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ΠΡΟΛΟΓΟΣ


Το θέμα της διπλωματικής μας είναι η σχεδίαση δορυφορικού πομποδέκτη και προσομοίωση του τελικού διαγράμματος στο οποίο καταλήξαμε στο πρόγραμμα HP-EESOF ADS2002. 

Για τον σχεδιασμό του πομποδέκτη χρησιμοποιήσαμε στοιχεία που υπάρχουν έτοιμα στο πρόγραμμα. Επιπλέον η προσομοίωση γίνεται τόσο ιδανικά (γραμμικά στοιχεία) όσο και υπό πραγματικές συνθήκες (μη γραμμικοί ενισχυτές και μίκτες).

Στο πρώτο κεφάλαιο της διπλωματικής γίνεται μια εισαγωγή στο θέμα μας και μια ιστορική αναδρομή στις δορυφορικές επικοινωνίες γενικότερα. 

Στο δεύτερο κεφάλαιο ακολουθεί μια περιγραφή της δορυφορικής ζεύξης, της κεραίας που χρησιμοποιούμε (παραβολικό κάτοπτρο VSAT) και του εμπειρικού μοντέλου CCIR που χρησιμοποιείται για τον υπολογισμό των απωλειών βροχής.   

Στο τρίτο κεφάλαιο παρουσιάζονται τα διάφορα στοιχεία που χρησιμοποιήσαμε κατά την σχεδίαση, καθώς επίσης και οι τεχνικές πολλαπλής προσπέλασης με έμφαση στην CDMA, την οποία θεωρείται ότι χρησιμοποιούμε. 

Στο τέταρτο κεφάλαιο παραθέτουμε την συμπεριφορά των διαφόρων στοιχείων σε μικροκυματικές συχνότητες όπως δηλαδή αυτές που χρησιμοποιούμε στην εργασία.

Τέλος, στο πέμπτο ακολουθεί η εκτέλεση της προσομοίωσης με τα αντίστοιχα σχήματα που προκύπτουν. 

ΚΕΦΑΛΑΙΟ 1 : ΕΙΣΑΓΩΓΗ

1.1 ΓΕΝΙΚΑ


Τα δορυφορικά τηλεπικοινωνιακά δίκτυα αποτελούν σήμερα ένα αναπόσπαστο τμήμα των περισσότερων τηλεπικοινωνιακών συστημάτων. Οι δορυφόροι έχουν την μοναδική ιδιότητα να παρέχουν κάλυψη μεγάλων γεωγραφικών περιοχών. Η δυνατότητα διασύνδεσης μεταξύ διαφόρων τηλεπικοινωνιακών πηγών παρέχει μεγάλα πλεονεκτήματα σε εφαρμογές όπως η διασύνδεση μεγάλων τηλεπικοινωνιακών κόμβων (τηλεφωνικά κέντρα μεταγωγής), κινητές τηλεπικοινωνίες, τηλεοπτικές ζεύξεις κτλ. Η χρησιμοποίηση γεωσύγχρονων δορυφόρων για επικοινωνίες μεγάλων αποστάσεων έχει αναπτυχθεί ταχύτατα τις τελευταίες δεκαετίες. 


Στα σταθερά τηλεπικοινωνιακά συστήματα χρησιμοποιούνται διάφορα είδη συστημάτων μετάδοσης. Τα συστήματα αυτά περιλαμβάνουν ομοαξονικά καλώδια, οπτικές ίνες, μικροκυματικά επίγεια κυκλώματα και δορυφορικές ζεύξεις. Σε ζεύξεις μεταξύ κέντρων μεταγωγής σε μεγαλύτερες αποστάσεις η χρησιμοποίηση δορυφορικών ζεύξεων γίνεται οικονομικά συμφέρουσα όταν οι αποστάσεις είναι της τάξης εκατοντάδων χιλιομέτρων, ή όταν οι συνθήκες του περιβάλλοντος είναι ιδιαίτερα δύσκολες. Η χρησιμοποίηση δορυφορικών ζεύξεων μεταξύ διεθνών κέντρων μεταγωγής αποτελεί σήμερα την συνηθέστερη πρακτική. 


Με την πρόοδο της τεχνολογίας, τόσο η κεραία του επίγειου σταθμού όσο και άλλα τμήματα του υλικού του έχουν μειωθεί σε όγκο και βάρος σε κάποια έκταση και συνεπώς μπορούν να εγκαθίστανται και σε περιβάλλον μεμονωμένων χρηστών. Αυτοί οι τερματικοί σταθμοί είναι συνήθως γνωστοί ως τερματικά πολύ μικρής επιφάνειας VSAT (Very Small Aperture Terminals). Με την διασύνδεση των VSATs είναι δυνατόν να παρακάμπτονται ολόκληρα δημόσια δίκτυα. Σε μερικές χώρες ο τρόπος αυτός διασύνδεσης είναι ιδιαίτερα δημοφιλής λόγω των παρακάτω πλεονεκτημάτων :

· Για πολλές εφαρμογές η χρησιμοποίηση ενός δικτύου VSAT είναι οικονομικά προσφορότερη από ότι η χρησιμοποίηση του δημοσίου δικτύου (PSTN).

· Τα δίκτυα VSAT ελαχιστοποιούν πιθανά σφάλματα ή καθυστερήσεις του δημοσίου δικτύου.

· Καθίσταται ταχύτερη η πρόσβαση των χρηστών στο δίκτυο. 

Μια από τις ταχύτερα αναπτυσσόμενες εφαρμογές είναι αυτές των κινητών δορυφορικών τηλεπικοινωνιών. Επί του παρόντος χρησιμοποιούνται δορυφορικές ζεύξεις για την περιοχή υπηρεσιών φωνής και δεδομένων σε αεροπλάνα, πλοία και οχήματα. Ενδεικτικά αναφέρονται οι παρακάτω εφαρμογές:

· Ζωντανά τηλεοπτικά προγράμματα σε πλοία με τη βοήθεια προχωρημένων τεχνικών συμπίεσης εικόνας.

· Υπηρεσίες μηνυμάτων και φωνής σε τερματικά μεγέθους μικρής «βαλίτσας».

· Ανίχνευση θέσης στόλων φορτηγών ή μικρών πλοίων.

· Παγκόσμια υπηρεσία τηλεειδοποίησης κλπ.

Με τη βοήθεια των δορυφόρων χαμηλής τροχιάς (LOS, Low Orbit Satellites), πολύ σύντομα θα τεθούν σε λειτουργία συστήματα κινητής δορυφορικής τηλεπικοινωνίας με φορτηγά τερματικά ανάλογου μεγέθους με αυτά της κυψελωτής επίγειας τηλεφωνίας.

Οι κυριότεροι περιορισμοί της εισαγωγής δορυφορικών συστημάτων για κάλυψη τηλεπικοινωνιακών υπηρεσιών που πρέπει να λαμβάνονται υπόψη είναι οι παρακάτω :  

· Σχετικά υψηλό κόστος εισαγωγής του συστήματος. Απαιτείται προσεκτική τεχνικοοικονομική μελέτη σε σύγκριση με άλλα διαθέσιμα συστήματα πριν την τελική απόφαση επιλογής της συγκεκριμένης λύσης.

· Εξάρτηση της παροχής τηλεπικοινωνιακής υπηρεσίας από τη διάρκεια ζωής του δορυφόρου και ανάγκη για την άμεση αντικατάσταση της ζεύξης.

· Στην περίπτωση γεωστατικών δορυφόρων ένας πρόσθετος περιορισμός οφείλεται στην καθυστέρηση μετάδοσης, λόγω της μεγάλης διαδρομής του σήματος.

 1.2 ΙΣΤΟΡΙΚΗ ΑΝΑΔΡΟΜΗ 


Η χρησιμοποίηση διαμορφωμένων μικροκυματικών ηλεκτρομαγνητικών κυμάτων σε συστήματα επικοινωνιών μεγάλων αποστάσεων εισήχθη για πρώτη φορά την δεκαετία του 1920. Με την γρήγορη ανάπτυξη της μικροκυματικής τεχνολογίας τα συστήματα αυτά απέκτησαν έναν σημαντικότατο ρόλο στις επίγειες τηλεπικοινωνίες οπτικής επαφής. Η χρησιμοποίηση τροποσφαιρικών κυμάτων σε επικοινωνιακές εφαρμογές δεν έλυσε προβλήματα αξιοπιστίας στην μετάδοση σημάτων ευρείας ζώνης σε επίγειους σταθμούς που δεν βρίσκονται σε οπτική επαφή.


Η ιστορία των δορυφορικών επικοινωνιών ανήκει εξ’ ολοκλήρου στον 20ο αιώνα. Το 1903 ο Ρώσος δάσκαλος Konstantin Tsiolkopvsky δημοσίευσε τις ιδέες του για διαστημικές πτήσεις. Το 1926 στις ΗΠΑ γίνονται προσπάθειες απογείωσης «ρουκέτας» από τον R. Goddard, ενώ το 1942 στη Γερμανία γίνεται η πρώτη επιτυχής εκτόξευση της ρουκέτας V2. Το 1945 ο Arthur Clarke δημοσίευσε τις ιδέες του για την χρησιμοποίηση γεωστατικών δορυφόρων στις παγκόσμιες τηλεπικοινωνίες. Από το 1950 έχει γίνει η υπόδειξη ότι ένας δορυφόρος πάνω από τη γη θα προσέφερε πολλά πλεονεκτήματα στις επικοινωνίες μεταξύ επίγειων σταθμών που δεν έχουν οπτική επαφή, εάν το σήμα του επίγειου πομπού εκπεμπόταν προς τον δορυφόρο, ο οποίος θα το ανακλούσε έτσι ώστε να φτάσει στον τελικό προορισμό του. Ο πρώτος μεγάλος τηλεπικοινωνιακός δορυφόρος, που εκτοξεύτηκε το 1956 ήταν ο Echo και ήταν παθητικός, δηλαδή δεν έκανε καμία επεξεργασία σήματος, αλλά απλά το ανακλούσε προς τα κάτω. Θα πρέπει να σημειωθεί ότι η βασική βελτίωση σε σχέση με τις ιονοσφαιρικές μεταδόσεις ήταν ο μη τυχαίος χαρακτήρας των ανακλαστικών ιδιοτήτων του ανακλαστήρα. Με τον τρόπο αυτό δημιουργήθηκαν οι πρώτες δορυφορικές υπερατλαντικές ζεύξεις.


Λίγο αργότερα το πρόβλημα της χαμηλής ισχύος στην προς τα κάτω ζεύξη που είχαν οι παθητικοί δορυφόροι λύθηκε με την εκτόξευση ενεργών δορυφόρων, οι οποίοι αναμετέδιδαν το λαμβανόμενο σήμα αφού προηγουμένως το είχαν ενισχύσει. Ενδεικτικά αναφέρονται τα ονόματα των δορυφόρων :

· Score, 1958

· Courrier, 1960

· Telstar, 1962

· Syncom, 1963.

Το 1964 εκτοξεύεται ο πρώτος γεωστατικός δορυφόρος για εμπορική χρήση και αρχίζει η σειρά INTELSAT , με τον INTELSAT 1 που αρχίζει να λειτουργεί το 1965. Το 1972 τίθεται σε χρήση το πρώτο δορυφορικό σύστημα επικοινωνιών για οικιακή χρήση στον Καναδά, ενώ εγκαθίσταται ο INTERSPUTNIK. Το 1975 γίνεται (για διάρκεια ενός έτους) το πρώτο επιτυχές πείραμα απευθείας εκπομπών μέσω δορυφόρου μεταξύ ΗΠΑ-Ινδίας. Το 1977 συντάσσεται από τον ITU (International Telecommunication Union) το πλάνο για δορυφορικές εκπομπές απευθείας σε χρήστες, ενώ το 1979 εγκαθίσταται ο διεθνής οργανισμός δορυφορικών επικοινωνιών ναυσιπλοΐας INMARSAT (International MARitime SATellite organization).  


