziedzinie czasu i czestotliwoéci. Szereg Fouriera pozwala wyznaczyé widmo sygnatu
okresowego w dziedzinie czasu. Do wyznaczania widm sygnaléw nieokresowych
postugujemy si¢ natomiast transformata Fouriera. Odwrotna transformata Fouriera
pozwala z kolei wyznaczy¢ czasowa postaé sygnalu na podstawie jego widma.
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Wiele sygnaléw ma postaé standardowa lub moze by¢ przedstawionych w postaci
pewnej ich kombinacji. W takich przypadkach mozna cz¢sto uniknaé diugich rachunkéw
wymaganych przy analizie fourierowskiej, gdy korzystamy z opublikowanych tablic
szeregéw i transformat Fouriera. Gdy sygnal jest ciagly w czasie, jego widmo jest
skoficzone i vice versa. Ta wiadciwo§¢ jest uzyteczna przy rozpatrywaniu szerokoS$ci
pasma danego sygnalu.

Splot i mnozenie sa odwrotnymi, a wigc dualnymi operacjami przetwarzania
sygnaléw. Splot w jednej dziedzinie jest odpowiednikiem mnozenia w drugiej
dziedzinie. Fakt ten okazuje si¢ bardzo uzyteczny, gdyz przy rozwiazywaniu
okre§lonego zadania jedna z tych dwu operacji okazuje si¢ zwykle prostsza do
wykonania.

Znane sa filtry realizujace szeroki zakres charakterystyk o okres§lonych
pasmach przepustowych lub zaporowych. Filtry takie moga by¢ pasywne, aktywne lub
cyfrowe.

Cyfrowe przetwarzanie sygnaléw opiera si¢ na technice prébkowania, po-
zwalajacej na sprowadzenie sygnalu do postaci cyfrowej. W tej postaci, sygnat jest po
prostu ciagiem liczb i mozna go dalej przetwarza¢ cyfrowo rozmaitymi sposobami,
opartymi z reguly na technice komputerowej. Cyfrowe przetwarzanie sygnaléw jest
zwykle tafisze i zapewnia wigcksza dokladnos¢ i niezawodno$¢ niz inne metody. Niektére
techniki przetwarzania mogg by¢ zreszta realizowane jedynie droga cyfrowa. Jednym
z najczgsciej stosowanych rodzajow cyfrowego przetwarzanie sygnaléw jest filtracja
cyfrowa.

Mozna w tej technice zrealizowaé znakomite filtry, czgsto znacznie lepsze od
ich analogowych odpowiednikéw. Mamy dwa podstawowe typy filtréw cyfrowych.
Filtry SOI wyposazone sa w odczepy ze sprzezenmiem ,w przéd”, co prowadzi do
odpowiedzi impulsowej réwnej zeru poza skoficzonym przedziatem czasowym, zaleznym
od liczby odczepéw. W filtrach NOI wystepuje natomiast sprze¢zenie zwrotne dajace
odpowiedZ impulsowa trwajaca w czasie nieskoficzenie dlugo. Oba te rodzaje filtréw
cyfrowych maja okreslone zalety.

Zadania

2.1 Dla kazdego z przebiegéw okresowych pokazanych na rys. 2.45:

a) Sprawdzic, czy istnieje jaki$ rodzaj symetrii.

b) Wyznaczy¢ widma czestotliwo$ciowe podanych przebiegéw czasowych.
Wykorzysta¢ ewentualne symetrie dla uproszczenia rachunkéw. Tam
gdzie to mozliwe, poréwna¢ wyniki z podanymi w tablicach szeregéw
Fouriera.

2.2, Dla funkcji g(f) z rys. 2.46 wyznaczy¢:
a) g(—o
b) g(t/4)
¢) g3—1
d) g(t/4+1)
e) g((t+ 1)/4)
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Wyznaczy¢ transformate Fouriera sygnalu pokazanego na rys. 2.47:

a) za pomoca podstawowych wlasciwosci wynikajacych ze wzoru (2.25);

b) uzywajac tablic transformat Fouriera, biorac pod uwage, ze g(r) moze by¢
rozpatrywana jako para impulséw przesunigtych w czasie.
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2.6.
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Przebieg pokazany na rys. 2.48 jest zdefiniowany zaleznoScia:

0 = e !, t>0
g\ = e, t<0

Wyznaczy¢ transformate Fouriera z g(f) za pomoca wlasciwosci podstawowych.

Sprawdzi¢ wynik uzywajac tablic transformat Fouriera.

Dla kazdej z funkcji pokazanych na rys. 2.49 wyznaczy¢ przebieg czasowy:
a) za pomoca wla$ciwosci podstawowych;
b) gdzie to mozliwe, uzywajac tablic transformat Fouriera.

Naszkicowaé otrzymane przebiegi.

Ze wzgledu na przyklad 2.8 i rys. 2.27, wzér (2.59) moze byé zapisany
w réwnowaznej postaci:

gOxh(® = | g h(t—u)du (2.81)

Powtérnie rozwiaza¢ przyklad za pomoca ostatniego réwnania i wykazaé, ze
wynik jest identyczny jak w przyktadzie 2.8. Do rozwiazania dolaczy¢ kilka
przykiad6w ilustrujacych kazdy etap znajdowania splotu metoda graficzng.
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2.7.

5 — Telekomunikacja
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W wielu systemach radioelektronicznych stosuje si¢ takie przesuwanie widma
sygnalu, aby byto ono ze§rodkowane wokét tak zwanej ,,czestotliwoSci nosnej”, na
ktérej jak méwimy dany system pracuje. Mozna to uzyska¢ splatajac oryginalny
sygnal informacyjny z para delta-funkcji lezacych na czestotliwo$ci nosnej.
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Dany sygnat i czestotliwo$¢ nos$na kanatu radiowego pokazano na rys. 2.50.
Znale7¢ splot obu widm, a nastepnie na odpowiednim rysunku wykazaé, iz
podane stwierdzenia sa stuszne.

2.8. Wyjasni¢ efekt aliasingu i jego zalezno$é od rodzaju widma sygnatu oraz
czestotliwosci prébkowania.

2.9. W odniesieniu do filtréw cyfrowych objasni¢ pojecia:
a) SOI;
b) NOI;

¢) sprzezenie w przdd,
d) sprzezenie zwrotne.
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SZUMY

Podano definicje terminu szum. Zidentyfikowano i zmodelowano pewnq liczbe przyczyn
powstawania szumu, celem ilosciowego potraktowania tego zjawiska w ukladach
elektrycznych. Szum termiczny jest podstawowym rodzajem szumu i dlatego jego
wlasciwosci oraz zwiqzek z temperaturq zostat wyjasniony. Opisano model reprezentujqcy
szum wnoszony przez uktad elektryczny za pomocq skutecznej temperatury szumow oporu
bedqcego Zrodiem szumu. Przedstawiono tez szum typowy dla systemdw radioelektronicz-
nych. Szum odbierany przez anten¢ jest reprezentowany za pomocq réwnowazinej
temperatury szumow, ktdrej typowe wartosci zostaty podane. Pojecie réwnowaznej
temperatury szumow zostato uogdlnione na przypadek wtasciowsci szumowych odbiornika,
opisanych za pomocq temperatury szumow na jego wejsciu. Szum towarzyszy zawsze
sygnatowi mierzonemu w kaidym punkcie wewnqtrz systemu. Wprowadzono pojecie
stosunku sygnat—-szum i pokazano, ze w systemach telekomunikacyjnych dopuszczalny jest
pewien poziom szumu. Alternatywnym parametrem wzgledem stosunku sygnat—szum jest
wspotczynnik szumow bedqcy miarq szumu wnoszonego do systemu przez dany uktad.
Wspdtczynnik szumow pozwala okresli¢ liczcbowo sumaryczne wiasciwosci szumowe
systemu bedqcego kaskadowym polqczeniem pewnej liczby uktadow elektronicznych.

3.1 WIADOMOSCI WSTEPNE O SZUMACH

Szum elektryczny moze zosta¢ zdefiniowany jako niepozadana energia towarzyszaca
sygnalowi w systemie telekomunikacyjnym. Szum towarzyszy kazdemu sygnalowi
mierzonemu w dowolnym punkcie wewnatrz systemu. Szum ten jest wynikiem
kumulowania si¢ pewnej liczby podobnych do siebie a czasem zupelnie réznych
przyczyn, z ktérych wiele zostanie opisane w tym rozdziale. Od razu nasuwa si¢ obawa,
iZ obecno$é szumu w systemie moze okaza¢ si¢ fatalna w skutkach. Cho¢ czasem mQZe
tak by¢, wickszoé¢ systeméw dziata prawidlowo, gdy sygnalowi towarzyszy pewien
ograniczony poziom szuméw. o

Jednym z przyktadéw szumu jest przestuch, z ktérym mamy do czynienia
wowczas, gdy np., podczas rozmowy telefonicznej styszymy jednocze$nie inng rozmowe.
Odmienna forma szumu sa zaklécenia miedzykanalowe spotykane od czasu do czasu
W pewnych systemach telewizyjnych, gdy w nietypowych warunkach atmosferycznych
transmisja uzyskuje wigkszy zasieg od normalnego, interferujac z transmisja lokalna na
zblizonej czgstotliwosci.
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Szumy w systemach telekomunikacyjnych dziela si¢ na dwa rodzaje. Niektore
z nich sa wytwarzane przez czlowieka (sa sztuczne) i moga zosta¢ wyeliminowane
droga lepszego projektowania systemu, jak np., poprzez zmniejszenie szuméw u Zrodla
lub odekranowanie Zrédet zaklécerh od wrazliwych elementéw ukladu., Szumy tego
rodzaju maja wiele przyczyn, takich jak maszyny elektryczne i wylaczniki oraz pewne
typy lamp o§wietleniowych. Takie urzadzenia jak uktady zaptonowe pojazdéw mechanicz-
nych, gdy nie sa odpowiednio zabezpieczone, moga zaktéca¢ odbidr radiowy i telewizyjny.

Wielu innych rodzajéw szumu nie mozna unikna¢ z tego powodu, iZ powstaje
w sposob naturalny. Wszyscy znamy trzaski slyszane w naszym domowym odbiorniku
radiowym podczas wyladowari atmosferycznych. Jest to przyktad szuméw atmosferycz-
nych. Innym Zrédlem szumu jest promieniowanie dochodzace z kosmosu, znane pod
nazwa szumu kosmicznego, emitowanego przez gwiazdy w wyniku zachodzacych na
nich przemian energii. Wiele spo$réd elementéw elektrycznych i elektronicznych
generuje szumy w sposob naturalny. Tym zagadnieniem zajmiemy si¢ w nastepnym
punkcie tego rozdziatu.

3.2 SZUMY ELEMENTOW ELEKTRONICZNYCH

Uklady elektryczne sa zbudowane z elementéw pasywnych i aktywnych. Sygnal
wyjSciowy ukladu jest wynikiem dzialania Zrédet napieciowych lub pradowych. Wiele
uktadéw wytwarza ponadto niepozadane szumy w postaci napigcia lub pradu. Niektére
rodzaje szumu moga by¢ wytwarzane przez elementy uktadu w sposéb opisany ponizej.

3.2.1 Szum termiczny

Wewnatrz przewodnika elektrycznego lub opornika powstaja wolne elektrony generowane
z powodu pobudzenia termicznego. Elektrony te poruszaja si¢ w sposéb przypadkowy,
docierajac do obu jego konic6w w przypadkowych momentach czasu. Powoduje to
z kolei przypadkowe zmiany réznicy potencjaléw migdzy koficéwkami przewodnika lub
opornika, cho¢ warto§¢ Srednia tej réznicy potencjaléw wynosi zero. Szum taki jest
zwany szumem termicznym, gdyz jego energia wzrasta wraz z temperatura.

Na rysunku 3.1 pokazano prosty model opornika i zwigzanego z nim napigcia
szuméw e,. Napigcie szuméw zmienia si¢ w czasie zgodnie z gaussowska funkcja
rozkladu prawdopodobienistwa o warto$ci Sredniej réwnej zeru. Oznacza to, iz jego znak
si¢ zmienia i ze jego widmo jest réwnomiernie roztozone w zakresie czestotliwoéci od
0 do okoto 10" Hz, a wigec duzo wigkszym od uzywanego w systemach telekomunikacyj-
nych. Gdy zewrzemy zaciski opornika, moc szuméw generowanych w oporniku R wynosi:

Moc szumu = 4k7TB 3.1

gdzie: k — stala Boltzmana réwna 1,38 - 1072 W/kHz;

T — temperatura bezwzgledna w kelvinach, K,

B — rozpatrywana szeroko$¢ pasma, np. przyrzadu pomiarowego lub systemu (zauwazmy,
iz dla zachowania zgodnosci oznaczen stosowanych w literaturze bedziemy w tym

rozdziale oznacza¢ szeroko§¢ pasma symbolem B, a nie W, jak to czynimy w innych
rozdziatach).
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R ( bezszumny)

Rys. 3.1 Model szumu termicznego

Napiecie szuméw e, jest dane zaleznoscia:

2

n _ 4kTB (3.2)
R

e, = </ 4kTBR (3.3)

Z réwnania (3.3) widaé, ze napiecie powstajace na zaciskach opornika z powodu
istnienia szumu termicznego jest funkcja temperatury, szerokosci pasma i oporu.

W rzeczywistych systemach wazna jest znajomo$¢ mocy szumu dostarczanego
do obciazenia. W systemach telekomunikacyjnych Zrédto jest zazwyczaj dopasowane do
obciazenia na maksimum mocy $redniej (czynnej). Dysponowalna moc szuméw jest to
maksymalna moc, jaka moze by¢ dostarczona do oporu obciazenia. WeZmy pod uwage

R, ( bezszumny)

oF

Rys. 3.2 Dysponowalna moc szuméw
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Zrédio szum6w i opér obciazenia R, w ukladzie jak na rys. 3.2. Dysponowalna moc
szuméw wydzielana w oporze R; jest réwna:

e:'RL

P=—
EO(RA4RY)?

(3.4
gdzie e, — szum generowany w oporze Zrédla R, w temperaturze 7,. W warunkach
dopasowania, gdy R, = R;, moc P, wyniesie:

2

en
P, = iR, (3.5)
Podstawiajac do wzoru (3.5) e, okre§lone wzorem (3.3) uzyskujemy zalezno$c:
4kT.R,B
P = sfs - 3.
£ 4R, 36
= kT,B 3.7

Zatem w warunkach dopasowania mocy, dysponowalna moc szuméw o zadanej szerokosci
pasma B, wydzielona w oporze obciaZenia, jest znana je§li tylko znamy temperature
oporu Zrédta. W praktyce ,,obciazeniem” moze by¢ np. opér wejsciowy jakiego$ innego
podsystemu.

PRZYKLAD 3.1

Wyznaczy¢ zastgpczy uklad szumiacy reprezentujacy dwa opory R, i R, polaczone
szeregowo, o temperaturach odpowiednio T; i 7).

ROZWIAZANIE

Odpowiedni schemat podano na rys. 3.3. Poniewaz oba napiecia, e, i e, reprezentuja
wartosci skuteczne, mozemy dodawa¢ ich wartosci Srednio-kwadratowe:

el =ei+el = (3.8)

= 4kBT,R, + 4kBT,R, (3.9)
otrzymujemy:

e, = /4kB(T,R, + T,R,) (3.10)

W praktyce oba opory polaczone szeregowo znajduja si¢ z reguly w takiej samej
temperaturze, ktéra oznaczymy przez 7. Mozna zatem napisac:

e, = /4kTB(R,+R;) (3.11)

Szeregowo potaczone dwa opory o tej samej temperaturze zachowuja si¢ zatem jak
pojedynczy opér im réwnowazny.

Widmowa gestos¢ mocy (PSD) szumu termicznego, wyrazona w W/Hz, zilustrowano
wykresem z rys. 3.4, gdzie dla przypadku reprezentacji jednostronnej znormalizowana
wartoS¢ PSD mierzona w watach na herc wynosi 1. Moc przenoszona w pasmie
o szerokoSci B jest wigc réwna nB watéw. Przez analogie do $wiatla bialego, szum
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R;
R=R+ Ry
e,
— ‘_‘—
R,
€ny
o —0

Rys. 3.3

termiczny jest nazywany szumem biatym. Jest tez znany pod nazwa szumu Johnsona,
od nazwiska tego, kto jako jeden z pierwszych prowadzil badania doswiadczalne nad
szumami. »

W przykladzie 3.1 pokazano, ze wypadkowa §redniokwadratowa wartoS¢
napiecia szum6w na zaciskach dwu lub wigkszej liczby oporéw polaczonych sz?r‘egowo
jest réwna sumie ich wartosci $redniokwadratowych. Ta wiasciwos¢ addytyvxfnoscx, wraz
z widmem w postaci szumu bialego, data poczatek innej nazwie uzywane) dla szumu
termicznego, a mianowicie addytywny biaty szum gaussowski (AWQN). o

Systemy spotykane w praktyce nie pracuja w catym zakresie czcsto.thwosm,
w ktérym zachodza szumy termiczne. Przypusémy, ze w warunkach dopasowania mocy,
pomiedzy Zrédiem szumu a obciazeniem umiescimy filtr pasmowoprzepustowy W uktadzie

(@) 4 (b) *

n
n/n2

> —f
0 >/ 0

Rys. 3.4 Widmo szumu termicznego: a — jednostronne; b — dwustronne
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jak na rys. 3.5. Gdy pominaé¢ szum wytwarzany przez sam filtr, widmo szumow
na jego wyjéciu jest iloczynem wejSciowego widma szuméw i charakterystyki
amplitudowej filtru. Moc szuméw na wyjéciu jest réwna polu pod wyjSciowa
krzywa PSD (ktére mozna wyznaczy¢ catkowaniem). Moc ta jest réwnowazna

Moc szumu na wejéciu
(WiHz)
n
2
0 > /
Charakterystyka filtru
srodkowoprzepustowego
4
‘ L
» /
Moc szumu w obcigzeniu Zastepcze pasmo
(WiHz) 4 — T szumow, B

a
2

0 fo

Rys. 3.5 Rownowazna szeroko§é pasma szuméw
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polu pod ,.idealna” krzywa prostokatna PSD o szerokosci pasma B, o takim samym polu,
co nasza rzeczywista wyjSciowa krzywa PSD. Wymieniona warto$¢ B jest znana pod
nazwa zast¢pczego pasma Sszuméw.

3.2.2 Szum Srutowy

Szum $rutowy jest nastepna po szumie termicznym, wazng postacia szumu elektrycznego.
Gdy prad staly przeptywa przez element aktywny (taki jak pdiprzewodnikowy lub
termoelektronowy), wystepuja przypadkowe zmiany pradu nakladajace si¢ na sktadowa
stala. Jest to spowodowane zmiennoScia czasu docierania noSnikéw tadunku elektrycznego
do elektrody wyjsciowej, co jest przyczyna powstawania przypadkowej skladowej
szumowej pradu, jaka dodaje si¢ do skladowej stale;.

W odréznieniu od szumu termicznego, szum Srutowy wystepuje jedynie
w elementach aktywnych. W praktyce mozna jednak przyjac, iz wykazuje on podobne
wlasciwosci, jak szum termiczny i wnosi moc szuméw proporcjonalng do szeroko$ci pasma.
Jego nazwa pochodzi od sposobu, w jaki po wzmocnieniu i detekcji odbiera si¢ go przez
glosnik, gdyz przypomina diwigk wydawany przez Srut spadajacy na metalowa plyte.

Schemat zastgpczy reprezentujacy szum Srutowy diody pélprzewodnikowej
w stanie przewodzenia pokazano na rys. 3.6. Dla czestotliwosci w zakresie do gigahercéw,
warto$¢ skuteczna pradu szumu §rutowego I, spetnia zaleznod¢:

1, = /2q1,B (3.12)

gdzie: g — tadunek elektronu = 1,6 x 107'° C, I, — staty prad polaryzacji, B — szeroko$¢

pasma.
T A

Rys. 3.6 Model szumu Srutowego (diody)
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Zauwazmy, ze szum §rutowy jest proporcjonalny do kwadratu pradu Sredniego
plynacego przez diode. Opér dynamiczny zlacza r, wynosi:

kT
dc
PRZYKLAD 3.2

Dioda péiprzewodnikowa przewodzi prad o wartosci Sredniej réwnej 0,1 mA. Wyznaczy¢
prad szumu powstajacy, gdy szeroko$¢ pasma wynosi 5 MHz.

ROZWIAZANIE
I, = V2ql.B = (3.14)
=2-16-107"°.0,1-10%-5-10° (3.15)
=127 nA (3.16)

Napigcie szuméw spowodowane szumem §rutowym moze zosta¢ wyznaczone
na podstawie schematu danego uk}adu elektrycznego. Rozpatrzmy nastepujacy przykiad.

PRZYKLAD 3.3

Dioda znajdujaca si¢ w temperaturze 27°C przewodzaca prad o wartosci Sredniej 1 mA
jest polaczona szeregowo z oporem obciazZenia 2 kQ). Wyznaczy¢ napiecie szuméw na
oporze obciazenia przyjmujac, iz szeroko$¢ pasma wynosi 200 kHz.

ROZWIAZANIE

Poszukiwane napigcie na oporze obciazenia spowodowane szumem $rutowym mozna
wyznaczy¢ postugujac si¢ schematem zastgpczym pokazanym na rys. 3.7, gdzie u, i u, sa
napieciami na oporze obciazenia, spowodowanymi odpowiednio przez szum S$rutowy
i szum termiczny.

Aby znaleZ¢ u,, trzeba najpierw wyznaczy¢ opér dynamiczny zlacza r; réwny
ry. Ze wzoru (3.13) otrzymujemy:

1,38-107%-300

= - 17
4= 16-10-9-1-10—° 3.17)

= 25,88 Q) (3.18)

Teraz wyznaczamy u;:

ug = lpr, = (3.19)
=1-107%.2588 = (3.20)
= 25,88 mV 3.21)
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R=2kQ
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O
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R =2kQ

Rys. 3.7 a — Schemat ukladu; b — zastepczy schemat szumowy

W podobny sposéb znajdujemy u,:

u, = /kITBR, = (3.22)

=4/1,38-10"2.300-200-10°-2-10° = (3.23)

= 1,287 uv (3.24)

Teraz nalezy znaleZ¢ napigcia generowane niezaleznie przez u, i u, na zaciskach
oporu R, uzywajac dzielnika napieciowego.
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Napiecie na oporze R, pochodzace od u,, ktére oznaczymy przez u., Wynosi:

, 2588 mV-2kQ

= 3.25
“T 588 a2 k0 (3.25)
= 2555 mV (3.26)

Podobnie wyznaczamy:
1,287 pv.-2 kQ

(= = 3.27
“ 72588 Q2 kO (3.27)
= 1,271 mV (3.28)

Napiecie szuméw u, panujace na zaciskach oporu obciazenia jest wartoscia
$rednia z kwadratéw obu sktadowych u! i u}:

Uy = /() + () = (3.29)
= V(25551032 + (1,271 - 10~ = (3.30)
= 2,55 mV (3.31)

W tym przykladzie napigcie szumu termicznego jest o rzad wielkoéci wieksze od szumu
Srutowego, a wigc catkowite napigcie szuméw pochodzi w zasadzie od szumu termicznego.
Taka proporcja szumu termicznego do szumu $rutowego jest dosé typowa dla sytuacji
zachodzacych w praktyce.

3.2.3 Szum migotania

Szum migotania ma miejsce w pélprzewodnikach z powodu defektéw sieci kry-
stalicznej materialu, powodujacych fluktuacje jego przewodnos$ci. Szum Srutowy,
wystepujacy tez w przyrzadach termoemisyjnych, nie jest tatwy do zmodelowania,
gdyz jest inny dla kazdego przyrzadu. Moc tego szumu jest jednak proporcjonalna
do pradu polaryzacji, a odwrotnie proporcjonalna do czestotliwosci. Ze wzgledu
na te ostatnia wlaSciwo§¢ szum migotania jest znany tez pod nazwa szumu
I/f a jego moc maleje wraz z czestotliwoécia. Oznacza to, iz pod wzgledem
widma szum migotania jest skoncentrowany na niskich czestotliwosSciach, a wige
nie ma plaskiego widma jak w przypadku szumu termicznego i z tego powodu
nazywany jest tez szumem rézowym (ang. pink noise, przyp. tlum.). Przy cze-
stotliwosciach powyzej 10 kHz szum migotania moze by¢ pomijany w wigkszosci
Zastosowari.

3.3 SKUTECZNA TEMPERATURA SZUMOW

Dysponowalna moc szuméw wydzielana na oporze obciazenia moze zostaé wyznaczona
za pomocg schematu zastepczego reprezentujacego dany uklad, wynikajacego np.
z zasady Thevenina. Umozliwia on tatwe wyznaczenie mocy szuméw. Gdy jednak
Zrédio jest dotaczone do obciazenia za poSrednictwem innego ukladu, zadanie staje sie

76 Szumy

(@

Ukiad szumiacy
wzmochnienie = G R,

(b)

R(T#+T) J.

Ukfad bezszumny
wzmochnienie = G

Rys. 3.8 Skuteczna temperatura szuméw: a — sie¢ szumiaca; b — sie¢ bezszumna

trudniejsze, gdyz jak to zwykle bywa w praktyce, uklad taki sam wnosi pewne
szumy na zaciski oporu obciazenia. Mamy wiec do czynienia z uktadem pokazanym
na rys. 3.8. .

? Dysponowalna moc szuméw w obciazeniu pochodzaca ze z’rE’)dia i .ukladl}
posredniczacego moze zostaé wyrazona za pomoca temperatury szumow, Zwiazancj
z oporem 7rédta R,, bedacej suma temperatury oporu Zrédia T, oraz temperatury ’Te
zwanej skuteczna temperatura szumoéw ukladu. Skuteczng temperatur.a ‘ szumow
nazywamy temperatur¢ zwiazana z oporem R,, w ktérej moc szuméw w opc1azen1u jest
taka sama, jak wygenerowana przez sam uklad. W warunkach dopasowania mocy:

N, = GN, +N, (3.32)

gdzie N, — szum w obciazeniu pochodzacy z samego uktadu w warunkach dopasowania.

Skuteczna temperatura szumow 77




Rozpatrujac uklad z rys. 3.8b stwierdzamy, ze wielko$¢ N/ reprezentuje szum
na wejsciu, ktéry po przejsciu przez bezszumny uklad wywoluje taka sama warto$¢
szumu N, w oporze obciazenia:

N, =GN = (3.33)
= Gk(T,+1.)B = (3.34)
= GN,;+ GKkT,B (3.35)
N,=GkT B (3.36)
Ostatecznie otrzymujemy wzor:
N,
T = kB (3.37)

z ktérego wynika, Ze skuteczna temperatura szuméw ukladu jest réwna sktadowej mocy
szuméw N, podzielonej przez iloczyn jej wzmocnienia, k oraz szerokoSci pasma.
Zauwazmy, iz temperatura T, nie zalezy od 7T,, gdyz jest ona miara wilaSciwosci
szumowych samego ukladu.

Cwiczenie sprawdzajace 3.1 Pewien uktad ma szeroko$¢ pasma 6 MHz i wzmocnienie
mocy réwne 200. Przyjmujac, Ze moc szuméw na jego wejsciu jest rowna 0,5 pW, a moc
szuméw na wyjSciu wynosi 1008 pW, wyznaczyé skuteczna temperatur¢ szumoéw
ukladu, jesli wiadomo, iz uktad jest dopasowany do oporu obciazenia 50 €.

34 SZUMY W SYSTEMACH
RADIOELEKTRONICZNYCH

Szum na czestotliwosciach radiowych pojawia si¢ w sposéb naturalny. Wytadowania
elektrostatyczne wystgpujace w atmosferze ziemskiej pod postacia btyskawic wywoluja szum
atmosferyczny lub statyczny w zakresie czestotliwosci nie przekraczajacym okoto 20 MHz.
Gdy pojawiaja si¢ wyladowania atmosferyczne, sa one odbierane jako impulsy szumowe
w odbiorniku. Ten rodzaj szumu jest odbierany na duze odlegloéci i dlatego odbieramy duza
liczbe wyladowani na jednostke czasu. W pewnych przypadkach wytadowania sa na tyle
czeste, Ze odbierany szum wydaje si¢ raczej ciagly niz impulsowy. Innym zjawiskiem
atmosferycznym jest szum kwantowy, ktéry staje si¢ znaczacy przy czestotliwosciach
powyzej 10 GHz. Szum kwantowy pojawia si¢ wskutek zmian atomowych i molekularnych
stanéw czastek atmosfery. Ziemia wytwarza ponadto promieniowanie termiczne znane pod
nazwa szumu ziemskiego. Przy czestotliwo$ciach powyzej 200 MHz ten szum staje si¢
Znaczacy, zwigkszajac swe natezenie wraz ze wzrostem czestotliwosci.

Précz zjawisk zwiazanych z Ziemia i jej atmosfera, szum przychodzi takze
z przestrzeni kosmicznej i jest w tym przypadku znany pod nazwa szumu kosmicznego.
Storice jest istotnym Zrédlem szumu zwanego szumem slonecznym generowanym
w zakresie od 100 MHz do okolo 10 GHz. Inne gwiazdy naszej galaktyki tez emituja
promieniowanie na czgstotliwosciach radiowych (RF), lecz z uwagi na znaczne odleglosci
gwiazd od ziemi szum ten jest istotny w zakresie do 1 GHz.
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Nagle zmiany natgzenia pradu, jakie moga pojawiaC si¢ regularnie lub jako
pojedyncze impulsy, maja bardzo szerokie widmo. (Mozna si¢ tego spodziewaC na
podstawie ich transformat Fouriera, znanych nam juz z punktu 2.3.) Zmiany te moga,
przy pojawieniu si¢ dostatecznie silnych pol elektromagnetycznych o czestotliwosciach
radiowych, spowodowa¢ zaklécenia w odbiornikach znajdujacych si¢ w poblizu
radiowych. Tego rodzaju sztuczne interferncje stanowia kolejny przykiad szumu i sa
powodowane szczegblnie przez wylaczanie 7rédet zasilania urzadzen elektrycznych
zawierajacych indukcyjnosci. Wszedzie tam, gdzie istnieje groZba interferencji na
czestotliwo$ciach radiowych (RF) trzeba stosowac specjalne metody thumienia zakiGcen.
Dobra metoda jest przyktadowo dotaczanie odpowiedniego kondensatora na zaciski
przerywacza w samochodowych ukladach zaptonowych celem ograniczenia emisji RF
powodowane;j iskra powstajaca przy rozwieraniu stykow. Sztuczna interferencja wystepuje
na czestotliwos$ciach do setek MHz.

Opré6cz szumu powstajacego w ukladach elektrycznych nadajnikéw i odbior-
nikéw, systemy radioelektroniczne sa szczegélnie podatne na szumy atmosferyczne,
kosmiczne i sztuczne odbierane przez anteng. Szumy wprowadzane za posrednictwem
anteny sa czasem nazywane szumami zewnetrznymi w odréznieniu od szuméw
powstajacych w spos6b naturalny w odbiorniku i zwanych szumami wewnetrznymi.
Obecnos$é szuméw zewnetrznych w systemach radiowych czyni je bardziej narazonymi
na zakl6cenia, niz systemy wykorzystujace linie transmisyjne faczace nadajnik z odbior-
nikiem.

Eaczny efekt promieniowania atmosfery i przestrzeni kosmicznej moze by¢
rozpatrywany jako szum nieba, ktéry z pominieciem przypadku gdy antena jest
skierowana bezposrednio na storice, jest stosunkowo niewielki w poréwaniu do szumu
wewnetrznego. Szum nieba, choé wystepuje w szerokim zakresie czestotliwosci, moze
by¢ uwazany pod wzgledem widma za réwnomierny w stosunkowo waskim pasmie
przenoszenia kazdego konkretnego systemu. Szum nieba jest minimalny w zakresie
czestotliwo$ci mikrofalowych rzedu kilku GHz i dlatego wiele wczesniej zaprojektowantch
system6w satelitarnych pracowalo na takich wlasnie czstotliwosciach, np. 6/4 GHz, aby
wykorzystywac to niskoszumne ,,0kno”. Powyzej 10 GHz szum nieba jest zdominownay
przez szum atmosferyczny, rosnacy wraz z czgstotliwoscia.

Szum nieba odbierany przez anten¢ mozna reprezentowac za pomoca skutecznej
temperatury szuméw T, przy znanej szeroko§ci pasma B, zwigzanej z oporem anteny.
Taka ,temperatura” jest szczegdlnie uzytecznym parametrem przy analitycznej ocenie
wlasciwosci szumowych systeméw radioelektronicznych. T, nie jest réwna temperaturze
samej anteny, lecz jest okre§lana na podstawie pomiaru odbieranego promieniowania
i uwzgledniana w temperaturze szuméw zwigzanej z oporem anteny.

W praktyce, producenci anten moga podawaé T,, na wejsciu anteny jako dana
katalogowa uwzgledniajaca szum nieba i szum anteny. Skuteczna temperatura szumow
moze alternatywnie obejmowaé précz samej anteny réwniez sktadowa szumu pochodzaca
od przedwzmacniacza i linii przesylowe;j (feedera) taczacej wyjscie anteny z odbiornikiem.
W tym przypadku skuteczna temperatura szuméw jest okre§lana na wejéciu anteny do
odbiornika i oznaczymy ja przez T,;. Jest ona bardzo uzyteczna, gdyz wejScie odbiornika
jest dogodnym punktem odniesienia dla reprezentacji skladowej szumowej na wyjsciu,
jako skutecznej temperatury szuméw T,. Warto§¢ temperatury szuméw calego systemu
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Rys. 3.9 Skuteczna temperatura szuméw ukladu pasywnego

otrzymuje si¢ po prostu przez sumowanie obu temperatur, a mianowicie temperatury
anteny 7T, oraz odbiornika 7.

Typowy system telekomunikacji satelitarnej ma skuteczng temperatur¢ szumow
20 K na wyj$ciu odbiornika i 20 K na wyjéciu anteny, w poréwnaniu do odpowiednich
warto$ci 290 K i 2000 K uzyskiwanych w przypadku systemu laczno$ci radiowej
wysokich czestotliwosci (HF). Szumy wprowadzane przez odbiornik satelitarny sa wiec
zdecydowanie mniejsze. Jest to spowodowane gléwnie nizszym stosunkiem sygnal-szum,
uzyskiwanym dzigki znacznej dtugosci drogi transmisji oraz zwiazanemu z tym thumieniu,
co jest charakterystyczna cecha systemu telekomunikacji satelitarnej.

WezZmy teraz pod uwage skuteczna temperature szuméw ukladu pasywnego,
takiego jak feeder antenowy. Uklad pasywny jest reprezentowany w sposéb pokazany na
rys. 3.9 gdzie przyjeto, iz znajduje si¢ on w stanie obustronnego dopasowania. Dlatego
opory: wewnegtrzny Zrodla, wejSciowy, wyjSciowy, a takze opér obciazenia sa réwne
i oznaczone przez R.