Το 1981 γίνεται η πρώτη διαστημική πτήση σε σκάφος που είναι δυνατόν να επαναχρησιμοποιηθεί (Shuttle), ενώ το 1982 λειτουργούν για πρώτη φορά διεθνείς τηλεπικοινωνίες ναυσιπλοΐας. Το 1984 λειτουργεί επίσης για πρώτη φορά δορυφορικό δίκτυο εκπομπών απευθείας στον τελικό χρήστη στην Ιαπωνία. Το 1987 γίνονται επιτυχημένες ζεύξεις σε επίγειο σύστημα κινητών επικοινωνιών από τον INMARSAT, ενώ κατά τα έτη 1989-1990 το σύστημα του οργανισμού επεκτείνεται σε επίγειες και αεροναυτικές χρήσεις. Στη διάρκεια της ανάπτυξης των δορυφορικών επικοινωνιών το εύρος ζώνης των ζεύξεων είναι σημαντικά αυξημένο σε σχέση με τις πρώτες εφαρμογές. (π.χ. στον INTELSAT IV το εύρος ζώνης είναι 3366 MHz).

1.3 Το θέμα της διπλωματικής 

Στην παρούσα διπλωματική εργασία θα ασχοληθούμε με τη μελέτη επίγειου δορυφορικού πομποδέκτη και την προσομοίωση των θεωρητικών αποτελεσμάτων στο πρόγραμμά ADS2002. Τα στοιχεία που χρησιμοποιούμε για την κατασκευή του πομποδέκτη είναι αρχικά γραμμικά και στη συνέχεια κάνουμε την ίδια προσομοίωση για μη γραμμικά στοιχεία.  

Τα δεδομένα για να γίνει η προσομοίωση είναι τα ακόλουθα :

· Συχνότητα άνω ζεύξης : 14 – 14,5 GHz.

· Συχνότητα κάτω ζεύξης : 10,9  – 11,3 GHz
· Bit Rate : 2Mbps.

· Σηματοθορυβικός λόγος στην είσοδο του δορυφόρου : (S/N) = 10dB.

· Ο δορυφόρος είναι γεωστατικός που σημαίνει ότι η απόστασή του από τον επίγειο δέκτη είναι : R =  36000 km.

· Η κεραία λήψης είναι παραβολικό κάτοπτρο (VSAT).

· Η διαμόρφωση του σήματος είναι QPSK.

· Η ισχύς που εκπέμπει ο δορυφόρος είναι 100W.

· Το NF του δορυφόρου είναι : 1,5dB.

Για την υλοποίηση του πομποδέκτη χρησιμοποιούμε διπλή άνω και κάτω μετατροπή συχνότητας, με συχνότητα IF 140MHz σύμφωνα με τις παγκόσμιες προδιαγραφές για τις δορυφορικές επικοινωνίες. Για τον υπολογισμό των απωλειών της ζεύξεις χρησιμοποιούμε το μοντέλο ελεύθερου χώρου και επιλέγουμε το κέρδος της κεραίας μας και την ισχύ εκπομπής σύμφωνα με τις τιμές κεραιών που κυκλοφορούν στο εμπόριο.

Αρχικά θα μελετήσουμε τον πομποδέκτη σαν σύστημα και θα καθορίσουμε τις απώλειες και την ενίσχυση που εισάγει το κάθε στοιχείο και στη συνέχεια θα προσομοιώσουμε τον πομπό και τον δέκτη ξεχωριστά ώστε να διαπιστώσουμε ότι θα δουλεύει σύμφωνα με τις απαιτήσεις και τους θεωρητικούς υπολογισμούς μας.

ΚΕΦΑΛΑΙΟ 2 : ΔΟΡΥΦΟΡΙΚΗ ΖΕΥΞΗ

2.1 ΒΑΣΙΚΕΣ ΣΧΕΣΕΙΣ ΔΙΑΔΟΣΗΣ ΗΜ ΚΥΜΑΤΩΝ  

Στο σχήμα 2 φαίνεται μια απλή ζεύξη μεταξύ ενός πομπού και ενός δέκτη που βρίσκονται σε απόσταση R μεταξύ τους. Είναι προφανές ότι στην παρακάτω ανάλυ​ση, ο πομπός είναι ο επίγειος σταθμός και ο δέκτης είναι ο δορυφορικός αναμεταδό​της όταν εξετάζεται η "προς τα άνω" ζεύξη, ενώ οι ρόλοι πομπού και δέκτη αντι​στρέφονται όταν εξετάζεται η "προς τα κάτω ζεύξη".
Εάν η κεραία του πομπού ήταν ισοτροπική, η εκπεμπόμενη ισχύς ΡΤ, θα είχε ομοιό​μορφη χωρική κατανομή, και η πυκνότητα ισχύος στην περίπτωση αυτή θα ήταν:
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Μικρομετεωρήτες
Παρενόχληση ραδιοκυμάτων
αποσβέσεις-αποπόλωση λόγω βροχόπτωοης
Σχήμα 1 : Διάδοση Η/Μ κυμάτων στις δορυφορικές μεταδόσεις και πως επηρεάζεται το σήμα από το περιβάλλον διάδοσης 
Στην περίπτωση που η κεραία του πομπού έχει κέρδος GΤ, η προηγούμενη σχέση μετατρέπεται ως εξής : 
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Το γινόμενο της εκπεμπόμενης ισχύος από την κεραία επί το κέρδος της ονομάζε​ται "Ισοδύναμη, ισοτροπικά ακτινοβολούμενη ισχύς" (Equivalent Isotropically Radiated Power, EIRP), και είναι το σημαντικότερο χαρακτηριστικό κάθε πομπού.
Στην πλευρά του δέκτη η ενεργός επιφάνεια της κεραίας που ως γνωστόν ορίζεται ως ο λόγος της ισχύος που οδηγείται στην είσοδο του δέκτη προς την πυκνότητα ισχύος που προσπίπτει στην κεραία, και συνδέεται με το κέρδος της κεραίας με τη σχέση:   
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Σχήμα 2 : Βασική δομή ασύρματης ζεύξης

Θα πρέπει να σημειωθεί ότι η τελευταία σχέση ισχύει υπό συνθήκες βέλτιστης προσαρμογής και προσανατολισμού. Συνεπώς η λαμβανόμενη ισχύς στον δέκτη θα έχει τη μορφή,
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 EMBED Equation.3  [image: image10.wmf](

)

2

2

R

T

T

R

2

R

T

T

R

R

4

G

G

P

P

R

4

A

G

P

P

p

l

p

=

=

                                      (2.4)




Ο συντελεστής εξασθένησης του καναλιού μπορεί να εκφραστεί σε dΒ ως εξής:
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Στην προηγούμενη σχέση ο όρος 22 + 201οg(R/λ), εκφράζει τις απώλειες ελευ​θέρου χώρου και εξαρτάται τόσο από την απόσταση, όσο και από τη συχνότητα του φέροντος της ζεύξης. Γενικά θα πρέπει να σημειωθεί, ότι αύξηση της συχνότητας συνεπάγεται και αύξηση των απωλειών, η οποία όμως για δεδομένες διαστάσεις κεραιών αντισταθμίζεται σε μεγάλο βαθμό από την αύξηση των κερδών των κε​ραιών. 


Η προηγούμενη ανάλυση ισχύει για την ιδανική περίπτωση, όπου δεν υπάρχουν άλλες απώλειες εκτός αυτών του κενού χώρου. Στα δορυφορικά συστήματα η σχέ​ση (2.4) επεκτείνεται για να καλύπτει πρακτικές περιπτώσεις ως εξής:
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Όπου     
· Lkx, αντιπροσωπεύει τις απώλειες κενού χώρου,
· L1, αντιστοιχεί στις απώλειες μεταξύ της εξόδου του πομπού και της κεραίας εκπομπής (γραμμή μεταφοράς, φίλτρα κλπ),
· L2, αντιστοιχεί στις απώλειες της ατμόσφαιρας και της ιονόσφαιρας, 

· L3, αντιπροσωπεύει τις απώλειες νεφώσεων και βροχόπτωσης,
· L4, αντιπροσωπεύει τις απώλειες που οφείλονται σε αποπόλωση του Η/Μ κύμα​τος στο μέσο διάδοσης,
· L5, αντιστοιχεί στις απώλειες αποπροσανατολισμού των κεραιών που οφείλεται κυρίως σε ατελή σταθεροποίηση του γεωστατικού δορυφόρου, ή τοποθέτηση του επίγειου σταθμού κοντά στα όρια της περιοχής κάλυψης, και
· L6, αντιπροσωπεύει τις απώλειες μεταξύ της κεραίας και της εισόδου του δέκτη (αντίστοιχη των L1).
2.2  ΤΟ ΠΑΡΑΒΟΛΙΚΟ ΚΑΤΟΠΤΡΟ


Το παραβολικό κάτοπτρο είναι η πιο δημοφιλής δορυφορική κεραία και παρουσιάζει συμμετρικό διάγραμμα ακτινοβολίας με υψηλή κατευθυντικότητα. Οι πλευρικοί λοβοί ακτινοβολίας έχουν τουλάχιστον κατά 17 dB περίπου χαμηλότερη στάθμη σε σχέση με τον κύριο λοβό. Μια τέτοια κεραία φαίνεται στο ακόλουθο σχήμα :
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Σχήμα 3 : Το παραβολικό κάτοπτρο

Τα βασικά τμήματα της κεραίας παραβολικού κατόπτρου είναι :

· Η πηγή τροφοδοσίας, η οποία είναι συνήθως πρωτεύουσα πηγή (χοανοκεραία) ή υποανακλαστήρας. (Βλ. σχημα4).

· Ο ανακλαστήρας, ο οποίος είναι παραβολικού σχήματος και τελείως αγώγιμος, κατευθύνει την ακτινοβολούμενη ισχύ μέσα σε μια δέσμη παράγοντας κατά προσέγγιση επίπεδο κύμα.
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Σχήμα 4

Η διάμετρος του παραβολικού κατόπτρου ποικίλει από 30cm σε επίγειους σταθμούς INTELSAT standard A έως 60cm περίπου σε δέκτες τηλεοπτικών σημάτων οικιακής χρήσης.

Η διάσταση μιας τέτοιας κεραίας συνδέεται προσεγγιστικά με το κέρδος της με την σχέση :
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Για γωνίες φ σε μια περιοχή 6dΒ γύρω από τη γωνία μεγίστου, η συνάρτηση του κέρδους του παραβολικού κατόπτρου μπορεί να υπολογιστεί από την προσεγγιστική σχέση :
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Η τελευταία σχέση δείχνει ότι το κέρδος μειώνεται εκθετικά καθώς η γωνία σκό​πευσης φ απομακρύνεται από την τιμή φ=0, στην οποία αντιστοιχεί το μέγιστο κέρδος.
Ένας άλλος παράγοντας μείωσης του κέρδους της παραβολικής κεραίας είναι οι ανωμαλίες της επιφάνειας του, η οποία, όπως αναμένεται, είναι πρακτικά αδύνατο να είναι ιδανικά "λεία". Στην περίπτωση αυτή προκαλείται σκέδαση της ακτινοβο​λίας, η οποία αποφέρει αντίστοιχη μείωση του κέρδους στην επιθυμητή κατεύθυν​ση. Η μείωση αυτή περιγράφεται από τη σχέση,
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όπου σ η μέση τετραγωνική τιμή των επιφανειακών ανωμαλιών του κατόπτρου. Για (σ/λ)=10%, το μέγιστο κέρδος της κεραίας μειώνεται κατά 7 dΒ περίπου. Η παραπάνω σχέση αποτελεί και τον τεχνολογικό περιοριστικό παράγοντα, στη θεωρητική συνε​χώς αυξανόμενη τιμή του κέρδους της κεραίας με την αύξηση της συχνότητας λει​τουργίας, όπως αρχικά φαίνεται από τη σχέση (2.8).
Όπως ήδη προαναφέρθηκε επίσης, το μέγεθος των δευτερευόντων λοβών ακτινο​βολίας αποτελεί περιοριστικό παράγοντα τόσο για την ικανοποιητική χρήση του ραδιοφάσματος, όσο και για τη "χωρητικότητα" της γεωστατικής τροχιάς. Για τους λόγους αυτούς ο CCIR από το 1986, έχει καθορίσει, ότι το μέγιστο κέρδος πλευρι​κών λοβών (για το 90% από αυτούς) για κεραίες διαμέτρου μεγαλύτερης από 100 μήκη κύματος δεν πρέπει να ξεπερνάει το όριο:
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για την περιοχή συχνοτήτων 2-10 GHz. Θα πρέπει να σημειωθεί ότι ο περιορισμός αυτός επιτρέπει η γωνιακή απόσταση μεταξύ γειτονικών γεωστατικών δορυφόρων να είναι της τάξεως των 2°.
Για διαμέτρους κεραιών μικρότερες των 100λ, ο CCIR έχει καθορίσει αντίστοιχο άνω όριο για το μέγιστο των πλευρικών λοβών σύμφωνα με τη σχέση:
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2.3  ΓΕΩΣΥΓΧΡΟΝΟΙ ΔΟΡΥΦΟΡΟΙ

Ο όρος γεωσύγχρονος δορυφόρος προσδιορίζει τον δορυφόρο εκείνο, ο οποίος έχει περίοδο ίση με την περίοδο περιστροφής της γης, δηλαδή Τ=23h56min4,1sec. Από την σχέση 
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 είναι δυνατό να υπολογιστεί ότι το ύψος του γεωσύγχρονου δορυφόρου θα πρέπει να είναι 37786 km. Η ταχύτητα του δορυφόρου στην τροχιά αυτή θα είναι 3075m/s. Τόσο η κλίση όσο και η εκκεντρότητα της γεωσύγχρονης τροχιάς μπορούν να έχουν γενικά οποιαδήποτε τιμή.

Το ίχνος του δορυφόρου πάνω στη γη ορίζεται ως η καμπύλη που διαγράφεται πάνω στην επιφάνεια της γης, από το σημείο όπου η ευθεία που ενώνει το κέντρο της γης με τον δορυφόρο τέμνει την γήινη επιφάνεια.

 2.4 ΓΕΩΣΤΑΤΙΚΟΙ  ΔΟΡΥΦΟΡΟΙ

Ο γεωστατικός δορυφόρος είναι ο γεωσύγχρονος δορυφόρος του οποίου η τροχιά έχει μηδενικές εκκεντρότητα και κλίση. Εάν το επίπεδο τροχιάς του δορυφόρου είναι το ισημερινό επίπεδο, η τροχιά του είναι κυκλική και η ταχύτητα περιστροφής του ταυτίζεται με αυτήν της γης, επομένως θα φαίνεται από τον επίγειο σταθμό ως ένα σταθερό σημείο στον ουρανό. Όμως οι γεωστατικοί δορυφόροι παρουσιάζουν μια μικρή ολίσθηση με αποτέλεσμα η τροχιά τους να παρουσιάζει μια μικρή κλίση. Το φαινόμενο αυτό, που οφείλεται σε φαινόμενα έλξεων από τον ήλιο ή τη σελήνη, μπορεί να δημιουργήσει μια γωνία κλίσης, η οποία θα είναι αρκετές μοίρες στη διάρκεια ενός χρόνου. Για τον λόγω αυτό η τροχιά του δορυφόρου διορθώνεται περιοδικά ώστε να μένει στο ισημερινό επίπεδο.

Υπάρχουν αρκετά πλεονεκτήματα της γεωστατικής τροχιάς και για το λόγω αυτό χρησιμοποιείται συνήθως στα συστήματα δορυφορικών επικοινωνιών.

2.5 ΘΟΡΥΒΟΣ ΔΟΡΥΦΟΡΙΚΩΝ ΣΥΣΤΗΜΑΤΩΝ
Ο θόρυβος γενικά είναι κάθε σήμα με μηδενικό πληροφοριακό περιεχόμενο, το οποίο προστίθεται στα χρήσιμα πληροφοριακά σήματα, μειώνοντας την ικανότητα του δέκτη να αναπαράγει ικανοποιητικά τη μεταδιδόμενη πληροφορία. Οι πιθανές πη​γές θορύβου στις δορυφορικές επικοινωνίες προέρχονται είτε από τον εξωτερικό θόρυβο που εισέρχεται στον δέκτη μέσω της κεραίας, είτε από τον εσωτερικό θόρυ​βο των κυκλωμάτων του δέκτη.
2.5.1  Μέτρα θορύβου
Ο θόρυβος που προκαλείται από τα κυκλώματα του δέκτη (και γενικότερα από κάθε τετράθυρο). χαρακτηρίζεται από τον συντελεστή θορύβου και την ισοδύναμη θερ​μοκρασία θορύβου.
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Σχήμα 5 : Συντελεστής θορύβου

Ο συντελεστής θορύβου ορίζεται ως
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οπού,
F ο συντελεστής θορύβου

k η σταθερά του Boltzman, (k=1,38 10-23 JΚ-1 Ηz-1 )
Νεξ η ισχύς εξόδου του δίθυρου (σχήμα 18)
G το κέρδος της βαθμίδας (δίθυρου)
ΒIF το εύρος ζώνης της βαθμίδας (συνήθως λαμβάνεται το εύρος ζώνης ενδιά​μεσων συχνοτήτων)
Τ0 γεννήτρια θορύβου που συνδέεται στην είσοδο (Τ0=290 Κ)

Η ισοδύναμη θερμοκρασία θορύβου του δέκτη ΤR ορίζεται ως η ισοδύναμη θερ​μοκρασία θορύβου πηγής, την οποία τοποθετούμενη στην είσοδο ισοδύναμου ιδα​νικού δέκτη, έχει σαν αποτέλεσμα την ίδια ισχύ θορύβου στην έξοδο, με αυτή που αντιστοιχεί στον εσωτερικό θόρυβο του δέκτη (σχήμα 6).
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Σχήμα 6 : Θερμοκρασία θορύβου βαθμίδας

Προφανώς με τη βοήθεια του σχήματος 6, είναι δυνατό να υπολογιστεί η συ​νολική ισχύς θορύβου στην έξοδο της βαθμίδας ως εξής.
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Συνδυάζοντας τις σχέσεις (2.12) και (2.13) προκύπτει η σχέση που συνδέει τον συντελεστή θορύβου μιας βαθμίδας με την ισοδύναμη θερμοκρασία θορύβου.
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Οι τυπικές τιμές για την ΤR σε επίγειους σταθμούς είναι μεταξύ 10 και 299 Κ, ενώ σε δορυφορικούς αναμεταδότες είναι της τάξης των 1000 Κ.

2.5.2 Θερμοκρασία θορύβου κεραίας
Η κεραία τόσο του επίγειου σταθμού, όσο και του δορυφορικού αναμεταδότη, εκτός από το χρήσιμο σήμα "λαμβάνει" και θόρυβο από ποικίλες ακτινοβολίες - παρεμβο​λές, εφόσον ο συλλεγόμενος θόρυβος είναι μέσα στο εύρος ζώνης του συστήματος και επίσης μέσα στο διάγραμμα ακτινοβολίας της κεραίας. Η πυκνότητα θορύβου της κεραίας Νο (W/Hz)=kTk όπου  Τk η θερμοκρασία θορύβου της κεραίας.
Εάν Τ(θ,φ) η θερμοκρασία θορύβου από το εγγύς της κεραίας περιβάλλον στη διεύθυνση (θ,φ) και G(θ,φ) η συνάρτηση κέρδους της κεραίας, τότε η συνολική θερμοκρασία θορύβου της κεραίας θα προκύπτει από την ολοκλήρωση όλων των συνεισφορών του εξωτερικού θορύβου ως εξής:

 
[image: image26.wmf]W

=

òò

d

)

,

(

G

)

,

(

T

4

1

T

k

j

q

j

q

p

                                    (2.15)

όπου Ω είναι η στερεά γωνία.

2.5.3 Θερμοκρασία θορύβου εξασθενητή

Στο σχήμα 7  έχει σχεδιαστεί ένα τετράθυρο που παριστάνει μια βαθμίδα εξασθέ​νησης που μπορεί να θεωρηθεί ως ένα συνδυασμός αντιστάσεων σε θερμοκρασία Τε. Εάν Lε είναι η εξασθένηση που προκαλεί ο εξασθενητής, τότε η ισοδύναμη θερ​μοκρασία θορύβου του τετραθύρου θα είναι:
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Σχήμα 7: Εξασθενητής
Από την τελευταία σχέση είναι προφανές ότι εάν Τε=Τ0=290 Κ, τότε ο συντελε​στής θορύβου του εξασθενητή ταυτίζεται με την απόσβεση που εισάγει.
2.5.4 Συντελεστής θορύβου τετραθύρων σε διαδοχή

Στο σχήμα 8 φαίνονται Ν τετράθυρα τα οποία είναι συνδεδεμένα σε διαδοχή. Εάν Gi , Fi και Τi, ί = 1,2,... Ν είναι το κέρδος, ο συντελεστής θορύβου και η θερμο​κρασία θορύβου κάθε βαθμίδας, θα ισχύει,


[image: image28.wmf]1

N

2

1

N

2

1

3

1

2

1

G

G

G

T

G

G

T

G

T

T

T

-

+

+

+

+

=

L

L

ol

                    (2.17)

και         
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2.5.5 Εξωτερικός θόρυβος δορυφορικών ζεύξεων

Όταν η κεραία του επίγειου δέκτη είναι προσανατολισμένη προς τον δορυφόρο, δύο είναι οι κύριες πηγές εξωτερικού θορύβου:
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Σχήμα 8:Βαθμίδες σε διαδοχή
· Θόρυβος προερχόμενος από τον ουρανό, ο οποίος προκαλείται από το μη ιονι​σμένο τμήμα της ατμόσφαιρας (σε συχνότητες άνω των 2GHz), και επιπλέον περιλαμβάνει και τον κοσμικό θόρυβο (με τυπική τιμή θερμοκρασίας θορύβου 2.7K).
· Θόρυβος προερχόμενος από την ακτινοβολία της γης. Παρά το γεγονός ότι η κεραία του δέκτη δείχνει προς τον δορυφόρο, η ακτινοβολία της γης (θερμοκρα​σία θορύβου 290 Κ), συνεισφέρει στον συνολικό θόρυβο της κεραίας του δέκτη μέσω των δευτερευόντων λοβών του διαγράμματος ακτινοβολίας της.
Στο σχήμα 9 παρουσιάζονται καμπύλες για τη θερμοκρασία θορύβου της ατμό​σφαιρας συναρτήσει της συχνότητας για διάφορες γωνίες ανύψωσης
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Σχήμα 9 : Θερμοκρασία θορύβου ατμόσφαιρας

2.5.6 Συνολική θερμοκρασία θορύβου στην είσοδο του δέκτη

Στο σχήμα 10 φαίνεται το σχηματικό διάγραμμα της κεραίας του δέκτη, συνδεδε​μένης μέσω παθητικού κυκλώματος στον δέκτη. Η θερμοκρασία θορύβου της κε​ραίας συμβολίζεται με Τκ, η ισοδύναμη θερμοκρασία θορύβου του δέκτη με ΤR και η θερμοκρασία του παθητικού κυκλώματος (εξασθενητή κέρδους Gε=(1/Lε) με Τε. Για τον υπολογισμό της συνολικής θερμοκρασίας στην είσοδο του δέκτη ΤΣ = Τ2, θα πρέπει αρχικά να υπολογιστεί η ισοδύναμη θερμοκρασία Τ1 στην είσοδο του εξασθενητή. Με τη βοήθεια των σχέσεων 2.16, 2.17 θα προκύψει,
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Σχήμα 9 Εμπρόσθιο τμήμα δέκτη
Η συνολική θερμοκρασία στην είσοδο του δέκτη θα προκύψει από τη θερμοκρα​σία Τ1 , η οποία θα πρέπει να διαιρείται με τον παράγοντα εξασθένησης Lε. Συνεπώς,
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2.6  ΑΠΟΣΒΕΣΗ ΛΟΓΩ ΑΤΜΟΣΦΑΙΡΙΚΩΝ ΚΑΤΑΚΡΗΜΝΙΣΕΩΝ

Για τον υπολογισμό της απόσβεσης λόγω βροχής σε μια δορυφορική ζεύξη, που λειτουργεί σε συχνότητες αρκετά πάνω από την ζώνη των UHF χρησιμοποιούνται διάφορα μοντέλα. Από αυτά ο διεθνής οργανισμός CCIR υιοθέτησε αυτό που προτάθηκε από τους Stutzman – Dishman και ονομάστηκε εμπειρικό μοντέλο CCIR.