Mozna takze zatozyé, ze wszystkie elementy ukladu maja taka sama temperatur¢
fizyczng T. Moc szumdéw dostarczana do obciazenia wynosi:

N, = kTB (3.38)

Moc szuméw na wyjéciu N, zalezy od mocy szuméw na wejsciu N;, wzmocnienia ukladu

oraz mocy szumu wnoszonego przez ten uklad N,. Moc wyj§ciowa szuméw jest zatem
réwna:

N, = GN;+N, (3.39)

W warunkach dopasowania, dysponowalna moc szuméw na wejSciu jest réwna mocy
szuméw wydzielanej w oporze wewngtrznym Zrédia i wynosi:

N; = kTB (3.40)
Wielkosci N, oraz N; ze wzoréw (3.38) i (3.40) mozna podstawi¢ do réwnania (3.39):

kTB = GkTB+N, (3.41)
Stad otrzymujemy:

N, = 1—G)kTB (3.42)
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Na podstawie ré6wnania (3.37) mozna napisa¢ wz6r na skuteczng temperature
szum6éw uktadu:

N,
= — 34
T =Gz (343)
Podstawiajac warto$é N, ze wzoru (3.42) do wzoru (3.43) uzyskujemy wyrazenie:
1-G
=—\T 3.44
-(59) -

W przypadku feedera, ktérego wzmocnienie jest mniejsze niz 1, wzdr (3.44) mozna
przeksztalci¢ do wygodniejszej postaci, poslugujac si¢ wspdiczynnikiem tlumienia
L réwnym odwrotnosci wzmocnienia:

T,=L-1T (3.45)

Cwiczenie sprawdzajace 3.2 Uklad pasywny ma opdr obciazenia 75 Q i wzmocnienie
réwne 0,25. Szeroko$é pasma szuméw wynosi 8 MHz. Uklad jest dopasowany przy
temperaturze otoczenia réwnej 27°C. Wyznaczy¢:

a) skuteczna temperatur¢ szumow ukladu;

b) moc szuméw w obciazeniu;

¢) moc szuméw wnoszona do obciazenia przez sam ukiad pasywny.

3.5 STOSUNEK SYGNAL-SZUM

W przypadku wigkszosci systeméw, o ich przydatnosci dla uzytkownika decyduje nie
bezwzgledny poziom mocy szuméw, lecz jej poziom wzgledny w stosunku do mocy
sygnalu uzytecznego. Stosunek mocy sygnatu do mocy szumu, zwany krétko stosunkiem
sygnat-szum (S/N), okre§lany na wyjsciu systemu, jest bardzo istotnym parametrem,
ktérego definicja jest nastepujaca:
i _ Moc sygnatu (3.46)
N Moc szumu
Dla wielu spotykanych w praktyce systeméw zakres dynamiki sygnaléw jest bardzo
duzy, np. dwa do trzech rzedéw wielkosci, a wigc trzeba uwzglednia¢ zar6wno bardzo
mate jak i bardzo duze wartosci stosunku S/N. Dlatego S/N podaje si¢ zwykle w bardziej
dogodnej mierze logarytmicznej, ktérej jednostka jest decybel (dB), przy czym:

S S
4B = 10logy— (3.47)

Aby sygnal uzyteczny dat sie odtworzy¢ na wyjsciu odbiornika, jego moc
Powinna dostatecznie przewyzszaé moc szuméw. Aby zilustrowa¢ ten fakt moze by¢
UZyteczna nastgpujaca analogia. Dwu ludzi rozmawia ze soba na pewna odleglos¢
W obecnosci halasu wytwarzanego przez mlot pneumatyczny uzywany do naprawy drog.
Mowa reprezentuje tu ,sygnal”, a odglos milota ,szum”. Gdy obaj znajduja sie
dostatecznie daleko od Zrédia hatasu, moga normalnie rozmawiaé, gdyz docierajaca do
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nich moc hatasu jest stosunkowo mata. Gdy beda si¢ jednak zbliza¢ do pracujacego miota,
moc hatasu zacznie wzrasta¢ i aby moc si¢ zrozumie€ zostang zmuszeni do coraz
glo$niejszej rozmowy. Gdy w koficu znajda si¢ tuz obok miota, by¢ moze w ogéle nie beda
juz w stanie stysze¢ si¢ wzajemnie. Jedynie zatem, gdy sygnal przewyzsza szum
o odpowiednia warto$¢, komunikacja moze doj$¢ do skutku. Kiedy poziomy sygnatu
i szumu sa podobne, a z pewnoscia wéwczas gdy moc szumu jest wigksza od mocy
sygnatu, komunikacja staje sie niemozliwa. Jak wida¢, o zadowalajacych wlasciwosciach
szumowych systemu decyduje wzgledny poziom mocy sygnatlu w stosunku do mocy
szumu, a nie ich bezwzgledne warto$ci. Dopuszczalny margines zalezy przy tym od
rodzaju systemu i jest zwykle okreSlany za pomoca subjektywnych testéw. Typowe
wartos$ci dopuszczalnego stosunku sygnal—szum wynosza okoto 50-60 dB dla przekazu
muzycznego wysokiej jakosci, od 16 dB dla mowy o niskiej jakosci do 30 dB w systemach
telefonii komercyjnej, a okolo 60 dB w przypadku transmisji TV dobrej jakoSci.

PRZYKELAD 34

Wzmacniacz ma opdér wyjsciowy 600 € i dostarcza napigcia 250 mV do obciazenia
w warunkach dopasowania. Dla temperatury oporu obciazenia réwnej 27°C i szerokoSci
pasma 10 MHz wyznaczy¢:

a) dysponowalna moc szuméw;

b) moc sygnalu wydzielana w obciaZeniu;

c) stosunek sygnal-szum w oporze obciaZenia w dB.

ROZWIAZANIE
a) Dysponowalna moc szumu:
N=FkTB = (3.48)
=1,38-10"*-300-10-10° = (3.49)
=4,14-107" W (3.50)
b) Moc sygnalu w obcigZeniu:
U2
S = —_— = .
R, (3.5D)
(250 mV)?
=" = 52
600 Q (3.52)
= 0,1042 mW (3.53)
¢) Na podstawie (3.47) piszemy:
S 0,1042 mW
— = 10log|{—————— = .
N Og(4,14- 107 w) (3.54)
= 94 dB (3.55)

Dalsza zaleta wyrazania S/N w decybelach jest wygodne sumowanie sie
warto$ci logarytmicznych wspétczynnikéw S/N poszczegSinych blokéw przy ich taczeniu
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(S/N),ye G,=40 G,=10 G,=8 (S/IN),,,,

Rys. 3.10

kaskadowym, zamiast mnozZenia jakie trzeba wykonywac, gdy stosujemy miare liniowa.
Tlustruje to przykiad 3.5.

PRZYKIAD 3.5

Wyznaczy¢ S/N na wyjsciu systemu pokazanego na rys. 3.10 w mierze liniowej oraz
w dB przyjmujac moc sygnalu wejSciowego 2 mW, a moc szuméw 5 uW. Zalozy¢, ze
kazdy z ukladéw jest bezszumny.

ROZWIAZANIE
2 mW
S/ = = 400 .
(S/N),,. 5w (3.56)
(8/N)y = G3+ G- G, - (SIN),,, = (3.57)
=8-10-40-400 = (3.58)
=1,28-10° (3.59)

Warto$¢ (S/N),,, dB jest réwna (S/N),, plus suma wyrazonych w decybelach wzmocniefi
mocy wszystkich stopni systemu.

2 mW

(S/N)..c = 101og,o W (3.60)

= 101og,, 400 = (3.61)

= 26,02 dB (3.62)
Wzmocnienia kazdego ze stopni w dB sa réwne:

G, = 10log,, 40 = 16,02 dB (3.63)

G, = 10log,, 10 = 10 dB (3.64)

G, = 10log,,8 = 9,03 dB (3.65)
Catkowite wzmocnienie uktadu wynosi:

G=G+G,+G; = (3.66)

= 16,02 dB+ 10 dB +9,03 dB = 35,05 dB (3.67)
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S, =4mW N=4mW G,= S=32W Gy=5
Rys. 3.11

Zatem:
(S/N)yy = (SIN),. +G = (3.68)
= 26,02 dB+35,05 dB = 61,07 dB (3.69)

Cwiczenie sprawdzajace 3.3 Dla uktadu pokazanego na rys. 3.11 wyznaczyé:
a) wzmocnienie pierwszego stopnia;

b) moc szuméw na wejsciu oraz wyjéciu drugiego i trzeciego stopnia;

¢) moc sygnalu na wyjSciu pierwszego i trzeciego stopnia.

Przyjaé, ze wszystkie stopnie sg ,,bezszumne”.

3.6 WSPOLCZYNNIK SZUMOW

Na wejsciu systemu lub jego podsystemu dziala sygnat oraz szum i dlatego wejsciu temu
mozna przypisa¢ okre§lona warto§¢ stosunku sygnat-szum (S/N),,.. Zaréwno sygnal jak
i szum przechodza przez system i podlegaja takiemu samemu wzmocnieniu lub thumieniu
przez kazdy jego stopien. Mozna wiec oczekiwaé, iz wyjSciowy stosunek sygnat-szum
(S/N),,, bedzie réwny wejsciowemu, a wigc nie bedzie on ani lepszy ani gorszy od (S/N),. .
W rzeczywistosci jednak szumy wnoszone przez kazdy kolejny stopiefi powoduja stopniowe
pogarszanie si¢ stosunku sygnal-szum w miare jak sygnal przechodzi przez system.

Szum wprowadzany przez system lub podsystem mozna dogodnie opisa¢ za pomoca
wspétczynnika szuméw, F, ktéry w warunkach dopasowania definiuje si¢ nastepujaco:

Fe wejSciowy stosunek sygnal-szum (3.70)
B wyjéciowy stosunek sygnat-szum ’

_ (SN
(SIN),,
gdzie (S/N),, oraz (S/N),. moga byé bezwymiarowe lub wyrazone w dB. Dlatego

wspolczynnik szuméw tez moze by¢ albo bezwymiarowy jako stosunek dwu wielkosci
bezwymiarowych albo wyrazony w dB.

(3.71)

Gdy wejsciowy S/N systemu jest taki sam jak wyjéciowy, a wiec gdy sam
system nie generuje szumoéw, wspéSiczynnik szuméw jest réwny 1 lub O dB. Jesli
natomiast system wprowadza dodatkowe szumy, S/N na wejsciu przewyzsza S/N na
wyjsciu co oznacza, iz wspiczynnik szuméw jest wigkszy niz 1. Jego wartos¢ wskazuje
wigc, czy dany system jest bezszumny, czy tez nie.

84 Szumy

Skuteczna temperatura szuméw 7, jest zwiazana ze wspoétczynnikiem szumoéw
za pomoC3 nastgpujacego wyrazenia:

T, = T,(F—1) (3.72)

gdzie T, wynosi 290 K co jest temperatura przyjmowana zwykle jako temperatura
odniesienia w danych technicznych urzadzen.

PRZYKLAD 3.6

Dia pewnego systemu moc szuméw na wejsciu wynosi 20 pW, moc sygnatu na wyjsciu 0,4 mW,
a moc szumu na wyjsciu 4 nW. Przyjmujac wzmocnienie systemu réwne 40 wyznaczy¢:
a) SZUm WNOSzony przez system;

b) wejéciowy stosunek sygnal-szum;

¢) wspétczynnik szumow.

ROZWIAZANIE

a) Przy wzmocnieniu mocy réwnym 40, moc szumu na wyjsciu pochodzaca od szumu
wejsciowego wynosi:

=G-N,, = (3.73)

= 40-20 pW = 374

= 800 pW (3.75)
Dlatego moc szumu wnoszona przez system jest réwna:

N,,—N,, = (3.76)

= 4 nW—800 pW = (377

=32 1W (3.78)

b) Znamy moc szumu na wejsciu. Aby wiec okresli¢ wejSciowy stosunek sygnal-szum
trzeba wyznaczy¢ moc sygnatu na wejsciu S,

Sy 3.79)

S, = 2 = 3.

we G

_ 0,4 mw _ (380)
40

=10 pW (3.81)

= See _ (3.82)
(S/N)we - Nwe -
_ oW (3.83)
20 pW
= 500000 lub = 57 dB (3.84)

Wspdtczynnik szumow 85




c) Wspdlczynnik szuméw:

(S/N)y,e
F = SN (3.85)
(S/N),,. = 0.4 mWH0 = (3.86)
4 pW
= 500000 (3.87)
(S/N),,, = 04 mW = (3.88)
4 nW
= 100000 (3.89)
Podstawiajac wzory (3.87) i (3.89) do (3.85):
F = M = (3.90)
100000
=5 lub =7dB (3.91)

Mozna jeszcze sprawdzi¢ obliczenia z punktu ¢). Réznica miedzy (S/N),. i (S/IN),,
wyrazonymi w dB musi by¢ réwna warto$ci wspétczynnika szuméw wyliczonej
w punkcie b), tez w dB. Sprawdzenie to pozostawiamy Czytelnikowi.

Cwiczenie sprawdzajace 3.4 Wyjécie anteny jest dotaczone do przedwzmacniacza
0 wspéiczynniku szuméw réwnym 8 i wzmocnieniu 17 dB. Przyjmujac, ze moc szuméw
na wyjsciu anteny przy danej szerokosci pasma wynosi 12 pW wyznaczy¢:

a) moc szumu w danym pasmie na wyj$ciu wzmacniacza,

Wejscie G L, G Wyjscie

Rys. 3.12 Wspélczynnik szuméw ukladu kaskadowego

b) moc szumu wniesionego przez wzmacniacz.

Rozpatrzmy teraz kaskadowe potaczenie pewnej liczby blokéw, kazdy o wzmoc-
nieniu G lub tlumieniu L (przy czym L = 1/G) oraz wspélczynnikach szuméw jak na
rys. 3.12. Aby wyznaczy¢ wypadkowy wspélczynnik szuméw F catego uktadu okreslony
wzorem (3.70), nalezy zna¢ odpowiednie wartosci stosunku sygnat-szum. Wspélczynnik F
mozna tez okresli¢ z réwnania znanego pod nazwa wzoru Frii, podanego dla ogélnego
przypadku kaskadowego potaczenia n blokéw (stopni):

F,—1 Fy—1 F,—1

F=F+—>2—+ Fo b
' G, G G, GG, ...G,

(3.92)
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gdzie:
G, = 1/L, (3.93)

G, oraz F, reprezentuja odpowiednio wzmocnienie i wspotczynnik szumoéw pierwszego
stopnia ukladu, G, oraz F, drugiego stopnia itd.

Interesujacy i wazny wniosek wynikajacy ze wzoru (3.93) sprowadza si¢ do
tego, iz wspbtczynnik szumow F zalezy gléwnie od pierwszego stopnia ukladu. Gdy
bowiem pierwszy stopiefi ma okre§lone wzmocnienie, jego wspélczynnik szuméw
stanowiacy skladnik odpowiedniego wspétczynnika calego ukladu zostaje zredukowany
w stosunku do warto§ci wzmocnienia G,. Kolejne stopnie, o ktérych zaktadamy ze sa
wzmacniaczami a nie ttumikami, wplywaja znacznie mniej na calowity wspétczynnik
szum6éw uktadu, gdyz ich mianowniki stanowia iloczyny odpowiednich wzmocniet.
Tloczyny te sa zwykle na tyle duze, iz czynia skladowe wspGiczynniki szuméw
pomijalnymi wzgledem F). ‘

Inzynier musi czesto podjaé decyzje, gdzie umiesci¢ wzmacniacz w radioodbior-
niku. Odbierane sygnaty radiowe sa zwykle bardzo stabe i wzmacniacz jest konieczny,
aby wzmocni¢ odpowiednio sygnat docierajacy od anteny poprzez feeder. Moze sie
z pozoru wydawaé nieistotne, czy ten wzmacniacz znajduje si¢ pomigdza antena
a feederem, czy tez nma wyjSciu feedera. Nie ma to oczywiScie wplywu na moc
uzyskiwanego sygnalu. Rozwazmy nastepujacy przyklad.

PRZYKLAD 3.7

Antena jest dotaczona do odbiornika poprzez kabel feedera o stratach 3 dB
i wspélczynniku szuméw 0,25 dB. Na wejscie odbiornika chcemy dotaczy¢ przed-
wzmacniacz o wzmocnieniu 18 dB i wspélczynniku szuméw 1 dB. Przyjmujac
warunek dopasowania, poréwnaé calkowite wspétczynniki szuméw przy dwu pozyc-
jach przedwzmacniacza:

a) pomigdzy antena a feederem;

b) pomig¢dzy feederem a odbiornikiem.

ROZWIAZANIE

Zanim okres§limy wspétczynnik szuméw F kaskadowego potaczenia anteny i feedera za

pomoca wzoru Frii, nalezy wyrazi¢ wzmocnienie i wspétczynniki szuméw w postact

bezwymiarowej na podstawie ich warto$ci w dB.

0,25 dB jest odpowiednikiem alog,,0,025 = 1,059

1 dB jest odpowiednikiem alog,,0,1 = 1,259

3 dB jest odpowiednikiem alog,,0,3 = 1,995

18 dB jest odpowiednikiem alog,,1,8 = 63,096

a) Uklad blokowy, w ktérym feeder poprzedza wzmacniacz pokazano na rys. 3.13a.
Wspélczynnik szuméw tego kaskadowego potaczenia wynosi (3.92):

F,—1
G,

F=F+ (3.94)
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(@
Wejscie G, = 0,501 G,= 63,096 Wyjécie
T | F=1,089 F=1259 [
(b)
Wejscie G, = 63,09 G, =0,501 Wyjécie
1 F=125 [ F=1059 [

Rys. 3.13 a - Feeder poprzedza wzmacniacz; b — Wzmacniacz poprzedza feeder

Podstawiajac odpowiednie warto$ci otrzymujemy:

1,259 -1
F=1059+—"" — =
+ 63.09 (3.95)

= 0,266 dB (3.96)

b) Uklad blokowy, w ktérym wzmacniacz poprzedza feeder pokazano na rys. 3.13b.
Wspélczynnik szuméw tego kaskadowego polaczenia o odwréconej kolejnosci, po
podstawieniu odpowiednich wartosci wzmocnienia i wsp6iczynnikéw szuméw, wynosi:

1,059—1

F=12594+ ——— =
+ 0,501 (3.97)

= 1,389 dB (3.98)

Gdy wigc feeder poprzedza wzmacniacz, wspSiczynnik szuméw wynosi tylko 0,266 dB,
a nie 1,389 dB, co oznacza polepszenie wyjSciowego stosunku sygnal-szum o 1,123 dB.

3.7 PODSUMOWANIE

Szum elektryczny mozna zdefiniowaé jako niepozadana energi¢, jaka towarzyszy
sygnalom w systemach telekomunikacyjnych. Szum ten zawsze wystepuje obok sygnatu
w kazdym punkcie systemu. Szumy w systemach telekomunikacyjnych mozna podzieli¢
na wytwarzane sztucznie oraz pojawiajace si¢ w sposob naturalny. Wiele elementéw
elektrycznych i elektronicznych wprowadza do systemu szumy w naturalny sposdb.

Gléwnym Zrédiem zakiGeen jest szum termiczny wystepujacy w opornikach ze
wzgledu na pobudzenie termiczne. Jest on proporcjonalny do temperatury i szerokosci
pasma. Szum termiczny, tak jak szereg innych rodzajéw szumu wystepujacego
w elementach elektronicznych, moze by¢ modelowany, co pozwala na wyliczenie mocy
szumOw w ukladach elektrycznych. Inny model reprezentujacy szum wprowadzany przez
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uklad elektryczny prowadzi do okre§lenia skutecznej temperatury szuméw. Moc szuméw
wydzielana w obciazeniu, a pochodzaca jedynie od samego uktadu, moze by¢ liczona na
podstawie jego oporu wewnetrznego i skutecznej temperatury szuméw ukladu oraz jego
wzmocnienia. W systemach radiowych pojawia si¢ szum naturalnego pochodzenia, znany
jako szum statyczny, kwantowy, ziemski, a takze kosmiczny i stoneczny. Innym rodzajem
szumu w systemach radiowych sa zakl6cenia sztuczne wytwarzane przez niektére urzadzenia
elektryczne. Laczny efekt naturalnych zjawisk powodujacych szum, wystepujacy na wejsciu
anteny odbiorczej, reprezentowany jest przez skuteczna temperatur¢ szuméw anteny, ktérej
typowe wartosci zostaty podane. Pojecie skutecznej temperatury szuméw wyraza szumy
wytwarzane w odbiorniku w zaleznosci od temperatury szuméw na jego wejsciu. Wejscie to
stanowi wygodny punkt systemu jeSli chodzi o podawanie temperatury szuméw, gdyz rézne
odbiorniki moga by¢ w tym wypadku poréwnywane bezpoSrednio ze soba.

Wprowadzono tez pojecie stosunku sygnal-szum i pokazano, iz system moze
pracowac poprawnie nawet w obecnosci szumu, jesli tylko moc sygnatu przewyzsza moc
szumu o dostateczny margines. Wspélczynnik szuméw stanowi dogodny parametr,
alternatywny wzgledem stosunku sygnat-szum. Pozwala on bowiem oceni¢ wiasciwosci
szumowe calego systemu i obliczy¢ wspélczynnik sygnal-szum dla uktadu bedacego
kaskadowym polaczeniem pewnej liczby blokéw.

Zadania

3.1. Wyznaczyé zastepczy schemat szumowy reprezentujacy dwa opory R, i R, po-
laczone szeregowo, o temperaturach odpowiednio 7, i T,. Wskazéwka:
Zastosowaé twierdzenie Thevenina dla wyznaczenia dwu niezaleznych Zrédel
o silach elektromotorycznych e, i e,. Poniewaz sa to wartoSci skuteczne,
wypadkowa sita elektromotoryczna zastgpczego schematu szumowego e, wyraza

sie wzorem:
e, =+/eites (3.99)
3.2. Dioda jest polaczona szeregowo z oporem o wartosci 4,7 kQ. Przyjmujac

warto$¢ §rednia pradu 2 mA, wyznaczy¢ napiecie szuméw na oporze powstajace
w wyniku szuméw §rutowych i cieplnych. Przyjaé szeroko$¢ pasma 100 kHz
oraz temperature otoczenia 27°C.

33. Wszystkie gwiazdy naszej galaktyki emituja fale radiowe (RF). Rozpatrujac
szum kosmiczny wyjasnié, dlaczego istotny jest jedynie wplyw szumu stonecz-
nego. (Uwaga: tlumienie fali elektromagnetycznej jest proporcjonalne do
kwadratu odlegloéci.)

34, System zawiera stopiefi o wzmocnieniu 100 i skutecznej temperaturze szumc’mf
600°C, potaczony kaskadowo z drugim stopniem o wzmocnieniu 500 i skuteczne}
temperaturze szuméw 3000°C. Sygnalowi wejSciowemu towarzyszy moc szumu
12 pW przy szerokoéci pasma 2 MHz. Przyjmujac, iz caly system jest
dopasowany, wyznaczyc:

a) skuteczna temperature szum6éw obu stopni, odniesiona do wejscia systemu;
b) szum wnoszony przez kazdy ze stopni;
¢) calkowita moc szuméw na wyjsciu systemu.
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N,=100W| G,=20dB G, SIN=20dB | G -3 |[Sy=10W
Rys. 3.14
3.5. Dla ukladu z rys. 3.14 wyznaczy¢ moc sygnatu i moc szumu w kazdym punkcie

systemu oraz wzmocnienie drugiego stopnia. Przyja¢, iz zaden ze stopni nie
wnosi szumu i ze system jest wszedzie dopasowany.

3.6. Wyjécie anteny jest dotaczone do przedwzmacniacza o wzmocnieniu 15 dB.
Przyjmujac, Ze przy znanej szeroko$ci pasma moc szuméw na wejsciu
wzmacniacza wynosi 12 pW, a moc szuméw na wyjsciu wynosi 3 nW
wyznaczy¢:

a) moc szum6w na wyjSciu wzmacniacza spowodowang szumem wejsciowym;
b) moc szum6éw wnoszona przez wzmacniacz;

¢) wspdtczynnik szuméw wzmacniacza;

d) skuteczna temperatur¢ szuméw na wejciu wzmacniacza.

3.7. System sklada si¢ z trzech wzmacniaczy potaczonych kaskadowo, kazdy
0 innym wzmocnieniu. Wyjasnié w sposéb opisowy, dlaczego stosunek
sygnat-szum na wyjsciu systemu jest maksymalny, gdy stopnie sa tak uszere-
gowane, iz kazdy nastepny stopiei ma mniejsze wzmocnienie od stopnia go
poprzedzajacego.

3.8. Odbiornik satelitarny o oporze wyj$ciowym 50 Q ma pasmo 10 MHz. Odbiornik
ten sklada si¢ z anteny o skutecznej temperaturze szuméw 20 K dotaczonej do
przedwzmacniacza o wzmocnieniu 30 dB i skutecznej temperaturze szuméw
4 K. Feeder o thumieniu 1,5 dB jest dotaczony do drugiego stopnia o wzmoc-
nieniu 65 dB i wspdiczynniku szuméw 15 dB. Dla temperatury otoczenia 17°C
wyznaczyc¢:

a) wspdtczynnik szuméw przedwzmacniacza;

b) skuteczna temperature szuméw feedera;

¢) wspllczynnik szuméw systemu bez anteny;

d) skuteczna temperature szuméw calego systemu na wejéciu przedwzmacniacza.

Literatura

Connor, F.R., Noise, wyd. 2, Edward Arnold, 1982. ISBN 0-7131-3459-3.

Schwartz, M., Information Transmission, Modulation and Noise, wyd. 4, McGraw-Hill, 1990. ISBN
0-07-100931-0.

90 Szumy

MODULACJA

Wprowadzono podziat na modulacje amplitudy i modulacje kqta. Modulacja kqta dzieli
sie z kolei na modulacje fazy i modulacje czestotliwosci. Modulacja fazy jest znacznie
mniej rozpowszechniona i w tym rozdziale skoncentrowano si¢ gidwnie na modulacji
amplitudy i modulacji czestotliwosci.

Przedstawiono szczegdtowq analize pelnej modulacji amplitudy wraz z jej
opisem w dziedzinie czasu i czestotliwosci. Zdefiniowano glebokos¢ modulacji i pokazano
jej wpbyw na wiasciwosci szumowe i podziat mocy migdzy fale nosnq i wstggi boczne.
Opisano nieliniowe oraz liniowe metody uzyskiwania modulacji amplitudy, a takie
detektor diodowy oraz demodulacje koherentnq. Wprowadzono tei modulacje amplitudy
bez fali nosnej oraz modulacje jednowstegowq. Podano matematyczng reprezentacje
modulacje czestotliwosci i zdefiniowano pojecie wskainika modulacji. Przedstawiono
widmo sygnatu zmodulowanego czestotliwosciowo i pokazano, Ze jest ono nieskorczone.
Podano zastosowanie funkcji Bessela do wyznaczania praktycznej skoriczonej szerokosci
pasma, opartej na wskazniku modulacji. Do aproksymacji tej szerokosci pasma stosowany
Jjest wzor Carsona.

Wprowadzono te wagskopasmowq modulacje czestotliwosci, ktérq poréwnano
nastepnie 7 modulacjq amplitudy i szerokopasmowq modulacjq czestotliwosci. Tran.?-
misje wielokanatowq z wykorzystaniem pojedynczego lqcza pokazano na przyktadzie
zwielokrotniania z podziatem czestotliwosciowym. Wyjasniono powstawanie efektu
progowego. _

Zajeto sie tez demodulacjq sygnatéw w obecnosci szumu, podajgc oszacowanie
stosunku sygnat-szum na wyjsciu odbiornika. Przedstawiono szczegdtowe poro’wname’
réznych technik modulacji, gtéwnie pod wzgledem ich wiasciwosci szumowych i wymagan
odnosnie szerokosci pasma. Poréwnanie to dotyczy takze systemow pracujqcych w pasmie
podstawowym.

41 MODULACJA AMPLITUDY

Modulacja moze by¢ rozumiana jako proces nakladania informacji bedacej w postaci
sygnatu informacyjnego m (¢) na inny przebieg o wyzszej czestotliwosci, nazywany fa!a
no$na. Jedna z podstawowych przyczyn stosowania modulacji jest przetwar'zam’e
sygnaléw o niskich czgstotliwosciach na sygnaty o dostatecznie wysokich czcs?othwos—
ciach, aby mozna je bylo przesyta¢ na czestotliwosciach radiowych. Jest to niezbedne
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tak w radiokomunikacji, jak tez aby umozliwi¢ wielokanalowa prace systeméw kablowych,
zar6wno na kablach metalowych jak i §wiattowodowych, gdy kazdy kanat ma przydzielone
pasmo czestotliwoSci celem uniknigcia interferencji wzajemne;j.

Sinusoidalny sygnat no§ny mozna zapisaé w ogélnej postaci:
g(t) = Asin(wt+ ¢) 4.1

gdzie: o — pulsacja, czyli czestotliwo$é katowa, ¢ — dowolna faza poczatkowa.
Amplituda A moze by¢ w pewien sposéb modulowana, przez co uzyskujemy
modulacje amplitudy, w skrécie AM. Wzér (4.1) mozna tez zapisad inaczej:

g(t) = Asin 6(2) . (4.2)

przy czym 6(r) jest faza chwilowa i jak wynika z poréwnania ze wzorem (4.1) zalezy
liniowo od czasu:

0(t) = ot+ ¢ 4.3)

Kat 0(r) moze by¢ takze modulowany, co stanowi alternatywg¢ w stosunku do
modulacji amplitudy fali nosnej. Modulacja kata moze zostaé zrealizowana na dwa
sposoby, a mianowicie jako modulacja fazy (PM), gdy modulujemy kat ¢ w taki sposéb,
ze faza chwilowa jest proporcjonalna do amplitudy sygnatu informacyjnego zwanego
inaczej sygnalem modulujacym, oraz modulacja czestotliwosci (FM), gdy czestotliwoéé
Jest zmieniana proporcjonalnie do amplitudy chwilowej sygnatu modulujacego.

Sygnal zmodulowany amplitudowo moze by¢ przedstawiony matematycznie jako:

U, . .
g = (1+ U sma)mt)chmcoCt 4.4
gdzie U.sinw.t reprezentuje fale nos$na, na ktéra naklada si¢ sygnal modulujacy
U,sinw,t. Stosujac tozsamoci trygonometryczne dla pozbycia si¢ iloczynu dwu
skiadnikéw sinusoidalnych przeksztalcamy ¢(f) do postaci:

U U,
gt = Usinw,t+ T’" cos(w,—w, ) t— T’" cos(w, + m,,)t 4.5)

Réwnanie (4.5) zawiera skladowa sinusoidalng U,sinw,?, ktéra jest po prostu
niezmodulowanym przebiegiem nosnym. Dodatkowo wystepuja skladniki znane
odpowiednio jako skladowa sumacyjna i réznicowa, (U,/2)cos(w, + w,)t oraz
(Unf2)cos(w,— w,,)t, nazywane tez gorna i dolng czestotliwoscia boczng. W widmie
dwustronnym wystepuja one jako dwie sinusoidy o pulsacjach +(w,+ ®,,). Opisany
sygnat jest znany jako pelmy sygnal AM, a jego widmo pokazano na rys. 4.1, gdzie
mozna zauwazy¢, ze sygnat ten jest odpowiednikiem splotu sygnatéw sinusoidalnych
0 czestotliwosciach o, i @,,.

W praktyce zmodulowany sygnat jest przebiegiem bardziej zlozonym i zawiera
caly zbi6r czestotliwosci Nazywany pasmem reprezentujacym oryginalna informacje.
Przyjeto taki sygnat AM zmodulowany sygnalem informacyjnym z pasma podstawowego
przedstawia¢ graficznie w postaci jak na rys. 4.2, gdzie f, oznacza najwyzsza czestotliwoéé
sygnatu informacyjnego, zwang takze gérna czestotliwo$cia graniczna.

922 Modulacja

FUNGY
A

U, U, /2
? A
Un/d Un/4 Up/4 Un/4
?: A A A
» a(Hz)
~@, =0y, -0, ~o. o, 0 OOy, ®, ooy,
Rys. 4.1 Widmo pelnego sygnatu AM
Amplituda
4 Peina AM
A
Sygnat
modulujacy
# » Czestotliwosc
o 4 4 feh & fith

Rys. 4.2 Widmo pelnego sygnalu AM (w praktyce)

Latwo zauwazy¢, iz sygnal AM zajmuje pasmo réwne podwdjnej najwstz?J/
czestotliwosci sygnatu informacyjnego. Sygnat modulujacy powinien mie¢ cz?stqtlleosc
znacznie mniejsza od czestotliwo$ci fali nosnej, gdyz inaczej zach(.)dz.l zjawisko
aliasingu oméwione juz w rozdziale 2. Z rysunku 4.1 wynika, 'ze spelnienie warunku
o, = 2w,, zapobiega naktadaniu si¢ czestotliwosci dodatnich i ujemnych sygnalu AM.

Cwiczenie sprawdzajace 4.1 Telefoniczny sygnal mowy zajmuje pasmo oc{ 309 do
3400 Hz i moduluje fale nosna o czestotliwosci 120 KHz. Naszkicowac widmo
dwustronne sygnatu zmodulowanego.

Zanim zajmiemy si¢ sygnalem AM w dziedzinie czasu, rozpatrzmy wylfres
wskazowy reprezentujacy sygnat g(f) pokazany na rys. 4.3. lelk z tego ‘w.ykresu wynl}ca,
omawiany przebieg czasowy jest sinusoida o takiej samej pulsacji Jali fala pozna
i amplitudzie zmieniajacej si¢c w zakresie U.+U,,, skad nazwa modulacji amplitudy.
Przebieg g(r) przedstawiono na rys. 4.4.

Stosunek U, /U, jest nazywany glebokos$cia modulacji m:

U, (4.6)
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Nosna
Uc

/T

Dolna czestotliwo$é boczna Géma czestotliwosé boczna
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Rys. 4.3 Wykres wskazowy pelnego sygnatu AM
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Rys. 4.4 Pelny sygnat AM (w dziedzinie czasu)

Réwnos¢ (4.6) podstawiamy do réwnania
przebiegu AM:

(4.4) i otrzymujemy najczeSciej uzywany zapis
g = (1+msinw,t)U,sinw,t 4.7

PRZYKLAD 4.1

Fala AM ma posta¢:

e = 5(140,5c0s3140¢)sin 27 10%
Wyznaczyé:
a) glebokosé modulaci;

9% Modulacja

b) czestotliwos¢ modulujaca;
¢c) czestotliwos¢ nosna;
d) szczytowa warto§¢ chwilowa fali zmodulowane;j.

ROZWIAZANIE
Z podanego wyrazenia mamy: U. = 5V i fala nosna ma postaé 5sin2710°t V. Dalej:

(lJ]'" sinw,,t = 0,5c0s3140t V

c

a) przez poréwnanie m = 0,5 oraz
b) @, = 3140 zatem: f,, = 3140/2r = 500 Hz
¢) . =2r10°, f. = 2210°2x = 100 kHz.

Un _ 05 U,=05U,=05-5V=25V

d)
szczytowa amplituda chwilowa fali zmodulowanej = U.+U,, = 5425V =75V.