Όπως και στην περίπτωση των επίγειων ζεύξεων, εκτός από τη γνώση της κατανομής της σημειακής έντασης της βροχόπτωσης και της ειδικής απόσβεσης που εισάγεται λόγω βροχής, πολύ μεγάλη έμφαση πρέπει να δοθεί και στο θέμα της χωρικής ανομοιογένειας του μέσου της βροχής. Στα δορυφορικά συστήματα μάλιστα το πρόβλημα είναι αρκετά πιο σύνθετο, καθώς υπεισέρχεται και η παράμετρος της χωρικής μεταβολής του μέσου της βροχής στο κατακόρυφο επίπεδο που δεν μας απασχόλησε στην περίπτωση των επίγειων ζεύξεων. Αυτή η μεταβολή επηρεάζει σημαντικά την εξάρτηση της απόσβεσης με την γωνία ανύψωσης της δορυφορικής ζεύξεως. Η ανομοιογένεια της βροχής στο μοντέλο CCIR λαμβάνεται υπόψη εμπειρικά    

2.6.1  ΕΜΠΕΙΡΙΚΟ ΜΟΝΤΕΛΟ CCIR
Προτείνεται η ακόλουθη διαδικασία για τον υπολογισμό της κατανομής της απόσβεσης που εισάγεται λόγω βροχής σε μια δορυφορική ζεύξη και ισχύει γενικά για κάθε τοποθεσία σε συχνότητες μέχρι και 30GHz. Πρώτα από όλα οι ακόλουθες παράμετροι είναι απαραίτητες για την ανάλυση :

· R0,01 : Κατώφλι της σημειακής έντασης βροχόπτωσης που αναφέρεται στη συγκεκριμένη τοποθεσία για πιθανότητα υπέρβασης 0,01% ενός μέσου έτους.

· Η0 : Μέσο ύψος του συγκεκριμένου επίγειου σταθμού πάνω από το υψόμετρο της θάλασσας.

· φ : Γωνία ανύψωσης του κεκλιμένου ραδιοδρόμου.

· Λ : Γεωγραφικό πλάτος του επίγειου σταθμού (σε μοίρες).

· f : Συχνότητα (σε GHz).

Σημειώνεται ότι η μεθοδολογία αποτελείται από τα ακόλουθα επτά βήματα που οδηγούν στον υπολογισμό του κατωφλίου της απόσβεσης που υπερβαίνεται για 0,01% του χρόνου, ενώ το όγδοο βήμα χρησιμοποιείται για τον καθορισμό της απόσβεσης που υπερβαίνεται για άλλες στάθμες πιθανότητας που περιλαμβάνονται μεταξύ 0,001% - 1% του μέσου χρόνου.

Βήμα 1ο :

Υπολογίζεται πρώτα το μέσο ύψος της ισόθερμης των 0ο C από τον ακόλουθο εμπειρικό τύπο :
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Βήμα 2ο :

Για φ
[image: image37.wmf]³

5ο , το ενεργό μήκος της δορυφορικής ζεύξεως που διέρχεται από το μέσο της βροχής, δίνεται από την έκφραση :
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Για φ
[image: image39.wmf]<

5ο, πρέπει να χρησιμοποιηθεί ένας πιο ακριβής τύπος :


[image: image40.wmf](

)

(

)

km

sin

R

H

H

2

sin

H

H

2

L

E

0

2

0

s

se

f

f

+

ú

û

ù

ê

ë

é

-

+

-

=

                       (2.23)

όπου RΕ η μέση ακτίνα της γης (
[image: image41.wmf]@

8500 km).

Βήμα 3ο :

Η οριζόντια προβολή LD του ενεργού μήκους Ls της δορυφορικής ζεύξεως δίνεται από τη σχέση :

LD = Ls cosφ.                                                    (2.24)

Βήμα 4ο :

Για την συγκεκριμένη τοποθεσία υπολογίζεται η ένταση της βροχόπτωσης R0,01. Για την καλή εφαρμογή του συγκεκριμένου μοντέλου απαιτείται η ένταση της βροχόπτωσης R0,01 να αναφέρεται σε χρόνο ολοκλήρωσης των βροχομετρητών της τάξης του 1min. Εάν αυτή η πληροφορία δεν είναι διαθέσιμη από τοπικά δεδομένα μετρήσεων βροχόπτωσης, τότε μια αρκετά ικανοποιητική προσέγγιση του R0,01 μπορεί να γίνει χρησιμοποιώντας κατάλληλους χάρτες για τις διάφορες κλιματικές ζώνες. Οι κατανομές υπέρβασης του R στις διάφορες κλιματικές ζώνες φαίνονται στον παρακάτω πίνακα :

	%

του ολικού χρόνου
	Α
	Β
	C
	D
	E
	F
	G
	H
	J
	K
	L
	M
	N
	P
	Q

	1.0
	<0.1
	0.5
	0.7
	2.1
	0.6
	1.7
	3
	2
	8
	1.5
	2
	4
	5
	12
	14

	0.3
	0.8
	2.0
	2.8
	4.5
	2.4
	4.5
	7
	4
	11
	4.2
	7
	11
	15
	34
	49

	0.1
	2
	3
	5
	8
	6
	8
	12
	10
	20
	12
	15
	22
	35
	65
	72

	0.03
	5
	6
	9
	13
	12
	15
	20
	18
	28
	23
	33
	40
	65
	105
	96

	0.01
	6
	12
	15
	19
	22
	28
	30
	32
	35
	42
	60
	63
	95
	145
	135

	0.003
	14
	21
	26
	29
	41
	54
	45
	55
	45
	70
	105
	95
	140
	195
	142

	0.001
	22
	32
	42
	42
	70
	78
	65
	83
	55
	100
	150
	120
	180
	250
	170


Πίνακας 1

Βήμα 5ο :

Υπολογίζεται ένας συντελεστής μείωσης r0,01 του ενεργού μήκους της δορυφορικής ζεύξεως, που αναφέρεται στην πιθανότητα υπέρβασης 0,01% του μέσου χρόνου από τον ακόλουθο τύπο :
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Όπου 
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Βήμα 6ο :

Υπολογίζεται η ειδική απόσβεση Α0 (dB/km) που αναφέρεται στην συχνότητα, την πόλωση του κύματος και την γωνία ανύψωσης του ραδιοδρόμου, που αντιστοιχεί στην ένταση βροχόπτωσης R0.01. Ο υπολογισμός γίνεται με βάση το περιεχόμενο του Πίνακα 2:

	ah
	av
	bh
	bv

	AI105
	BI
	AII105
	BII
	AIII
	BIII
	AIV
	BIV

	dB/km
	-
	dB/km
	-
	dB/km
	-
	dB/km
	-

	2.1114
	2.71896
	1.6953
	2.76183
	1.79764
	-0.23203
	1.83761
	-0.25536

	ah=AI
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Πίνακας 2 

Όπου η συχνότητα στους παραπάνω τύπους είναι σε GHz.

Η σχέση που δίνει το Α0 είναι :

Α0 = aRb.                                                        (2.27)

Όπου a = [(ah+av)+(ah-av)cos2Φcos2τ]/2

 και    b = [ahbh+avbv+( ahbh -  avbv )cos2Φcos2τ]/2a.

Βήμα 7ο :

Μια εκτίμηση της απόσβεσης που εισάγεται λόγω βροχής στη συγκεκριμένη δορυφορική ζεύξη, και αναφέρεται σε υπέρβαση 0,01% του χρόνου γίνεται από τη σχέση :

Α0,01 = Α0 Ls r0,01.                                            (2.28)
Βήμα 8ο :

Η εισαγόμενη απόσβεση λόγω βροχής που υπερβαίνεται για άλλες εκατοστιαίες μεταβολές του χρόνου p% , στην περιοχή 0,001% έως 1%, μπορεί πλέον να εξαχθεί από τον ακόλουθο νόμο :
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 2.7 Σηματοθορυβικός λόγος
Σύμφωνα με τη σχέση (2.20), η συνολική ισχύς θορύβου στον δέκτη μιας δορυφορι​κής ζεύξης θα είναι,
Ν = kΤΣΒIF    
                  (2.30)
Ένα από τα σημαντικότερα μέτρα που χαρακτηρίζουν μια τηλεπικοινωνιακή ασύρ​ματη ζεύξη, είναι ο λόγος σήματος προς θόρυβο στην είσοδο του δέκτη του τηλεπι​κοινωνιακού συστήματος. Προφανώς θα ισχύει: 
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όπου

CNR, ο σηματοθορυβικός λόγος 

PR, η λαμβανόμενη ισχύς σήματος στον δέκτη

PT, η εκπεμπόμενη ισχύς απο τον πομπό

GT, το κέρδος της κεραίας του πομπού

GR, το κέρδος της κεραίας του δέκτη
L, ο παράγοντας που παριστάνει τις συνολικές απώλειες της ζεύξης (συμπεριλαμβανομένων και των απωλειών κενού χώρου)
k, η σταθερά του Boltzman
ΤΣ, η συνολική θερμοκρασία θορύβου στην είσοδο του δέκτη, 

ΒIF, το εύρος ζώνης ενδιαμέσων συχνοτήτων
Ορίζοντας την πυκνότητα ισχύος θορύβου, ως
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είναι δυνατόν να ανεξαρτητοποιηθεί ο λόγος σήματος προς πυκνότητα θορύβου από το εύρος ζώνης που διαφέρει από ζεύξη σε ζεύξη. Με τον τρόπο αυτό θα προκύψει,
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όπου στην τελευταία σχέση οι απώλειες αναλύθηκαν σε απώλειες κενού χώρου και υπόλοιπες απώλειες. Η σχέση (2.33) σε dΒ γράφεται,
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[image: image51.wmf]Ο σηματοθορυβικός λόγος επομένως αναλύεται σύμφωνα με την (2.34) στους εξής επιμέρους παράγοντες,
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Η γνώση του λόγου [C/N0]dBHz είναι ιδιαίτερα σημαντική τόσο σε αναλογικά όσο και σε ψηφιακά συστήματα. Με διαίρεση το λόγου αυτού με το εύρος ζώνης, προκύπτει ο λόγος σήματος προς την ισχύ θορύβου σε αναλογικά συστήματα. Από την άλλη πλευρά στα ψηφιακά συστήματα ο λόγος της ενέργειας ενός bit  προς την πυκνότητα θορύβου προκύπτει ως το γινόμενο του [C/N0]dBHz επί τη χρονική διάρκεια ενός bit(Tb).

ΚΕΦΑΛΑΙΟ 3 : ΤΗΛΕΠΙΚΟΙΝΩΝΙΑΚΟ ΣΥΣΤΗΜΑ

3.1 ΔΟΜΗ ΒΑΣΙΚΟΥ ΤΗΛΕΠΙΚΟΙΝΩΝΙΑΚΟΥ  ΣΥΣΤΗΜΑΤΟΣ


Γενικά το βασικό τηλεπικοινωνιακό σύστημα αποτελείται από το «δορυφορικό τμήμα» και το επίγειο τμήμα του. Τα χαρακτηριστικά κάθε τμήματος εξαρτώνται από το κατά πόσο το σύστημα πρόκειται να χρησιμοποιηθεί σε στατικές τηλεπικοινωνιακές εφαρμογές, εφαρμογές δορυφορικών κινητών τηλεπικοινωνιών ή εφαρμογές απευθείας εκπομπών (Broadcasting). 


Το δορυφορικό τμήμα του συστήματος περιλαμβάνει τον δορυφορικό αναμεταδότη και τον επίγειο σταθμό ελέγχου στον οποίο εκτελούνται οι διαδικασίες τηλεμετρίας και ο έλεγχος του δορυφόρου.


Η ζεύξη μεταξύ των επίγειων σταθμών ή χρηστών γίνεται μέσω του δορυφορικού αναμεταδότη. Το σήμα που εκπέμπεται από κάθε επίγειο σταθμό μεταδίδεται μέσα στην ατμόσφαιρα και υφίσταται ποικίλες αποσβέσεις – παρεμβολές , έως ότου φθάσει στην είσοδο του δορυφορικού αναμεταδότη. Στα αναλογικά συστήματα ο δορυφορικός αναμεταδότης απλώς ενισχύει το προς τα άνω σήμα καθώς και τον θόρυβο που φθάνει στην είσοδό του και κατόπιν επανεκπέμπει τον συνδυασμό των δύο σημάτων σε διαφορετική συχνότητα δημιουργώντας έτσι το σήμα κάτω ζεύξης. Στα ψηφιακά συστήματα ο δορυφορικός αναμεταδότης επεξεργάζεται το προς τα άνω σήμα, δηλαδή μετά την αποδιαμόρφωσή του το σήμα αποκωδικοποιείται και κατόπιν απαλλαγμένο από τον θόρυβο και τις παρεμβολές, διαμορφώνεται και επανεκπέμπεται προς τον σταθμό λήψης. Συνεπώς η λειτουργία του δορυφορικού αναμεταδότη αποτρέπει στην περίπτωση αυτή τη συσσωρευτική επίδραση του θορύβου.


Σημαντικό ρόλο στην σχεδίαση των δορυφορικών τηλεπικοινωνιακών συστημάτων παίζουν οι επίγειοι σταθμοί, των οποίων τόσο οι λειτουργικοί περιορισμοί, όσο και το κόστος θα πρέπει να συνυπολογίζονται κατά την σχεδίαση του συστήματος.


Κατά βάση ο επίγειος σταθμός είναι ένας πομποδέκτης που λειτουργεί σε συνδυασμό με ένα σύστημα δορυφορικής κεραίας. Οι επίγειοι σταθμοί χωρίζονται σε μεγάλους και μικρούς ανάλογα με το μέγεθος της κεραίας που διαθέτουν και της ισχύος που ακτινοβολούν. Οι κεραίες των μεγάλων επίγειων σταθμών είναι τύπου παραβολικού κατόπτρου και έχουν διάμετρο της τάξης των 30m. Αντίθετα οι κεραίες μικρότερων σταθμών έχουν διάμετρο από 2 – 10 m. 

3.2  ΑΡΧΙΤΕΚΤΟΝΙΚΗ ΠΟΜΠΟΔΕΚΤΩΝ

Σε ένα ασύρματο τηλεπικοινωνιακό σύστημα ο ρόλος του πομπού είναι η μετατροπή του σήματος πληροφορίας σε κατάλληλη μορφή για εκπομπή από την κεραία, ενώ ο ρόλος του δέκτη είναι η εξαγωγή της πληροφορίας από το λαμβανόμενο σήμα. Η διάταξη που ενσωματώνει τις δύο παραπάνω λειτουργίες, επιτρέποντας την αμφίδρομη επικοινωνία μεταξύ δύο άκρων, χαρακτηρίζεται ως πομποδέκτης.

Οι διαδικασίες που επιτελούνται στην αλυσίδα του πομπού είναι η διαμόρφωση ενός ημιτονοειδούς φέροντος από το σήμα βασικής ζώνης, το φιλτράρισμά του και η ενίσχυσή του στα επιθυμητά επίπεδα ισχύος , πριν αυτό οδηγηθεί στην κεραία. Το προς εκπομπή διαμορφωμένο σήμα ονομάζεται σήμα ραδιοσυχνότητας (Radio Frequency, RF). Αντίστοιχα στην αλυσίδα του δέκτη το σήμα RF που λαμβάνεται από την κεραία ενισχύεται , φιλτράρεται και οδηγείται στον αποδιαμορφωτή, από όπου ανακτάται το σήμα πληροφορίας. Μια απλή μορφή πομποδέκτη είναι αυτή του παρακάτω σχήματος , όπου για την παραγωγή του φέροντος,  χρησιμοποιείται ένας τοπικός ταλαντωτής (Local Oscillator,LO).
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Σχήμα 10 : Ομόδυνος πομποδέκτης 

Ο δέκτης του παραπάνω σχήματος είναι ομόδυνος, και το σήμα πληροφορίας ανακτάται απευθείας από το σήμα RF, αφού η συχνότητα λειτουργίας του συμπίπτει με την συχνότητα του ραδιοκύματος που λαμβάνουν. Οι  περισσότεροι  δέκτες που χρησιμοποιούνται σήμερα όμως είναι ετερόδυνοι. Σύμφωνα με αυτούς το φάσμα του σήματος υποβιβάζεται από την περιοχή ραδιοσυχνοτήτων στην ενδιάμεση συχνότητα του δέκτη. Η ενδιάμεση συχνότητα διαφοροποιείται ανάλογα με το είδος της τηλεπικοινωνιακής εφαρμογής την οποία εξυπηρετεί ο δέκτης, και είναι σαφώς μικρότερη της ραδιοσυχνότητας και μεγαλύτερη της συχνότητας βασικής ζώνης των σημάτων που δέχεται ο δέκτης. Ο υποβιβασμός της φέρουσας συχνότητας των σημάτων που δέχεται ο δέκτης στη σταθερή ενδιάμεση συχνότητα παρέχει τη δυνατότητα ώστε το μεγαλύτερο μέρος της ενίσχυσης να διενεργείται από ενισχυτές  με εύρος συχνοτήτων λειτουργίας όσο και το εύρος των σημάτων που αναμένει ο δέκτης και όχι όσο το συνολικό εύρος ραδιοσυχνοτήτων που καλείται να εξυπηρετήσει. Αποτέλεσμα της ανωτέρω διαδικασίας είναι η μεγάλη μείωση του κόστους και η σαφής βελτίωση των συστημάτων διαμόρφωσης και αποδιαμόρφωσης, καθώς και της ευαισθησίας του δέκτη.

Έτσι στους ετερόδυνους δέκτες το σήμα RF δεν αποδιαμορφώνεται απευθείας αλλά προηγουμένως μετατοπίζεται σε μία ενδιάμεση συχνότητα .Η διαδικασία αυτή της μετατροπής συχνότητας ονομάζεται κάτω μετατροπή (down-conversion) και υλοποιείται με πολλαπλασιασμό του σήματος RF με ημιτονοειδές σήμα κατάλληλης συχνότητας και φιλτράρισμα. Κατ’ αντιστοιχία στον πομπό είναι δυνατόν να γίνει διαμόρφωση σε μία IF συχνότητα και κατόπιν μετατόπιση του διαμορφωμένου φέροντος στη συχνότητα RF με τη διαδικασία της άνω μετατροπής(up-conversion).Το δομικό διάγραμμα ενός τέτοιου πομποδέκτη καθώς και οι φασματικές μετατροπές που αυτός επιτελεί φαίνονται στο παρακάτω σχήμα:
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Σχήμα 11 : Ετερόδυνος Πομποδέκτης 

Στον παραπάνω πομποδέκτη διακρίνουμε το τμήμα επεξεργασίας IF , το τμήμα επεξεργασίας RF, καθώς και τους μίκτες άνω και κάτω μετατροπής, μέσω των οποίων γίνεται η μετατροπή από το ένα τμήμα στο άλλο. Συγκεκριμένα στο τμήμα IF του πομπού , το φέρον παράγεται από έναν τοπικό ταλαντωτή (IF LO) και αφού διαμορφωθεί φιλτράρεται στο επιθυμητό εύρος ζώνης και ενισχύεται , για να οδηγηθεί στον μίκτη άνω μετατροπής. Ο τελευταίος πολλαπλασιάζει το IF σήμα με ένα ημίτονο κατάλληλης συχνότητας, που παράγεται από τον τοπικό ταλαντωτή του RF τμήματος (RF LO).Με αυτόν τον τρόπο το φάσμα του σήματος πληροφορίας , ύστερα και από ζωνοπερατό φιλτράρισμα, μετατοπίζεται γύρω από την RF συχνότητα. Το προκύπτον RF σήμα ενισχύεται από τον ενισχυτή ισχύος (Power Amplifier, PA), και μέσω ενός κυκλοφορητή τροφοδοτεί τελικά την κεραία για να εκπεμφθεί. Στο δέκτη το RF σήμα που συλλαμβάνεται από την κεραία οδηγείται μέσω κυκλοφορητή στον ενισχυτή χαμηλού θορύβου (Low Noise Amplifier, LNA) και φιλτράρεται από εκτός ζώνης παρεμβολές, για να καταλήξει στον κάτω μετατροπέα. Το IF σήμα που παράγεται, περνά μέσα από τον βρόχο αυτομάτου ελέγχου κέρδους (Automatic Gain Control, AGC) όπου σταθεροποιείται η ισχύς του και, μετά από ενίσχυση, αποδιαμορφώνεται ώστε να εξαχθεί το σήμα πληροφορίας.

Αν και πολυπλοκότερη από την ομόδυνη, η ετερόδυνη αρχιτεκτονική παρουσιάζει σημαντικά πλεονεκτήματα. Καταρχήν με τη χρήση της IF συχνότητας, παρακάμπτεται η τεχνολογική δυσκολία απευθείας διαμόρφωσης / αποδιαμόρφωσης σε εφαρμογές υψηλών συχνοτήτων, π.χ. δορυφορικών επικοινωνιών. Επιπρόσθετα η σχεδίαση αρκετά επιλεκτικών φίλτρων, ώστε να απορρίπτονται ο θόρυβος και οι παρεμβολές, καθίσταται ευκολότερη, όταν πραγματοποιείται σε χαμηλές συχνότητες (IF τμήμα). Εξάλλου η ετερόδυνη αρχιτεκτονική είναι πιο ευέλικτη, δεδομένου ότι σε περίπτωση αλλαγής της συχνότητας λειτουργίας, δεν απαιτείται εξολοκλήρου επανασχεδίαση του πομποδέκτη, αλλά είναι δυνατόν το IF τμήμα να παραμείνει το ίδιο και να αλλάξει μόνο το RF.