Im wigksza jest amplituda sygnalu modulujacego, tym wigkszy jest zakres
zmian warto§ci miedzyszczytowej obwiedni fali AM, czyli glgbokos¢ modulacii.
W praktyce nalezy dazy¢ do uzyskania sensownej glebokosci modulacji. Gdy m jest
bardzo male, np. mniej niz 0,1; male zmiany amplitudy obwiedni spowodowane szumem
moga okazac si¢ znaczace. Odbiér sygnalu AM sprowadza si¢ do odzyskiwania obwiedni
i w wyniku odtwarzany jest uzyteczny sygnal informacyjny wraz z szumem przez co
stosunek S/N ulega zmniejszeniu. Gdy natomiast m jest dostatecznie duze, minimum
obwiedni moze dotykaé osi poziomej. Przy dalszym zwigkszaniu sygnalu modulujacego
fala zmodulowana ulega znieksztalceniu i po zdemodulowaniu nie uzyskamy wlasciwego
sygnatu informacyjnego. W dodatku, przy duzych m, kiedy minimum amplitudy sygnatu
zmodulowanego jest niewielkie, wplyw szuméw znéw zaczyna byc istotny.

W praktycznych modulatorach AM zakres amplitud sygnatu modulujacego jest
wiec z uwagi na szumy i znieksztalcenia, przy zadanej amplitudzie fali nosnej,
ograniczony zaréwno od dotu jak i od géry. Spelnienie tego warunku jest trudne, jeshi
sygnat informacyjny ma duza dynamike. Typowa gleboko$¢ modulacji powinna miesci¢
si¢ w granicach od 0,2 do 0,8 przez 99% czasu, co stanowi praktyczny warunek
prawidlowego dziatania modulatora.

Odpowiednia modyfikacja wzoru (4.6) pozwala na uzyskanie wyrazenia (4.8)
ktérego posta¢ umozliwia praktyczne okreslanie glebokosci modulacji AM za pomoca
oscyloskopu.

m = (maksimum — minimum) amplitudy obwiedni 4.8)
 (maksimum + minimum) amplitudy obwiedni
_ (Uc+ Um)_(Uc_ Um) (49)

T (U A+U)+U.~U,)

Cwiczenie sprawdzajace 4.2 Obwiednia fali AM ma maksimum réwne 14 V i minimum
réwne 6 V. Wyznaczy¢:
a) gleboko$¢ modulacji;
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b) amplitude fali nosnej;
¢) amplitude sygnalu modulujacego.

Moc wydzielana przez sygnat zmodulowany w oporze obciazenia R Wynosi:

. U?

Moc w obciazeniu = = 4.10
. U?

Moc fali nosnej, P, = RL 4.11)

Na podstawie wzoru (4.6) mozemy napisad:

U, = mU, (4.12)
Moc wydzielana przez kazdy z prazkéw bocznych w oporze obciazenia wynosi:

(mU.12)"

— (4.13)
m*U?

T 4.14)
m? p

= P (4.15)

Catkowita moc wydzielana przez sygnat zmodulowany w oporze obciazenia R jest réwna:

U? m?
P = ¢ _—] =
R (1+2 2 ) (4.16)
U? m?
= 7(1+T) (4.17)
Stosunek mocy prazkéw bocznych do catkowitej mocy:
2m*U?/4R
0 ( el (4.18)
—11 4+ —
R R )
m2
=S (4.19)

Mozna tez wyliczy¢ stosunek fali nosnej do mocy catkowitej:

P, 2

P 2+m (4.20)

J 3 22 ey s
Rals(t wym'ka ze Wzoru (f1.20), znaczna czg$¢ calkowitej mocy wydzielanej w oporze
anowl moc same;j fali no$nej i sigga dwu trzecich calej mocy. Jest to nieekonomiczne

szczegllnie w nadajnikach duzej mocy, j .. o
: y, jak np. w telewizji, co stanow
pelnej modulacji AM. P ! i istotng wade
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(Cwiczenie sprawdzajace 4.3 Wyznaczy¢ procentowo moc prazkéw bocznych i fali
posnej wydzielana w oporze obciazenia dla wartoéci m w granicach od 0 do 1, co O,1.
Zilustrowaé wyniki w formie wykresu.

Modulacja amplitudy dokonywana jest za pomoca elektronicznego ukiadu
mnozacego lub mieszacza. Uktady te, choé réznia si¢ od siebie pod wzgledem zasady
dziatania, daja w wyniku mnozenie U, przez U, z uwzglednieniem warunku koniecznego
zapisanego przez nas uprzednio wzorem (4.4).

4.1.1 Modulacja nieliniowa

Modulacja nieliniowa polega na sumowaniu sygnatu no$nego z sygnalem modulujacym.
Fala uzyskana w ten sposéb jest nastepnie podawana na element nieliniowy, jak np.
wzmacniacz, przy czym amplituda tej fali musi by¢ na tyle duza, aby zapewnic
nieliniowy zakres jego pracy. Proces ten jest znany pod nazwa mieszania. Charakterystyka
uktadu nieliniowego ma ogélna postac:

U, = k+aU;+bU}+cU? + ... 4.21)

i

Niech U, bedzie suma sygnatu no$nego i modulujacego:

gdzie: U,, U; — oznaczaja odpowiednio napigcie wyjsciowe i wejSciowe.

U = U,sinw,t+Usinot 4.22)
Podstawiamy wz6r (4.22) do (4.21) otrzymujac:

U, = k+a(U,sinw,t+ U.sino.0)+bU,sino,t+ U, sinw )+ ... (4.23)
Rozwiniecie wyrazenia (4.23) zawiera sktadniki:

aU._sinw, t+bU, U, [cos (0, — ®,)t —COS (o,—0,)1] (4.24)

ktére rozpoznajemy jako posta¢ zapisu matematycznego fali AM. Wszystkie inne
skladniki rozwiniecia (4.23) (czestotliwo§é z pasma podstawowego i wielokrotno$ci
czestotliwo$ci noénej) mozna usunaé za pomoca odpowiedniej filtracji. Ze wzgledu na
istnienie czynnika kwadratowego w charakterystyce elementu nieliniowego stosowanego
do generacji fali AM, opisane modulatory sa tez znane pod nazwa modulatoréw
kwadratowych.

Wada modulacji nieliniowej jest jej praktyczna niedoskonato$¢ z uwagi na
niedostateczna filtracje, w wyniku ktérej przebieg modulowany nie jest liniowy, a wiec
znieksztalcony. Typowym znieksztalceniem jest tu niesymetria dodatniej 1 ujemnej
poléwki przebiegu zmodulowanego.

4.1.2 Modulacja liniowa

W przypadku gdy zmodulowana fala powinna mie¢ duza moc, jak np., w nadajnikach
radiofonicznych, a takze dobra liniowosc, niezbedne jest zastosowanie modulacji
liniowej. W procesie takiej modulacji wykorzystuje si¢ charakterystyki liniowe. Typowy
uklad modulatora liniowego pokazano na rys. 4.5.
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Rys. 4.5 Modulator liniowy

Wzmacniacz tranzystorowy w ukladzie wspélny emiter pracuje w klasie C tak,
ze jest odciety (polaryzacji bazy nie pokazano). Obciazenie stanowi réwnolegty obwdd
rezonansowy LC nastrojony na czestotliwo$é nosng i dlatego réwnowazny czystej
rezystancji. Zapewnia to dla skladowej zmiennej liniowa charakterystyke o stalym
nachyleniu, jak na rys. 4.6. Wejsciowe napiecie fali nosnej (RF) ma stata i dostatecznie
duza amplitude, aby punkt pracy tranzystora zmieniat si¢ od odciecia i nasycenia, przy
czym napiecie U,, ,,spada” raz na kazdy okres. Powoduje to impulsowy prad kolektora
o czgstotliwosci nosnej. Dzigki temu, ze obciazenie stanowi obwdd rezonansowy LC,
tlumione sa sktadowe dalekie od czestotliwosci nosnej i napigcie wyjSciowe jest przy
braku modulacji sinusoidalne (pamietajmy, ze wzmacniacz ze wspllnym emiterem
odwraca faze napiecia).

Sygnat modulujacy o amplitudzie U, zostaje dodany do napigcia zasilania
wzmacniacza U, (stad uklad ten moze by¢ nazwany wzmacniaczem z modulowanym
napigciem zasilania) i stopniowo, w stosunku do szybkosci zmian napiecia fali no$nej,
przesuwa prosta oporu obciaZenia wzgledem charakterystyki wyjsciowej wzmacniacza.
W efekcie, modulacji ulega wartos¢ szczytowa pradu kolektora 1., a wraz z nia napiecie
wyjsciowe U,,, ktére wynosi:

Uce = (Ucc + Um) - Ucemin (425)

gdzie U,,,;, — najnizsze napiecie osiagane, jak juz wspomniano, w kazdym dodatnim
polokresie fali nosnej dla wszystkich wartosci U,,. Przyjmujac, iz ta warto§¢ minimalna
opisuje prosta przechodzaca przez poczatek uktadu wsp6lrzednych, mozemy napisaé:

Ucemin = a(Ucc + Um) (426)
lub zmieniajac oznaczenie:
Ucemin = k(Ucc + Um) (427)

gdzie k — staly wspétczynnik proporcjonalnosci, ktérego warto§é zalezy od parametréw
uktadu.
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Rys. 4.6 Charakterystyka wyjSciowa tranzystora
Podstawiajac réwnanie (4.27) do (4.25) otrzymujemy:
U,=U,+U)—k(U.+U,) = (4.28)
=U,+U,—kU,.—kU, = 4.29)
= (Uee+ Un) (1 =) (4.30)
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Rys. 4.7 Modulowany przebieg wyj$ciowy wzmacniacza mocy

Przebieg wyjSciowy ukladu jest przemienny o czgstotliwoéci nosnej, ktérego obwiednig
opisuje réwnanie (4.30). Przedstawiono go na rys. 4.7, skad widzimy, ze w ukladzie
powstaje pelna modulacja AM o przebiegu jak na rys. 4.4. Wytwarzany sygnat jest mato
znieksztalcony, a sprawno$¢ wzmacniacza wynosi okoto 80%.

4.1.3 Demodulacja pelnej fali AM

Gdy pelny sygnat AM zostanie pomnoZony przez swa skladowg o czestotliwosci no$nej,
otrzymany tym sposobem przebieg bedzie zawieral oryginalny sygnat informacyjny my(1).
Jedna z metod uzyskiwania tego iloczynu polega na uzyciu elementu nieliniowego
0 charakterystyce kwadratowej. Czynnik kwadratowy tej charakterystyki spowoduje
mnozenie skfadowej o czestotliwosci noénej przez sygnal zmodulowany. W efekcie
powstanie skladowa z pasma podstawowego. W odréznieniu od procesu modulacji, nie
jest do tego potrzebny oddzielny przebieg o czestotliwo$ci noénej.

Najczeéciej uzywanym przy demodulacji pelnej fali AM elementem o charak-
terystyce kwadratowej jest dioda w.cz. Aby uklad z dioda dziatal w sposéb wczesniej
opisany, dioda musi pracowa¢ jako element matosygnalowy, tzn. pozostawaé caly czas
w stanie przewodzenia.

Na rysunku 4.8 zilustrowano inna metode demodulacji pelnego sygnatu AM,
w ktdrej dioda pracuje jako element wielkosygnalowy. Napiecie wejsciowe przesuwa
punkt pracy diody w tak duzym zakresie, ze przechodzi ona w kazdym okresie od stanu
przewodzenia do stanu zaporowego i z powrotem. Ukfad odtwarza obwiednie (dodatnie
lub ujemne pélokresy zaleza od sposobu podiaczenia diody) i dlatego jest nazywany
detektorem obwiedni.

Tak opisany proces demodulacji ma miejsce gdy dioda jest idealna, a mianowicie
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Wejscie: petna AM

©

Rys. 4.8 Detektor diodowy

-

Rys. 4.9 Napiecie wyjSciowe detektora diodowego

jej opGr przewodzenia jest zerowy, a opor w stanie zaporowym nieskoriczony. W dodatnich
pélokresach sygnalu modulujacego dioda przewodzi, a napiecie na kondensatorze U, jest
réwne u,,. Stala czasowa RC winna by¢ duza w por6wnaniu z okresem sygnatu
modulowanego. Gdy napigcie na wejsciu spada po osiagnieciu wartosci szczytowej,
kondensator nie zdaza si¢ roztadowa¢ przez diode ze wzgledu na duza stata czasowa i nie
nadaza za spadkiem napiecia wejéciowego. Roztadowanie zachodzi wolno przez opor R.
Przebieg napigcia U, pokazano na rys. 4.9.

Dzieki filtracji dolnoprzepustowej, powodujacej usunigcie sktadowych tetniefi
wysokiej czestotliwosci, uzyskiwany sygnal wiernie odpowiada przebiegowi obwiedni,
ktéra jest oczywiscie odpowiednikiem sygnatu modulujacego. Gdyby stata czasowa byla
jednak zbyt duza, mogloby si¢ pojawi¢ zjawisko znane pod nazwa przylegania do
ujemnego szczytu (ang. negative peak clipping, przyp. tlum.).

Wymagana wartosc stalej czasowej zalezy od szybkosci zmian napiecia obwiedni
W czasie. Zalezy to z kolei od glebokoéci modulacji m oraz czestotliwosci sygnatlu
modulujacego. Powstaja wéwczas znieksztalcenia, jak na rys. 4.10. Jak wykazal
Connor ", stala czasowa powinna spetniaé¢ warunek:

v Connor, F.R., Modulation, wyd. 2, Edward Arnold, 1982, ss. 80, 81. ISBN 0-7131-3457-7.
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Rys. 4.10 Przyleganie do szczytu ujemnego
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ktéry powinien by¢ spetniony dla mniejszych wartosci m.

Cwiczenie sprawdzajace 4.4 Fala no$na o amplitudzie 5 V jest modulowana sygnalem
o amplitudzie 2 V i czestotliwosci 4 kHz. Celem odzyskania sygnalu informacyjnego
zastosowano detektor diodowy z oporem 10 kQ. Dobraé odpowiednia warto$¢ pojemnosci
detektora.

4.1.4 Modulacja zrownowazona

Zaleta pelnej modulacji AM jest mozliwo$¢ zastosowania w odbiorniku prostego
i taniego ukladu detekcyjnego. Wigksza czg§¢ mocy jest tu jednak przesylana na
czestotliwosci nos$nej co jest nieekonomiczne, gdyz fala no$na nie niesie informacji. Inny
rodzaj modulacji AM jest stosowany w modulatorze zréwnowazonym, ktéry nie
wytwarza fali noSnej, a jedynie dolng i gérma wstege boczna. Modulacja ta jest znana
pod nazwa modulacji dwuwstegowej ze sthumiong fala nosna (DSBSC).

Jedna z metod uzyskiwania modulacji DSBSC jest tzw. modulator Cowana,
pokazany na rys. 4.11. Przez jedna polowe okresu fali noSnej w punkcie A panuje
napi¢cie dodatnie, a w punkcie B napigcie ujemne i wszystkie cztery diody sa
spolaryzowane w kierunku przewodzenia. Powoduje to zwarcie uzwojefi obu transfor-
matoréw obwodu mostka diodowego i dlatego nie pojawia si¢ napigcie na wyjéciu
uktadu. Przez druga potowg okresu fali nosnej diody zostaja spolaryzowane w kierunku
zaporowym, mostek diodowy zostaje rozwarty i sygnal zmodulowany przechodzi na
wyjscie ukladu. Przebieg wyjsciowy jest taki, jak iloczyn sygnatu modulujacego
i dodatnich pétokreséw fali nosnej, co pokazano na rys. 4.11b.

Analiza modulatora Cowana polega na pomnozeniu sygnatu modulujacego
przez szereg Fouriera reprezentujacy falg nosna:

1 2 1
g(r) = kUmcosa)mt[E +;(sina)ct+ ?sin3coct+ ):' = 4.32)

kU,cosw,t kU, . .
= 5 + . [sin(w.— ®,)t+sin(w,+ ®,) ]+ ... (4.33)

gdzie k — stala zalezna od ukladu.

102 Modulacja

(a)
Sygnat Wyjscie
modulujacy g A B % modulatora
\AAAS
Fa'a 2"l
Nosna
o (o]
b
(b) A
Sygnat
modulujacy /_\
0 \/ \\ > ;
Od.
Dziatanie
diody
Zal. >t
+ \
Wisciowy | N
sygnat /I
modulowany ¢ \l U \l » ¢

Rys. 4.11 Modulator Cowana: a — schemat; b — przebiegi

Wzér (4.33) zawiera sktadowa z pasma podstawowego, gérny i dolny prazek
boczny - reprezentujace przebieg DSBSC, a takze skladowe czestotliwosciowe wyzszych
rzgd6éw zesrodkowane wokol nieparzystych wielokrotnosci .. Nie ma tu skladowej
o czestotliwosci nosnej. Filtracja dolnoprzepustowa zapewnia wyodrebnienie uzytecznych
sktadowych fali DSBSC, a eliminacj¢ wszystkich pozostatych.

Na rysunku 4.12 pokazano modulator pierScieniowy, w ktérym cztery diody
tworza , pierSciefi”. Przewodza tu, w zaleznosci od potéwki okresu, albo diody D11 D2,
a diody D3 i D4 sa spolaryzowane zaporowo, albo odwrotnie. W rezultacie wartos¢
chwilowa sygnalu modulujacego przechodzi bezposrednio na wyjscie uktadu gdy diody D1
i D2 przewodza lub tez ze zmiana fazy, gdy przewodza z kolei diody D3 i D4. Powstajacy
przebieg pokazano na rys. 4.12b. Uklad pierscieniowy dziata wiec jak odwracajacy faze
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Rys. 4.12 Modulator pier§cieniowy: a — schemat; b — przebiegi

Przelacznik o czgstotliwosci przelaczania réwnej czestotliwo$ci nosnej. Analiza uktadu
Jest podobna do analizy modulatora Cowana, lecz fala prostokatna nie jest unipolarna,
a bipolarna. Modulator wytwarza tez fale DSBSC, przy czym energia przebiegu
impulsowego na wyjsciu jest dwa razy wieksza, niz w przypadku modulatora Cowana.
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Cwiczenie sprawdzajace 4.5 Przeanalizowaé matematycznie modulator pier§cieniowy
i wyznaczy¢ wyrazenie matematycznie opisujace wyjéciowy sygnal zmodulowany.
Detektor obwiedni nie jest w stanie odtworzyé sygnalu DSBSC za pomoca
detekcji diodowej, gdyz jak widac na rys. 4.11b i 4.12b ksztalt obwiedni si¢ do tego nie
nadaje. Odbidr jest natomiast mozliwy za pomoca innego modulatora zréwnowazonego.

Odbierany sygnatl zmodulowany zostaje pomnoZony przez sygnal bedacy wersja

oryginalnej fali nosnej, ktéry powiniem by¢ zgodny w fazie z odbieranym sygnatem

DSBSC. Detekcja tego typu znana jest pod nazwa detekcji koherentnej. Istnieja dwa

sposoby wytworzenia przebiegu no$nego w odbiorniku:

1. Przesylanie fali no$nej za pomoca oddzielnego kanatu.

2. Wytwarzanie w nadajniku fali no$nej o zredukowanej amplitudzie, znanej pod nazwa
pilota. Daje to istotna oszczedno$¢ mocy w poréwnaniu z petna modulacja AM i nie
wymaga oddzielnego przesylania sygnalu nosnego.

Odbiér ulega pogorszeniu, jesli faza fali nosnej w odbiorniku nie jest wiaSciwa. WeZmy

pod uwagg detekcje koherentna sygnatu DSBSC z fala nosna o prawidlowej czestotliwosci,

lecz dowolnej fazie ¢, jak na rys. 4.13.

U,, = ABCos®,t cos .t cos(w.t+ @) = 4.34)

= —;—cos o, t{cos(w t—w t— @)+ cos(w.t+ w.t+ ¢)] = (4.35)

= % cos w,t[cos ¢ +cosRa t+ ¢)] = (4.36)
c c

=3 cosm,,1 cos ¢ + > cos m,,t cos 2w, t+ ¢) “4.37)

gdzie ¢ — stala.

Pierwszy skladnik wyrazenia (4.37) jest pozadanym sygnalem zdemodulowanym,
lecz pomnozonym przez cos¢. Ponadto mamy pare czgstotliwosci bocznych, zeSrod-
kowanych wokét podwéijnej czestotliwosci nosnej. Mozna je usuna¢ za pomoca filtru
dolnoprzepustowego. Amplituda sygnalu zdemodulowanego zmniejsza si¢ wraz ze
wzrostem fazy fali no$nej w odbiorniku ¢ tak, iz dla ¢ = 90° znika zupelnie, czyniac

j$cie DSBSC Modulator > u,,
A cosm,t cos zréwnowazony

Oscylator
lokalny

Bceos(a t +90)

Rys. 4.13 Detekcja koherentna
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detekcje niemozliwa. W praktyce nalezy wiec zapewnié wlaéciwe fazowanie w ukladach
detekcji koherentne;j.

Kazda ze wsteg bocznych przy pelnej modulacji AM zawiera cala informacje
sygnalu z pasma podstawowego. Z punktu widzenia informacji mozna wiec osiagnaé
zadowalajaca transmisje uzywajac modulacji jednowstegowej (SSB). Pozwala to na
dwukrotne zmniejszenie szerokoSci pasma lub podwojenie pojemnosci kanalu przy
zachowaniu pasma. Ponadto mozliwe jest zredukowanie mocy nadawanej. Jedna z metod
uzyskiwania SSB jest zastosowanie modulatora zréwnowazonego. Wytworzona na jego
wyjéciu fala DSBSC poddana zostaje filtracji, celem wyeliminowania dolnej lub gémej wstegi
bocznej. Modulacja SSB, tak jak DSBSC, wymaga zastosowania detektora koherentnego
w odbiorniku. Analiza wptywu przesuni¢cia fazy ¢ sygnatu noSnego uzywanego do detekcji
w odbiorniku ? tym rézni si¢ od przeprowadzonej dla fali DSBSC, iz faza ta nie ma wplywu
na amplitude demodulowanego sygnatu. Zdemodulowany sygnal ma bowiem postaé:

m(t) = U,sin(®,,t+ ¢) 4.38)
gdzie wystepuje jedynie przesuniecie fazy. Daje ono dodatkowe opéZnienie czasowe
transmisji i jest nazywane opdinieniem fazy ¢, ktére jesli jest niewielkie mozna

w systemach akustycznych uzna¢ za dopuszczalne. Jego wplyw moze okazaé si¢ jednak
bardziej krytyczny w niektérych systemach teleinformatycznych i telewizyjnych.

42 MODULACJA KATA

Zamiast amplitudy, mozna modulowa¢ takze sygnatem informacyjnym kat fazowy fali
nosnej. Taka fala modulowana, w przeciwiefistwie do fali AM gdzie informacja jest
zawarta w amplitudzie, ma amplitude stala. Modulacja kata, a szczeg6lnie modulacja
czestotliwoSci FM, jest lepsza od AM, gdyz przy zastosowaniu ogranicznika przed
demodulacja pozwala na znaczaca redukcje wplywu szuméw powodujacych zmiany
amplitudy sygnalu zmodulowanego. Powszechnie znanym tego przyktadem jest czeste
wystgpowanie zaklécen statycznych w odbiorze radiowym AM. Odbiér FM jest natomiast
odporny na tego rodzaju zaklGcenia zwiazane z amplituda.
Sygnal zmodulowany katowo ma postaé:

gt = AcosO(r) (4.39)

gdzie kat 6(r) jest proporcjonalny do amplitudy sygnatu modulujacego. Jak juz
powiedziano, modulacja kata dzieli si¢ na modulacje PM i FM.

4.2.1 Modulacja fazy
Zal6zmy, iz sygnat modulujacy m(f) jest pojedyncza fala sinusoidalng o postaci:

m(t) = U, cosw,,t (4.40)

? Connor, E.F., Modulation, wyd. 2, Edward Arnold, 1982, s. 125. ISBN 0-7131-3457-7.
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Rys. 4.14 Moduaicja fazy

Przebieg modulowany fazowo jest woéwczas dany wyrazeniem:
g(®) = Acos[2nf.t+ AB cos(2nf, 1] 441

gdzie cos27f,.t — niezmodulowana fala no$na, A6 — jest réwne kU,,, k — stala modulatora
podawana w radianach.

Wyrazenie Af cos(2nf,, 1) mozna zilustrowaé przebiegiem czasowym z rys. 4.14.
Jest to sinusoida przyjmujaca warto$ci chwilowe w granicach + A6 radianéw. R6wnanie
(4.41) pozwala stwierdzi¢, ze fala zmodulowana fazowo ma czestotliwo$¢ Srodkowa, czyli
§rednia, f.. Jej faza jest modulowana w taki spos6b, ze warto$¢ szczytowa, czyli dewiacja
fazy wynosi + A0 radianéw. Ten sygnat PM jest przedstawiony w postaci wykresu
wskazowego z rys. 4.15, gdzie wskaz o amplitudzie A wiruje ze Srednia predkoscia katowa
o, i oscyluje w granicach + A8 wokét wartosci Sredniej réwnej zeru.

Na rysunku 4.15 pokazano, ze szybkos¢ z jaka wskaz wypadkowy porusza si¢
wzgledem wskazu niemodulowane;j fali nosnej jest proporcjonalny do dewiacji czestot-

Rys. 4.15 Wykres wskazowy sygnatu PM
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liwosci wzgledem f,, ktéra jest z kolei proporcjonalna zaréwno do f, jak do U,.
Z wykresu wynika tez fakt, iz czestotliwos¢ chwilowa sygnatlu modulowanego zmienia
si¢ sinusoidalnie wokét wartosci f..

Modulacja fazy jest rzadko uzywana w systemach analogowych, gdyz
modulacja czestotliwo$ci pozwala na zastosowanie prostszych dyskryminatoréw
czestotliwosci w odbiornikach. Demodulacja sygnatlu PM jest ogélnie biorac bardziej
zlozona. Wymaga przyktadowo ukladu zawierajacego demodulator FM oraz integrator.
Modulacja fazy jest natomiast szeroko stosowana w transmisji cyfrowej i zostanie
przedstawiona w rozdziale 5.

4.2.2 Modulacja czestotliwosci

W systemie FM sygnal modulujacy powoduje zmiany czgstotliwodci sygnatu na wyjécin
modulatora wzgledem czestotliwosci fali nosnej. Przyktadowo czestotliwo$é wzrasta,
gdy sygnat modulujacy jest dodatni i vice versa. Zmiana czestotliwosci, a nie fazy jak

+ 4

Sygnat zmodulowany
czestotliwosciowo
(H2)

%

v

Sygnat
modulujgcy

Rys. 4.16 Modulacja czestotliwosci
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przy modulacji PM, jest proporcjonalna do amplitudy sygnatu modulujacego. Sygnat FM
pokazano na rys. 4.16. Wyrazenie opisujace sygnat FM jest postaci:

t
g(t) = Asin[2nf.t+ 2k [ U, cos2xf,1)ds] = (4.42)
0

kU, .
= Asin [2nﬁt+ 7 sm(Zﬂf,,,t)] (4.43)
Czynnik kU, jest, jak wynika z analizy wymiarowej, wyrazony w hercach i reprezentuje
maksymalna zmiane czestotliwosci wywoltywana przez sygnal modulujacy (gdy sin(2xf,, 1)
ré6wna sie +1 lub —1) i jest nazywany dewiacja czestotliwosci Af. Wyrazenie kU, /f,,
nosi nazwe wskaznika modulacji M, ktéry jest liczba rzeczywista i bezwymiarowa

kU
M=—"= 4.44
7 (4.44)
dewiacja czestotliwosci
= = 4.45)
fon
Af
= — (4.46)
I
Sygnal g(f) przybiera postac:
g(H) = Asin(w.t+M sinw,,1) 4.47)

PM i FM stanowia przyktady modulacji kata, przy ktérej modulowany jest kat fazowy
fali no$nej. Poréwnujac wyrazenia (4.41) i (4.47) zauwazamy, iz sa one podobnego typu.
Dla fali PM dewiacja fazy jest, jak juz zaznaczyliSmy, proporcjonalna do amplitudy
sygnatu modulujacego U,,. W przypadku fali FM dewiacja fazy jest jak wida¢ ze wzoru
(4.47) proporcjonalna do U, /f,. Z dalszego poréwnania sygnatéw FM i PM widac, iz
przy modulacji fazy PM dewiacja czestotliwosci jest proporcjonalna do iloczynu U, f,..
Dla sygnatu FM natomiast dewiacja Af jest proporcjonalna jedynie do amplitudy U,.
Temu wiasnie modulacja FM zawdzigcza swa nazwe, czestotliwosé sygnatu jest bowiem
modulowana, czyli zmienia si¢ w bezpo$redniej zaleznosci od U,, sin®,,t. Maksymalna
dewiacja czestotliwoéci jest proporcjonalna do U,, a ®, decyduje tylko o szybkosci
zmian czestotliwosci sygnatu FM. Wykres wskazowy fali PM jest podobny do wskazu
PM. Szczytowa dewiacja fazy réwna jest M. Faza ta, jak dla fali PM, jest takze
modulowana przez czynnik sinw,,?.

Wartos¢ szczytowa wskaznika modulacji, gdy dewiacja czestotliwosci i czestot-
liwos¢ modulujaca przybieraja warto$ci maksymalne, nosi nazwe wskaznika dewiacji
i stanowi parametr systeméw FM podawany cz¢sto w normach miedzynarodowych
ustanowionych dla systeméw radiofonicznych:

wskaznik dewiacji = ?f (4.48)

m
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PRZYKLAD 4.2

Stereofoniczny system radiofonii FM ma dewiacje 75 kHz i maksymalng czestotliwosé
modulujaca 15 kHz. Wyznaczy¢ wskaznik dewiacji.

ROZWIAZANIE
Af wynosi +75 kHz, f,, jest réwne 15 kHz
A
wskaznik dewiacji = ff = (4.49)
_ 75 kHz
=15 kHz (4.50)

WskaZnik dewiacji jest wigec réwny 5.

Postugujac si¢ tozsamoScig trygonometryczng mozna podany uprzednio wzér
(4.47) opisujacy sygnal FM rozwina¢ w taki spos6b, aby wyznaczy¢é widmo sygnatu
zmodulowanego pojedynczym przebiegiem sinusoidalnym:

gt = Asinw,tcos(M sinw,,t) + A cos @, t sin(M sin w,,f) (4.51)
Wyrazenie cos(M sin,,t) mozna rozwina¢ w nieskoficzony szereg potegowy:

M3*sin’w,,t N M*sin*w,,t

cos(Msinw,,t) = 1— 1 a0 4.52)
Stosujemy teraz dwie tozsamosci:
) 1
sin’®,,t = —2—(1 —cos2w,,t) (4.53)
oraz:
sin*® t—i—icosﬂo t+ 1 4
m g2 it 3 cosdw,,t (4.54)

przy zalozeniu, iz potegi wyzszego rzedu z sinw,t we wzorze (4.52) sa wszystkie
parzyste. Podstawiajac wzory (4.53) i (4.54) do wzoru (4.52) i upraszczajac, rozwijamy
czynnik cos(M sinw,,f) otrzymujac:

cos(Msinw,, 1) = ay+a,cos2w,,t+a,cosdw, t+ ... (4.55)

Stale a,, a,, a, itd., sa wspéiczynnikami szeregu potegowego zaleznymi od M.
W podobny sposéb rozwijamy wyrazenie sin(M sinw, f) do postaci:

sin(M sinw,,1) = a,sinw,,t + a;8in3®,,t + assin 5w, 1+ ... (4.56)

) ' Réwnania (4.55) i (4.56) mozna teraz podstawi¢ do wzoru (4.51). Uzyskane
rownanie bedzie zawiera¢ dalsze iloczyny sktadnikéw typu cos i sin. W ten sposéb
powstana skladowe widma o nastepujacych czestotliwosciach:

0.t 0,, 0.+20,,0.+30,, ..., .+ ocow,
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Rys. 4.17 Funkcje Bessela

Szczegblowa analiza widmowa sygnalu FM przy modulacji pojedynczym sygnaltem
sinusoidalnym znajduje si¢ m.in. w pracy Stremlera®, lecz nawet bez uciekania si¢ do
szczegSlowych przeksztalcefi mozna wyrazenie (4.51) napisa¢ w postaci:

Asinw, tcos(M sin®,,t) + A cos ot sin(M sin @, t) =
= Alaysinw t+af sin(w,+ @,,)t+ a5 sin(o, .+ 2w,,) t + 4.57)
+a;sin(w, +30,)t+ ... +a.,sin(w,+ ocow,,)t]

Kazdy ze wspéiczynnikéw réwnania (4.57) stanowi szereg wzgledem M,
opisujacy funkcje Bessela pierwszego rodzaju. Dlatego zapisujemy je zwykle w postaci
J,(M), gdzie n oznacza rzad funkcji, a M stanowi argument funkcji. Wzér (4.57)
przybiera postaé:

Asinw, tcos(Msinw,,t) +A cos @t sin(M sinw,,t) =
= AlJ,(M)sinw. t+J, (M) sin(w, + ©,)t+J,(M) sin(w.+20,,)t + (4.58)
+J;(M) sin(w,+3w,)t+ ... +J,.(M) sin{w, + ocow,,)1]

Wartoéci wspétczynnikéw J,(M) dla kazdego n i danego M znajdujemy na
podstawie rodziny krzywych reprezentujacych funkcje Bessela, podanych na rys. 4.17.

» Stremler, F.G., Introduction to Communications Systems, Addison—-Wesley, 1977, ss. 273 +275. ISBN
0-201-07244-0.
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M=25
| |,
O SQn, o-3on Q-0p 0, oo o+ 3oy, ot Sop,
M=4
I | L
o 4oy 0, 20y D ot 2oy act 4oy

Rys. 4.18 Widmo sygnatu FM

Widmo sygnalu FM opisanego wzorem (4.58) ma nieskoficzona szeroko$¢
pasma. W praktyce sygnal FM jest jednak sygnalem o ograniczonym pasmie. Analiza
krzywych z rys. 4.17 ujawnia bowiem, iz dla kazdej wartosci n wspétczynnik J, (M) chod
z natury oscylacyjny, dazy jednak do zera gdy n dazy do nieskoficzonosci. Sygnat FM
powstajacy przy modulacji pojedynczym sygnalem sinusoidalnym, jak opisany powyzej,
zawiera czestotliwoéci skltadowe rozmieszczone symetrycznie, w odstepach harmonicz-
nych w,, po obu stronach czgstotliwosci nosnej do + oo Hz, jak na rys. 4.18. Zauwazmy,
iz dla pewnych warto§ci M, pary czestotliwo$ci bocznych oraz sama skladowa nos$na
moga mie¢ zerowe amplitudy.

Przy projektowaniu systemu zaktada si¢, ze jego szeroko$¢ pasma musi obejmowac
wszystkie znaczace prazki boczne przy zadanym wskazniku dewiacji. Termin ,,znaczace” ma
tu znaczenie subiektywne i oznacza, Ze jako$¢ systemu jest akceptowalna dla uzytkownika.
Mozna przyktadowo zatozy¢, iz sktadowe boczne sg istotne, o ile wspélczynnik odpowiedni
J.(M) jest réwny lub wigkszy przyktadowo od 1% amplitudy niezmodulowane;j fali nosnej
Jo(0). Cho¢ mozna to okresli¢ za pomoca wykresu z rys. 4.17, wieksza doktadnos§¢ zapewni
tu skorzystanie z tablic funkcji Bessela, podanych w dodatku D.

PRZYKELAD 4.3

Sygnat FM ma wskaZnik dewiacji réwny 5 i maksymalna czestotliwo§é modulujaca 15 kHz.
Oszacowac szeroko$¢ pasma niezbedng do transmisji wszystkich sktadowych bocznych,
ktérych amplituda stanowi przynajmniej 1% amplitudy niezmodulowanej fali nosne;j.
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ROZWIAZANIE

Na podstawie wzoru (4.58) stwierdzamy, ze kazdy skladnik sinusoidalny generuje
czestotliwoéci boczne w.+nw,, gdzie n — rzad skladowej. W tym przykladzie
poszukujemy najwyzszej skladowej bocznej, a wigc takiego n, przy ktérym amplituda
J.(M) jest nieco tylko wigksza od 0,01.

Korzystajac z dodatku D stwierdzamy, Zze amplitude niezmodulowanej fali
nosnej otrzymujemy dla M i n réwnych zeru. Jej znormalizowana warto§¢ wynosi 1. Aby
speini¢ warunek na pasmo przy M réwnym 5, modut wspéiczynnika J,(5) winien
spelnia¢ nier6wnosc:

J,(5) > 0,01
oraz.
Jas1(3) < 0,01

Z tablic funkcji Bessela wynika, iz warunek ten jest spetniony przy n réwnym 8.
Dlatego szeroko$§¢ pasma powinna obejmowaé osiem par prazkéw bocznych,
a zatem:

W= 2(8-15 kHz) = 240 kHz

W praktycznie spotykanych systemach, szeroko§¢ pasma B zalezy w znacznym stopniu
od najwyzszej czestotliwosci zawartej w sygnale informacyjnym. Carson podat nastepujaca
regule, znana pod nazwa wzoru Carsona:

B =2(AF+f,)

PRZYKEAD 4.4

Oszacowa¢ szeroko$¢ pasma systemu radiofonicznego FM, dla ktérego: AF = +75kHz,
fu=15KkHz.

ROZWIAZANIE
B = 2(AF+f,) = 2(75+15) kHz = 180 kHz

Zaréwno w ostatnim przykladzie, jak i w przykladzie 4.3 punktem wyjScia jest
standardowy system radiofoniczny FM, z ktérym zetkneliSmy sie juz w przykladzie 4.2.
Poréwnujac szerokos¢ pasma wynikajaca z reguly Carsona oraz z tablic funkcji Bessela
widzimy, ze sa one nieco rézne. W praktyce przyjmuje si¢ tu pasmo 200 kHz, co jest
kompromisem w stosunku do obu wartosci.

4.2.3 Waskopasmowa modulacja FM

Do tej pory opisaliémy ogélny przypadek modulacji FM. Gdy M > 1, powstaje wiele
prazkéw bocznych i taki sygnat zwany jest szerokopasmowym sygnatlem FM. Jesli
natomiast M < 1, mamy do czynienia z waskopasmowym sygnatem FM. Wynika stad,
iz waskopasmowy sygnat FM ma znacznie wezsze pasmo, niz sygnal szerokopasmowy.
Ponadto, z uwagi na stosunkowo waskie pasmo, wplyw szumo6w jest bardziej znaczacy.
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Waskopasmowa modulacja FM wymaga dlatego wiekszych wartosci S/N, niz modulacja
szerokopasmowa.

Sygnat FM opisany uprzednio wzorem (4.51) ma postaé:

g(H) = Asinw, .t cos(M sinw 1) + A cos @, .t sin (M sinw,.f) (4.59)
Jesli M < 1 mamy:

cos(M sinw,,t) — 1
a poniewaz sinx dazy do x gdy x dazy do zera:

sin(M sinw, t) - Msinw,,t
Waskopasmowy sygnal FM mozna wigc aproksymowac wyrazeniem:

g(t) = Alsinw.t+cos o . t(Msinw,,1)] = (4.60)
. M . M .
= a[s1nwct+—2—s1n(wm—mc)t+ 731n(w,,,+wc)t:| (4.61)
ktére mozna tez zapisa¢ w postaci:
. M M .
g =a [sm o.t— > sin(®w,— @,,)t+ EX sin{®.+ ®,,) t] (4.62)

Roéwnanie to przypomina zapis pelnej modulacji AM ze wzoru (4.5). Poréwnujac
waskopasmowy sygnat FM z sygnalem AM stwierdzamy jednak, ze sktadowe o czestot-

o, to, N
Goéma AN
czestotliwose ~
boczna AN

Dolna
czestotliwos¢

No$na

Rys. 4.19 Wykres wskazowy waskopasmowego sygnalu FM
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liwo$ciach bocznych maja przeciwne znaki i ze oba typy modulacji obejmuja takie
samo pasmo, a mianowicie réwne podwojonej czestotliwoéci sygnalu modulujacego.
Wykres wskazowy ilustrujacy waskopasmowy sygnal FM pokazano na rys. 4.19
z ktérego wynika, ze w odréznieniu od modulacji AM, skladowe o czestotliwosciach
bocznych sa w przeciwfazie, co oprécz modulacji amplitudy powoduje modulacje fazy
fali nosnej. Obie te cechy rozpatrywanego sygnalu znajduja zastosowanie w technice
odbiorczej.

Pewne systemy telekomunikacyjne FM, takie jak analogowe systemy radio-
komunikacji ruchomej oraz CB radio, sa z zasady waskopasmowe. W przypadku
telekomunikacji fonicznej tego rodzaju stosuje si¢ modulacje FM przy typowej szerokosci
pasma mowy 3 kHz. Z uwagi na niewielki dysponowany zakres czestotliwosci, systemy
te pracuja na zasadzie waskiego pasma o typowym odstepie kanatéw okoto 20 kHz.

Waskopasmowa modulacja FM jest kompromisem pomi¢dzy minimalng szeroko-
§cia pasma wymagana w systemie AM, a wicksza odpornoScia na szumy (a wiec na
zmiany amplitudy) szerokopasmowej modulacji AM. Znajduje takze zastosowanie
w generacji i odbiorze szerokopasmowych sygnatéw FM i PM.

4.2.4 Generacja i demodulacja sygnaléw FM

Szczegblowe rozpatrzenie wielu istniejacych metod generacji i demodulacji sygnatéw
FM lezy poza zakresem tej ksiazki. Wspomnimy jedynie, iz modulacja FM moze by¢
dokonywana w sposGb posredni lub bezposredni. Metoda bezposrednia polega na tym,
iz sygnal informacyjny moduluje bezposrednio czestotliwo$¢ oscylatora. W tym celu
uzywa si¢ zwykle diody waraktorowej (o zmiennej reaktancji). Kiedy dioda p—n jest
spolaryzowana zaporowo, jej warstwa zubozona zachowuje si¢ jak dielektryk tworzac
pojemno$é. Przylozony sygnat modulujacy zmienia zaporowe napiecie polaryzacji, a tym
samym pojemno$¢ diody. Gdy taka diode umieScimy w obwodzie rezonansowym
oscylatora, otrzymujemy modulacje FM.

Bezposrednia metoda modulacji szerokopasmowej o wzglednie duzej dewiacji
czestotliwosci nie daje si¢ uzyskaé za pomoca oscylatora kwarcowego. W tej sytuacji
modulacja szerokopasmowa wymaga duzego wysilku inzynierskiego, aby uzyskac
generator fali noénej speliajacy surowe wymagania odnosnie statosci czestotliwosci,
jakie obowiazuja w transmisji radiowej. Duza stabilno§¢ oscylatora kwarcowego mozna
wykorzystaé za pomoca modulacji poSredniej. Stosuje si¢ w tym celu zwykle metode
Armstronga, przy ktérej modulacja fazy wraz z odpowiednim przetwarzaniem wstgpnym
sygnatu modulujacego jest dokonywana z uzyciem oscylatora kwarcowego. Jak juz
powiedzieli§my, modulacja PM jest zwiazana z modulacja FM gdy jest to modulacja
waskopasmowa. Aby otrzymaé szerokopasmowy sygnal FM o dostatecznie duzej
dewiacji czestotliwoéci i odpowiedniej czestotliwoéci noénej, stosuje si¢ zwykle pewna
liczbe powielaczy i mieszaczy.

Demodulatory FM sa czesto okre$lane mianem dyskryminatoréw wytwarzajacych
sygnal wyjsciowy, ktérego amplituda jest w idealnym przypadku liniowo proporcjonalna
do czestotliwosci odbieranego sygnalu. Najcze$ciej stosowanym typem dyskryminatora
jest petla fazowa, w ktorej oscylator sterowany napieciem (VCO) nadaza za czestotliwos-
cia chwilowa modulowanego sygnalu FM. Napiecie sterujace VCO jest bowiem
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w istocie sygnatem zdemodulowanym. W przypadku demodulacji FM, dyskryminator ten
jest poprzedzony ogranicznikiem dla wyeliminowania zmian amplitudy bedacych skutkiem
szum6w i dlatego nastepuje polepszenie stosunku sygnat—szum S/N na wyjsciu odbiornika.

4.3 ZWIELOKROTNIANIE Z PODZIALEM
CZESTOTLIWOSCIOWYM

Zwielokrotnianie z podzialem czestotliwoSciowym (FDM) jest procesem laczacym
pewna liczb¢ Zrédet sygnatu lub kanatéw w jeden zlozony sygnal. Polega ono na
modulowaniu kazdym z sygnaléw innej czestotliwo§ci nosnej tak dobranej, aby widma
otrzymanych w ten sposéb sygnaléw zmodulowanych nie zachodzily na siebie. Tym
sposobem cale dostepne pasmo zostaje podzielone na pewna liczbe oddzielnych pasm
czestotliwosci, z ktérych kazde miesci jeden sygnat i stad termin ,,podzial czestotliwos-
ciowy”.

60 Kanat 1
> 60-108 kHz
Kanaty {— —> 12-60 kHz
4 z12 Modulator Modulator
kanatowy grupowy
Tor ——] Konwerter toru
dwuprzewodowy dwu- na czteroprzewodowy
A
Powrét
Kanaty
telefoniczne 02110987654321
4 kHz Czestotliwosci
TTITTITITITLT o
64 68 72 76 80 84 88 92 96 100 104 108  Mmodulatorow
LLLLL L L L LLLL @&
Grupa
12. kanaldw
wstegi hh\hhhhh thhh
boczne) 60 kHz 108 kHz
\ J
)
120 kHz Czestotiwosé nosna
1 modulatora grupowego
r —/
Nadawane
widmo (wstegi
boczne proste) 23 /4/51./61/7 901
12 kHz 60 kHz

Rys. 4.20 System telefonii nosnej FDM
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Klasycznym przykladem zastosowania FDM jest linia telekomunikacyjna
zwana systemem telekomunikacji nosnej. Systemy tego typu sa najprostszym
rodzajem systeméw wielokanalowych i pozwalaja na przesylanie do 60 kanaléw
telefonicznych za pomoca konwencjonalnych par przewodéw miedzianych. Sygnaty
dzieli sie tu na dwie grupy w zaleznodci od kierunku transmisji (tam i z powrotem)
i kazdej z nich przypisana zostaje oddzielna para przewodow. To pozwala na
zastosowanie wzmacniaczy, bedacych z natury urzadzeniami jednokierunkowymi, ktdre
umozliwiaja dziatanie dlugodystansowych taczy telefonicznych stosowanych w telefonii
miedzymiastowej.

Na rysunku 4.20 pokazano tworzenie podstawowej grupy FDM zajmujace;j
pasmo czgstotliwosci 12+ 60 KHz. Kazdy kanal zawiera modulator i filtr wy-
twarzajacy sygnal SSB. Poszczegélne kanaly maja pasmo o szerokoSci 4 KHz.
Sygnaly telefoniczne zajmuja tylko pasmo 300+ 3400 Hz i dlatego kazdy z kanaiéw
ma w praktyce pasmo ochronne zabezpieczajace przed interferencja miedzy sasied-
nimi kanatami.

Filtry kanalowe sa umieszczone po kazdym modulatorze i stuza takie
do ochrony przed interferencja pomigdzy kanalami, zanim zostana one dodane
do siebie i podane na wej$cie modulatora grupowego. Stosuje si¢ tu filtry kwarcowe,
gdyz wykazuja one duza selektywno$¢. Aby otrzymywane charakterystyki byly
jeszcze bardziej selektywne, grupa tworzona jest poczatkowo w zakresie czestotliwosci
60+ 108 KHz. Filtry kanalowe sa tak zaprojektowane, iz wybierana jest dolna
wstega boczna kazdego z kanaléw. O dolnej wstedze bocznej méwimy, ze jest
odwrécona, gdyz najwyzsze czestotliwosci sygnalu informacyjnego pojawiaja si¢
w niej jako najnizsze czestotliwoéci sygnalu zmodulowanego i vice versa. Wszystkie
te czestotliwosci zostaja nastepnie zmienione, czyli przesunigte przez modulator
grupowy o czestotliwosci nosnej 120 KHz. Przez wybranie dolnych wsteg bocznych
uzyskuje si¢ pozadany zakres czestotliwo$ci 12+ 60 KHz. Wstega boczna kazdego
kanalu w obrgbie grupy jest jak méwimy wyprostowana (ang. erect, przyp. tlum.);
jest bowiem prosta odpowiednio§¢ pomiedzy wysokimi a niskimi czestotliwo$ciami
przed i po modulacji. :

Analogiczny zestaw aparatury stosuje sie dla powrotnego kierunku transmisji.
Obejmuje on kolejno demodulator grupowy przenoszacy odbierane sygnaly z powrotem
na pasmo 60+ 108 KHz oraz demodulator kanatlowy. System mozna jeszcze bardziej
rozwinaé. Pie¢ grup 12-kanalowych mozna jeszcze raz zmodulowad, tworzac sygnat
FDM o 60. kanalach, ciagle jeszcze nadajacy si¢ do konwencjonalnej transmisji
kablowej. Dalsze zwielokrotnianie prowadzi do systeméw pracujacych w zakresie
megahercowym i wymaga juz kabli o mniejszych stratach, jakimi sa wspélosiowe linie
transmisyjne.

Wiele systeméw no$nych wyparly cyfrowe systemy wielokrotne, o ktérych
powiemy w rozdziale 5. Oméwiony przyktad postuzyt nam do zademonstrowania
koncepcji systemu FDM. Jest ona bardzo wazna dla telekomunikacji, gdyz ukazuje, jak
w systemach o bardzo duzej liczbie kanaléw wykorzystuje si¢ transmisje radiowa, bez
zachodzenia na siebie widm poszczegélnych kanatéw i bez interferencji. Do typowych
zastosowan mozna zaliczy¢ transmisje sygnatéw telewizyjnych, telefoni¢ komérkowa
oraz naziemne 1 satelitarne mikrofalowe lacza radiowe.
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44 POROWNANIE METOD MODULAC)I

Dwa najwazniejsze parametry uzywane dla poré6wnywania réznych typ6w modulacji to
szeroko$¢ pasma i stosunek S/N. Stosunek S/N liczony jest zaréwno na wejsciu jak na
wyjSciu odbiornika. Poniewaz juz rozpatrywalismy szerokosci pasma poszczegdlnych
rodzajéw sygnaléw modulowanych, zajmiemy sie teraz z kolei stosunkiem S/N, po czym
podsumujemy nasze rozwazania.

4.4.1 Efekt progowy

Zanim poréwnamy poszczegélne typy modulacji, weZzmy pod uwage wplyw szumu na
sygnat AM. Dla szumu przyjmujemy nastepujaca reprezentacije:
n(f)cos[w.t+ ¢ (1))

Réwnanie (4.4) reprezentujace sygnat AM zapiszemy w postaci:

[U.+m()] sinw, .t (4.63)
przy czym:
m(t) = U, sino,,t (4.64)

Sygnal odbierany na wejsciu demodulatora jest postaci:
g = [U.+m(®]cosw.t+n(t)cos[w, t+ ¢ ()] (4.65)

Statyczny wykres wskazowy dla réwnania (4.65) pokazano na rys. 4.21.
Gdy [U.+m(0] ( n(t), S/N moze by¢ uwazany jako duzy i Betts ¥ pokazat, ze
sygnal na wyjsciu detektora obwiedni, U,,, ma przyblizona postaé:

U,, = sygnat+szum = [U.+m O]l +n(t)cos ¢ () (4.66)

Rozpatrzmy teraz sytuacje, gdy S/N jest niewielki przy warunku n(®) ( [U,+m(D].
Z réwnania (4.65) otrzymujemy wéwczas sygnal:

U,y = szum+sygnat - szum = [n(7) + U, cos ¢ (£)] + m () cos [ 163) 4.67)

U, +m(»

Rys. 4.21 Sygnat AM w obecnosci szuméw

9 Betts, J.A., Signal processing, Modualtion and Noise, The English University Press Ltd, 1970, ss. 98, 99.
ISBN 0-340-09895-3.
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Poréwnujac réwnania (4.66) i (4.67) stwierdzamy, iz na wyjéf:iu. detektora pojaw1a‘s1¢
sktadowa szumowa ~ addytywna gdy S/N jest duzy oraz multlphkaty‘wna,. gdy S/N ge‘st
maty. Wplyw mnozenia sygnalu przez skladowa szumowa cos ¢ (¢) bedzie mial oczywiScie
znacznie wiekszy wplyw na sygnat wyjsciowy, niz sama skladowa addytywna, bedaca
ponadto wéwczas niewielka. Przej$cie pomiedzy efektem addytywnym, a efektem
multiplikatywnym zachodzi przy przekroczeniu pewnego poziomu progowego. Dokl/adna
warto§¢ stosunku S/N, przy ktérym pojawia si¢ t§n efekt progowy jest n.1e(.)kreslona
i mozna ja wyznaczy¢ jedynie sposobem do§w1adcz_alnym. Szum l.nultlphkatywny
pojawiajacy si¢ przy matym stosunku S/N \.vast‘cpuje we wszystkich detektorach
niekoherentnych, takich jak demodulatory pelnej fali AM i demodulatory kata.

4.4.2 Poréwnanie proceséw demodulacji

Na rysunku 4.22 pokazano ogélny schemat blokowy (_)dbif)rflika. F'iltr predetekcyjny,
typowy dla stopni poSredniej czestotliwosci (IF) odblomlkow radiowych, ogranicza
pasmo odbieranego sygnalu do szerokosci zajmowanej p'r,ze.z sygnal modulowany.
Zapobiega to przedostawaniu si¢ szumu z poza pasma na wyjscie demodulatora. (S/N),,

Zmodulowane Sygnal
fale nosne ( §) informacyjny
i szum Filtr Niywe| Demodulator Filtr |iszum
Wejscie Ommm—ipmee——i predetekcyjny (detektor) [ | postdetekcyjny <
odbiornika (N)
{RY) wy

Rys. 4.22 Ogdlny schemat blokowy odbiornika

jest tu po prostu réwny S/N przed demodulacja. Filtr podetekcyjny moze by¢ wymagany
lub nie, w zaleznoéci od typu procesu demodulacji. Stuzy on woéwezas dla eliminacji
sktadowych o czestotliwosciach wyzszych od zawartych w w1d1‘me odtwe}rzanego
sygnalu informacyjnego. (S/N),, odzwierciedla odzyskany sygnal informacyjny oraz
zwiazane z nim szumy.

Transmisja w pasmie podstawowym

Okreslimy teraz stosunek (S/N),,, dla réznych rodzajéw demodulacji. Bgdz}emy przy t()izm
zakladad, iz sygnat informacyjny ma pasmo W Hz i ze system .transmlﬁyqny wprowaS ]z)a
jedynie szum gaussowski o dwustronnej funkcji widmowej gestoscli mocy (PSD)
o amplitudzie 1/2, jak pokazano uprzednio na rys. 3.4b. . »

Zacznijmy od stosunku (S/N),,, dla transmisji w pasmie pod.stawowyl'n, z ktéra
poréwnamy péZniej systemy z modulacja. Szerok(?éé Ppasma systemu jest taka jak pasmo
sygnalu informacyjnego W. Dlatego mozemy napisac:

S (4.68)
S/N)\e =

2
Sk (4.69)
-~
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gdzie S; — moc sygnalu na wejsciu odbiornika. W przypadku transmisji w pasmie
podstawowym nie ma stopnia detektora i zachodza réwnosci:

(SIN), = (SIN),. 470)
(SN, =% @71

Stosunek (S/N),,, zostat wykre§lony w funkcji (S/N),,. na rys. 4.23.

Pelna modulacja AM: detekcja koherentna i detekcja obwiedni

Pelna modulacja AM ma systemowa szeroko$¢ pasma 2W. W przypadku detekc;ji
koherentnej i detekcji obwiedni powyzej progu, co oznacza iz (S/N),,, wynosi przynajmnie;j
10 dB, zgodnie z rys. 4.22 zachodza réwnosci:

SNy = 2 4.72)
SIN), = SF 4.73
( N)we - T]W . )

Zatem stosunek (S/N) po detekcji jest dwa razy wigkszy niz na wejsciu odbiornika, co
oznacza polepszenie tego stosunku o 3 dB w procesie detekcji. Warto$é stosunku (S/N),,,
Jest taka sama, jak w przypadku transmisji w pasmie podstawowym. Sygnat na wej$ciu
demodulatora zawiera fale nosna, pojawiajaca sie na wyjsciu demodulatora jako
sktadowa stata réwna wartosci szczytowej niezmodulowanej fali no$nej. Sktadowa ta nie
ma zwiazku z oryginalnym sygnalem informacyjnym i jej moc nalezy pominaé.
W rezultacie, mierzac moc S,, nie uwzgledniamy skladowe;j stalej i dlatego (S/N),,
okazuje si¢ w praktyce o 7+ 10 dB gorszy od wynikajacego z réwnania (4.73).
Uwzgledniajac ten fakt, zmodyfikowana warto§é (S/N),,, dla peinej modulacji AM
zostala pokazana na rys. 4.23, gdzie poprawka w stosunku do transmisji w pasmie
podstawowym wynosi 10 dB.

DSBSC

Analiza systemu DSBSC jest podobna jak dla peinej modulacji AM, gdyz oba systemy
maja t¢ sama szeroko§¢ pasma:

(SIN),,, = T (4.74)
(S§/N),,, = S 4.75)
oW @.

Z tego wzgledu, jak przy pelnej modulacji AM, wystepuje polepszenie stosunku S/N
podczas detekcji o 3 dB. Wartoséé (S/N),,, jest taka sama jak dla transmisji z pasma
podstawowego i zostala tez uwzgledniona na rys. 4.23.
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[ 3
60 ——
50 e
FM (M = 4)
40 ——
g . .

F Polepszenie FM DSBSC.I SSB
,—i w pasmie
w2 podstawowym
"

30 T
20 T
10 T

Rys. 4.23 Poréwnanie réznych typéw modulacji
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SSB
Z analizy systemu SSB widaé, ze:
Sk
SIN)ye =
(S/N) oW (4.76)
Sk
(SN = 255 @.77)

Nie ma tu polepszenia stosunku S/N w trakcie procesu demodulacji, cho¢ dla transmisjj
wymagana jest jedynie polowa pasma niezbednego w uprzednio podanych dwu systemach
AM. Warto$¢ (S/N),, jest znéw taka sama jak dla transmisji z pasma podstawowego
i zostata takze podana na rys. 4.23.

Modulacja czestotliwosci

Odbiornik FM tym r6zni si¢ od pokazanego na ogélnym schemacie blokowym z rys.
4.22, ze ogranicznik jest umieszczony pomiedzy filtrem predetekcyjnym a detektorem.
W systemach FM i PM, inaczej niz przy AM i waskopasmowej wersji FM, szeroko¢
pasma filtru predetekcyjnego jest wieksza od podwojonej szerokosci pasma filtru
podetekcyjnego, by mdc zmiesci¢ istotne skladowe sygnatu. W wyniku tego mamy
wieksza niz w innych systemach moc szuméw na wejéciu demodulatora.

Analiza procesu demodulacji sygnatu FM jest ziozona i nie miesci sie w ramach tego
rozdziatu. Dla uproszczenia przeprowadza si¢ ja zwykle dla modulacji pojedynczym tonem
sinusoidalnym. Wyniki poszczegSlnych analiz réznia sie nieco, w zaleznosci od poczynio-
nych zatozefi poczatkowych. Analiza dokonana przez Schwartza  pokazuje, ze dla FM:

(SIN),,, = 3M*(SIN),, (4.78)

Oznacza to, iz (S/N),, jest 3M? razy wigkszy, niz dla koherentnej demodulacji AM.
W przypadku szerokopasmowej modulacji FM, gdy M > 1, (S/N),, jest znacznie wigksze
niz przy AM, a zwigkszenie to jest znane jako wspétczynnik poprawy FM. Na rysunku
4.23 pokazano, ze dla M réwnego 4, jak podaje Schwartz, (8/N),,, polepsza sie o 13 dB.
System FM wykazuje jednak efekt progowy. Z pierwszym progiem mamy do czynienia gdy
wspdiczynnik poprawy spada do wartoci, przy ktérej S/N dla FM i AM staja si¢ takie same.
Drugi prég pojawia sie, gdy osiagnieta zostaje pelna poprawa dla systemu FM. Oba te progi
sa funkcjami M. Gdy M ulega redukcji, pasmo zajmowane przez sygnal zmodulowany
a stad i moc szum6éw zmniejsza sie, a wiec mozna bardziej zmniejszy¢ moc odbieranego
Sygnatu, zanim pojawi si¢ efekt progowy. Ten sam wspolczynnik poprawy mozna wiec
W systemie FM uzyska¢ przy mniejszym stosunku (S/N),,,, gdy wskaZnik M jest mniejszy.
Regule Carsona mozna zapisaé w postaci:

By =2f,(1+M) (4.79)

gdzie szerokos$¢ pasma transmitowanego sygnatu FM, czyli szeroko$¢ pasma transmisji
0znaczono przez Br. Dla szerokopasmowej modulacji FM, gdy M jest duzo wigksze
od 1, wzér (4.79) mozna aproksymowaé wyrazeniem:

¥ Schwartz, M., Information Transmission, Modulation and Noise, wyd. 4, McGraw-Hill, ss. 510+ 517. ISBN
0-07-100931-0.
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Br) 2Mf, 4.80)
Wyznaczajac M ze wzoru (4.80) i podstawiajac do (4.78) uzyskujemy wzor:

2

(S/N),.,) B(ET—) (S/N).. (4.81)

2fm
Ze wzoru (4.81) widaé, ze polepszenie stosunku S/N dla systemu FM jest w przyblizeniu
proporcjonalne do kwadratu szerokoSci pasma transmisji. FM jest przyktadem systemu
z rozszerzaniem szerokosci pasma, w ktérym za cen¢ powickszenia szerokosci pasma
mozna uzyskaé lepszy stosunek sygnal-szum.

R6éwnoéé (4.78) sugeruje, ze jeSli powigksza¢ M do nieskoficzonosci, w sys-
temie FM bedzie ciagle nastgpowac polepszenie stosunku S/N na wyjsciu odbiornika.
Gdy moc nadawana pozostaje stala przy wzroscie M (a wiec i szerokosSci pasma),
amplituda mocy odbieranej Sp maleje. Jednoczesnie moc szuméw 7/2 na wejSciu
pozostaje stata dla wszystkich czestotliwosci. Dlatego wraz ze spadkiem S; maleje tez
stosunek (S/N),. na wejSciu demodulatora. W koricu staje si¢ on na tyle maly, ze
pojawia si¢ efekt progowy i stosunek sygnal-szum na wyjsciu (S/N),, gwaltownie
maleje.

Opisane rozumowanie dotyczy szerokopasmowego sygnatu FM, gdzie przyjeto
jak zwykle M = 0,6. Dla M réwnego 0,6 ze wzoru (4.78) wynika, ze wspéiczynnik
poprawy FM dla waskiego pasma jest, w poréwnaniu z detekcja koherentna, réwny lub
mniejszy od 0,3 dB. Poprawa jest wigc, jak nalezalo oczekiwa¢ pomijalna, gdyz
szeroko$¢ pasma waskopasmowego sygnatu FM jest prawie taka sama jak dla sygnatu AM.

Tablica 4.1 POROWNANIE ROZNYCH TECHNIK MODULACII

Polepszenie S/N Odbior Uwagi
(wzgl. DSBSC)

—7 do -10 dB Detektor Prosta i tania. Transmisja
obwiedni lub | fali no$nej powoduje straty
kwadratowy mocy. Zastosowanie

— radiofonia

Typ Pasmo Efekt
modulacji progowy

Petna AM 2W Tak

DSBSC 2w Nie Nie Koherentny Wymaga detekcji
synchronicznej. SSB
preferowane ze wzgledu na
weZsze pasmo

Nie Nie Koherentny Detekcja synchroniczna.
Efektywna widmowo.
Szeroko uzywana

w telefonii

SSB A\

M »W  |Tak (polepszenie Tak Dyskryminator | System ze zwickszaniem
> 10 dB) czestotliwosci | szerokosci pasma. Lepszy
S/N. Stosowana

w mikrofalowej
komunikacji naziemnej

i satelitarnej

PM >W Tak Tak Nieliniowy Jakos¢ podobna jak FM.
Bardziej zlozony odbidr
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4.4.3 Poréwnanie systeméw modulacji

Rysunek 4.23 i tablica 4.1 zawieraja uzyteczne poréwnanie réznych metod modulacji.
Zastosowanie danej metody modulacji dla konkretnego systemu zalezy od kryteriéw
przyjetych w tym systemie. JeSli dla przyktadu za gléwna zalete przyjmiemy matq
szeroko$¢ pasma, to najbardziej atrakcyjna okaze si¢ modulacja SSB. Pelna modulacja
AM oferuje z kolei najtaiisze odbiorniki z detekcja obwiedni. Jest to szczegélnie
atrakcyjne przy produkcji wielkoseryjnej, jak w przypadku odbiornikéw radiowych
i telewizyjnych (tor wizji, przyp. thum.) powszechnego uzytku. Najlepsza jako$¢ odbiory
daje modulacja FM, co osiaga si¢ jednak kosztem znacznego rozszerzenia pasma. Warto
podkreslic, iz w Srodowiskach o niskim stosunku S/N wspéiczynnik poprawy FM maleje
1 jej zalety w poréwnaniu z AM ulegaja zniwelowaniu.

4.5 PODSUMOWANIE

Modulacja jest procesem naktadania informacji na inny przebieg o wyzszej czestotliwosci,
zwany fala no$na. Proces ten jest stosowany do przenoszenia sygnaléw o stosunkowo
niskich czestotliwosciach w kierunku czgstotliwosci na tyle wysokich, aby mozna je bylo
transmitowac droga radiowa lub $wiatlowodowa. Modulacji podlegac moze albo amplituda
fali nosnej (AM), albo jej czestotliwosé katowa (modulacja PM lub FM). Podstawowym
parametrem modulacji AM jest gleboko§¢ modulacji, od ktérej zalezy ksztalt obwiedni
przebiegu zmodulowanego oraz stopiefi odpornosci na szumy i podziat mocy miedzy fale
no$na i wstegi boczne. Modulacje AM mozna uzyskaé w sposéb nieliniowy lub liniowy.
Wytwarzanie nieliniowe polega na §wiadomym wykorzystaniu nieliniowej charakterystyki
elementu aktywnego i prowadzi do znieksztalcefi harmonicznych. Przy modulacji
liniowej unika si¢ tego typu operacji, uzyskujac mniej znieksztalcony przebieg
zmodulowany. Detektor diodowy umozliwia tania i efektywna demodulacje sygnalu AM.
Wybdr wartoéci elementéw tego detektora jest istotny ze wzgledu na minimalizacje
zjawiska przylegania do ujemnego szczytu, bedacego forma znieksztatceni odzyskiwanego
sygnatu informacyjnego. Modulacja DSBSC jest uzyskiwana za pomoca modulatora
zré6wnowazonego, w ktérym przebieg noény i sygnal modulujacy sa bezposrednio
mnozone przez siebie. Brak fali no$nej charakteryzujacy modulacje DSBSC pozwala na
zmniejszenie mocy nadawanej. Modulacja ta wymaga jednak detekcji koherentnej co
oznacza konieczno$¢ odzyskiwania w odbiorniku fali nosnej, niezbednej w procesie
demodulacji.

Do powszechnie stosowanych ukladéw modulatora zréwnowazonego naleza:
modulator Cowana i modulator pierScieniowy. Detekcja koherentna wymagana jest tez
W przypadku modulacji SSB, ktérej dodatkowa zaleta jest mniejsza szeroko$¢ pasma.
Matematyczna analiza widma sygnatu FM ujawnia jego nieskoriczony charakter. Tablice
funkcji Bessela i znajomos$¢ wskaznika modulacji pozwalaja na okreslenie liczby
istotnych skladowych widma, a zarazem praktycznie zajmowanej szerokoéci pasma
sygnalu FM. Regula Carsona pozwala takze oszacowad przyblizona szeroko$¢ pasma
tego sygnalu. Waskopasmowa modulacja FM stanowi kompromis pomigdzy AM i FM,
gdzie staramy si¢ uzyskaé lepsze wlasciwosci szumowe sygnalu FM przy mniejszej
szeroko$ci pasma zblizonej do tej, jaka zajmuje sygnal AM.
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System FDM jest jednym z systeméw wielokanatowych, pozwalajacy‘ch‘ na
przesytanie dwu lub wigkszej liczby sygnaléw za pomoca pojedynczego tacza transmisyjne-
go. FDM stosuje sie w systemach kablowych, metalicznych lub Swiattowodowych, w celu
zwickszenia liczby transmitowanych sygnaléw dla polepszenia wlasciwosci technicznych
i ekonomicznych systemu. W systemach radiokomunikacyjnych, gdzie tez stosuje si¢ system
TDM, uzywa si¢ go celem widmowego rozdzielenia kanaléw dla unikni¢cia interferencji
wzajemnej. Efekt progowy odzwierciedla zjawisko nieznacznego addytywnego wplywu
szum6w na sygnat wyjsciowy detektora przy dostatecznie duzym stosunku sygnal-szum. Gdy
ten warunek nie jest spetniony, stosunek sygnal-szum na wyjsciu detektora pogarsza sie
gwaltownie wraz ze spadkiem stosunku sygnal-szum na wejSciu odbiornika.

Poszczeg6lne metody modulacji zostaty poréwnane pod wzgledem wlasciwosci
szumowych z uwzglednieniem ich szerokoSci pasma. Sygnat FM wymaga znacznie
szerszego pasma niz sygnal AM. Pelna modualcja AM wymaga ponadto wigkszej mocy
nadawanej przy zadanym stosunku sygnal-szum niz inne rodzaje modulacji. Jest to
czesciowo spowodowane “tracona” moca fali noSnej. FM wykazuje lepszy stosunek
sygnal-szum, wzrastajacy wraz ze wskaZnikiem modulacji. Wzrost tego \‘vakaz’nika
prowadzi jednak do wzrostu szerokoSci pasma. Z tego wzgledu system FM jest znany
jako system z rozszerzaniem pasma.