Επιπλέον των παραπάνω η ετερόδυνη αρχιτεκτονική επιτρέπει τη λήψη διαφορετικών καναλιών από μια ευρεία ζώνη συχνοτήτων, όπως για παράδειγμα συμβαίνει στους ραδιοφωνικούς δέκτες, στα τερματικά κινητής τηλεφωνίας στους επίγειους δορυφορικούς σταθμούς κ.τ.λ. Αυτό  καθίσταται δυνατό με σχεδίαση του φίλτρου RF ώστε να καλύπτει ολόκληρη την παραπάνω ζώνη, και με την αντικατάσταση του τοπικού ταλαντωτή RF τμήματος από ένα συνθέτη συχνοτήτων (Frequency Synthesizer,FS). Το κάθε κανάλι αντιστοιχεί σε διαφορετική συχνότητα RF και η επιλογή του γίνεται πολλαπλασιάζοντας το σήμα ευρείας ζώνης, με κατάλληλη συχνότητα, παραγόμενη από το κύκλωμα FS, ώστε το επιθυμητό κανάλι να μετατοπιστεί στη ζώνη διέλευσης του IF φίλτρου. Η παραπάνω διαδικασία απεικονίζεται στο σχήμα 12 και χαρακτηρίζει ένα δέκτη ως υπερετερόδυνο.

[image: image59.png]IF @iAtpo RF @iAtpo

Amodiapéppwon Kdarw perarporrr
-
fior = fres - fir
SApa BaoikAg " fie fre1 frr2 f
qivng

IF @iAtpo RF giAtpo
Aﬂoblupopwwan Karw perarporrr
fLoz = fre2 - fie

fre1 fre2 f7

Zrpa Baoixig
Zwvng




Σχήμα 12 : Φασματικές λειτουργίες ενός υπερετερόδυνου δέκτη

Χάρις την υπερετεροδύνωση, η λήψη διαφορετικών καναλιών δεν απαιτεί τη χρήση μεταβλητού RF φίλτρου, ούτε αποδιαμόρφωση σε διαφορετική κάθε φορά συχνότητα, όπως θα συνέβαινε στην ομόδυνη αρχιτεκτονική. Αντίστοιχη της υπερετερόδυνης διαδικασία μπορεί να εφαρμοστεί και στον πομπό, για την επιλογή του καναλιού εκπομπής του σήματος πληροφορίας, όπως συμβαίνει πχ, στους πομπούς GSM. 

Το δομικό διάγραμμα του ετερόδυνου πομποδέκτη του προηγούμενου σχήματος είναι γενικό και καλύπτει και τις δύο τεχνικές αμφίδρομης επικοινωνίας, half duplex και full duplex.  Στην πρώτη, η RF συχνότητα είναι κοινή και για την εκπομπή και για τη λήψη, και έτσι η αμφιδρόμιση (duplexing ) γίνεται στο πεδίο του χρόνου, δηλαδή ο πομπός (ΤΧ) και ο δέκτης (RX) λειτουργούν εναλλάξ σε διαδοχικά χρονικά διαστήματα. Αυτό επιτυγχάνεται με τη χρήση ενός ψηφιακά ελεγχόμενου RF διακόπτη, ο οποίος συνδέει περιοδικά την κεραία με την αλυσίδα πομπού και δέκτη. Η παραπάνω μορφή αμφιδρόμισης είναι γνωστή ως Αμφιδρόμιση Διαίρεσης Χρόνου (Time Division Duplexing, TDD). 
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Σχήμα 13 : Αμφιδρόμηση διαίρεσης χρόνου

Στη full duplex επικοινωνία, η RF συχνότητα εκπομπής διαφέρει από εκείνη της λήψης, επιτρέποντας την ταυτόχρονη λειτουργία πομπού και δέκτη. Για το σκοπό αυτό χρησιμοποιείται ένας κυκλοφορητής ανάμεσα στις δύο αλυσίδες και την κεραία , ο οποίος έχει την δυνατότητα να μεταβιβάζει το σήμα εκπομπής από τον πομπό στην κεραία και το σήμα λήψης από την κεραία στον δέκτη. Στην περίπτωση αυτή η αμφιδρόμιση γίνεται στο πεδίο της συχνότητας και ονομάζεται Αμφιδρόμιση Διαίρεσης Συχνότητας (Frequency Division Duplexing,FDD).
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Σχήμα 14 : Αμφιδρόμηση διαίρεσης συχνότητας 

Στο προηγούμενο σχήμα γίνεται σαφές ότι προκειμένου δύο full duplex πομποδέκτες να επικοινωνήσουν μεταξύ τους, απαιτείται η συχνότητα εκπομπής του ενός να ταυτίζεται με τη συχνότητα λήψης του άλλου και αντίστροφα. Τόσο στην FDD, όσο και στην TDD , το σήμα εκπομπής είναι αρκετά ισχυρότερο από το σήμα λήψης (π.χ. 100db), και για την αποφυγή παρεμβολών του πρώτου στο δεύτερο, απαιτείται ικανή απομόνωση ανάμεσα στις δύο αλυσίδες. Στην TDD αυτό επιτυγχάνεται με απενεργοποίηση του πομπού στα χρονικά διαστήματα λήψης και του δέκτη στα χρονικά διαστήματα εκπομπής, ενώ στην FDD με το RF φιλτράρισμα στον πομπό και τον δέκτη, καθώς και τον κατάλληλο διαχωρισμό των δύο RF συχνοτήτων.

Τέλος, η γενική δομή του ετερόδυνου πομποδέκτη που περιγράφηκε στα προηγούμενα είναι κατάλληλη τόσο για αναλογικά όσο και για ψηφιακά συστήματα. Η κύρια διαφορά ανάμεσα στα δύο συστήματα όσο αφορά τη σχεδίαση του πομποδέκτη έγκειται στο είδος της διαμόρφωσης /αποδιαμόρφωσης που χρησιμοποιείται (αναλογική και ψηφιακή αντίστοιχα). Επιπλέον, ενώ στα τερματικά αναλογικών επικοινωνιών, η πληροφορία εισέρχεται /εξέρχεται απευθείας στον/ από τον πομποδέκτη, σε εκείνα των ψηφιακών επικοινωνιών προηγείται του πομποδέκτη ένα σύστημα ψηφιακής επεξεργασίας. Οι λειτουργίες που αυτό επιτελεί κατά την εκπομπή είναι η μετατροπή της αναλογικής πληροφορίας σε ψηφιακό σήμα (A/D conversion), η πολύπλεξή του με άλλα ψηφιακά σήματα, καθώς και η κωδικοποίηση και η συμπίεση του τελικού ψηφιακού σήματος. Κατά τη λήψη, αποκαθίσταται το ψηφιακό σήμα στην έξοδο του αποδιαμορφωτή και εκτελούνται αντίστροφες λειτουργίες από εκείνες κατά την εκπομπή (αποσυμπίεση, αποκωδικοποίηση, αποπολύπλεξη, και D/A μετατροπή).

3.3.1 Μίκτες
Η πιο συχνά χρησιμοποιούμενη διάταξη για μετατροπές συχνότητας είναι ο μίκτης (mixer). Ο ιδανικός μίκτης που αναπαρίσταται παρακάτω πολλαπλασιάζει τα σήματα εισόδου του , V1 και V2 . Αν τα σήματα είναι ημιτονοειδή, η έξοδος του είναι:
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Σχήμα 15 : Μίκτης
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                       (3.1)

Παρατηρούμε ότι η έξοδος αποτελείται από το άθροισμα και τη διαφορά των συχνοτήτων εισόδου συνήθως ενδιαφερόμαστε για έναν από τους δύο όρους, επομένως ο άλλος αφαιρείται με ζωνοπερατό φιλτράρισμα. Συγκεκριμένα όπως αναφέρθηκε και στην περιγραφή του ετερόδυνου πομποδέκτη , κατά την εκπομπή, στο μίκτη άνω μετατροπής εισάγεται ένα σήμα IF με φέρουσα fIF και ένα τοπικά παραγόμενο ημιτονοειδές σήμα συχνότητας fLO. Το αποτέλεσμα της μίξης περιλαμβάνει δυο συνιστώσες, γύρω από τις συχνότητες fLO + fIF και fLO - fIF από τις οποίες η πρώτη ταυτίζεται με το σήμα RF ( fRF  =  fLO + fIF) και επιλέγεται από το φίλτρο RF. Κατά τη λήψη οι είσοδοί στο μίκτη κάτω μετατροπής είναι το λαμβανόμενο RF σήμα και το ημίτονο συχνότητας fLO, οπότε στην έξοδο παίρνουμε τους όρους fLO + fIF και fLO - fIF.. Ο τελευταίος αντιστοιχεί στο σήμα IF και επιλέγεται από το φίλτρο IF, που έπεται του μίκτη.

    Παρόλο που ο ιδανικός μίκτης δεν υπάρχει μπορεί να προσεγγιστεί από διάφορα κυκλώματα. Έτσι υπάρχουν κυκλώματα μικτών τα οποία παρέχουν κέρδος (ενεργοί μίκτες), καθώς και παθητικοί μίκτες οι οποίοι εμφανίζουν απώλεια μετατροπής. Οι ενεργοί μίκτες αποτελούνται από τρανζίστορ, συνήθως FET, και χαρακτηρίζονται από υψηλό συντελεστή θορύβου, καθώς και από έντονη μη γραμμικότητα. Από την άλλη οι παθητικοί μίκτες που υλοποιούνται με διόδους, επιτυγχάνουν μικρό συντελεστή θορύβου, υψηλή γραμμικότητα και ταχύτητα, γι’ αυτό χρησιμοποιούνται σε μικροκυματικές εφαρμογές.
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Σχήμα 16 :  Διπλά ισορροπημένος μίκτης 

Όταν το σήμα VL είναι θετικό, οι δίοδοι D2 και  D3  άγουν και το ισοδύναμο κύκλωμα παίρνει τη μορφή του  παρακάτω σχήματος όπου rd η δυναμική αντίσταση των διόδων.
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Σχήμα 17 : Ισοδύναμο κύκλωμα για VL > 0

Οι δύο εξισώσεις βρόχου είναι
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Με απαλοιφή του VL , παίρνουμε:
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Όταν το VL είναι αρνητικό , άγουν οι δίοδοι D1 και  D4 και ισχύουν:

        (3.4)


Με βάση τα όσα διατυπώθηκαν, γίνεται φανερό πως η έξοδος του διπλά ισορροπημένου μίκτη, είναι ανάλογη του σήματος εισόδου και αλλάζει πρόσημο σύμφωνα με τη συχνότητα του σήματος τοπικού ταλαντωτή. Κατά συνέπεια ισχύει:
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όπου η συνάρτηση P(t) έχει τον τύπο
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Η P(t) όντας περιοδική , μπορεί να αναπτυχθεί κατά  Fourier ως:
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Επομένως αν το σήμα εισόδου είναι VI(t)=Vsin(2πf1t), τότε η έξοδος του μίκτη παίρνει τη μορφή:


[image: image71.wmf]ï

ï

þ

ï

ï

ý

ü

ï

ï

î

ï

ï

í

ì

+

+

+

-

-

+

+

=

å

¥

=

0

n

I

L

I

L

d

L

L

0

1

n

2

t

)

)

1

n

2

cos((

t

)

)

1

n

2

cos((

V

2

2

r

R

R

)

t

(

V

w

w

w

w

p

    (3.8)

Ένας διπλά ισορροπημένος μίκτης, με τέλεια ταιριασμένες διόδους και ιδανικά συζευγμένους μετασχηματιστές, παράγει, όπως φαίνεται από την τελευταία σχέση, τις άνω και κάτω πλευρικές , ωL+ωI  και |ωL-ωI| αντίστοιχα, καθώς και ένα άπειρο αριθμό πλευρικών, γύρω από τις περιττές αρμονικές της συχνότητας του τοπικού ταλαντωτή. Επιπλέον, τα σήματα εισόδου και τοπικού ταλαντωτή   δεν εμφανίζονται στην έξοδό του και, γι’ αυτό το λόγο, ο διπλά ισορροπημένος μίκτης πλεονεκτεί σε σχέση με άλλα είδη μικτών, όπως π.χ., τον απλό ισορροπημένο στην έξοδο του οποίου εμφανίζεται και το σήμα του τοπικού ταλαντωτή.