Zadania

4.1. Wyjasénié, znaczenie terminéw: ,,modulacja amplitudy” i ,,modulacja kata”. Jaka
jest podstawowa réznica migdzy tymi rodzajami modulacji?

4.2. Narysowa¢ w skali, na papierze kratkowanym, przebieg AM o amplitudzie fali
nos$nej 4 V i glebokosci modulacji 0,35.

43. Sygnat AM ma gleboko$é modulacji 120%. Naszkicowac przebieg modulowany,
ilustrujacy powstajace znieksztalcenia. Wyjasni¢ co si¢ stanie, gdy taki sygnat
AM zostanie podany na wejscie detektora diodowego.

44. Fala AM jest opisana wyrazeniem:
g( = 10(1—cos6280¢)sin(67 10°r—7/6) V

Wyznaczy¢:

a) glebokos¢ modulacji;

b) czestotliwo$§¢ modulujaca;

¢) okres fali no$nej;

d) szczytowe napigcie chwilowe;

e) szeroko§¢ pasma sygnatu zmodulowanego.

4.5. Obwiednia pelnej fali AM ma maksimum o wartosci 4,5 V i minimum
o wartosci 2,3 V. Wyznaczy¢ gleboko§¢ modulaciji.

4.6. Fala AM jest opisana wyrazeniem:
g(H) = 24(1+0,5c0s31400)sin2710°t V
Sygnat ten zostaje podany na wzmacniacz o oporze wejsciowym 600 Q.

Wyznaczy¢ tracong moc.
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4.7. Catkowita moc nadawana sygnatu AM wynosi 10 kW. Wyznaczyé moce wsteg
bocznych i fali nosnej przy glebokosci modulacji 25%.

4.8. Fala nosna o czestotliwo$ci 6 MHz zostata zmodulowana w amplitudzie przez
sygnal o pasmie od 300 do 3400 Hz. Naszkicowaé widmo tego sygnaty
zmodulowanego.

4.9. Wyjasni¢ co si¢ dzieje z moca fali nosnej w odbiorniku przy demodulacjj
sygnalu AM.

4.10.  Sygnal DSBSC mozna otrzymaé przez podawanie sumy sygnalu modulujacego
i nosnego na wejscie ukladu nieliniowego. Sygnal wyjsciowy tego uklady
zawiera skladowa DSBSC.

Przyjmujac sume sygnatu modulujacego i noSnego w postaci:
g = U,sinw,t+ U, sinw,_t

oraz charakterystyke elementu nieliniowego:

h(t) = k+aU,,+b(U,,)

wykazac, ze jedna ze skladowych napiecia wyjsciowego k(f) jest sygnatem
DSBSC.

4.11.  System FM ma maksymalna dewiacje czestotliwosci 100 KHz i czestotliwosé
modulujaca 15 KHz.

a) Wyznaczy¢ wskaznik dewiacii;

b) Stosujac regule Carsona wyznaczy¢ przyblizona szeroko$¢ pasma tego
sygnalu;

¢) Wyznaczy¢ szeroko$¢ pasma tego sygnatu za pomocy funkcji Bessela.

4.12. Wyjasénié termin ,efekt progowy”. Wyjasnienie powinno zawieraé odpowiednie
wykresy.

4.13.  Poréwnaé systemy AM, DSBSC, SSB i FM pod wzgledem szerokosci pasma
1 stosunku S/N.

4.14.  System FM jest czasem hazywany systemem z rozszerzaniem pasma. Wyjasnic,

sens tego okreslenia, biorac pod uwage polepszenie stosunku S/N w stosunku
do modulacji AM.
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TELEKOMUNIKACJA CYFROWA

Transmisje sygnalu cyfrowego przez kanat o ogranicz?nym pasmie pr’zedstawiono
z uwzglednieniem zjawiska interferencji migdzysymbolowe!. P?@azano sposf)b Yvykorzys-
tania wykresu oczkowego do okreslania stopnia wystgpujqc?j lnterfere.nqz ngdzysym-.
bolowej. Korekcje, a w szczegdlnosci z wykorzystaniem. kOSl‘n.usodalne] (':'harakterystykt
amplitudowej, zaprezentowano jako sposéb zredukowania tej ‘mterferenc.jz. Roz’lzatrzono
wplyw szumow na bitowq stope bledu w odbiorniku. Zdeﬁnl?qug pojemnos¢ kana/tu.
pokazujqc tym samym, iz dla kazdego praktycznego kanatu .zstmeje granica szyb.kosa
transmisji danych przez ten kanal. Przedstawiono metode zwzelokrofnzanza Z podzzal.em
czasowym aby pokazad, jak do przesytania zwielokrotnianych sygnatéw cyf.rov.vych mozna
wykorzystywa¢ wspdlng droge transmisji. Opisano . system m(/)z/lulaqz zmpulsowe!.
Zdefiniowano stosunek sygnatu do szumu kwantowania. Sze.rokosc pasma w .sy,st.emze
modulacji impulsowo-kodowej wyznaczono, a zastosowanie korr'zpreSJt wyjasniono.
Przedstawiono tez modulacje cyfrowq w systemach ASK, FSK, PSK z' QA.M. R?zpatrzono
wlasciwosci szumowe kazdego z tych rodzajow modulacji, poro’w;gu]qc {ch bmzwe st?py
bledu przy zadanym stosunku sygnat-szum kanatu. Rozdziat koriczy si¢ pordwnaniem
wlasciwosci kazdego z omdéwionych rodzajow modulacji.
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Sygnaty moga by¢ przesylane za pomocg przewodow metalowth, $wiattowodow lub clirogq
radiowa. Choé we wszystkich trzech rodzajach kanaléw jest stosowana modulacja,
transmisja w pasmie podstawowym jest mozliwa tylko w kanalfa przewodowym.
W obecnym punkcie transmisja w pasmie podstawowym zostanie szczegGlowo rozpatrzona.

3.1.1 Kanaly o ograniczonym pasmie

Metalowa linia transmisyjna moze by¢ opisana za pomoca elektr}fczneg/o .schen(;at.u
zastgpczego " zawierajacego szeregowe indukcyjnosci i réwnolegle pojemnosci. Zgodni
Z tym linia transmisyjna zachowuje si¢ jak filtr dolnoprzepustowy, co powoduj
tlumienie i znieksztalcenia fazowe.

R} Dunlop, J., Smith, D.G., Telecommunications Engineering, wyd. 3, Chapman & Hall, 1994, s. 174. ISBN
0-412-56270-7.
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Sygnaly cyfrowe maja teoretycznie nieskoriczone widmo. Wiasciwosci filtracyjne
o charakterze dolnoprzepustowym cechujace linie przesylowe, a takze kazdy inny kanat,
nie wykluczaja automatycznie moznosci doskonalego odtworzenia sygnatu cyfrowego
w odbiorniku. Szybkos¢ symbolowa R podawana w bodach jest réwna odwrotnosci czasu
trwania najkrotszego elementu przesylanego sygnatu. Idealna rekonstrukcja tego sygnaty
jest mozliwa przy zalozeniu, Ze szybkoS¢ transmisji nie przekracza podwojonej szerokosci
pasma. Szybko$€ ta jest nazywana szybko$cia Nyquista >:

R=—=2W (5.1)

gdzie T - czas trwania jednego elementu sygnalowego, zwanego symbolem. Granica
Nyquista moze tez byC interpretowana jako warunek przesylania maksimum dwu
symboli na herc szerokoSci pasma. Istnieje tu analogia do prébkowania opisanego
w rozdziale 2., gdzie pokazano, ze liczba prébek jaka moze zostaé przestana na herc
szeroko§ci pasma wynosi tez dwie. Zbyt duza czestotliwo$¢ prébkowania powoduje
zjawisko aliasingu. Gdy sygnat cyfrowy jest przesylany powyzej szybkosci Nyquista,
aliasing pojawi si¢ takze w odbiorniku.

Analiza praktycznego wpltywu zjawiska filtracji dolnoprzepustowej w linii
przesylowej na ciag impulséw wymaga doktadnej znajomosci transmitancji linii. Wezmy

+

(@) AH(f)
w 0 w —>/

+

r

rh(t)
() L

2W
| Jpa—-y VN
2 3 I_l\/ L 1 1 3~ .
W W W W 0 W w W w

Rys.‘ 5.1 OdpowiedZ czasowa idealnego filtru dolnoprzepustowego (a), jako odwrotna transformata
Fouriera (b)

» Nyquist, H., Certain topics in telegraph transmission theory, AIEE Trans., T. 47, 1928, ss. 617 + 644.
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pod uwage wplyw filtru idealnego na ciag impulséw, przy czym charakterystyka
czestotliwoSciowa linii ma posta¢ jak na rys. 5.1a. Bedziemy zakladac, ze szybko§¢
transmisji jest dokladnie réwna podwojonej szeroko$ci pasma przepustowego filtru,
a mianowicie:

1
T = 2W (5.2)
lub:
1
T= > w 5.3)

Wynik takiej filtracji jest splotem odpowiedzi czasowej filtru i sygnatu cyfrowego. Na
podstawie tablic transformat Fouriera z dodatku C mozemy wyznaczy¢ odpowied? filtru,
biorac odwrotna transformat¢ Fouriera impulsu prostokatnego przeskalowanego w czes-
totliwosci o czynnik W:

H(f2wW) = %h(tZW) 5.4)

Zatem:

rect(f2W) = Sa(2Wp) (5.5)

Odpowiedz A(r) idealnego filtru dolnoprzepustowego przedstawiono na rys. 5.1b.

Wyznaczenie splotu sygnalu cyfrowego skladajacego si¢ z impulséw oraz
podanej wyzej funkcji Sa nie jest zagadnieniem trywialnym. Dla prostoty bedziemy
przyjmowad, iz kazdy impuls ma ksztalt delta—funkcji i Ze sygnat jest bipolarny. Sygnat
ten pokazano na rys. 5.2a.

Splot pojedynczej delta—funkcji z odpowiedzia impulsowa filtru o ksztalcie
funkcji Sa z rys. 5.1b jest tez funkcja Sa, lecz zeSrodkowana wokét chwili czasu, w ktérej
pojawia si¢ dana funkcja delta. Stosujac zasade superpozycji otrzymujemy catkowita
odpowiedz filtru w postaci sumy odpowiedzi czastkowych na kaidy pojedynczy impuls
delta. Podsumowujac mozemy stwierdzié, iz calkowita odpowiedZ filtru na ciag
delta—funkcji z rys. 5.2a jest suma szeregu funkcji Sa, skupionych wokét czaséw
wystepowania poszczegSlnych funkcji impulsowych. Wszystkie te funkcje, po jednej dla
kazdego impulsu, pokazano na rys. 5.2b. Na rysunku nie pokazano calkowitego napiecia
wyjéciowego bedacego suma ciagu przesunigtych w czasie funkcji Sa. Na podstawie
pokazanej odpowiedzi kanatu idealnego wnioskujemy, ze w momentach prébkowania
(réwnych 1/2W lub jej wielokrotnosci) amplituda osiaga warto§ci szczytowe zwiazane
jedynie z odpowiedzia na dany impuls wejéciowy linii. Po drugie, amplitudy wszystkich
innych impulséw Sa, dla momentéw prébkowania innych niz ,wlasny” sa réwne zeru.
Zegar odbiornika musi by¢ idealnie zsynchronizowany tak, aby decyzja odno$nie
amplitudy sygnatu byla podejmowana w odpowiednim przedziale czasu. Przy spelnieniu
tego warunku jedynym napieciem jest to, jakie odpowiada wlasnie odebranemu symbolowi
i w tym przypadku inne impulsy nie wptywaja na wynik. Warunek ten oznacza, iz nie
wystepuje interferencja migdzysymbolowa (ISI).
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Rys. 5.2 Przejscie sygnatu cyfrowego przez idealny filtr dolnoprzepustowy: a — sygnat wejsciowy;
b — odpowied? filtru

Analiza ujawnila, iz nawet gdy kanal ma ograniczone pasmo, kazdy symbol
moze zosta¢ prawidlowo odebrany. W praktyce sygnaly cyfrowe sa szersze od impulséw
delta, co prowadzi do zamazywania si¢ odbieranego sygnatu. Po drugie, charakterystyka
kanalu nie jest idealna, co wprowadza znieksztalcenia, z ktdérych najistotniejsze sa
znieksztalcenia fazowe. Po trzecie, synchronizacja zegarowa, a wigc i decyzyjna
odbieranego sygnalu podlega naruszeniu, znanemu pod nazwa ,.drzenia fazy” czyli
Jittera. Podane trzy zjawiska wprowadzaja ISI, ktéra w kraficowych przypadkach moze
catkowicie zmieni¢ sens lub znaczenie odebranego symbolu w momencie decyzji, do
ktérej odnosi sie biad.

W rozdziale 4 dyskutowaliSmy wymagania odno$nie czestotliwosci i fazy fali
no$nej w odbiorniku, dotyczace detekcji koherentnej. Takie same wymagania dotycza
zegara odbiornika. W przypadku sygnatu z rys. 5.2b, gdy czestotliwos$¢ zegara nie bedzie
zsynchronizowana z czgstotliwoscia sygnatu odbieranego, nastgpuje zanik synchronizacji
procesu decyzyjnego. Jesli nawet czestotliwo§¢ zegara jest prawidlowa, aby zapewnié
optymalnoSci procesu decyzyjnego, wlasciwa powinna by¢ tez jego faza. Oznacza to, iz
napigcia wszystkich innych symboli opisane funkcjami Sa musza W momencie
podejmowania decyzji przechodzi¢ przez zero. Sa zasadniczo dwie metody uzyskiwania
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synchronizacji zegar6w nadajnika i odbiornika. Jedna z nich polega na przesylaniu
sygnalu zegarowego do odbiornika za pomoca oddzielnego kanatu. CzegSciej jednak
poprzez odpowiednie kodowanie sygnatu cyfrowego przed jego nadaniem uzyskuje si¢
silna skfadowa widma na czestotliwo$ci zegara lub jej wielokrotnosci. Specjalny ukiad
w odbiorniku odtwarza przebieg zegarowy zawarty w przychodzacym sygnale cyfrowym.
Zagadnienie sposobu odzyskiwania sygnalu zegarowego nie mieéci si¢ w zakresie tej
ksiazki. Duck i in.¥ podaja caly szereg znanych metod kodowania i odzyskiwania
sygnalu zegarowego.

Linia przesylowa, cho¢ ma wlasciwosci filtru dolnoprzepustowego, nie
wykazuje w praktyce tak ostrego efektu odciecia, jak charakterystyka rozpatrywanego
idealnego filtru dolnoprzepustowego. Typowy sygnal cyfrowy ma w praktyce ksztalt
podobny do pokazanego na rys. 5.3a. Odbiornik powinien mie¢ okreS§lony prég
decyzyjny. W przypadku sygnatu dwupoziomowego (binarnego) prég ten lezy
po prostu w polowie maksymalnego zakresu napiecia sygnalu odbieranego lub
w polowie wartosci migdzyszczytowej. Odbiornik powinien takze zapewniaé nie-
zawodne okreSlanie momentéw probkowania sygnalu, zwane synchronmizacja de-
cyzyjna. Sygnal ten z kolei musi by¢ jak najdokladniej zsynchronizowany z zegarem
nadajnika.

Uzyteczny test stosowany w praktyce do monitorowania wplywu lacza
transmisyjnego w obecno$ci szuméw i zaklGcen polega na obserwacji wykresu
oczkowego. WeZmy zatem ponownie pod uwage sygnal odbierany jak na rys.
5.3a. Gdy oscyloskop zostanie zsynchronizowany z szybkoscia przesytania symboli
tak, iz jeden §lad wySwietla dokladnie jeden symbol, kolejne §lady nakladaja
siec na siebie, jak pokazano na rys. 5.3b. Dla ulatwienia, symbole z rys. 5.3a
kolejno ponumerowano. Ich §lady pokazano na wykresie oczkowym z rys. 5.3b.
Dokltadna liczba widocznych $ladéw bedzie zaleie¢ od bezwladnosci ekranu lampy
oscyloskopu.

Obraz pokazany na rys. 5.3.b przypomina z wygladu oko i stad jego nazwa.
Odbiornik pobiera probki odbieranego sygnalu okresowo w momentach czasu od-
powiadajacym $rodkom kazdego z symboli, co daje ksztalt podobny do oka. Sa to
wlasnie momenty decyzji. Dla sygnalu binarnego prég decyzyjny jest ustawiony
w polowie miedzy dodatnim a ujemnym szczytem napigcia sygnalu odbieranego.
Napiecie, ktére w momencie decyzji jest wigksze od poziomu progowego, zostaje
zakwalifikowane jako binarne 1 i vice versa. Na wykresie oczkowym pokazano, ze
amplitudy sygnatu w poszczeg6lnych momentach decyzji sa rézne. Wskazuje to na
obecno§é interferencji miedzysymbolowej (ISI), spowodowanej znieksztatceniami,
szumami, zakléceniami oraz ograniczonym pasmem kanatu.

Na rysunku 5.4 pokazano uogélniony wykres oczkowy. Rozmyte paski sa
linjami zwiazanymi z sygnalem i jego zmianami spowodowanymi przez szumy, jak to
bylo juz pokazane na rys. 5.3. Szumy powoduja zwiekszenie szerokosci paskdw, co
powoduje z kolei zmniejszenie obszaréw oczek. Wykres oczkowy pozwala okresli¢
stopieri odpornoéci systemu na szumy, czyli margines szumow. Jest to wielko$¢, o jaka

» Duck, M., Bishop, P, Read, R., Data Communications for Engineers, Addison-Wesley, 1996, ss. 57+ 72.
ISBN 0-201-42788-5.
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Rys'. 5.? Wy}(rcs oczkowy: a — typowy odbierany sygnal cyfrowy; b — wykres oczkowy dla
odbiornika. Liczby w kétkach oznaczaja numery symboli

mozna jeszcze zwigkszy¢ moc szuméw, zanim caly obszar oczka zaniknie. Wéwczas
system nie bedzie juz w stanie podejmowac sensownych decyzji i odbidr stanie si¢
plemozliwy. Sam poziom decyzji ma jednak w praktyce pewien stopiefi tolerancji, co
Jeszcze bardziej ogranicza margines szuméw. Oczko majace horyzontalnie szeroki
otwér, lub boki o niewielkim nachyleniu, $wiadczy o tolerancji na zmiany biedu
synchronizacji czyli jitteru w odniesieniu do momentu decyzji. W tych warunkach
jakikolwiek jitter ma jedynie marginalny wplyw na margines szuméw i stopa bledu
pozostaje w zasadzie bez zmian. Gdy jednak oczko jest waskie i nachylenie duze,
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(miedzyszczytowa)

Margines
szumu

Optymalny
prég decyzyjny

Optymalny moment prébkowania

Rys. 5.4 Uogdlniony wykres oczkowy

tolerancja na jitter szybko maleje, w miare jak moment decyzji odchyla sie od pozycji
optymalnej. Nachylenie oczka pokazuje wigc tolerancj¢ na bledy synchronizacji lub
jitter, badZ jej brak.

Wplyw bardziej tagodnego nachylenia charakterystyki filtracyjnej kanatu na
ksztalt sygnatu odbieranego jest widoczny na rysunku 5.3. Aby zredukowa¢ amplitudy
ogonéw oscylacyjnych i zachowa¢ przejécia przez zero w widmach impulséw Sa, mozna
zastosowaé odpowiedni korektor. Wypadkowa charakterystyka czestotliwosciowa kanalu
wraz z korektorem moze wéwczas mie¢ postaé odpowiednika mnozenia chakterystyki
idealnego filtru dolnoprzepustowego, o szerokosci pasma réwnowaznej minimum
Nyquista, przez druga odpowiednio dobrang charakterystyke czestotliwo$ciowa. Pokazemy
teraz pokrétce, iz charakterystyka idealnego filtru dolnoprzepustowego, spleciona
z charakterystyka czestotliwo$ciowa o symetrii parzystej, daje w efekcie odpowiedz
czasowa, ktérej przejscia przez zero sa takie same jak dla funkcji Sa. Znanym typem
charakterystyki stosowanej w praktyce jest obcieta krzywa kosinusoidalna ¥. Na rysunku
5.5a pokazano idealna i obcigta charakterystyke kosinusoidalng wymaganego typu.

Niech poszukiwana charakterystyka kanalu wraz z korektorem ma posta¢ H(f)
odpowiadajaca splotowi funkcji rect, reprezentujacej charakterystyke idealna, z charak-
terystyka kosinusoidalng o podwdjnym pasmie. Jako odpowiednik mnozenia kosinusoidy
przez funkcje rect, charakterystyka H(f) jest opisana wyrazeniem:

H(f) = n(zf;v)*% ([Hcos(i—’;{)] H(ﬁ)] (5.6)

 Stremler, F.G., Introduction to Communication Systems, wyd. 3, Addison-Wesley, 1990 ss. 386 = 390. ISBN
0-201-51651-0.
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Rys. 5.5 OdpowiedZ kanatu o charakterystyce kosinusoidalnej: a — charakterystyka kanatu;
b — odpowiedZ impulsowa

OdpowiedZ impulsowa znajdujemy biorac odwrotna transformate Fouriera z H(f), dla
ufatwienia wyja$nieri dokonano w dwu etapach:

1 1 _ 2zf f
h(t) = —38 — 7! —_— —— .
(6 = 57 Sa@W) - { [(1 +cos(4W))H(4W)]} (5.7)
Odwrotna transformata Fouriera z wyrazenia po prawej stronie A(f) ma postac;
2w 2nf\] .
n = 1 — 2”-”] :
g(t) _{W{[ +cos(4W)]ef df (5.8)

gdzie IT (f/4W) ze wzoru (5.6) wprowadza granice catkowania w odwrotnej transformacie
Fouriera od —2W do +2W. Mamy tozsamos¢:

& = cos2mft + jsin2xfr (5.9
ktéra stosujemy we wzorze (5.8) otrzymujac:
2w
. 2 27
gl = f [cos27rft+ Jjsin27nft + cos2nft cos Lf +jsin27ft cos (»—I)} & (5.10)
—2W 4w aw
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Caltka z jsin2nfr w podanych granicach jest zerem z uwagi na nieparzystoéé funkcji
sinus. Opuszczajac zatem skladowa sinusoidalna we wzorze (5.10) i stosujac do
iloczynéw znane tozsamo$ci trygonometryczne uzyskujemy wyrazenie:

2w

1 4Wr—1
gn= | [cos27rft+ = [cos (27zf( AW ))+

—2W

+jsin (2ﬂf(éW—tW_—l))+ cos (an( 4‘?‘; 1 ))+ 5.11)

+jsin (2nf(ivlévj—l))] ] df

Grupujac inaczej ré6wnos¢ (5.11):

2 1 4Wr—1 1 AWr+1 ]
= ry Eape—— = ———])f1df = 5.12
g = _{W [cosant+ 5 cos( Wi )f+ ) cos( SWin )f f (5.12)
1 [ 1. 2Win (4Wt—1)
= — |—sin2xafr + sin f+
2 Lnt 4Wr—1 2Wir 5.19)
2w
2Win | (4Wt+1 f ]
w1 M\ 2win
—2W
i pamigtajac, ze sin(—x) = —sin(x) uzyskujemy:
L 2W_ — ————2W in(4Wt + l)n] =
gt) = g [sm4W7rt+ TW_t—_l_Slant Hm+ AWl sin
(5.14)
= i li sindWrnt + ——-2—V—V—— [sin4Wnt cos(—m)—cos4Wrnt sin{ —7m)+
T |t 4Wr—1 (5.15)
+ (sin4Wnt cos 7 + cos4Wnt sin n)}
4Wr+1
Poniewaz cos+7 = —1 i sind+n = 0, wzér (5.15) przybiera postac:
L W — ﬂ— sin4W7rt) = (5.16)
g(t) = —; —t—Sln4W7Tt'—-Z“-/t—_TSIH4W7Tt AWr+1
g ! 5.17)
= sindWrt [A—2W)
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Wz6r (5.17) mozna zatem podstawi¢ do (5.7) uzyskujac odpowiedZ impulsowa
na wyj$ciu korektora:

P Sa2Wr 1 sindWrr 518

(0 = Sa2Wr e A=Wy (5.18)

_ SaoWr sindWrt _ (5.19

T W —a Wy 19)
sindWnt

= Sa2Wr——2 77 5.20

SaZW (5-20)

OdpowiedZ impulsowa korektora przedstawiono na rys. 5.5b z ktérego wynika,
ze jak w przypadku odpowiedzi Sa kanalu idealnego, tak i tu ISI nie wystepuje. Impuls
dodatni typu kosinusoidalnego jest nieco mniej odporny na jitter czasowy ze wzglgdu na
wezszy impuls, lecz ogon zanika szybciej co daje w efekcie polepszenie pod wzgledem
ISI. W praktyce, szersze impulsy o wiekszej energii stosuje si¢ z powodu lepszej
odporno$ci na szumy. Charakterystyke korektora tak dobrano, aby calkowita charakterys-
tyka uktadu byla taka sama, jak dla impulsu delta. Wowczas odpowiedZ czasowa na
impuls o skoficzonej szeroko$ci pozostaje taka sama.

5.1.2 Oddzialywanie szuméw na odbiornik

Rozpatrzymy teraz wplyw szumu gaussowskiego, bedacego najczeSciej spotykanym
rodzajem szumu w systemach telekomunikacyjnych i pojawiajacego sie¢ w czasie
transmisji, na sygnat cyfrowy. Sytuacj¢ jaka ma miejsce w odbiorniku w przypadku
sygnatéw binarnych pokazano na rys. 5.6, gdzie ukazano dwa symbole A i B. Funkcje
gestosci prawdopodobienistwa (PDF) szumu gaussowskiego natozono tu na dwa nominalne
poziomy sygnatu U, i —Uj.

Gdy nadano symbol A, amplituda odpowiadajacego mu napiecia szuméw jest
mniejsza od — U, w momencie podejmowania decyzji, symbol zostaje zinterpretowany
jako symbol B i powstanie blad. Niech fakt nadania symbolu A nosi nazwe zdarzenia
A i niech poziom szumu jest taki, ze odbierane napigcie jest mniejsze od 0 V. Powstajacy
wéwczas blad niech nosi nazwe zdarzenia B. Mozemy woéwczas powiedzieé, ze
prawdopodobieristwo bledu powstajacego po nadaniu symbolu A jest prawdopodobierist-
wem tqcznym tych dwu zdarzen, zapisywanym jako P (AB). Istnieje ponadto prawdopodo-
bieristwo warunkowe faktu, ze powyzszy btad moze pojawi€ sie tylko po nadaniu symbolu
A. To prawdopodobieristwo warunkowe zapisywane jako P(B|A) i oznacza prawdopodo-
biefistwo tego, Ze szum jest mniejszy od —U,, przyjmujac ze nadano symbol A.
Prawdopodobieristwa P(AB) i P(B|A) sa powiazane za pomoca Znanego wyrazenia:

P(AB)

(5.21)

Stad P(A|B), prawdopodobiefistwo btedu gdy nadano symbol A, wyraza si¢ wzorem:
P(AB) = P(B|AYP(A) (5.22)
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T +
Amplituda (U)
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Prég
decyzyjny

A
=

Rys. 5.6 Wplyw szumu na sygnal binarny

Podobnym sposobem wyznaczamy prawdopodobieristwo bledu gdy nadano symbol B:
P(BA) = P(A|B)P(B) (5.23)

Zalézmy teraz, iz oba symbole A i B sa réwnoprawdppodot?ne, a} SFa‘d R(A)
i P(B) wynosza 0,5 i prég decyzyjny lezy posrodku migdzy poziomami napiccia A.} B.
(Gdy symbole A i B nie sa réwnoprawdopodobne mozna uzy¢ skramblera na wyjsciu
nadajnika, aby wyré6wnaé ich prawdopodobieristwa.) Dlatego wypadkowe prawdopodo-
biefistwo bledu P, jest réwne:
P, = P(A|B)P(B)+ P(B|A)P(A) (5.24)
)y oraz P(B) sa réwne i wynoszg 0,5.

. , iefi PA
Przyjmujemy, ze prawdopodobiefistwa P ( ne. Jako

Symetria gaussowskiej PDF oznacza, iz P(A|B) oraz P (B|A) sa takze row
whniosek otrzymujemy:

P,=PA|B) = (5.25)
= P(B|A) (5.26)
Niech réznica potencjaléw miedzy Uy i — Us wynosi 2 V. Wéwczas P, jest rtowne:
P, = TPX(X) dx (5.27)

U
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Rys. 5.7 Gaussowska funkcja PDF

Prawdopodobieiistwo bledu P, jest po prostu prawdopodobiefistwem tego, ze amplituda
szumu przekracza + U i jest znane jako prawdopodobieristwo ogona PDF, pokazane na
rys. 5.7.

W przypadku rozkladu gaussowskiego, funkcja P.(x) z réwnania (5.27) ma
znang z literatury postac:

P

1 by —x?
e = 0'\/2_7'[‘ lj;exp( = )dx (5.28)

gdzie w naszym przypadku o jest warto$cia skuteczna napigcia szuméw.

Prawdopodobieristwo biedu znane jest tez pod nazwa bitowej stopy bledu (BER)
i jesli przyktadowo BER wynosi 1075, to oznacza po prostu, ze jeden bledny bit przypada
na kazdy milion bitéw nadanych. Gdy znane sa amplitudy szumu i symboli, prawdopodo-
biefistwa bledu moze nie udad sie wyznaczy¢ ze wzoru (5.28), gdyz catka nie ma postaci
zamknigtej. Aby dokonac obliczeri numerycznych zwiazanych z BER mozna uzy¢ r6znych
metod. Tutaj ograniczymy si¢ do zastosowania funkcji bledu®, erf (x):

erf(x) = j; ie—“’ du (5.29)
gdzie:
U
= /2 (5.30)

Wyrazenie to definiujace funkcje bledu oznacza prawdopodobiefistwo tego, iz x lezy
W przedziale 0 < x < + U. Prawdopodobiefistwo bledu jest réwne polu pod krzywa dla

% Roden, M.S., Analog and Digital Communication Systems, wyd. 4, Prentice Hall, 1996, ss. 113 = 114, [SBN
0-13-399965-3.
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x > U. Pole pod krzywa PDF dla wszystkich x wynosi oczywiscie 1. Dlatego pole pod
krzywa na prawo od U jest dane wzorem:

P, = 0,5[1—erf(x)] (5.31)

Gdy mamy dwa symbole rézniace si¢ 0 2 V, stosunek Sredniej mocy sygnatu do mocy
szumu WYnosi:

Srednia moc sygnatu

U
= 20log,—dB (5.32)
Moc szumu o

PRZYKLAD 5.1

Pewien kanat telegraficzny wysylta dwa symbole stalopradowe o napigciach odpowiednio
+80 Vi —80 V. Dla stosunku S/N réwnego 8 dB oszacowac bitowa stopg bledu.

ROZWIAZANIE
Ze wzoru (5.32) wyznaczamy:

] 4
E ~ alog,, Srednia moc sygnatu (5.33)
o] 20 x moc szumu

skad otrzymujemy:

U 8
—= = alog,y — 0 = (5.34)
=2.512 (5.35)
Podstawiajac warto$¢ Ulo do wzoru (5.30) znajdujemy:
v 2,512 _ (5.36)
V2
= 1,776 (5.37)

Teraz mozemy juz wyznaczy¢ warto$¢ funkcji erf(x) z tablicy w dodatku E.
Przewidywana warto$¢ erf (x) wynosi 0,988. Teraz wyznaczamy BER ze wzoru (5.31):

BER = 0,5[1—-0,988] = (5.38)
=6-10"" (5.39)

W tym przykltadzie BER jest zawarta migdzy 1 na 100, a 1 na IOQO. Dla tak matego
stosunku S/N tak duza bitowa stopa bledu nie jest dla nas zaskoczeniem.

Cwiczenie sprawdzajace 5.1 System cyfrowy pasma podstawowego stosuje kodowanie
binarne w szumigcym kanale z szumem gaussowskim na wejéciu odbiornika o napieciu
100 mW. Dla BER lepszej od 10~° wyznaczy¢ minimalng réznice poziom6éw napiecia

dla poszczegélnych symboli.
Zamiast kodowania binarnego mozna zastosowaé kodowanie wielopoziomowe,
gdzie przesyla si¢ zawsze jeden sposréd trzech lub wigkszej liczby symboli. Przykladowo,
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cztery symbole moga reprezentowac pary bitéw, znane jako dwubity, 00, 01, 10 i 11.
Kodowanie takie pozwala na obnizenie szybkoSci symbolowej w poréwnaniu z bitowa
szybkoscia transmisji. W przypadku czterech symboli konieczne sa cztery poziomy
napigcia, kazdy reprezentujacy jeden symbol. PrzejScia pomiedzy symbolami zachodza
tu po kazdych dwu bitach i dlatego szybko$¢ symbolowa jest réwna potowie szybkosci
transmisji. Ten prosty przyktad pokazuje réznice pomiedzy szybkoScia bitowa transmisji
mierzong w bitach na sekunde i szybkoScia symbolowa (ang. signalling rate, przyp.
thum.) mierzona w bodach. W przypadku kodowania binarnego szybko$¢ bitowa
transmisji i szybko§¢ symbolowa sg réwne.

Gdy stosuje si¢ wigksza liczbe symboli przy tym samym zakresie napie,
réznice pozioméw poszczegélnych symboli staja si¢ mniejsze, niz w przypadku kodowania
binarnego. Dlatego przy zadanym poziomie szuméw prawdopodobienistwo btedu wzrasta,
Analiza pokazuje, iz dla zachowania tego samego prawdopodobiefistwa bledu co dia
transmisji binarnej, S/N nalezy powigkszy¢ w stosunku:

2

-1
dB

10log,—

przy czym m jest liczba stosowanych symboli.

Gdy szum pozostaje bez zmian, dodatkowe powigkszenie stosunku S/N zapewnia
dostateczne odstepy miedzy poziomami symboli przy zadanej wartosci BER. Oznacza
to, ze caly zakres napie¢ wzrasta w poréwnaniu z tym, jaki stosuje si¢ dla kodowania
binarnego przy tej samej stopie btedu.

W praktyce system wykorzystuje czesto wiele laczy pracujacych w tandemie.
Wypadkowa BER takich systemow jest rtéwna sumie bitowych stép bledu poszczegdlnych

linii przy zalozeniu, ze szumy w poszczeg6lnych taczach sa nieskorelowane, co zreszta
zwykle ma miejsce.

3.1.3 Pojemnos$¢ kanalu

Maksymalna szybkos§¢ transmisji, z jaka mozna przesylaé¢ informacje¢ przez kanat
z dowolnie mala stopa bledu, nosi nazwe pojemnosci kanatu. Kanaty telekomunikacyjne
sa nieidealne w tym sensie, Ze ich szeroko$¢ pasma jest ograniczona i obecne sa w nich
szumy. Twierdzenie Shannona o pojemnosci kanatu odnosi wymienione czynniki do
pojemnosci kanatu zdefiniowanej wzorem:

S
C = Wlog, (1 + W) bit/s (5.40)

gdzie C - pojemnos¢ kanatu, W — szeroko$¢ pasma, S/N — stosunek sygnal-szum.

Przyjeto, iz szum ma rozklad gaussowski. Stosunek S/N jest tu bezwymiarowy, a nie
wyrazony w decybelach.

Pobiezne spojrzenie na wzér (5.40) mogloby doprowadzi¢ do wniosku, iz
pojemno$¢ kanalu wzrasta nieograniczenie wraz z S/N i szerokoscia pasma. Jest to
mylace, gdyz w praktyce moc sygnatu jest zawsze ograniczona, a szum gaussowski, jak
juz widzieliSmy w rozdziale 3, jest okreslony iloczynem nW. Przy zadanej szerokosci
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pasma, pojemno$¢ kanalu wzrasta ze wzrostem S/N. Jesli natomiast poziom sygpalu
pozostaje staly przy wzrastajacej szeroko§ci pasma, moc szumoOw wzrasta tez liniowo
wraz z szerokoScia pasma, powodujac logarytmiczne zmniejszanie si¢ stosunku S/N.
Cho¢ wigc pojemnos§¢ kanalu wzrasta wraz ze wzrostem szeroko$ci pasma, szybko$¢
tego wzrostu maleje przy zmniejszaniu si¢ S/N spowodowanym z kolei wzrostem mocy
szumu wraz z pasmem. W granicy, gdy szeroko$¢ pasma dazy do nieskoficzonosci,
pojemno$¢ kanatu pozostaje ograniczona przez asymptotyczna warto$¢ S/Nlog,e
wynoszaca 1,44 (S/N). Wielko§¢ ta nosi czasem nazwe graniGy Shannon?. W praktyce
pojemnos¢ kanatu jest bardziej jeszcze ograniczona przez takie zjawiska jak przestuchy
(zob. nizej) i znieksztalcenia.

5.2 ZWIELOKROTNIANIE Z PODZIALEM
CZASOWYM

Na rysunku 5.8 zilustrowano zasade zwielokrotniania z podzialem czasowym (TDM).
TDM jest procesem polegajacym na cyklicznym przelaczaniu pewnej liczby Zrédet
sygnatu lub kanaléw wzgledem pojedynczego wyjscia. Na rysunku pokazano przypadek,
gdy liczba kanaléw wynosi trzy. Przyrzad stuzacy do powyiszego celu nosi nazwe
multipleksera. Zakladajac, iz kazdy kanal wejSciowy jest prébkowany dostatecznie
szybko, aby spelni¢ kryterium Nyquista podane w rozdziale 2, kazdy z sygnaléw mozna
w sposéb idealny odtworzyé w odbiorniku. W praktyce taki system TDM oparty na
technice analogowej bedzie poddany znacznym znieksztalceniom transmisji, spowodo-
wanym ograniczona szeroko$cia pasma, zachodzacym giéwnie na zboczach sygnatu
pomiedzy sasiednimi prébkami. Omawiany rysunek 5.8 ma jedynie znaczenie ilustracyjne
i nie bedziemy z niego w praktyce korzystac.

Nowoczesne systemy TDM sa z natury cyfrowe i zwielokrotnianiu podlegaja
sygnaly binarne generowane zwykle przez komputer. Inne typy sygnatéw, takie jak
telefoniczne lub wideo bedace z natury analogowymi, poddaje si¢ przed zwielokrotnianiem
zamianie na cyfrowe za pomoca przetwornikéw A/D. Multipleksery maja zazwyczgj
cztery kanaty wejsciowe, aby efektywnie wykorzysta¢ dwie linie sterujace. Decyduja
one, ktére konkretne wejscie zostaje dotaczone do wyjécia w danym przedziale czasowym.

Multipleksery zbudowane sa ze standardowych cyfrowych uktadéw logicz-
nych i dlatego sa tanie. Odbiornik musi spelnia¢ funkcje odwrotna w stosunku do
zwielokrotniania i do tego celu shuzy demultiplekser. Zegar odbiornika sterujacy praca
demultipleksera musi byé oczywiscie dokladnie zsynchronizowany z przychodzacym
sygnalem TDM. Przetaczanie musi si¢ bowiem odbywa¢ dokltadnie w przerwaqh
pomigdzy odbieranymi elementami sygnaléw, aby sygnaly ani ich fragmenty.me
przenosily si¢ z jednego kanatu do drugiego. Tego typu znieksztalcenia sa znane jako
przestuchy.

Cwiczenie sprawdzajace 5.2 Na wejsciu multipleksera czterokanalowego, w przedziale
czasowym o dlugosci czterech bitéw, wystapily nastepujace ciagi bitéw: kanal A 100.1,
kanat B 1100, kanat C 0101, kanat D 0010. Na wsp6lnej osi czasu wykresli¢, podobnie
jak na rys. 5.8, sygnaly kazdego kanalu wejéciowego i odpowiadajacy im przebieg
zwielokrotniony.

Zwielokromianie 7 podziatem czasowym 141




+U4
Kanat 1
0 } } } { } } et } !
-U
+U &
Kanat 2 0 i !
U
+U & PR
Kanat 3
0 »
U
+U ! ! :\1' | ' ! i
Sygnai ! ] ! ! I i
TDM A B P oo
1
1 o~ 1 ! ! 1
L0 ! I ! I 1 L— Iy,
0 | M — ] T >
I ! i ! ! ! ] 1 ]
] i 1 ! ! ] ] ] 1
—_ " | ! 1 [ 1
.U 1 1 " 1 : 1 i
! 1 1 : | : l 1 :
Kanat : : | i 1 1 : i
23:1.2:3:1:2:3|1:2itd.
1 |
e

Rys. 5.8 Zwielokrotnianie z podzialem czasowym

Sygnaly wyjéciowe multipleksera maja wicksza szybko$¢ transmisji, niZ
kazdy z jego kanaléw wejSciowych. Zaklada si¢ przy tym, iz kazdy kanal wejSciowy
ma taka sama szybko$¢ transmisji. W przypadku multipleksera czterokanalowego,
w czasie przesylania jednego bitu na jego wejscie, sygnal wyjsciowy multipleksera
musi obejmowaé cztery bity, po jednym dla kazdego kanatu wejsciowego. Szybkos¢
transmisji kanalu zwielokrotnionego jest wiec réwna iloczynowi liczby kanalow
wejsciowych przez szybko§¢ transmisji pojedynczego kanatu. Przy wiekszej liczbie
stopni zwielokrotniajacych moga powsta¢ sygnaty o bardzo duzej szybkosci transmisji.
W rezultacie dochodzimy do wainej zalety systemu TDM, a mianowicie mozliwosci
wykorzystania nowoczesnych szerokopasmowych kanaléw transmisyjnych, a w szcze-
golnosci Swiattowodéw. Szybkosci transmisji osiagalne juz obecnie w praktyce
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przewyzszaja 1 terrabit na sekund¢ (Tbps). Przy tak szybkiej transmisji mozliwe
jest przesylanie bardzo duzej liczby niezaleznych sygnaléw za pomoca tego
samego ofrodka fizycznego, a nie jak dawniej ogromnej liczby oddzielnych prze-
wodow.

53 MODULACJA IMPULSOWO-KODOWA

Modulacja impulsowo-kodowa (PCM) jest najprostszym sposobem konwersji sygnatu
analogowego na sygnal cyfrowy przed jego nadaniem. Sygnal jest prébkowany
w regularnych przedziatach czasowych i przeksztalcany do postaci cyfrowej za pomoca
przetwornika analogowo-cyfrowego (A/D). Kazda probka jest nastepnie transmitowana
szeregowo za pomoca pojedynczego kanalu w formie ciagu bitéw. Kazdy ciag bitéw
reprezentujacy pojedyncza probke moze by¢ uwazany za Kkod impulsu i dlatego
moéwimy, ze sygnat zostal poddany modulacji impulsowo-kodowe;.

Na rysunku 5.9 przedstawiono 30-kanalowy system PCM, szeroko stosowany
w europejskich sieciach telefonicznych. Urzadzenia transmisyjne wypetlniajace
zlozone operacje przetwarzania sygnaléw dla obslugi pojedynczego kanatlu byly
dotad z reguly bardzo nieekonomiczne (cho¢ teraz jest inaczej). Na rysunku
5.9 pokazano, jak w systemie TDM wykorzystuje si¢ pojedynczy przetwornik
A/D, kanat i przetwornik D/A. Pokazano tu jeden kierunek transmisji. W praktyce
dla uzyskania telekomunikacji dwukierunkowej stosuje si¢ drugi analogiczny system,
dziatajacy w odwrotnym kierunku. Dla kazdego kanalu przydzielono pasmo od
300 Hz do 3,4 KHz (szeroko$¢ pasma powszechnie przyjeta dla transmisji mowy).
Kazdy analogowy sygnal wejSciowy jest prébkowany z czestotliwoscia 8 KHz,
co spetnia warunek Nyquista. Otrzymany sygnal z modulowana amplituda impulséw
(PAM) przychodzi na wejScie kodera, w ktérym kazda prébka zostaje zakodowana
na 8-bitowe stowo, czyli kod impulsu, za pomoca przetwornika A/D. Mamy
wigc 256 réznych pozioméw napiecia, zwanych poziomami kwantowania. W pra-
ktyce, dla wszystkich kanaléw mowy przyznaje si¢ tu 30 okien czasowych.
Pozostale dwa okna czasowe, o numerach O i 16, stuza dla ramki oraz kanatowych
sygnaléw sterujacych. Sygnaly te zapewniaja dokladna synchronizacje par mul-

Okno czasowe 0 Prébki o modulowa-

Kanat 1 nej amplitudzie Okno czasowe 0
| pr—— Kanat 1
20— | v 113Kanat Linia 14 Kan'a.l__“Fz
- Koder Kanal ] 13 .
Przefacznik”, 15 | 15 14 13 4 Dokoder . '
! elektroniczny: | A  I'TT11 ' ]p :
: ' Prébki D| | Kody 8-bitowe | A [odtwo-+
w kanale I kazdej probki | rzone
! ! probki ... <
: 1 kanatu Kanat 11
. . 1
Okno czasowe 16 Okno czasowe 16
Nadajnik Odbiornik

Rys. 5.9 30. kanatowy system z modulacja impulsowo-kodowa
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tiplekser/demultiplekser w kazdym z okien czasowych. Umozliwiaja one ponadto
przekazywanie takiej informacji, jak sygnaly wybierajace (ang. dialing information,
przyp. tlum.) i sygnaty (zerujace) (ang. clear—down signals, przyp. ttum.) dla wszystkich
30. kanaléw — wysylane wspSlnym kanalem w pojedynczym oknie czasowym. (Metoda
znana pod nazwa sygnalizacji we wspélnym kanale, ang. common channel signalling.)

Odbiornik spelia funkcj¢ odwrotna, a mianowicie dekodowanie i demultiplek-
sing. Kazdy kanal zawiera ponadto filtr dolnoprzepustowy (nie pokazany na rys. 5.9)
nazywany filtrem odtwarzajacym, o czestotliwosci granicznej 4 kHz, sprowadzajacy
odtworzone prébki PAM do postaci analogowe;j.

System PCM skonstruowano dla miedzygieldowej lacznosci telefonicznej.
Dwadziescia cztery (jak w Japonii oraz USA) lub 30 kanaléw telefonicznych mozna
przesytaé za pomoca dwu standardowych par przewodéw telefonicznych. PCM umozliwit
szybki rozwdj ruchu telefonicznego w latach 60., gdyz nie istniala juz konieczno$é
ktadzenia duzej liczby dodatkowych kabli. System 30-kanatlowy pozwala na zaoszcze-
dzenie 26. par przewod6éw, co stanowi 15-krotna oszczednoS¢ kabla. Szybko$¢ transmisji
pojedynczego kanatu telefonicznego wynosi tu 64 kb/s. Ta warto§¢, 64 kb/s, stata sie
odtad uniwersalnym standardem w przemySle telekomunikacyjnym i jest dotad uzywana
w systemach teleinformatycznych.

Na rysunku 5.10 zilustrowano stosowana w systemach PCM zasade kodowania
i dekodowania. Jak podano na rys. 5.10a, konwerter analogowo-cyfrowy ma (M—1)/2
plus 1 (wlaczajac +0) mozliwych dodatnich stanéw wyjsciowych, czyli pozioméw
kwantowania oraz (M — 1)/2 4+ 1 pozioméw ujemnych, co daje w sumie M + 1 pozioméw.
Przy takiej reprezentacji charakterystyki przetwornika A/D, M przyjmuje si¢ jako liczbe
nieparzysta. Powstaje pytanie, dlaczego mozliwe sa dwa zerowe stany wyjsciowe. Niech
sygnal wejsciowy przetwornika pozostaje stale w przedziale +AU. Gdyby istnial tylko
jeden kod zerowy, na wyjsSciu tego przetwornika wystgpowatby tylko ciag binarny
samych zer. Brak zmian poziomu w sygnale cyfrowym stanowi problem w odbiorniku,
gdyz nie pozwala okre§li¢, gdzie istnieja granice miedzy ciagami binarnymi reprezen-
tujacymi kolejne prébki. Innymi slowy, synchronizacja zegara w odbiorniku bylaby
trudna do uzyskania. Algorytm dekodowania stosowany przy charakterystyce przetwornika
z rys. 5.10a powoduje, Ze wytwarzana jest taka sama liczba dodatnich i ujemnych
pozioméw wyjSciowych w ciagu czasowym. Dzieje sig tak, gdyz kolejne zera sa
kodowane z przeciwnymi znakami nawet, je§li nie sasiaduja ze soba. Pozwala to na
pokonanie powyzszego problemu stéw kodowych o samych zerach i ma t¢ dodatkowa
zalete, iz przy odpowiednim kodowaniu liniowym przed transmisja przez kanal,
dostateczna informacja zegarowa moze byé zachowana w poréwnaniu z okresowym
nadawaniem takiego ciagu, jak np. 0000.

Analizujac rys. 5.10a widzimy, iz przy wzroScie sygnalu wejSciowego od zera
do +AU/2 stan wyjSciowy przetwornika jest +0. Po osiagnigciu wartoéci +AU/2, na
wyjsciu pojawia si¢ 1. Aby na wyjéciu pojawilo si¢ 2, amplituda wejsciowa musi
wzrosnaé o dalsze AU, itd. Po przekroczeniu zakresu +M/2AU wkraczamy w zakres
nasycenia i sygnal wyjéciowy juz sie nie zmienia.

Jesli liczbe bitéw na prébke oznaczymy przez N, otrzymamy wzor:

M=2"—1 (5.41)
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Rys. 5.10 b - charakterystyka przetwornika D/A

W praktyce stosuje sie¢ z reguly kodowanie 8-bitowe, co daje 2°® = 256 mozliwych
pozioméw kwantowania. Dla kodowania znaku napiecia wykorzystuje si¢ zwykle
najbardziej znaczace bity stowa wyjSciowego. Pozostale 7 bitéw reprezentuje warto§é
bezwzgledna napigcia. Przykladowo, dla przetwornika o$miobitowego, stowo
1XXXXXXX oznacza napiecie dodatnie, a stowo OXXXXXXX napigcie ujemne.

Na rysunku 5.10b pokazano charakterystyke przetwornika cyfrowo-analogowego
odbiornika. Sygnaly zerowe +0 i —O sa przetwarzane na napigcie 0 V. Wszystkie inne
wartosci, od +1 do +(M—1)/2 s3 natomiast przetwarzane na napigcia z zakresu od
+ AU do +(M—1)/2- AU. Szczegdlnie istotna jest wypadkowa charakterystyka kanalu
PCM pokazana na rys. 5.11. Na wyjsciu systemu nie pojawia si¢ jako 0 zadne dodatnie
napiecie wejsciowe nadajnika o wartosci migdzy 0 V i AU/2. Napigcia o wartosciach
z zakresu od AU/2 do A3U/2 (przedzial kwantowania AU) pojawiajg si¢ na wyjsciu jako
AU itd. Z tej charakterystyki wynika, Ze wystepuja dyskretne przedzialy o diugosci AU,
w ktérych moze si¢ zmienia¢ sygnal wejSciowy, lecz gdzie nie wystepuja zmiany
napigcia wyjéciowego. Oznacza to, ze zawsze wystepuje niewielka rozbiezno$é miedzy
napieciem wejSciowym a wyjsciowym. Rozbiezno$¢ ta nosi nazwe bledu kwantowania
i jej przebieg pokazano na rys. 5.12. Jak mozna stwierdzi¢, charakterystyki przetwornikéw
A/D i D/A zostaly tak dobrane, aby maksymalna warto$¢ bledu kwantowania wnosila
+ AU/2, co stanowi tylko polowe przedzialu kwantowania przetwornika A/D.

Btad kwantowania wywiera znaczny wplyw na transmisje cyfrowa. WeZmy pod
uwage system cyfrowy z modulacja PCM. Bledy transmisji znieksztalcaja wartosci probek
cyfrowych i moga silnie oddziatywaé na pojedyncze probki. Jesli takie biedy nie wystepuja
zbyt czesto, a wiec rzadziej niz raz na okres najwyzszej sktadowej czestotliwosci sygnatu,
mozna je w wigkszosci przypadkéw zignorowac. (W przeciwnym razie, a szczegOlnie przy
transmisji danych, mozna stosowa¢ metody detekcji i korekcji bledow.)

Mozliwe jest kaskadowe laczenie pewnej liczby systeméw PCM tak, iz sygnaty
pomigdzy poszczeg6lnymi systemami przetwarza si¢ do postaci analogowej. Calkowity
blad kwantowania pozostaje jednak w granicach + AU/2. Szumy w systemach cyfrowych
sa spowodowane bledem kwantowania i dlatego szum kwantowania nie zalezy od
odlegloéci. Szum w systemach analogowych jest gtéwnie addytywny i dlatego w miare
propagacji sygnalu od nadajnika do odbiornika szum stopniowo narasta. Zatem
w odréznieniu od systeméw cyfrowych, szum ten narasta z odlegtoscia.

Szum kwantowania nie przekracza zgodnie z rys. 5.12 wartosci + AU/2, lecz jego
wplyw zalezy od tego, czy sygnat jest maty czy duzy. WeZmy dla przykladu pod uwage
sygnal mowy. Méwiac glosno uzyskuje sie duze sygnaly wejsciowe, o wartoSciach
szczytowych bliskich nawet maksymalnemu nieznieksztalconemu poziomowi (M —1)/2AU.
Kazdy blad kwantowania, jaki pojawia si¢ na wyjsciu przetwornika D/A, jest stosunkowo
maty w poréwnaniu do sygnatu. Przy cichej rozmowie wytwarzane sa natomiast stabe
sygnaty na wejéciu D/A. Jego sygnal wyjsciowy jest teraz znacznie mniejszy i wzgledna
amplituda bfedu kwantowania staje si¢ czynnikiem istotnym. Intuicyjnie biorac stosunek
sygnal-szum sygnalu PCM wzrasta wraz z amplituda sygnatu, przynajmniej w rozpatrywa-
nym przypadku liniowych charakterystyk przetwornikéw A/D i D/A.

Odbiomnik powinien w idealnym przypadku dawaé na wyjsciu sygnal analogowy,
bedacy wiernym odtworzeniem sygnatu informacyjnego z wejscia nadajnika. Oznacza
to, ze wplyw bledu kwantowania powinien by¢ jak najmniejszy. Mozna to osiagnaé
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stosujac mozliwie jak najwigksza liczbe pozioméw kwantowania w catlym zakresie
mozliwych amplitud sygnatu. To z kolei implikuje mozliwie duze warto$ci M. Przy dane;j
czestotliwosci prébkowania, liczba bitéw na prébke wyznaczona ze wzoru (5.41) wynosi:

N = log,(M—1) 5.42)

Wraz ze wzrostem M wzrasta jednak réwniez szeroko$¢ pasma. W rezultacie,
aby utrzymac t¢ szerokoS$¢ pasma w rozsadnych granicach, trzeba okresli¢ minimalna
warto§¢ M, przy ktérej jakoSC transmisji systemu jest wystarczajaca. W praktyce
przeprowadza si¢ subiektywne testy dla okreSlenia N, a stad i M. Jak wskazuja
przyktadowe dane eksperymentalne ®, aby uzyska¢ dostateczna zrozumiato$é mowy (bez
wymaganej rozpoznawalnoSci osoby mdwiacego) wymagane jest od 128 do 256
pozioméw kwantowania. Z tego wlasnie powodu w telefonicznych systemach trans-
misyjnych PCM przyjmuje si¢ 8 bitéw, co stanowi rozsadny kompromis miedzy jakoscia
a szerokoScia pasma. Przesylanie muzyki o wysokiej jakosci wymaga wickszej
rozdzielczosci i dlatego stosuje sie tu do 16 bitéw, co odpowiada kodowaniu 16-bitowemu.

Stosunek sygnal-szum w systemach PCM jest zwykle definiowany jako stosunek
sredniokwadratowej wartosci sygnatu wejSciowego przetwornika A/D m(f) do $rednio—
kwadratowej wartosci blgdu kwantowania. W tym sensie, $redniokwadratowa warto$é
bledu kwantowania moze by¢ nazwana szumem kwantowania N,. Mozemy wigc napisa¢:

S\ _ m)
(Nq) - 82—_(t) (543)

Zanim postaramy si¢ wyznaczy¢ ten stosunek sygnatu do szumu kwantowania trzeba
znaleZé wyrazenie na £ (7). Gdy jak to ma z reguly miejsce w praktyce, warto$¢ ¢ jest
mata w poréwnaniu z dopuszczalna warto$cig szczytowa napigcia sygnatu, mozna zrobié
nast¢pujace zalozenie: wszystkie warto$ci bledu kwantowania lezace w calym zakresie
kwantowanej wielkosci sa réwnoprawdopodobne. To oznacza z kolei, ze funkcja gestosci
prawdopodobienistwa PDF zmiennej ¢, oznaczana jako P(g), ma rozklad réwnomierny
w przedziale od —AU/2 do AU/2, jak na rys. 5.13.

Blad Sredniokwadratowy znajdujemy stosujac standardowa procedure matema-

tyczna:
- 1 AU
&=—70 [ Xdr= (5.44)
AU —AJ‘U/Z
1 1 3 AU )
= |z = (5.45)
AU (3 )—AU/Z
1 {AU3 —AU3] »
30U |\ 2 2 (5.46)
= A
82 =
o (5.47)

® Stremler, F.G., Introduction to Communications Systems, wyd. 3, Addison-Wesley, 1990, s. 544, ISBN
0-201-51651-9.
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P(s)
A

-4U 0 "AU €

2 2
Rys. 5.13 Rozklad prawdopodobieristwa blgdu

Aby wyznaczy¢ stosunek sygnatu do szumu kwantowania trzeba jeszcze znaleZ¢
warto$¢ Sredniokwadratowa napiecia sygnalu. Szacujac Sredniokwadratowg wartoS¢
napiecia szumu przyjeliSmy slusznie réwnomierny rozkiad funkcji P(e). Rozkiad
prawdopodobiefistwa napiecia sygnalu uzytecznego nie jest juz sprawa tak oczywista.
Sygnaly spotykane w praktyce nie maja bowiem rozkiadu réwnomiernego. Wartos¢
sredniokwadratowa napiecia sygnalu zalezy wigc od rodzaju sygnatu i jego rozkladu
prawdopodobieristwa. Nawet nie znajac rozktadu napigcia danego sygnalu, mozemy
przynajmniej okresli¢ stosunek sygnatu do szumu kwantowania, gdy sygnat przyjmuje
warto§¢ szczytowa. Amplituda sygnalu na wejSciu przetwornika A/D wyraza sig
wowczas wzorem:

0= (5.48)
2
Na podstawie wzoru (5.47) wnioskujemy, ze warto$¢ skuteczna napigcia szumu WYnosi:
= AU?
Ve = = (549
3 12
_ AU (5.50)

J12

Stosunek szczytowego napigcia sygnalu do skutecznego napigcia szum6w wyznaczony
ze wzoréw (5.48) i (5.50) jest dany wyrazeniem:

. My
v _2  _ (5.51)
Jz AU
J12
M A3 (5.52)
AU

='2—AU
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i ostatecznie:

v . V3M (5.53)

V&
Aby wyznaczy¢ stosunek sygnatlu do szumu kwantowania trzeba jeszcze znalez¢

stosunek sygnal-szum dla mocy, a nie dla napi¢¢ jak w réwnaniu (5.53). Ten stosunek
mocy otrzymujemy biorac obustronnie do kwadratu réwno$¢ (5.53):

(SIN,)y = 3M> (5.54)

Na podstawie wzoru (5.42) mozna napisac:

M—1 =alog,N (5.55)
lub:

M=2"—1 (5.56)
Podstawiajac wzér (5.56) do (5.53) otrzymujemy:

(SINDp = 32"~ 1y (5.57)
lub to samo w decybelach:

(S/N,), = 10log;,[3(2"—1)*1dB = (5.58)

= 10log,u3 +201log, 2" = (5.59)

= 4,8+ 6N dB (5.60)
PRZYKLAD 5.2

W pewnym systemie PCM prébki sa kodowane z uzyciem 8-bitowego przetwornika A/D.
Wyznaczy¢ w decybelach stosunek sygnal-szum kwantowania w odniesieniu do
szczytowe]j warto$ci sygnatu.

ROZWIAZANIE
(S/N,),x = 4,8+ 6N dB (5.61)
W naszym przykladzie N = 8 i dlatego:
(S/N)p = 48+6-8dB = (5.62)
= 52,8 dB (5.63)

Jest to bardzo duza wartosé, lecz odnosi sie ona tylko do wartosci szczytowej napigcia
sygnatu. Sygnaty spotykane w praktyce maja odpowiednio mniejszy stosunek sygnat-szum
kwantowania,

Réwnanie (5.54), cho¢ stanowi uzyteczny wskaznik maksymalnej mozliwej
warto$ci stosunku sygnal-szum kwantowania, nie jest zbyt miarodajne dla rzeczywistych

sygnaléw. Mimo to moze by¢ wykorzystywane do oceny wilasciwosci szumowych
systeméw PCM.
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Nastepne ¢wiczenie sprawdzajace dotyczy wyznaczania stosunku sygnal-szum
kwantowania przy zaloZeniu, ze napigcie sygnalu ma rozklad réwnomierny w calym
zakresie dopuszczalnych napigé wejsciowych przetwornika A/D.

Cwiczenie sprawdzajace 5.3 Napigcie sygnatu zmienia si¢ w granicach od —MAU/R2

do MAU/2 i wszystkie warto$ci napieé sa w tym przedziale réwnoprawdopodobne:

a) pokazaé, ze stosunek sygnal-szum kwantowania wynosi M*
(wskazéwka: narysowaé¢ i wykorzysta¢ rysunek analogiczny do rys. 5.13, lecz
w odniesieniu do napiecia sygnalu, a nie do napigcia biedu);

b) oszacowaé stosunek sygnal-szum kwantowania w decybelach dla kodowania 8 bitéw
na prébke.

Zajmiemy si¢ teraz szerokoScia pasma sygnalu PCM. Jak juz pokazaliémy
na poczatku tego rozdzialu, maksymalna mozliwa stopa kodu (dla sygnaléw bj-
narnych) wynosi 2 bit/Hz szerokosci pasma. W przykladzie 5.3 pokazano, jak
szeroko§¢ pasma zwiazana jest z liczba bitéw na probke i z czestotliwoscia
prébkowania.

PRZYKLAD 5.3

Wyznaczy¢ minimalng szeroko§¢ pasma wymagana dla oméwionego wczeSniej 30-ka-
nalowego systemu PCM. Poréwnaé t¢ szeroko$¢ pasma z odpowiednim pasmem
systemu FDM.

ROZWIAZANIE

Szybkos¢ symbolowa = liczba okien czasowych x liczba
oy ) e . (5.64)
bitéw na probke x czestotliwos¢ probkowania

W systemie PCM o 30-kanalach catkowita liczba okien czasowych wynosi 32.
Wobec tego:

Szybkos¢ symbolowa = 32 - 8 bitow - 8000 kHz = (5.65)
= 2,048 Mb/s (5.66)

Minimalna szeroko$¢ pasma dla tego systemu PCM wynosi zatem 1,024 MHz.
W przypadku odpowiedniego systemu FDM, przyjmujac dla kazdego kanatu
pasmo 4 KHz, otrzymamy:

Szerokos¢ pasma = liczba kanalow x pasmo jednego kanatu = (5.67)
— 304 kHz = (5.68)
= 120 kHz (5.69)

W poréwnaniu z analogowym systemem FDM, cyfrowy system transmisyjny
wymaga o rzad wielkosci wigkszej szerokoéci pasma. System PCM jest wigc, tak jak
FM, systemem z rozszerzaniem pasma.

Podobne poréwnanie jak dla odbiornika demodulujacego sygnaly AM i FM
w rozdziale 4, mozliwe jest iakze dla odbiornika PCM. WeZmy pod uwage schemat
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Wejscie w.c2, e — Detektor idealny

Odtworzony
sygnat
analogowy

Rys. 5.14 Odbiornik PCM

blokowy z rys. 5.14. Przyjmiemy, ze detektor jest idealny w tym sensie, iz zawartos¢
informacji na wejsciu jest taka sama jak na wyjSciu. Zalozymy ponadto, iz sygnat
wejéciowy jest zawarty w pasmie Br Hz réwnym szeroko$ci kanatu. Szeroko$é pasma
odbieranego sygnatu informacyjnego m(t) oznaczymy jak zwykle przez W. Na podstawie
wzoru (5.40) na pojemnos¢ kanatu mozna zalozyé, ze z informacyjnego punktu widzenia
nie ma utraty mocy szumu przy odbiorze. Odpowiednie parametry dla wejscia i wyjécia
mozna zatem poréwnac otrzymujac zalezno§c:

Brlog,[1+(S/N),..] = Wlog,[1+(S/N),,] (3.70)

Réwnanie (5.70) wynikajace ze wzoru Shannona na pojemno$¢ kanatu napisano przy

zalozeniu, iz szumowy skltadnik wyrazenia (S/N),, ma rozklad gaussowski. Cho¢

W czasie transmisji wprowadzany jest pewien szum gaussowski, szum w systemie PCM

stanowi gléwnie szum kwantowania. Dlatego réwnanie (5.70) nosi charakter przyblizony.,
Dla duzych wartosci stosunku sygnal-szum wzér (5.70) mozna uproscic:

Brlog,(S/N),, = Wlog,(S/IN),, (5.71)
Pozbywajac si¢ logarytméw uzyskujemy wzér:

(SIN)Y, = (SIN)Ex (5.72)
Biorac teraz obustronnie pierwiastek stopnia W otrzymujemy:

(S/N),,, = (SIN)E"Y (5.73)
lub w decybelach:

(S/N),,, dB = % 1010g10(%)we (5.74)

B;/W moze by¢ nazwane wspétczynnikiem rozszerzenia pasma i jak wynika ze wzoru
(5.74) wyrazony w decybelach stosunek sygnatu analogowego do szumu ulega
zwigkszeniu o ten wlasnie wspStczynnik, w poréwnaniu z odpowiednia wartoscia dla

sygnatu odbieranego. Analiza ta, choé przeprowadzona dla pojedynczego kanatu PCM,
odnosi si¢ tez do systemu wielokanatowego.

Mozemy dokona¢ zgrubnego poréwnania warto$ci (S/N),,, dla systemu PCM
i innych typ6w modulacji. W rozdziale 4 wspolczynnik (S/N),,. reprezentowat stosunek
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sygnal-szum na wejsciu demodulatora, co odpowiada wejSciu odbiornika z rys. 5.14.
W systemie PCM szeroko§¢ pasma szuméw nW sygnahlu z pasma podstawowego wzrasta
o wspéiczynnik powiekszenia pasma. W odniesieniu do systemu o pasmie podstawowym,
odbierana moc sygnatu w systemie PCM jest identyczna i mozemy napisac:

_ Br 5.75
(Ve = (SN)ue (5.75)

Oznacza to, ze wspélczynnik S/N sygnalu odebranego przez réwnowazny system
o pasmie podstawowym przewyZsza stosunek sygnal-szum systemu PCM o wspéiczynnik
rozszerzenia pasma. Wz6r (5.75) mozna przeksztalci¢ do postaci:

(S/N) e
B/W

(S/N)we = (576)

Mozna kontynuowaé poréwnanie sygnalu PCM z réwnowaznym sygnalem cyfrowym
o paSmie podstawowym jak w rozdziale 4, przyréwnujac systemy z modulacja oraz
réwnowazna transmisje w pa$mie podstawowym.

Podstawiajac wzér (5.76) do (5.74) otrzymujemy:

o OMr) (5.77)
= Br (s, dB—1010g,o[ 2L dB] (5.78)
W v W

Réwnanie (5.78) pozwala nam skonstruowac wykres pokazany na rys. 5.15, ilustrujacy
wlasciwosci szumowe systemu PCM w funkcji wejSciowego stosunku sygnal-szum dla
wsp6lczynnikéw rozszerzenia pasma 6, 9 i 13. Stosunek (S/N),. jest réwno/waZr?y
stosunkowi (S/N),,, réwnowaznego systemu o pasmie podstawowym. Dlatego bezposrednio
mozna stwierdzié; ze (S/N),,, systemu PCM jest znacznie wigkszy od tego stosunku d?a
réwnowaznego systemu o pasmie podstawowym. Wszystkie trzy krzywe sa w ?a§ad%1§
podobne, bez wzgledu na wspélczynnik rozszerzenia pasma. Catkiem dobre wiaSciwosci
szumowe mozna uzyska¢ nawet jesli kanaly (a poSrednio sygnaly) wnosza znaczne
szumy. W dodatku tylko niewielkie polepszenie wejSciowego stosunku sygnal-szum daje
tu znaczna poprawe stosunku (S/N),,, . 3

Gdy poréwnaé ten wykres z podobnymi krzywymi z rys. 4.23 dla m,oc‘lula}q{
analogowej to mozna stwierdzi¢, ze PCM oferuje znaczna poprawg wlasciwosci
szumowych, nawet w stosunku do systemu FM. Tak wigc PCM jest bardzo korzystnym
systemem opartym na rozszerzaniu pasma. Poréwnujac system PCM Z systemami
analogowymi trzeba jednak zachowaé pewna ostrozno$¢. Poprzednia ana'hza prowadzgca
do wzoru (5.78) odnosi si¢ bowiem do stosunkéw sygnal-szum w sensie gaussowskim.
Jak juz w tym rozdziale stwierdziliémy, szum w systemie PCM je§t spowodowan.y
gléwnie kwantowaniem. Dlatego takie poréwnywanie PCM z modulacja ar_lalogowa nie
jest calkowicie uprawnione. Mimo to ogdlne tendencje dotyczace omawianych wias-
ciwoéci szumowych pozostaja w mocy.
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Rys. 5.15 Poréwnanie transmisji PCM i w pasmie podstawowym
PRZYKEAD 5.4

Oszacowaé wsp6lczynnik rozszerzenia pasma dla 8-bitowego systemu PCM uzywanego
do transmisji mowy.
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ROZWIAZANIE

Minimalna warto§¢ B; jest réwna potowie szybkosci symbolowej (przyjmujac najlepszy
przypadek 2 bit/Hz). Szybko§¢ symbolowa jest dana wzorem:

Szybkosc totliwosé probk a x liczba bité b
= czestotli T
symbolowa ¢ probkowania x liczba bitow na probke (5.79)
Dlatego:
1 k) 2, 2 , . . .
Br = £ x czestotliwos$¢ probkowania x liczba bitéw na prébke (5.80)

Aby spelni¢ kryterium Nyquista, minimalna czestotliwoS$¢ prébkowania jest
réwna podwdjnej najwyzszej czestotliwodci sygnatu, czyli 2W. Dlatego:

Br = NW (5.81)

Przyjmujemy najwyzsza cze¢stotliwos$¢ sygnatu mowy rowna 4 KHz, przyjmujac:

By = 8-4000 Hz (5.82)

= 32 kHz (5.83)
Wsp6tczynnik rozszerzenia pasma wynosi:

By 32 kHz

W Az (5.84)

=8 (5.85)
PRZYKLAD 5.5

Oszacowaé wsp6lczynnik (S/N),,, odbiornika 8-bitowego systemu PCM o wspolczynniku
rozszerzenia pasma jak w przyktadzie 5.4. Biorac pod uwage réwnowazny stosunek
sygnal-szum z pasma podstawowego 14 dB, poréwna¢ odpowiedZ ze stosunkiem sygnalu
do szumu kwantowania dla wartoéci szczytowej sygnatu, otrzymanym w przyktadzie 5.3.1.