Τα κυριότερα μεγέθη που χαρακτηρίζουν τους εμπορικά  διαθέσιμους μίκτες είναι τα παρακάτω:

Conversion Gain
Ως κέρδος μετατροπής (Conversion Gain) ενός μίκτη ορίζεται ο λόγος της  διαθέσιμης ισχύος στην έξοδο του, γύρω από την επιθυμητή πλευρική, προς την διαθέσιμη ισχύ στην είσοδο του. Συνήθως εκφράζεται σε dB, σύμφωνα με τη σχέση: CG=10log(Pout/PIN). Στους ενεργούς μίκτες, λόγω των ενεργών τους στοιχείων (τρανζίστορ), το CG είναι θετικό, ενώ στους παθητικούς προκύπτει αρνητικό και η απόλυτη τιμή ονομάζεται απώλειες μετατροπής (CL). Τυπικές τιμές απώλειας μετατροπής σε παθητικούς μίκτες είναι <8dB.

Port – to – Port Isolation 

Η από θύρα σε θύρα απομόνωση (Port – to – Port Isolation) είναι ένα μέτρο της ισορροπίας μεταξύ των εσωτερικών κυκλωμάτων ενός μίκτη. Όταν αυτή είναι υψηλή, το ποσοστό της διαρροής ισχύος (leakage , feed – through ) μεταξύ των θυρών του μίκτη θα είναι μικρό. Συνήθως ο χαρακτηρισμός της απομόνωσης γίνεται όταν ο μίκτης λειτουργεί ως κάτω μετατροπέας (είσοδος RF έξοδος IF ). Αν θεωρήσουμε τον μίκτη σαν ένα τρίθυρο με θύρες RF, IF και LO , τότε ορίζουμε ως LO – RF απομόνωση, την εξασθένιση (σε dB) που υφίσταται το σήμα του τοπικού ταλαντωτή, όταν διαρρέει στην θύρα RF , με τερματισμένη την θύρα IF. Κατά ανάλογο τρόπο ορίζονται οι απομονώσεις LO – IF και RF – IF. Μη ικανοποιητική LO – RF απομόνωση, έχει ως αποτέλεσμα την εμφάνιση σήματος LO στον LNA και κατά συνέπεια στην κεραία. Εξάλλου, αν η LO – IF απομόνωση είναι μικρή και οι συχνότητες LO, IF είναι κοντά μεταξύ τους ενδέχεται η παρουσία του σχετικά ισχυρού LO σήματος (ακόμα και μετά το ζωνοπερατό IF φίλτρο), να απευαισθητοποιήσει τις επόμενες βαθμίδες του δέκτη. Από τα τρία είδη απομόνωσης που αναφέρθηκαν η RF – IF είναι η λιγότερο σημαντική καθώς το επίπεδο ισχύος του RF σήματος εισόδου είναι πολύ χαμηλότερο από αυτό του σήματος LO. Τυπικές τιμές της απομόνωσης είναι 25 – 30 dB.

1 dB Compression Point



Στη  θεωρητική ανάλυση του διπλά ισορροπημένου μίκτη, αναφέρθηκε ότι το σήμα του τοπικού ταλαντωτή θα πρέπει να είναι αρκετά μεγαλύτερο από το σήμα εισόδου προκειμένου να ελέγχει την αγωγή των διόδων. Αν η ισχύς του σήματος εισόδου αυξηθεί αρκετά, ώστε να ξεπεράσει την ισχύ του σήματος LO, τότε είναι αυτό που ελέγχει τις διόδους, ενώ η ισχύς εξόδου γίνεται ανάλογη με την ισχύ LO. Δεδομένου ότι η τελευταία είναι σταθερή , η ισχύς εξόδου θα είναι και αυτή σταθερή . Έτσι , η χαρακτηριστική μεταφοράς ισχύος είναι αυτή που φαίνεται στο σχήμα 11. Η ισχύς εισόδου (σε dBm) , για την οποία η έξοδος του μίκτη παρεκκλίνει από την γραμμικότητα και μειώνεται κατά 1 dB από τη γραμμική στάθμη, ορίζεται ως σημείο συμπίεσης εισόδου 1dB. Στη μη γραμμική περιοχή λειτουργίας του μίκτη, εμφανίζονται φαινόμενα ενδοδιαμόρφωσης, οπότε στην έξοδό του προκύπτουν παράγωγα της μορφής |mfLO
[image: image72.wmf]±

nfi|, όπου m,n  ακέραιοι αριθμοί. Για κάποιες τιμές των m,n  είναι δυνατόν ορισμένα από αυτά τα παράγωγα να εμφανιστούν εντός της ζώνης του σήματος εξόδου, δημιουργώντας ανεπιθύμητες παρεμβολές. Μια ακόμα επίπτωση της μη γραμμικής λειτουργίας, ιδιαίτερα στους μίκτες κάτω μετατροπής , είναι η μείωση του κέρδους μετατροπής παρουσία ισχυρού παρεμβάλλοντος RF σήματος στην είσοδο. Το φαινόμενο αυτό είναι γνωστό ως απευαισθητοποίηση (desensitization).

Two-tone 3rd order Intercept Point

Έστω ένας μικτής κάτω μετατροπής, στην είσοδο του οποίου εμφανίζονται δύο σήματα ίσου πλάτους, με φέρουσες f1 και f2  όπου η f1 αντιστοιχεί στο επιθυμητό σήμα RF και  η f2 σε ένα παρεμβάλλον σήμα. Αν ο μικτής λειτουργεί στη μη γραμμική περιοχή, στην έξοδο του προκύπτουν, εκτός των άλλων, το επιθυμητό ΙF σήμα f1 - fLO , καθώς και παράγωγα 3ης τάξης της μορφής 2f2 – f1 
[image: image73.wmf]±

 fLO. Ο λόγος του επιθυμητού σήματος στην έξοδο (αμελώντας τη συμπίεση του κέρδους μετατροπής) προς το πλάτος των παραπάνω παραγώγων αποτελεί ένα μέτρο της γραμμικότητας του μίκτη. Όσο αυξάνει το πλάτος των σημάτων εισόδου, τόσο ο λόγος αυτός μειώνεται και γίνεται ίσος με τη μονάδα, για κάποια τιμή που ονομάζεται σημείο σύμπτωσης εισόδου 3ης τάξης (3rd order  Input Intercept Point). Η τιμή αυτή προσδιορίζεται από το σημείο τομής των ευθειών του σχήματος:
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Σχήμα  18 : Ορισμός του σημείου σύμπτωσης
Πρακτικά, το σημείο σύμπτωσης εισόδου 3ης τάξης ενός μικτή  εκφρασμένο σε dBm είναι μεγαλύτερο κατά 10dB από το σημείο συμπίεσης  εισόδου 1dB.
3.3.2 Κύκλωμα παραγωγής συχνοτήτων και PLL
Όπως είναι γνωστό, για τις διαδικασίες της διαμόρφωσης/ αποδιαμόρφωσης και άνω/ κάτω μετατροπής, απαιτούνται δύο ημιτονικά σήματα συχνοτήτων fIF και fLO = fRF - fIF αντίστοιχα. Σε ένα ετερόδυνο πομποδέκτη οι συχνότητες fIF και fLO παράγονται από ένα ειδικό κύκλωμα παραγωγής συχνοτήτων. Σε πολλές τηλεπικοινωνιακές εφαρμογές, αυτές πρέπει να είναι ακριβώς καθορισμένες, π.χ. σε συστήματα κινητής τηλεφωνίας που περιλαμβάνουν κανάλια πολλών χρηστών, σε κοντινή απόσταση μεταξύ τους. Η απαίτηση ακρίβειας ικανοποιείται με τη χρήση του κυκλώματος Βρόχου Κλειδώματος Φάσης (Phase Locked Loop, PLL), το οποίο αποτελεί βασική μονάδα του κυκλώματος παραγωγής συχνοτήτων.
To PLL είναι ένα σύστημα με ανάδραση (feedback) όπου το σήμα ανάδρασης "κλειδώνει" τη συχνότητα και φάση του σήματος εξόδου, στη συχνότητα και φάση του σήματος εισόδου. Στο σχήμα 19 απεικονίζεται η βασική αρχιτεκτονική του PLL.
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Σχήμα 19 : Αρχή Λειτουργίας τον PLL
Ο ανιχνευτής φάσης (Phase Detector, PD) δημιουργεί ένα σήμα εξόδου, το οποίο είναι συνάρτηση της διαφοράς φάσης μεταξύ των δύο σημάτων εισόδου του. Η έξοδος του PD φιλτράρεται βαθυπερατά και η dc συνιστώσα της, Vc, εφαρμόζεται στην είσοδο του ταλαντωτή ελεγχόμενου από τάση (Voltage Controlled Oscillator, VCO). To σήμα εξόδου του VCO επανατροφοδοτείται στον PD και αποτελεί το σήμα ανάδρασης του PLL. Η λειτουργία του PLL στηρίζεται στο ότι η τάση Vc αναγκάζει το VCO να αλλάξει συχνότητα, προς την κατεύθυνση που μειώνεται η διαφορά φάσης μεταξύ των σημάτων εισόδου και εξόδου. Αν οι συχνότητες των δύο σημάτων είναι επαρκώς κοντά, μετά από πεπερασμένο χρόνο ο μηχανισμός ανάδρασης του PLL τις εξισώνει. Τότε, ο VCO έχει "κλειδώσει" στη συχνότητα εισόδου, δηλαδή
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                                                 (3.9)
Η μαθηματική μοντελοποίηση της λειτουργίας του PLL είναι γενικά δύσκολη, αφού ο PD είναι μη γραμμικό στοιχείο. Όμως, για μικρές διαφορές φάσης μεταξύ των σημάτων εισόδου του, ο PD μπορεί να θεωρηθεί με ακρίβεια γραμμικός. Έτσι, αν Va η τάση εξόδου του PD, έχουμε:

[image: image77.png]V() =K,(6,()-8,(1)



                         (3.10)

όπου θi , και θ0 είναι οι φάσεις των σημάτων εισόδου και ανάδρασης, αντίστοιχα. To Kd είναι το κέρδος του PD και έχει διαστάσεις Volt/rad. Αν ο VCO μοντελοποιηθεί επίσης ως μία γραμμική συσκευή, τότε το σήμα στην έξοδο του δίνεται από τη σχέση: 
[image: image78.png]V,(t)=A, cos(2nf t+6 (1))



                      (3.11)

με            [image: image79.png]| a8, _
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          (3.12)

όπου fc η συχνότητα ελεύθερης ταλάντωσης του VCO, Vc το σήμα ελέγχου στην είσοδο του, Κ0 το κέρδος του (Volt/Hz) και θ0 η φάση εξόδου. Επομένως, στο γραμμικό VCO, η στιγμιαία συχνότητα εξόδου είναι:

[image: image80.png]0,()=0,+80,(1)



                                        (3.13)

Όσον αφορά στο σήμα εισόδου του PLL έχουμε:

[image: image81.png]V;(t) = A, cos(2nf t + 6, (1))



                              (3.14)