ROZWIAZANIE

Na podstawie wzoru (5.78) stosunek sygnal-szum wynosi:
(S/N),,, = 8(14—1010g,,8) dB (5.86)
= 39,8 dB (5.87)

Obliczanie stosunku (S/N),,, dla systemu PCM jest podejsciem alternatywnym
wzgledem przedstawionego wczesniej znajdowania stosunku sygnatu do szumu kwan-
towania. Poréwnujac obie metody mozna stwierdzi¢, ze (S/N),, 0 wartosci 39,8 dB
odpowiada stosunek sygnatu do szumu kwantowania z przyktadu 5.2 réwny 52,8 dB.
Réznica wynika z dwu przyczyn. W przykladzie 5.2 przyjeto szczytowa wartoS¢ sygnalu,
ktérej odpowiada mozliwie najwigkszy stosunek sygnalu do szumu kwantowania.
Analiza dokonana w tym przykladzie uwzglednia ponadto w pewnym stopniu szum
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wnoszony przez kanal, ktérego nie obejmuje podejScie obejmujace tylko szum kwan-
towania. Nalezy stad wnioskowac, iz sensowna wartos$¢ stosunku sygnatu do szumu lezy
mi¢dzy 52,8 i 39,8 dB.

Jak juz ustaliliSmy, gdy liczba pozioméw kwantowania sie zwieksza, stosunek
sygnatu do szumu kwantowania wzrasta kosztem zwigkszenia szybkosci symbolowej
oraz szerokoSci pasma. Analizujac charakterystyki liniowego przetwornika A/D z rys.
5.10 stwierdzamy, iz dla matych amplitud sygnalu wejsciowego, stosunek sygnahi do
szumu kwantowania jest mniejszy, niz dla wigkszych. Kodowanie liniowe wymaga, aby
dla uzyskania dostatecznej wartoSci S/N przy niskich poziomach sygnatéw liczba
poziomow kwantowania byla dostatecznie duza. Prowadzi to do nadmiernych wartosci
SIN przy wysokich poziomach sygnaléw, czemu towarzyszy nadmiernie szerokie
pasmo.

Mozliwe jest jednak poprawienie jakosci systeméw PCM bez zwiekszania
liczby pozioméw kwantowania. Celowi temu stuza dodatkowe procesy kompresiji
i ekspansji, zwane lacznie kompandacja.

Gdy proces konwersji przetwornika A/D jest nieliniowy, jak przykladowo na
rys. 5.16 (gdzie pokazano tylko potowe wykresu dla dodatnich sygnatéw), wicksze
przedzialy wyjSciowych warto$ci binamych przypisano mniejszym przedzialom napie¢
wejsciowych i vice versa. Méwimy wéwczas o procesie kompresji. Oznacza to, iz blad
kwantowania dla danego napigcia wejSciowego jest najnizszy, gdy jest ono mate,
a nastepnie stopniowo rosnie wraz ze wzrostem napiecia. Idealnym celem tego procesu
Jest zapewnienie stalego stosunku sygnalu do szumu kwantowania w calym zakresie
napie¢ wejsciowych kodera. Aby to uzyska¢ zmniejsza si¢ blad kwantowania dla matych
napie¢ wejsciowych kosztem zwigkszania tego bledu przy wigkszych napieciach. W tym

Wyjscie 4
cyfrowe

7

+
0 - Napiecie
wejsciowe

Rys. 5.16 Kompresja
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ostatnim przypadku, jak juz powiedziano, zwigkszony szum kwantowania pojawia sig
przy wyzszych poziomach napigcia wejsciowego. Dlatego stosunek sygnalu do szumu
kwantowania moze by¢é poréwnywalny, w zaleznoici od stosowanej charakterystyki
nieliniowej, z tym jaki wystgpuje dla mniejszych sygnaléw wejSciowych. Dzialanie
bledu kwantowania polega tu na prawie ustalonej i dogodnej wartoSci stosunek sygnatu
do szumu kwantowania w calym zakresie napieé¢ wejsciowych.

Dekoder odbiornika ma charakterystyke komplementarna w stosunku do
kodera. Tym sposobem lacznym wynikiem dzialania kodera i dekodera jest cha-
rakterystyka liniowa co powoduje, Ze odtworzony sygnal analogowy jest réwny
sygnalowi z wejScia nadajnika, niezaleznie od wystepujacego w systemie bledu
kwantowania.

W praktyce stosuje si¢ dwa rézniace si¢ nieco od siebie prawa kodowania, oba
z natury logarytmiczne. W Europie Mig¢dzynarodowa Unia Telekomunikacyjna (ITU-T)
zaleca prawo:

logA
Upy = M (5.88)
1+logA
dla:
1 <u, <1
A
lub:
= _Aui (5.89)
" 1+logA
dla:
1

A

O\uwe\

Prawo to nazywa si¢ prawem-A, gdzie przyjmuje si¢c A = 87,6. W USA i Japonii
stosowane jest prawo kompresji zwane prawem-p:

o = log(l+pu.) (5.90)
Y log(1+p)

dla:
O0<u,<1

Wartoéé wspéiczynnika u przyjeta dla systeméw telefonicznych wynosi 255. f:harallc—
terystyki kompresji dla prawa-A i prawa-y podano na rys. 5.17. Dla wygody poréwnania
obie osie znormalizowano w stosunku do wartodci 1. '

Koficzac rozwazania na temat systemu PCM trzeba powiedzie¢ o jego c-ialszym
rozwoju. Jak juz wspomniano, system PCM byt poczatkowo stosowany w tele'fomc?nych
laczach lokalnych. Wkrétce potem systemy PCM w jeszcze wigkszym stopniu zwielok-
rotniono, niezaleznie od podobnych zmian w systemach TDM. Cztery systemy PCM
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Rys. 5.17 Charakterystyki kompresji: a — prawo-A; b — prawo-u
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Rys. 5.18 Zwielokrotnienie czterech sygnatéw PCM

mozna zwielokrotni¢ w sposéb pokazany na rys. 5.18. Kazdy system mozna rozpatrywac
jako jeden kanal o szybkosci transmisji 2 Mb/s. Caly sygnal TDM ma szybkod¢
transmisji 8 Mb/s.

Zaleta zwielokrotniania pewnej liczby systeméw PCM bylo poczatkowo
efektywne wykorzystanie istniejacej miedzymiastowej sieci kabli wspolosiowych,
dostosowanej do ruchu telefonicznego opartego na zwielokrotnianiu z podzialem
czestotliwosci. Jej przestawienie z telefonii analogowej na cyfrowa doprowadzito do
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Rys. 5.19 Plesiochroniczna hierarchia taczy cyfrowych

znacznej redukcji kosztéw 1 wykorzystania wzrostu jakoSci transmisji zwiazanego
z przekazem cyfrowym. Cztery zwielokrotnione kanaly PCM tworza poziom 1 systemu,
zwany poziomem pierwotnym, tak zwanej plesiochronicznej hierarchii cyfrowej
(PDH). Mozna dokonaé dalszego zwielokrotniania z wykorzystaniem pasma kabla
koncentrycznego i szerszego jeszcze pasma laczy $wiattowodowych. Na rysunku 5.19
pokazano, jak na poziomie 2 cztery strumienie 8 Mb/s tworza jeden strumien 34 Mb/s
itd., az do utworzenia strumienia 565 Mb/s. Taka szybko$¢ transmisji sygnaléw mozliwa
jest juz tylko za pomoca laczy optycznych. Dwa tak zwielokrotnione strumienie
pozwalaja juz dzi§ zrealizowa¢ za pomoca S$wiattowodu strumien 1 Tb/s. Przy
doktadniejszej analizie osiaganych szybko$ci transmisji ze zwielokrotnianiem mozna
stwierdzi¢, ze na wyjSciu multipleksera pojawiaja si¢ pewne dodatkowe bity, co nie
wynika z prostego zsumowania strumieni wejSciowych. Te bity dodaje si¢ dla zapewnienia
synchronizacji poszczegdlnych odbiornikéw, co jest niezbedne, aby ich demultipleksery
dzialaly prawidiowo.

54 MODULACJA CYFROWA

Transmisja danych w pa§mie podstawowym wymaga kanatu o pasmie czgstotliwosci od
zera (prad staly) do czestotliwos$ci odpowiadajacych pewnej wielokrotnosci szybkosci
symbolowej. Uktady statopradowe (DC) stosowane byly od dawna w telefonii publicznej
(PTO) o pasmie podstawowym, lecz ze wzgledu na pogarszanie si¢ jako$ci sygnatu wraz
z odlegloscia, nie nadaja si¢ dla transmisji na odlegtos$ci wieksze od 20 km i do niedawna
nie byly przystosowane do wigkszych szybko$ci transmisji. Fizyczne wlasciwosci
alternatywnych kanaléw transmisyjnych, takich jak lacza radiowe i optyczne, czesto
narzucaja okre§lone zakresy czestotliwosci pracy, wykluczajac przy tym transmisj¢ na
niskich czestotliwo$ciach i dla pradu stalego. Przed nadejsciem ery cyfrowej, pod-
stawowym typem lacza transmisyjnego dostepnym dla ,,wolnych” uzytkownikéw byl
telefoniczny kanat analogowy. Charakteryzuje si¢ on typowym pasmem czestotliwosci
300+3400 Hz, a jego dolnoprzepustowa charakterystyka wyklucza transmisje danych
W paSmie podstawowym.

Aby pokona¢ ograniczenia zasiegu uktadéw stalopradowych mozna zastosowaé
modulacje fali no$nej, wygodnej do przesylania kanatem analogowym. W tym punkcie
skoncentrujemy si¢ na wykorzystaniu telefonicznych kanatéw analogowych, gdyz nawet
dzisiaj sa one szeroko uzywane na caltym §wiecie. Za ich pomoca mozna przesytaé dane
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do dowolnego miejsca na $wiecie, z wykorzystaniem zwyklych aparatéw i linii
telefonicznych. Do tego celu skonstruowano urzadzenie znane jako modem (modula-
tor/demodulator).

Sinusoidalna fala no$na ma trzy parametry: amplitude, czestotliwo$é i faze,
ktére mozna poddaé¢ modulacji lub kluczowaniu w sposéb opisany w rozdziale 4,
uzywajac w tym celu cyfrowego sygnalu modulujacego. Termin kluczowanie ma swe
irodlo w telegrafii, gdzie stosowano dawniej reczne kodowanie sygnalu alfabetem
Morse’a za pomocg klucza. Trzy podstawowe formy modulacji, AM, FM i PM s3
w przypadku modulacji cyfrowej znane jako kluczowanie z przesuwem amplitudy,
kluczowanie z przesuwem czestotliwosci i kluczowanie z przesuwem fazy (ASK,
FSK, PSK).

5.4.1 Kluczowanie z przesuwem amplitudy (ASK)

Modulacja jest operacja mnozenia i bgdziemy zakladad, ze fala nos$na jest sinusoida
o amplitudzie U i czgstotliwosci nosnej f,. ASK jest zwykle opisywana w dziedzinie
czasu jako sygnat DSBSC postaci:

g(t) = m(¢) sin 2xf,t (5.91)

Widmo tego sygnalu modulowanego znajduje si¢ za pomoca transformaty
Fouriera skladajacej sie z pary delta-funkcji o czestotliwo$ci nosnej, rozmieszczonych
symetrycznie wzgledem czgstotliwosci 0 Hz, splecionych z transformata Fouriera
sygnatu m(¢). Mozna to zapisa¢ w postaci:

1
G(f) = F{m®O} » - [8(f+f)+5(f—f] (5.92)

W wyniku splecenia pary delta-funkcji z transformata M(f), transformata
Fouriera z m(f) zostaje rozmieszczona obustronnie wokét czestotliwosei +f.. W praktyce
m(t) nie daje si¢ dokladnie okreslié, gdyz rozmieszczenie jedynek i zer zalezy od
konkretnego sygnatu, jaki zostaje wystany. Rozwazmy przypadek okresowego sygnatu
binarnego postaci 1010. Z punktu po$wieconego szeregom Fouriera w rozdziale 2 juz
wiemy, ze widmo takiego sygnatu zawiera nieskoriczona liczbe nieparzystych har-
monicznych. Odpowiedni ksztalt impulsu m(f) zostanie zachowany nawet, gdy ograni-
czymy pasmo do czestotliwosci podstawowej i trzeciej harmonicznej. Czasowa i czgstot-
liwosciowa reprezentacje takiego sygnahu pokazano na rys. 5.20. Stanowi ona szczeg6lny
przypadek sygnatu ASK, gdzie jednemu z symboli odpowiada brak sygnatu, znany jako
kluczowanie z przerywaniem fali nosnej (OOK). Widmo sygnatu zawiera, jak wynika
z réwnania 5.91, dolng i gérna wstege boczna bez fali noSnej. Jak z tego wynika,
praktycznie wymagane pasmo ma w przyblizeniu szeroko$¢ réwna szesciokrotnej
szybkosci modulacji lub trzykrotnej szybkosci symbolowej R.

Jak stwierdziliémy juz w punkcie 5.1.1, aby uniknac interferencji migdzysym-
bolowej (ISI) trzeba stosowaé bardziej wyrafinowany sposéb ksztattowania sygnatu, niz
proste obcigcie pasma, taki jak np. charakterystyka kosinusoidalna. Przedstawiona
analiza jest jednak uzyteczna, gdyz reprezentuje najgorszy mozliwy przypadek. Jakikol-
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Rys. 5.20 Kluczowanie z przesuwem amplitudy: a — sygnal; b — widmo

wiek inny sygnat bedzie bowiem modulowacé falg no$na z mniejsza szybkoscia i dlatego
mie¢ bedzie odpowiednio wezsze widmo. Praktycznie stosowany w nadajniku sposéb
ksztattowania widma daje zwykle widmo bliskie funkcji Sa. Na rysunku 5.21 pokazano
uogoélnione widmo sygnatu ASK.

JA\ N\,
/\/-fcv\o /\/fc\/\vf

Rys. 5.21 Uogélnione widmo sygnatu ASK
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W odniesieniu do reprezentacji czasowej sygnatu ASK z rys. 5.20 mozna stwierdzic,
ze do jego demodulacji mozna zastosowac prosty i tani detektor obwiedni. Alternatywne
uzycie detektora koherentnego pozwala uzyskaé¢ polepszenie stosunku S/N na wyjsciu
odbiornika o 3 do 4 dB. Skoro jednak detekcja koherentna jest bardziej kosztowna, istnieje
kompromis pomiedzy jakoscia i cena. W pewnych zastosowaniach, jak w przypadku bardzo
zaszumionego Srodowiska, kosztowniejsza detekcja koherentna moze okaza¢ si¢ optacalna.

5.4.2 Kluczowanie z przesuwem czestotliwosci (FSK)

W systemie FSK przypisuje si¢ zwykle dwie rézne czgstotliwosci symbolom binarnym
11i 0. Nazywamy go wéwczas binarnym systemem FSK (BFSK). Modulator FSK moze
byé rozpatrywany jako uklad zawierajacy dwa Zrédla czestotliwosci odpowiednio
przelaczane, zgodnie ze zmianami binarnego sygnatlu modulujacego. Na rysunku 5.22a
pokazano sygnat FSK, dla ktérego binarnemu 0 odpowiada czestotliwos¢ f;, a binarnemu
1 czestotliwo$C f| (ten przydziat czestotliwosci jest oczywiscie arbitralny).

Przewaga systemu FSK nad systemem ASK polega, jak w przypadku FM, na
stalej amplitudzie sygnalu. To oznacza, ze wigkszo§¢ szumu, jaki objawia si¢ w postaci
zmian amplitudy odbieranego sygnalu, mozna prosto usunaé za pomoca ogranicznika
amplitudy. Stalo$¢ obwiedni sygnalu FSK umozliwia zastosowanie automatycznej regulacji
wzmocnienia (AGC) zapobiegajacej zmianom poziomu sygnalu podczas transmisji.

Sygnal FSK moze by¢ rozpatrywany jako suma dwu oddzielnych sygnatéw
OKK z rys. 5.22b, jednego reprezentujacego binarne 1, a drugiego binarne 0. Jego
widmo przedstawiono na rys. 5.23. Obie czestotliwosci no$ne musza by¢ dostatecznie
odlegle od siebie, aby uniknaé¢ zachodzenia na siebie widm obu skladowych OOK.
Naklada to ograniczenie maksymalnej szybko$ci modulacji fali no$nej. Zastosowanie
systemu FSK ogranicza si¢ wigc do mniejszych szybkosci modulacji, w przeciwieristwie
do przedstawionych dalej technik modulacji fazy. Sygnal FSK zajmuje przy tym co
najmniej dwa razy szersze pasmo, niz analogiczny sygnal ASK.

Cwiczenie sprawdzajace 5.4 Modem wykorzystuje modulacje BFSK. Oszacowac
minimalng wymagana szeroko$¢ pasma, jeSli szybko$¢ transmisji danych wynosi 1000
bit/s. Sformutowaé odpowiednie zalozenia.

Detekcja sygnalu FSK moze by¢ koherentna lub niekoherentna. Rozpatrujac
sygnat FSK jako dwa sygnaty OOK, kazdy o innej czestotliwo$ci nosnej jest oczywiste,
ze demodulacji sygnatu FSK mozna dokonywac za pomoca prostego detektora obwiedni.
Powréémy do rys. 5.23. Kazda czestotliwo$é nosna i odpowiadajacy jej sygnat OKK
mozna wybraé za pomoca filtru §rodkowoprzepustowego, jak na rys. 5.24. Sygnal
wyj$ciowy kazdego z filtréw jest sygnalem OOK skupionym wokét swej czestotliwosci
no$nej. Sygnat OOK dla binarnego 0 wytwarza 1 na wyjsciu odpowiedniego filtru
i detektora obwiedni. Podobnie sygnal dla binarnego 1 wytwarza 1 na wyjsciu
zwiazanego z nim detektora. Gdy wyjscie detektora binarnego 0 odwréci¢ i zsumowac
z wyjécie detektora binarnego 1, otrzymamy oryginalny sygnal binarny.

Istnieje wiele innych niekoherentnych metod detekcji sygnalu FSK, takich jak
dyskryminacja czestotliwosci, detekcja przej$¢ przez zero i metoda petli fazowej.
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Rys. 5.22 Kluczowanie z przesuwem czestotliwoéci: a — sygnal; b — réwnowazne sygnaly OKK
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Rys. 5.23 Widmo sygnalu FSK (jednostronne)
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Rys. 5.24 Odbior FSK (niekoherentny)

Whasciwoéci szumowe systemu mozna poprawi¢ uzywajac detekcji koherentnej
za cene wzrostu zlozonoéci i kosztu ukladu. Wzrost zlozonosci wynika z istnienia
dwu czestotliwo$ci noénych w sygnale BFSK. Potrzebne sa wigc dwa stopnie
demodulatora dla odzyskiwania dwu fal no$nych tak, jak przy detekcji niekoherentne;j,
gdzie potrzebne sa jak pokazaliémy dwa detektory dla sygnatéw O i 1. Odbiornilf
koherentny jest wigc podobny do pokazanego na rys. 5.24, gdzie detektory obwiedr‘u
nalezy tylko zastapi¢ przez multiplikatory i dodatkowe ukiady dla odzyskiwania
fal no$nych.

5.4.3 Kluczowanie z przesuwem fazy (PSK)

Zaczniemy od binarnego kluczowania z przesuwem fazy BPSK, kiedy cyfrowy sygnat
binarny powoduje, ze nadawany jest jeden z dwu katéw fazowych, zwykle odlegtych od
siebie o 7 radianéw, jak na rys. 5.25. W tym przyktadzie binarne 1 jest zwiazane z faza
0, a binarne 0 z faza =.
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Rys. 5.25 Binarne kluczowanie z przesuwem fazy

Proces BPSK mozna rozpatrywac jako przetaczanie dwu identycznych sygnatéw
sinusoidalnych o przeciwnych fazach. Matematyczna reprezentacja sygnalu BPSK jest
nastepujaca:

g(® = m()sin 2xf t + [1 —m(t)] (—sin 27f.1) (5.93)

gdzie, jak uprzednio, m(f) — sygnal modulujacy, przyjmujacy w przypadku BPSK
warto$¢ 1 lub 0 w kazdym momencie czasu. Po przeksztalceniu wzoru (5.93) uzyskujemy:

g = 2m(t)sin 2xf.t—sin 27f.t (5.94)

Poréwnujac wzory (5.94) i (5.91) stwierdzamy, iz sygnat PSK ma podobne widmo co
sygnal OOK plus skladowa o czestotliwosci no$nej. Takie widmo przypomina wiec
widmo pelnej fali AM.

Sygnal BPSK ma zar6wno stata obwiednig, co jest tez zaleta sygnatu FSK, jak
1 zredukowana szeroko$¢ pasma jaka ma sygnal ASK. Sygnat BPSK jest dlatego
efektywny pod wzgledem widmowym i jak pokazemy w punkcie 5.45 ma lepsze
wiasciwosci szumowe od ASK i FSK. Wybierajac system BPSK musimy jednak
pogodzi¢ si¢ z faktem, iZ w odréznieniu od ASK i FSK nie poddaje si¢ on detekcji
niekoherentne;.

Réznicowe kluczowanie z przesuwem fazy (DPSK) nie wymaga stosowania
detekcji koherentnej, koniecznej w systemach PSK. W najprostszej postaci systemu
DPSK binarne 1 powoduje przesunigcie fazy o r, a biname 0 nie powoduje przesunigcia
fazy lub vice versa. W odbioriku faza kazdego symbolu jest poréwnywana z faza
symbolu poprzedniego, co powoduje konieczno$¢ znalezienia metody opéZniania
odbieranego sygnatu w czasie o jeden symbol. Zmiana fazy pokazuje ze nadano 1, a brak
zmiany fazy oznacza, ze nadano 0. Pod wzgledem widma zmodulowany binarnie sygnat
DPSK jest podobny do sygnatu BPSK.

Trudno$¢ mogaca si¢ pojawic przy stosowaniu technik réznicowych polega na
tym, iz dlugi ciag zer oznacza wysylanie sygnatu o ciaglej fazie przez dhugi czas.
Odbiomik jest w stanie dokona¢ prawidtowej detekcji sygnatu i da¢ na wyjsciu wladciwy
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stan binarny. Brak symbolu ani zmian odbieranego sygnalu oznacza, ze odbiornik nie
jest w stanie odtworzyé sygnalu zegarowego na podstawie sygnalu przychodzacego.
Zegar odbiornika dozna wéwczas na ogdt dryftu od pozycji optymalnej. Gdy zmiana
stanu danych pojawi si¢ nastgpnie w odbiorniku, trzeba bedzie pewnego czasu, aby zegar
ustawil sie wlasciwie. Zdarza si¢ to tylko gdy zajdzie dostateczna liczba zmian stanu,
aby odpowiedni uktad przywrécit synchronizm zegara. Przez ten czas dane wychodzace
z odbiornika nie sa poprawnie zsynchronizowane i moga spowodowac bledy w dalszych
urzadzeniach systemu. Aby pokonac¢ opisany problem, w modemach stosuje si¢ zwykle
randomizacje¢ danych przed modulacja w nadajniku, za pomoca skramblera. Mamy
wowczas pewnosé, ze zaden symbol nie bedzie juz nadawany w sposéb ciagly przez
dhuzszy czas.

Wszystkie oméwione dotychczas metody modulacji cyfrowej, a wigc ASK, FSK
i BPSK, sa to systemy binarne. Sygnal modulujacy jest dwustanowy, a wigc i sygnal
zmodulowany zawiera tylko dwa symbole. Nie ma jednak zasadniczego powodu, dla
ktérego na wyjSciu modulatora nie miala by wystgpowac wigksza liczba symboli.
Systemy tego rodzaju sa nazywane systemami M-wartoSciowymi, gdzie M jest liczba
mozliwych symboli. WeZzmy pod uwage system PSK o czterech wartoSciach fazy
odleglych o 7/2. Taki system o czterech symbolach wymaga, aby dane binarne byly
brane po dwa bity (jeden dwubit) na raz, dla utworzenia kazdego z czterech mozliwych
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1 @ ®
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Rys. 5.26 Konstelacja sygnalowa QPSK
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symboli. Oznacza to, ze kazdy symbol reprezentowany jest przez jeden z czterech
dwubitéw. System ten znany jest pod nazwa kwadraturowego systemu PSK lub QPSK.
Bardziej ztozone systemy M-warto$ciowe sa czgsto przedstawiane za pomoca tak zwane;j
konstelacji sygnatowej, ktérej przykladem jest rys. 5.26.

Na rysunku 5.27a zilustrowano, jak konstelacja sygnalowa systemu QPSK z rys,
5.26 jest tworzona w nadajniku. WyjScie dwubitowego rejestru przesuwnego zostaje
zatrzymywane (ang. latched) co dwa bity. Bity b, i b, petnia role sygnaléw modulujacych,
mnozonych dalej przez odpowiednie sygnaly nosne. Szybkos¢ symbolowa wynosi tutaj
polowe szybkosci transmisji danych binarnych. Dlatego wyjSciowy sygnatl QPSK tez
pracuje z dwa razy mniejsza szybkoscia transmisji. Dwie fale no$ne sa wzgledem siebie
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Rys. 5.27 Generacja sygnatu QPSK: a — schemat blokowy; b — kanaly I oraz Q
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w kwadraturze (przesunigte migdzy soba w fazie o =/2), skad termin , kwadraturowa”
w odniesieniu do omawianej formy modulacji. Kosinusoidalna fala no$na jest nazywana
fala synfazowa (I), a sinusoidalna jest zwana fala kwadraturowa (Q). Oba te sygnaly,
I oraz Q, tworza pare sygnaléw ASK lub BPSK, bedaca w kwadraturze. Na rysunku
5.27b pokazano konstelacje sygnalowa w tym ujeciu. Jest oczywiste, ze sygnaly
Ii Q moga by¢ uwazane jako sygnaty BPSK. Oba te sygnaly, I oraz Q, sa nastepnie
sumowane, tworzac jeden sygnat QPSK.

Zastosowanie kwadraturowych fal no$nych oznacza, ze kazdy sygnal BPSK
jest ortogonalny. Jedna z cech takich sygnat6w jest mozliwo$¢ wspélistnienia bez
interferencji wzajemnej. W efekcie, jesli tylko kanal nie wprowadza znieksztalced
fazowych, mogacych naruszy¢ ortogonalno$¢ kazdego z sygnaléw BPSK zawartych
w odbieranym sygnale QPSK, sygnaly te moga by¢ odtwarzane za pomoca detekeji
koherentnej z uzyciem pary kwadraturowych fal no$nych.

Atrakcyjno$é systemu QPSK wiaze si¢ z sumowaniem widm dwu sygnatow
BPSK, gdzie otrzymywana szeroko$¢ pasma pozostaje taka sama, jak dla pojedynczego
sygnatu BPSK. Oznacza to, ze kanat o danej szerokosci pasma moze transmitowac dane
w systemie QPSK z szybkoscia dwa razy wigksza, niz w systemie BPSK. Przy tej samej
szybkoéci transmisji, system QPSK pracuje przy dwa razy mniejszej szybkosci modulacji
w poréwnaniu z BPSK i pasmo zmniejsza si¢ o polowe. Ilustruje to jedna z zalet
systeméw M-wartociowych. W praktyce wystepuje pewne pogorszenie stopy bledu
BER, w poréwnaniu z sygnalami BPSK i DPSK, przy tej samej szybkosci transmisji
i amplitudzie sygnatu. Dzieje si¢ tak, gdyz punkty konstelacji sygnatowej sygnatu QPSK
leza blizej siebie i dlatego mniejsze napiecie szuméw jest juz w stanie spowodowac biad
w odbiorze symbolu, zmieniajac go na inny. QPSK, tak jak BPSK, moze byc¢
realizowany w systemie réznicowym, co eliminuje konieczno$¢ odtwarzania fali noénej
w odbiorniku.

CWICZENIE 5.6

Wyprowadzié zalezno$é szybkosci transmisji danych D, szybkosci symbolowej R oraz
liczby symboli M w systemie M-wartoSciowym.

ROZWIAZANIE
D=R-n (5.95)
gdzie n — liczba bitéw na symbol. Mamy zwiazki:
M=2 (5.96)
n=log, M (597

Podstawiajac wzér (5.97) do (5.95) uzyskujemy wynik:
D = R-log,M (5.98)

Modulacja fazy nie musi by¢ ograniczona do systemu czteropunktowego.
M musi by¢ oczywiscie liczba catkowita, a ze wzoru (5.96) wynika, iz mozna przyjac 8,
16 lub wigcej wartosci fazy. Niezaleznie od M, konstelacja sygnalowa systemu PSK
sklada sic z punktéw réwnomiernie rozmieszczonych na okregu (gdyz wszystkie
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symbole maja takie same amplitudy). Dla przykladu, system o$miofazowy ma osiem
punktéw odlegtych od siebie o 7/4. Gdy moc sygnalu nie zostanie zwigkszona przy
zwigkszeniu liczby punktéw konstelacji sygnatowej, amplituda kazdego symbolu (promien
okregu, na ktérym punkty leza) réwniez pozostaje stala. Oznacza to, iz odstep miedzy
punktami, a szczegdlnie sasiednimi, stopniowo maleje wraz ze wzrostem M. Systemy
PSK wyzszego rzedu sa wiec bardziej podatne na szumy, znieksztalcenia i zaki6eenia,
co wymaga wigkszej rozdzielczosci przy rozréznianiu fazy w odbiorniku.

Cwiczenie sprawdzajace 5.5

a) Narysowac¢ odpowiednia konstelacje sygnatowa dla 16-punktowego modulatora PSK.
Wyjasni¢, jak bity danych moga by¢ odwzorowane na te konstelacje, przy ortogonal-
nych falach no$nych.

b) Przy szybkosci symbolowej 4800 bodéw okresli¢ szybkos¢ transmisji liczona w bitach
na sekunde.

5.4.4 Kwadraturowa modulacja amplitudy (QAM)

W systemie QAM, jak sama nazwa wskazuje, tez wykorzystuje si¢ kwadraturowe fale
no$ne. W odréznieniu jednak od QPSK gdzie kazdy kanal kwadraturowy jest modulowany
sygnalem binarnym, systemm QAM jest M-wartoSciowy w odniesieniu do obu kanaléw,
synfazowego 1 oraz kwadraturowego Q. Sygnal QAM najlepiej zilustrowaé na
przykladzie. WeZmy pod uwage 16-punktowa konstelacje QAM. Mozna ja otrzymaé
za pomoca dwu 4-punktowych sygnaléw ASK jak na rys. 5.28b, gdzie kazdy
punkt danych zawiera dwie pary bitéw. Oznacza to, iz dwubity b, i b, moduluja
synfazowa fale noS$na, a dwubity b; i b, kwadraturowa fal¢ no$na. Kazdy dwubit
musi by¢ zatem przetworzony na jedno z czterech mozliwych napieé sygnatu
ASK o odpowiedniej fali nosnej. Otrzymana tym sposobem konstelacje sygnatowa
pokazano na rys. 5.28b. ‘

Cwiczenie sprawdzajace 5.6. Narysowal konstelacje sygnatowe I, Q oraz QAM
podobnie, jak to zrobiono na rys. 5.27b dla sygnatu QPSK, dla 16-punktowego systemu
QAM. Na tej podstawie pokazaé, jak powstaje konstelacja z rys. 5.28b.

W systemie QAM wykorzystanie przestrzeni sygnalowej jest bardziej efektywne,
niz w systemie PSK, gdyz jej poszczegélne punkty nie leza juz na okregu, co zwigksza
odleglosci pomig¢dzy sasiednimi punktami sygnatowymi. Daje to lepsze wiasciwosci
szumowe bez uciekania si¢ do wzrostu zloZzonoSci systemu. W praktyce, zamiast
prostokatnego rozktadu punktéw konstelacji z rys. 5.18, spotyka si¢ wiele rozmaitych
rozkladéw, w zaleznoSci od przyjetego zbioru punktéw fazowych, charakterystyk
stosunku sygnat-szum oraz charakterystyk stosowanego kanalu. Sygnat QAM stanowi
sume dwu ortogonalnych sygnatéw ASK. Jego szerokos$¢ pasma jest wigc taka sama, jak
pojedynczego sygnalu ASK. Znajac widmo pojedynczego sygnalu ASK mozna wiec
stwierdzi¢, ze dwa takie sygnaly zajmuja t¢ sama szerokos¢ pasma.

Cwiczenie sprawdzajace 5.7. Modem wykorzystuje modulacjc QAM o 64-punktowej
konstelacji sygnatowej. Naszkicowaé odpowiednia konstelacje sygnatowa. Dla szybkosci
symbolowej 1200 bodéw wyznaczyé szybkoéé transmisji danych.
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Rys. 5.28 15. punktowy sygnal QAM: a — modulator; b — konstelacja sygnatlowa

5.4.5 Wplyw szuméw na sygnaly modulowane cyfrowo

Jak wiemy, w przypadku sygnatéw cyfrowych z pasma podstawowego, pojawienie si¢
szumu w czasie transmisji zwicksza prawdopodobiefistwo bledu przy odbiorze. Podobnie
jest przy transmisji sygnatéw modulowanych cyfrowo, gdzie szum powoduje bledna
detekcje w odbiorniku.

Jak mozna pokazaé, bitowa stopa bledu BER detekcji koherentne;j jest okreslona
zalezno$cia:

S
P, 0,5(1 erf kN) (

gdzie odpowiednie warto$ci k sa podane w tablicy 5.1.
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Tablica 5.1 POROWNANIE MODULACII KOHERENTNYCH

Typ modulacji (koherentnej) k
ASK 0,25
FSK 0,5
PSK 1

Wynika stad, iz przy zadanej BER, system FSK wymaga dodatkowych 3 dB
stosunku sygnal-szum w poréwnaniu z PSK. Podobnie, system ASK wymaga dalszych
3 dB, aby doréwnal pod wzgledem BER systemowi FSK. Na wykresach z rys. 5.29
podano obliczong zalezno$¢ bitowej stopy biedu BER od stosunku sygnal-szum S/N,
z ktérej jasno wynika, ze system PSK zapewnia najnizsza stop¢ biedu BER przy
zadanym stosunku S/N.

Pelna analiza rozmaitych systeméw modulacji, koherentnych i niekoherentnych,
znajduje si¢ w rozdziale 11 ksiazki Rodena”. W przypadku odbioru niekoherentnego
wymagany do uzyskania tej samej stopy blgdu BER stosunek sygnal-szum jest o kilka
dB wigkszy, niz dla odbioru koherentnego. Mozna wigc dokona¢ kompromisu miedzy
moca nadawang i zloZonoscia odbiornika, a w szczegdlnosci zdecydowaé sie na odbiér
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Rys. 5.29 Bitowa stopa bledu w funkcji stosunku S/N (detekcja koherentna)

” Roden, M.S., Analog and Digital Communication Systems, wyd. 4, Prentice Hall, 1996. ISBN 0-13-399965-3.
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niekoherentny lub koherentny, ktdrego zlozono$¢ jest zwiazana z odzyskiwaniem fali
nosnej.

System PSK z zasady dziala w sposéb koherentny, a jego zltozono$¢ zwiazana
z wymagana faza odniesienia w odbiorniku jest usprawiedliwiona jedynie w warunkach
koniecznej maksymalizacji stopy bledu BER. Do wyjatkéw nalezy niekoherentny system
DPSK, majacy jednak gorsze wlaSciwosci przy danym stosunku sygnal-szum.

M-wartosciowy system M—PSK jest podobny do systemu BPSK, lecz energia
dzieli si¢ tu réwnomiernie pomigdzy M symboli zamiast dwu. Oznacza to, iz
dysponowalna moc sygnatu liczona na jeden symbol zostaje zredukowana w stosunku
log, M. Odpowiednio zmodyfikowane wyrazenie aproksymujace BER systemu M-PSK
ma postac:

S 1
P, ~ 0,5(1— — .
¢ ( e'fV N log,M ) (5.100)

Przy tej samej BER co dla BPSK, wymagany stosunek S/N trzeba zwigkszac o 3 dB przy
kazdym podwojeniu liczby punktéw konstelacji sygnatowe;.

Sygnal QAM moze by¢, jak juz wspomniano, rozpatrywany jako dwa ko-
herentne sygnaly ASK przesylane za pomoca fal noSnych w kwadraturze. W przypadku
czteropunktowej konstelacji sygnalowej jest on podobny do pary binarnych sygnaléw
ASK i dlatego zwigkszenie wymaganego S/N przy tej samej BER wynosi 3 dB.
Gdy jednak, jak sig¢ czeSciej stosuje, M jest wigksze od 4, mozliwe jest polepszenie
BER, w poréwnaniu z réwnowaznym sygnatem M-PSK. Przy takiej samej liczbie
punktéw sygnalowych, odlegloS§ci miedzy ,sasiednimi” punktami sa w przypadku
sygnalu QAM wigksze, niz dla sygnalu PSK. W wyniku tego trzeba wigkszej
amplitudy szumu by dany symbol (i tworzace go bity) byl nieprawidlowo zin-
terpretowany w odbiorniku. Dlatego znacznie liczniejsze konstelacje sygnalu QAM
daja lepsza BER w poréwnaniu z sygnalem PSK.

5.4.6 Poréwnanie cyfrowych technik modulacji

Tablica 5.2 zawiera szerokoSci pasma wymagane dla réznych typéw modulacji
i poréwnanie ich jakosci pod wzgledem BER dla stalego stosunku S/N. R oznacza jak
poprzednio szybko$¢ bitowa.

3.5 PODSUMOWANIE

Czestotliwo$¢ Nyquista oznacza, ze sygnat cyfrowy wymaga minimalnej szeroko$ci
pasma réwnej polowie szybko$ci symbolowej. Ograniczenie pasma sygnatéw cyfrowych
z pasma podstawowego powoduje rozciagniecie sygnalu w czasie, co prowadzi do
powstania interferencji miedzysymbolowej ISI. Wplyw ISI mozna oceni¢ w sposob
jakosciowy za pomoca wykresu oczkowego. Dla zmniejszenia wptywu ISI nalezy
zmodyfikowa¢ wypadkowg charakterystyke kanatu, stosujac odpowiednia korekcje.
Obecnosé szumu w sygnale cyfrowym powoduje bledy w odbiorniku, ktérych
prawdopodobieristwo wystepowania szacuje si¢ podajac bitowa stope bledu (BER). Do
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Tablica 5.2 POROWNANIE ROZNYCH TECHNIK MODULACII

Rodzaj Szerokos¢ Detekcja Wiasciwosci
modulacji pasma
ASK ~ 3R Koherentna Podobne do koherentnej PSK, ktéra ma

lepsza BER. Dlatego rzadko uzywana

Niekoherentna Gorsza BER. Prosty detektor

FSK >3R Koherentna Podobne do koherentnej PSK, ktéra ma
lepsza BER. Mniej efektywna widmowo,
Rzadko uzywana

Niekoherentna Lepsza BER w poréwnaniu z ASK

PSK x 3R Koherentna Lepsza BER w poréwnaniu z ASK i FSK.
Efektywna widmowo.

DPSK ~3R Mniej skomplikowany detektor, niz dla
PSK, nieco gorsza BER

QAM x3R Bardziej efektywne konstelacje sygnatowe

daja wieksza odpornos$é na szumy. Lepsza
BER w poréwnaniu PSK

obliczania BER przy zadanej amplitudzie sygnatu i szumie gaussowskim stosuje si¢
funkcje bledu. Pojemno$é kanatu okre§la maksymalna mozliwa szybko$¢ transmisji
przez kanal o zadanej szeroko$ci pasma i znanym stosunku sygnal-szum. Metoda TDM
shuzy dla zwielokrotniania pewnej liczby sygnatow cyfrowych, celem efektywniejszego
wykorzystania danej szeroko$ci pasma kanatu.

Szeroko stosuje si¢ system PCM, dawniej celem powigkszenia liczby kanaléw
telefonicznych transmitowanych za pomoca pary przewodéw, a nastepnie juz jako pierwszy
etap w tworzeniu systeméw PCM wyzszych rzed6w. PCM opiera si¢ na procesie
kwantowania, ktéremu zawsze towarzyszy blad prébkowania znany pod nazwa biedu
kwantowania. Prowadzi to do koncepcji stosunku sygnatu do szumu kwantowania, bedacego
podstawowa miara jakosci systemu PCM. PCM jest przykladem systemu z rozszerzaniem
pasma, oferujacego lepszy stosunek sygnal-szum za ceng powigkszenia szerokosci pasma.

Zastosowanie kodowania nieliniowego lub kompandera ma na celu zachowanie
stosunku sygnal-szum przy mniejszej szerokosci pasma, za pomoca kompresji silniejszych
sygnatéw. ASK, FSK, PSK i QAM s3 szeroko stosowanymi metodami modulacji sygnatéw
cyfrowych. Umozliwiaja one wykorzystanie istniejacej sieci telefonicznej do celéw
teleinformatycznych oraz kanatéw radiowych i §wiattowodowych, ktére nie sa zdolne do
bezposredniej transmisji sygnaléw cyfrowych na czestotliwosciach pasma podstawowego.

Zadania

5.1. Typowe tacze PSTN stuzace do przesytania sygnaléw FSK ma pasmo 3000 Hz
i stosunek S/N réwny 20 dB. Wyznaczy¢ pojemno$¢ kanatu.

5.2. Rozpatrujemy transmisje sygnaléw telefonicznych w systemie PCM. Przyjmujac,
ze sila glosu poszczegSlnych rozméwcéw jest zmienna, wyjasni¢ zalety
kodowania nieliniowego.
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5.3. System PCM shuzy do przesylania sygnaléw akustycznych wysokiej jakosci
w zakresie czestotliwo$ci od 0 do 20 KHz. Por6wna¢ wzgledne wartosci
stosunku sygnatlu do szumu kwantowania (S/N,), pasma oraz wspéiczynnika
powigkszenia pasma w stosunku do transmisji analogowej w pasmie pod-
stawowym przy prébkowaniu 8- oraz 12-bitowym.

5.4. Wyjas$ni¢ r6znice mi¢dzy jednostkami: bit/s i bod.

5.5. W modemie zastosowano 16-fazowa konstelacj¢ sygnalowa QAM. Przyjmujac
transmisj¢ danych z szybko$cia 2400 bit/s, wyznaczy¢ szybko$¢ symbolowa
i liczbe bitéw przesylanych na symbol.

5.6. Wyjasnié, co rozumiemy pod nastgpujacym stwierdzeniem: QPSK mozna
rozpatrywaé jako dwa sygnaly ASK modulujace odpowiednio jedna z kwad-
raturowych fal nosnych.
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Dodatek A ROZWIAZANIA ZADAN 25 @

Aot+5)
+U
>t
-7 -3
b) 4USa47rfe“°”f
2.6 20USa 207rfej6"f
Rozdziat 2
, 2.7
Cwiczenia sprawdzajace + 20
2.1
+2
o U N 2U sin 2nt N 1 i 6t N 1 i 107t N
= —+—|sin—— + —sin—— + —sin
g 2 "z T 30T TS T
2.2
o U+ sinm lsinm+l'3m 1_7rt+
=+ —|sin——~—-—sin—+—sin—— ——sin— + ...
g 2 " x 20 270 T3 T3y
1 lr } »
23 Safe-i¥ : 2 3
2.4 T=20,5 2.8
ﬁ‘g(Zt) A
k(n)
-V
by = 0,4 k,=03
Q k=05 ks =0,1
U T — 7
2 2T 3T 4T $5T 6T
ks=-0,27

0.6 by =-0,7

-0,5 0 1 1,5

178 Dodatek A Dodatek A 17¢



29 2.7

Kn)
I ky=0,79
ky =0,34 T
S
L —
$ 27 4T
ky ==0,2
k3 =-0,53 = - -— /
f+3 -1, 5| %3 t. Lz
Zadania
2.1 a) 1) Parzysty; ii) brak symetrii; iii) Parzysty.
b) i)
U 4U 2nt 1 6 i
g = = n 7(COST + < cos Tfrt N é cos 1(;7zt N ) lfozdznal 3
i Cwiczenia sprawdzajace
1
U v ) ) 6 31 48,3 K.
it
g = T + —2( - —9—cosTm + % % + ) 32 a) 900 K; b) 0,033 pW; ¢) 0,025 pW.
5 : A . 33 a) 100; b) 4 mW, 100 mW; c) 04 W, 16 W.
wt 7t 8t
+{smn——— — —_—— —_— . ) .
( T 5 sin T 7 sin T + ) 3.4 a) 4811 pW,; b) 4799 pW
iii) Zadania
_U_(l + T cos 2t 2 o Art 2 8t 2 127t 3.1 em = /4kBR T, + R, T)) , Ry = Ri+ R,
RN —_— e ——— — — —— C ——— —
A\ T2 T T3 T 53T 5%y ) 32 03 W; 00017 pW.
23 eIHTSaf e TSaf 34 ) 900 K; b) 1,66 pW, 414 pW; c) 601 nW.
2.4 2 35 Moc sygnatu: 1 mW, 100 mW, 1,59 W. Moc szumu: 1 mW, 15,9 mW. 100 mW.
1+ Q2rf)y 3.6 a) 379 pW; b) 2,62 nW; ¢) = 8; d) 1440°C.
2.5 . 1 3.8 a) 1,014; b) 120 K; c) 1,058; d) 36,82 K.
b | 5|
F\T2 Rozdziat 4
i) |—Sa|f — A e . .
[ 2 (f 2 )] Cwiczenia sprawdzajace

4.2 2)04;,b)5V;c)4 V.
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Dodatek B SZEREGI FOURIERA

4.3
m Moc wsteg bocznych (%) Moc fali nosnej (%)
0 0 100
0,1 =0 99,5
0,2 2 98,0
0,3 4,3 95,7
04 7.4 92,6
0,5 11,1 88,9
0,6 15,3 84,7
0,7 19,7 80,3
0,8 242 75,8
0,9 28,8 71,2
1,0 333 66,7

4.4 9,1 nF.

Zadania

4.4 a) 1; b) 1000 Hz; ¢) 0,33 us; d) 20 V; e) 2 kHz.

4.5 0,32.
4.6 1,08 W.
4.7 303 W, 9697 W.

4.11 a) 6,7; b) 230 kHz; ¢) 300 kHz < W < 330 kHz

Rozdziat 5

Vd
Cwiczenia sprawdzajace

5.1 09 V.
53 b) 48,2 dB.
54 6 kHz.

5.5 b) 19,2 kbit/s.
Zadania

5.1 19 963 bit/s.
53

Rozwinigcia w szereg podanych dalej przebiegéw okresowych sa wyrazone w funkcji o,
przy czym o = 27/T.

B.1 Fala prostokatna — symetria parzysta

8
A
U
——— !
1= 1= i; B 37
7 4 4 4
U

1 1
g = —472:£ cosa)t—?cos3wt+ ?COSS(D[—

8 bitéw 12 bitéw Analogowy
S/N 3IM?=529dB 89 dB S/N 2030 dB typ.
Szerokos¢ pasma 160 kHz 240 kHz 20 kHz
Rozszerzenie pasma 8 2 -

55 600 bodéw, 4.
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B.2 Fala prostokatna — symetria nieparzysta B.4  Fala tréjkatna
8 8‘&')
tu

Nl
(=]

(8] b
~

[
iy 4
o
L 8

+-U
1 1
g® = 4—U(sina)t+ — sin3wf+ — sinSof + )
T 3 5
8U 1 1
3 . L. gt = —-(coswt+ ?cos3wt+?cos5wt+
B.3  Fala prostokatna o dowolnym wspéiczynniku wypelnienia m
20 B.5 Fala pilowa
—f « f— P
A
tU
3T T 0 I 3T
+ >t 2 2 2 2
T 0 T
1 1 . (3¢ +u
g = %? [% + sin (—;—) cos wf + - sintcos2wta + 3 sin (T) cos3wt+ ]

2U (. 1 . | I
g = — smwt——?sm2a)t+ ?sm3wt——sm4wt+
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B.6  Fala wyprostowana dwupcléwkowo Dodatek C TRANSFORMATY FOURIERA

g

A
U
- C.1  Ogoélne whasciwoSci
3T T o T 37 o
7 7 2 2 ee .
g(0) G(f)= [ gye ™" ds
C.1.1 Skalowanie g(tT) |T|-G(fT)
() = _zg 1+ 2cos2wt _ 2cosdot 4 2cos6wr - C.1.2 Przesunigcie w czasie g(t-T) G(fye?T
T 1-3 3.5 5.7 C.1.3 Odwracalnosé G g(t-f)
C.1.4 Mnozenie g -h(® G(H)xH(f)
. , C.1.5 Splot g *h() G(f)-H
B.7 Fala wyprostowana jednopolowkowo LU
&0
A
U
+ >t
T 0 T
U T 2
) =—\1+—coswt+ cos2wt— cosdwt + cosbwt— ...
9 n( 2 1-3 5.3 5.7 )
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C.2 Wpybrane funkcje

g(®)

oo

G(f) = | ge ™ ar

— 00

C.2.1 Funkcja delta

g =46@

C.2.2 Funkcja stala

G(fH)=1

g =1

C.23  Funkcja prostokatna

G(f) = 86(f)

Nf—

I1(¢) =

—
M

188 Dodatek C

| = =

32410

Sa(r) =

sin 7t

g(» G(f)= [ ge " dr
C24  Skok jednostkowy
1 Re[G(/)]
n
0 ! 0 f
Im[G(f)]
+
7 f
1, t<0 1 j
H = G(fy=—=6()——
u(t) 0. >0 (f) =80 2nf
C.2.5 Impuls wykladniczy
A j 1
1
0 ' 0 4
g = e () = s
1+ Q2nf)*
C.2.6 Funkcja okresowa
1
tepr[g (0] + g (Dwrep 8] G- || repir 8(1)
C.2.7 Funkcja prébkujaca

1
9(0) - xep, 160 G| |repr (5]
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Dodatek D FUNKCIJE BESSELA M, T J,00) M) 1) 7,0 J M)
1,75 0,369 0,58 0,294 0,092 0,019
1,8 0,34 0,582 0,306 0,099 0,021
1,85 0311 0,582 0,318 0,106 0,023
19 0,282 0,581 0,33 0,113 0,026
1,95 0,253 0,579 0,342 0,121 0,028
2 02224 0,577 0,353 0,129 0,031
2,05 0,195 0,573 0,364 0,137 0,034
2,1 0,167 0,568 0,375 0,145 0,037
2,15 0,1138 0,563 0,385 0,154 0,04 0,009
22 0,11 0,556 0,395 0,162 0,044 0,010
2,25 0,083 0,5548 0,405 0,171 0,048 0,011
23 0,056 0,554 0,414 0,18 0,052 0,012
2,35 0,029 0,53 0,423 0,189 0,056 0,013
: 2,4 0,003 0,52 0,431 0,198 0,06 0,015
D1 M=0+25 2,45 0,509 0,439 0,207 0,064 0,016
25 0,069 0,018
M, Jo(M) J,(M) J,(M) T(M) J(M) J (M)
0 1 0
0,05 0,999 0,025 R
0,1 0,998 0,05 D2 M=0+20
0,15 0,994 0,075
0,2 0,99 0,1
0,25 0,984 0,124 0,008 MO‘ J;’(M) 40 LD L0 40 40 oLl
03 97 ,
0,35 8,378 835 g:gi ; 1 0,765 0,44 0,115 0,02 0,003
0,40 0.96 0.196 0.02 2 0,224 0,577 0,353 0,129 0,034 0,007 0,001
0.45 0.95 0219 0,025 3| -026 0,339 0,486 0,309 0,132 0,043 0,011
0.5 0,938 0.242 0.031 4 | -0397 0,066 0,364 043 0,281 0,132 0,049
0,55 0.926 0.265 0,037 51 0178 -0,328 0,047 0,365 0,391 0,261 0,131
0.6 0912 0.287 0.044 6 0,151 0,277 0,243 0,115 0,358 0,362 0,246
0,65 0.897 0.308 0.051 7 03 0,005 -0,301 0,168 0,158 0,348 0,339
0.7 0.881 0.329 0,059 8 0,172 0,235 0,113 0,291 0,105 0,186 0,338
0.75 0.864 0,349 0.067 0,009 9 | -009 0,245 0,145 -0,181 0,265 0,055 0,204
0.8 0.846 0.369 0.076 0.01 10 | -0246 0,043 0,255 0,058 022 0,234 -0,014
0.85 0.827 0.388 0.085 0.012 i | -01m 0,177 0,139 0,227 0,015 -0,238 0,202
0.9 0.808 0.406 0.095 0.014 12 0,048 0,223 0,085 0,195 0,182 -0,073 -0,244
0,95 0.787 0423 0.105 0017 13 0,207 0,07 0,218 0,003 0,219 0,132 0,118
1 0.765 044 0.115 0.02 14 0,171 0,133 0,152 -0,177 0,076 0,22 0,081
1,05 0,743 0,456 0.126 0,023 15 | 0014 0,205 0,042 -0,194 0,119 0,13 0,206
11 0,72 0471 0,137 0,026 16 | -0175 0,09 0,186 0,044 -0,203 0,057 0,167
1,15 0,696 0.485 0.148 0,029 17 | 017 -0,098 0,158 0,135 0,111 0,187 0,007
12 0,671 0,498 0,159 0,033 18 | -0013 0,188 0,008 0,186 0,07 0,155 0,156
1,25 0,646 0511 0.171 0,037 19 0,147 0,106 0,158 0,072 0,181 0,004 -0,179
13 0,62 0,522 0,183 0,041 20 0,167 0,067 0,16 -0,099 0,131 0,151 -0,055
1,35 0,594 0,532 0,195 0,046
14 0,567 0,542 0,207 0,05
1,45 0,54 0,55 022 0,056 0,009
1,5 0,512 0,558 0,232 0,061 0,01
155 0,484 0,564 0,245 0,067 0,012
1,6 0,455 0,57 0,257 0,073 0,013
1,65 0,427 0,574 0,269 0,079 0,015
17 0,398 0,578 0,282 0,085 0,017
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M, J(M) J (M) Jy(M) J (M) J, (M) J, (M)

1

2

3 0,003

4 0,015 0,04

5 0,053 0,018 0,006

6 0,13 0,057 0,021 0,007

7 0,234 0,128 0,059 0,024 0,008 0,003

8 0,321 0,223 0,126 0,061 0,026 0,01

9 0,327 0,305 0,215 0,125 0,062 0,027
10 0,217 0,318 0,292 0,207 0,123 0,063
11 0,018 0,225 0,309 0,28 0,201 0,122
12 -0,17 0,045 0,23 0,3 0,27 0,195
13 -0,241 -0,141 0,067 0,234 0,293 0,262
14 -0,151 -0,232 0,114 0,085 0,236 0,285
15 0,034 -0,174 -0,22 -0,09 0,1 0,237
16 0,183 —0,007 -0,19 -0,206 -0,068 0,112
17 0,188 0,154 -0,043 -0,199 -0,191 —0,049
18 0,051 0,196 0,123 -0,073 -0,204 -0,176
19 0,116 0,093 0,195 0,092 -0,098 0,205
20 -0,184 -0,074 0,125 0,186 0,061 -0,119
M | 1, | 100 | T 00 | T | M) | (M) M | T M) | M)

1 1

2 2

3 3

4 4

5 5

6 6

7 7

8 0,003 8

9 0,011 0,004 9
10 0,029 0,012 0,005 10
11 0,064 0,03 0,013 0,005 11
12 0,12 0,065 0,032 0,014 0,006 12
13 0,19 0,119 0,066 0,033 0,015 0,006 13
14 0,254 0,186 0,117 0,066 0,034 0,016 i4 0,007
15 0,279 0,246 0,181 0,116 0,067 0,035 15 0,017 0,007
16 0,237 0,272 0,24 0,177 0,115 0,067 16 0,035 0,017
17 0,123 0,236 0,267 0,234 0,174 0,114 17 0,067 0,036
18 -0,031 0,132 0,236 0,261 0,229 0,171 18 0,113 0,067
19 0,161 0,015 0,139 0,234 0,256 0,224 19 0,168 0,112
20 -0,204 -0,146 0,145 0,233 0,251 20 0,219 0,165

192 Dodatek D

Dodatek E NORMALNA FUNKCJA BEEDU

X
erf(x) = Je““z du
77
0
x 0 1 2 3 4
0 0 0,011283 0,022565 0,033841 0,045111
0,1 0,112463 0,123623 0,134758 0,145867 0,156947
0,2 0,222703 0,233522 0,244296 0,255023 0,2657
03 0,328627 0,338908 0,349126 0,359279 0,369365
04 0,428392 0,437969 0,447468 0,456887 0,466225
0,5 0,5205 0,529244 0,537899 0,546464 0,554939
0,6 0,603856 0,611681 0,619411 0,627046 0,634586
0,7 0,677801 0,684666 0,691433 0,698104 0,704678
0,8 0,742101 0,748003 0,753811 0,759524 0,765143
0,9 0,796908 0,801883 0,806760 0,811564 0,816271
1 0,842701 0,84681 0,850838 0,854784 0,85865
1,1 0,880205 0,883533 0,886788 0,889971 0,893082
1,2 0,910314 0,912956 0,915534 0,91805 0,920505
1,3 0,934008 0,936063 0,938065 0,940015 0,941914
14 0,952285 0,953852 0,955376 0,956857 0,958297
1,5 0,966105 0,967277 0,968413 0,969516 0,970586
1,6 0,976348 0,977207 0,978038 0,978843 0,979622
1,7 98379 0,984407 0,985003 0,985578 0,986135
1,8 0,989091 0,989525 0,989943 0,990347 0,990736
1,9 0,99279 0,99309 0,993378 0,993656 0,993923
2 0,995322 0,995525 0,995719 0,995906 0,996086
2,1 0,997021 0,997155 0,997284 0,997407 0,997525
2,2 0,998137 0,998224 0,998388 0,998388 0,998464
23 0,998857 0,998912 0,999966 0,999016 0,999065
24 0,99931 0,999346 0,999379 0,999411 0,999441
2,5 0,999593 0,999614 0,999635 0,999654 0,999672
2,6 0,999764 0,999777 0,999789 0,9998 0,999811
2,7 0,999866 0,999873 0,99988 0,999887 0,999893
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x 5 6 7 8 9
2,5 0,999689 0,999706 0,999722 0,999736 0,999751
2,6 0,999822 0,999831 0,999841 0,999849 0,999858
2,7 0,999899 0,999905 0,99991 0,999916 0,99992
2,8 0,999944 0,999948 0,999951 0,999954 0,999956
2,9 0,99997 0,999972 0,999973 0,999975 0,999976
3 0,99998392 0,99998492 0,99998586 0,99998674 0,99998757
3,1 0,9999916 0,99999214 0,99999264 0,99999311 0,99999356
32 0,9999957 0,99999598 0,99999624 0,99999649 0,99999672
33 0,99999784 0,99999798 0,99999812 0,99999825 0,99999837
34 0,99999893 0,99999901 0,99999908 0,99999914 0,9999992
35 0,99999948 0,99999952 0,99999956 0,99999959 0,99999962
3,6 0,99999976 0,99999977 0,99999979 0,99999981 0,99999982
3,7 0,99999989 0,99999989 0,9999999 0,99999991 0,99999992
38 0,99999995 0,99999995 0,99999996 0,99999996 0,99999996
39 0,99999998 0,99999998 0,99999998 0,99999998 0,9999998
4 0,99999999 0,99999999 0,99999999 0,99999999 0,99999999

x 0 1 2 3 4
2,8 0,999925 0,999929 0,999933 0,999937 0,999941
2,9 0,999959 0,999961 0,999964 0,999966 0,999968
3 0,99997791 0,99997926 0,99998053 0,99998173 0,99998286
3.1 0,99998835 0,99998908 0,99998977 0,99999042 0,99999103
32 0,99999397 0,99999436 0,99999473 0,99999507 0,9999954
33 0,99999694 0,99999715 0,99999734 0,99999751 0,99999768
34 0,99999848 0,99999858 0,99999868 0,99999877 0,99999885
3,5 0,99999926 0,99999931 0,99999936 0,9999994 0,99999945
36 0,99999964 0,99999967 0,99999969 0,99999972 0,99999974
37 0,99999983 0,99999985 0,99999986 0,99999987 0,99999988
38 0,99999992 0,99999993 0,99999993 0,99999994 0,99999994
39 0,99999997 0,99999997 0,99999997 0,99999997 0,9999997
4 0,99999998 0,99999999 0,99999999 0,99999999 0,99999999

x 5 6 7 8 9
0 0,056372 0,067622 0,078858 0,090078 0,101281
0,1 0,167996 0,179012 0,189992 0,200936 0,21184
0,2 0,276326 0,2869 0,297418 0,30788 0,318283
0,3 0,379382 0,38933 0,399206 0,409009 0,418739
0,4 0,475482 0,484655 0,493745 0,50275 0,511668
0,5 0,563323 0,571616 0,579816 0,587923 0,595936
0,6 0,642029 0,649377 0,656628 0,663782 0,67084
0,7 0,711156 0,717537 0,723822 0,73001 0,736103
0,8 0,770668 0,7761 0,78144 0,786687 0,791843
0,9 0,820891 0,825424 0,82987 0,834232 0,838508
1 0,862436 0,866144 0,869773 0,873326 0,876803
1,1 0,896124 0,899096 0,902 0,904837 0,907608
1,2 0,9229 0,925236 0,927514 0,929734 0,931899
1,3 0,943762 0,945561 0,947312 0,949016 0,950673
14 0,959695 0,961054 0,962373 0,963654 0,964898
L5 0,971623 0,972628 0,973603 0,974547 0,975462
L6 0,980376 0,981105 0,98181 0,982493 0,983153
1,7 0,986672 0,98719 0,987691 0,988174 0,988641
1,8 0,991111 0,991472 0,991821 0,992156 0,992479
1.9 0,994179 0,994426 0,994664 0,994892 0,995111
2 0,996258 0,996423 0,996582 0,996734 0,99688
2,1 0,997639 0,997747 0,997851 0,997951 0,998046
22 0,998537 0,998607 0,998674 0,998738 0,998799
2,3 0,999111 0,999155 0,999197 0,999237 0,999275
24 0,999469 0,999497 0,999526 0,999547 0,999571
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Indeks

aliasing, 53, 93, 128

bit, 16

bitowa stopa btedu (BER), 138, 139, 140,
173, 174, 175

btad kwantowania, 147

— Sredniokwadratowy, 150

charakterystyka amplitudowa, 49

ciag liczbowy, 54

cyfrowe przetwarzanie sygnatéw (CPS),
52

czestotliwo$é, 20

— boczna, 92

— podstawowa, 22

— prébkowania, 54, 157

— zegara, 131

decybel (dB), 81

delta-funkcja (Diraca), 21, 129
demodulacja AM, 100
demodulator grupowy, 117

- FM, 115

detekcja koherentna, 105,120, 173
— niekoherentna, 174

— obwiedni, 100, 118, 120, 123, 165, 167
dewiacja czestotliwosci, 107, 109
- fazy, 107

dwubit, 140

efekt progowy, 118

fala nosna, 91

196 Indeks

— pitowa, 185

— prostokatna, 184

— tréjkatna, 185

filtr aktywny, 50

— analogowy, 48

— cyfrowy, 57

— dolnoprzepustowy, 49
— gémoprzepustowy, 49
- NOI, 59

— odtwarzajacy, 144

— pasmowoprzepustowy, 49
— pasmowozaporowy, 49
— pasywny, 50

- SOI, 57, 59

funkcja bledu, 138, 193
— gaussowska, 68

— gestoéci prawdopodobiefistwa (PDF),
136

- — — gaussowska, 137
— nieparzysta, 29

— parzysta, 28

- II, 47

— pseudonieparzysta, 30
— Sa, 32

funkcje Bessela, 111, 190

gleboko$¢ modulacji, 93
grupa podstawowa, 117

harmoniczna, 23
hierarchia cyfrowa, 162

impuls Diraca (zob. delta-funkcja)

interferencja, 79
— migdzysymbolowa (ISI), 129, 131, 163

Jitter, 130, 132

kanal, 16

— o ograniczonym pasmie, 127
kluczowanie, 163

- binarne FSK, 165

z przesuwem amplitudy (ASK), 163
- — czestotliwosci (FSK), 165

— — fazy (PSK), 167

— — — — réznicowe (DPSK), 168

— — przerywaniem fali no$nej (OOK),
163

kod impulsu, 143

koder 7Zrédla, 16

kompandacja, 158

konstelacja sygnatowa, 170, 172
korekcja, 158

korektor, 133

kryterium Nyquista, 54

mieszanie czestotliwosci, 97
mikrofale, 14

moc szumu, 68, 80

— — dysponowalna, 69, 80
modem, 163

modulacja, 21, 91

— amplitudy (AM), 91

— — kwadraturowa (QAM), 172
— impulséw (PAM), 143
cyfrowa, 162

czestotliwosdci (FM), 92, 108, 122
— bezposrednia, 115

— pofrednia, 115

dwuwstegowa DSBSC, 102

— fazy (PM), 92, 106

— impulsowo-kodowa (PCM), 141, 144
~ jednowstggowa (SSB), 106, 122
- kata, 92, 106

liniowa, 97

nieliniowa, 97

waskopasmowa FM, 113
zréwnowazona, 102

|

|

modulator Cowana, 103
- grupowy, 117

— kwadratowy, 97

— liniowy, 97

— pier§cieniowy, 104
multiplekser, 141

nadajnik, 16

odbiornik, 16

odczep, 57

odbiornik PCM, 154

— niekoherentny FSK, 167

odpowiedZ czasowa filtru, 128

— impulsowa, 134

oscylator sterowany napigciem (VCO),
115

pasmo ochronne (filtru), 117

— podstawowe, 20, 92

— przepustowe, 48

pilot, 105

pojemno$¢ kanatu, 140

poziom kwantowania, 143
prawdopodobienistwo ogona funkcji PDF,
138

prawo-A (kompresji), 159

prawo-u (kompresji), 159

prébkowanie, 52, 53

przetwornik analogowo-cyfrowy (A/D),
16, 52, 54, 141, 143, 147

przetwornik cyfrowo-analogowy (D/A),
54, 143, 147

przestuch, 67, 141

przetwornik, 11, 16

przyleganie (clipping), 101

radar, 14
regula Carsona, 113
rozszerzenie pasma, 123

sie¢ telekomunikacji osobistej (PCN), 15
skuteczna temperatura szuméw, 76, 79
stowo kodowe, 12

splot, 41, 129
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sprzezenie zwrotne, 59

— w przéd, 59

stosunek sygnal-szum (S/N), 81, 119,
140, 174

- — systemu PCM, 154

suma splotowa, 57

sygnalizacja we wspSlnym kanale, 144
sygnat, 11

- AM, 92

— analogowy, 16

- cyfrowy, 16

— informacyjny, 16, 91

— modulujacy, 92

— nieokresowy, 22

— okresowy, 22

— ortogonalny, 171

— wybierajacy, 144

— zerujacy, 141

synchronizacja decyzyjna, 131
system kwadraturowy (QPSK), 170, 171
— M-warto$ciowy, 169

— telekomunikacyjny, 15

szereg Fouriera, 22, 183

szeroko$¢ pasma, 20, 68

— transmisji, 122

symbol, 128

szybkos&¢ bitowa, 140

— Nyquista, 128

— symbolowa, 140

— transmisji, 140

szum, 16, 67

— AWGN (addytywny, bialy, gaussow-
ski), 71

— atmosferyczny (statyczny), 68, 78
— bialy (Johnsona), 71

— gaussowski, 136

- kosmiczny, 68, 78

— kwantowania, 150

- kwantowy, 78

— termiczny, 68

— migotania (rézowy, 1/f), 76

— nieba, 79

~ sloneczny, 78
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Srutowy, 73
wewngtrzny, 79
zewnetrzay, 79
ziemski, 78

|

telekomunikacja, 11

— cyfrowa, 128

— no$na, 117

tlumienie, 13

transformata Fouriera, 22, 30, 187

— odwrotna, 40

telewizja (TV), 13

twierdzenie Shannona o pojemno$ci ka-
nahu, 140

warto§¢ skuteczna, 70
— $redniokwadratowa, 70

— — sygnahu, 151
— — szumu, 151
widmo, 20

— dwustronne, 22

— dyskretne, 22

— jednostronne, 22

- prazkowe, 22

widmowa gesto$§¢ mocy (PSD), 70
wz6r Frii, 86,

wskaZnik dewiacji, 109

— modulacji, 109

wspolczynnik poprawy FM, 122
— szuméw, 84

wykres oczkowy, 131

— wskazowy, 107

zaklécenia miedzykanatowe, 67

zasada dualnodci, 33

— odwracalno$ci, 33

— superpozyciji, 27

zegar, 141

zwielokrotnianie z podzialem czasowym
(TDM), 125, 141

— — czestotliwosciowym (FDM), 116,
125
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