δηλαδή, για τους σκοπούς της ανάλυσης, θεωρούμε ότι το σήμα εισόδου έχει στιγμιαία συχνότητα ωi που κυμαίνεται, επίσης, γύρω από την ωC= 2πfC.
Η δυναμική συμπεριφορά του PLL είναι ευκολότερο να μελετηθεί στο πεδίο της συχνότητας. Για το σκοπό αυτό, εφαρμόζουμε μετασχηματισμό Laplace  όλα τα χρονικά εξαρτώμενα μεγέθη. Η σχέση 3.10  γίνεται λοιπόν:
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                                          (3.15)

Αν F(s) η συνάρτηση μεταφοράς του φίλτρου που έπεται του PD, τότε

[image: image83.png]V(s) = F(9)K 4 (8,(s) - 6,(s))



                                (3.16)

Από τις (3.13) και (3.14) προκύπτει ότι
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                     (3.17)

που αποτελεί τη συνάρτηση μεταφοράς του κλειστού βρόγχου. Το φίλτρο F(s) είναι βαθυπερατό και σκοπό έχει την απομάκρυνση ανεπιθύμητων προϊόντων πλην της τάσης ελέγχου Vc του PD. Αν πρόκειται για ένα απλό βαθυπερατό φίλτρο, τότε
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                                                (3.18)
Αντικαθιστώντας τη 3.16 στη 3.15, η συνάρτηση μεταφοράς κλειστού βρόχου γίνεται
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                              (3.19)

όπου:

[image: image87.png]


                                    (3.20)

Η εξίσωση 3.19 είναι η γενική μορφή της συνάρτησης μεταφοράς ενός βαθυπερατού φίλτρου 2ης τάξης. Επομένως, στη μόνιμη κατάσταση (s =jω), το πλάτος της χαρακτηριστικής του PLL έχει τη μορφή του παρακάτω σχήματος (για διάφορες τιμές του ζ).
[image: image88.png]M|

030

0103 040506 0.81.0




Σχήμα 20: Χαρακτηριστική του PLL για διάφορες τιμές του ζ.
Η βέλτιστη σχεδίαση προκύπτει για ζ = 0.707.Τότε, η απόκριση συχνότητας στη ζώνη διέλευσης του φίλτρου είναι επίπεδη (Butterworth ή Maximally Flat) και το εύρος ζώνης 3dB, BW, ισούται με ωn.
Δεδομένου ότι η χαρακτηριστική μεταφοράς του PLL είναι βαθυπερατή, οδηγούμαστε στο συμπέρασμα ότι, αν η φάση εισόδου θi μεταβάλλεται αργά, η φάση εξόδου θ0 την ακολουθεί πιστά. Συγκεκριμένα, για s
[image: image89.wmf]®

0, είναι θ0
[image: image90.wmf]®

θi. Αυτό σημαίνει ότι, μία στατική μεταβολή της φάσης θί μεταφέρεται στην έξοδο αυτούσια. Από την άλλη, όσο γρηγορότερα μεταβάλλεται η φάση θi) (άρα και η συχνότητα ωi) τόσο περισσότερο δυσκολεύεται να την ακολουθήσει η φάση θ0 (συχνότητα ω0). Χρονικά, αυτό αντανακλάται από τη σχέση
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                                           (3.21)

που συνδέει προσεγγιστικά το χρόνο ανόδου του PLL (χρόνος που χρειάζεται η φάση εξόδου για να ανέβει από το 10% στο 90% της τελικής της τιμής) με το εύρος ζώνης του. Βλέπουμε ότι για μικρό εύρος ζώνης, το PLL αργεί να ανταποκριθεί στη μεταβολή της φάσης εισόδου (μεγάλο tr).
Αν, τώρα, η στιγμιαία συχνότητα εισόδου του PLL μεταβληθεί κατά δωi από την τιμή ωC, η αντίστοιχη έκφραση της φάσης θi θα είναι
[image: image92.png]dw
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                        (3.22)

όπου u(t) η βηματική συνάρτηση. Επομένως, από τη σχέση 3.19, έχουμε ότι
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                   (3.23)
Από την ιδιότητα του μετασχηματισμού Laplace
[image: image94.png]X(t—> ) = lsi_{?sx(s)



                                (3.24)

έπεται ότι, στη μόνιμη κατάσταση, η διαφορά φάσης θe = θi-θ0 θα είναι
[image: image95.png]6,(1—>oo)=linnxse=(s)



                          (3.25)

Από την τελευταία σχέση είναι κατανοητό ότι, στατικές αλλαγές στη στιγμιαία συχνότητα εισόδου, διαιρούνται με Ku όταν αντικατοπτρίζονται στο μόνιμο σφάλμα φάσης. Αυτό είναι λογικό, διότι, για να αλλάξει η συχνότητα του VCO κατά δωi, το σήμα ελέγχου πρέπει να είναι Vc = δωi/Κ0, άρα η διαφορά φάσης στην είσοδο του PD ίση με δωi/Κ0Κd.
Η τελευταία ανάλυση καθιστά σαφές ότι, προκειμένου να πετύχει κλείδωμα στη συχνότητα, το PLL χρησιμοποιεί ένα μηχανισμό σύγκρισης φάσεων. Πράγματι, η αύξηση της συχνότητας εισόδου κατά μία σταθερή ποσότητα δημιουργεί πλεόνασμα φάσης θe = θi-θ0 (αφού η φάση εισόδου είναι ανάλογη της στιγμιαίας συχνότητας εισόδου). Ο PD αντιλαμβάνεται το πλεόνασμα αυτό και αυξάνει την τάση Vc, οπότε μεγαλώνει και η στιγμιαία συχνότητα του VCO. Η αύξηση της συχνότητας του VCO οδηγεί σε αύξηση της φάσης θ0 οπότε, με την πάροδο του χρόνου και όσο η ω0 πλησιάζει την ωi, το σφάλμα φάσης - και η Vc - μειώνεται, μέχρι να φτάσει την τελική του τιμή που δίνεται από τη σχέση 3.25. Στην κατάσταση κλειδώματος, λοιπόν, οι συχνότητες εισόδου και εξόδου είναι ίσες και το σφάλμα φάσης έχει μία μικρή, αλλά σταθερή τιμή.
Έχοντας αναλύσει τη δυναμική συμπεριφορά του PLL, εξετάζουμε τώρα την υλοποίηση κάποιων από τα στοιχεία του σχήματος 19. Συγκεκριμένα, ο PD μπορεί να υλοποιηθεί με τη χρήση ενός μίκτη. Ο πολλαπλασιασμός των Vi(t) και V0(t) δίνει
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  (3.26)

όπου το α εκφράζει το κέρδος μετατροπής του μίκτη. Ο δεύτερος όρος, στη συχνότητα 2fc, απορρίπτεται από το βαθυπερατό φίλτρο F(s). Για τον πρώτο όρο, Vc, αν το θe μεταβάλλεται ελάχιστα γύρω από τις 90°, μπορεί εύκολα να αποδειχθεί ότι
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που προσεγγίζει τη σχέση 3.10.
Αν και ο PD με μίκτη αποτελεί μία δόκιμη λύση, εναλλακτικά, οι PD σχεδιάζονται ώστε να διαθέτουν, εκτός από μηχανισμό σύγκρισης φάσης και μηχανισμό σύγκρισης συχνότητας. Η λογική είναι ότι, αν η συχνότητα του VCO είναι πολύ απομακρυσμένη από τη συχνότητα εισόδου, ο μηχανισμός σύγκρισης συχνότητας ελέγχει το PLL, μέχρι οι δύο συχνότητες να πλησιάσουν. Όταν η διαφορά τους έχει πέσει σε αρκετά χαμηλή τιμή, ο μηχανισμός σύγκρισης φάσης εκτελεί το τελικό κλείδωμα, όπως περιγράφηκε παραπάνω. Η διαδικασία αυτή μπορεί να πραγματοποιηθεί, αν ο PD αποτελείται από ένα Phase/Frequency Detector (PFD), σε συνδυασμό με ένα Charge Pump (CP), όπως φαίνεται στο σχήμα 21.
Αν Α και Β τα σήματα εισόδου του PD (απεικονίζονται ως ψηφιακά για ευκολία) τότε στην έξοδο QA του PFD εμφανίζεται HIGH, όταν το Α έχει θετική ακμή πριν από το Β, ενώ το qa πέφτει πάλι σε LOW, μόνον αν το Β γίνει HIGH (αντίστοιχα ισχύουν για το qb). Με αυτόν τον τρόπο, αν το Α (Β) προηγείται του Β (Α), είτε επειδή έχει μεγαλύτερη συχνότητα, είτε λόγω σταθερής διαφοράς φάσης, στην έξοδο QA (Qs) εμφανίζεται μία παλμοσειρά. Κατά τη διάρκεια των παλμών QA (qb), ο πάνω (κάτω) διακόπτης του CP είναι κλειστός, οπότε ο πυκνωτής φορτίζεται (εκφορτίζεται) και η τάση Vout αυξάνεται (μειώνεται). Έτσι, αν το Α είναι το σήμα εισόδου του PLL και το Β είναι το σήμα εξόδου, τότε Vout = Vc, δηλαδή η τάση εξόδου του CP αποτελεί την τάση ελέγχου του PLL. Ανάμεσα στα πλεονεκτήματα χρήσης του συστήματος PFD/CP, εκτός του ότι αυξάνει την περιοχή συχνοτήτων εισόδου στις οποίες το PLL μπορεί να κλειδώσει (tracking range), είναι και το μηδενικό σφάλμα φάσης στη μόνιμη κατάσταση. Το τελευταίο οφείλεται στις ιδιότητες του PFD, το οποίο δε μηδενίζει τις εξόδους QA και qb παρά μόνο όταν τα Α και Β ταυτίζονται απολύτως ως προς τη συχνότητα και τη φάση.
Όσον αφορά το VCO του σχήματος 19, αυτός είναι ένας ταλαντωτής, η συχνότητα ταλάντωσης του οποίου μεταβάλλεται σύμφωνα με μία τάση ελέγχου VC. Η ιδιότητα αυτή επιτυγχάνεται σε ένα συνηθισμένο ταλαντωτή, αν αντικατασταθεί κάποιος πυκνωτής του, από μία ανάποδα πολωμένη δίοδο (reversed biased junction), στα άκρα της οποίας εφαρμόζεται η τάση ελέγχου. Από τη θεωρία ημιαγωγών, η περιοχή απογύμνωσης εντός της διόδου λειτουργεί ως χωρητικότητα, με τιμή C που είναι συνάρτηση της τάσης ελέγχου. Μεταβάλλοντας λοιπόν τη Vc, αλλάζει και η συχνότητα συντονισμού του ταλαντωτή.
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Σχήμα 21 : Phase frequency detector και Charge pump.
Ιδανικά, η λειτουργία του ταλαντωτή περιγράφεται από τις σχέσεις 3.11 και 3.12. Η fc είναι η συχνότητα ελεύθερης ταλάντωσης (free running frequency), δηλαδή η συχνότητα του ταλαντωτή, αν δεν εφαρμόζεται τάση ελέγχου. Το Κ0 ονομάζεται tuning sensitivity (Volt/Hz) και καθορίζει τη μεταβολή της συχνότητας ταλάντωσης, για δεδομένη μεταβολή της Vc. Στην πραγματικότητα, όπως όλα τα αναλογικά κυκλώματα, ο VCO είναι ευάλωτος στο θερμικό θόρυβο. Σα συνέπεια, στην έκφραση 3.11 υπεισέρχεται και μία στοχαστική διαδικασία (φn(t), η οποία εκφράζει το θόρυβο φάσης (phase noise) του ταλαντωτή, σύμφωνα με τη σχέση

[image: image99.png]Y, (6)= A, cos(2nf,t +8, (1) + ¢, (1))



                       (3.28)
Στο σχήμα 22 απεικονίζεται το φάσμα ενός ιδανικού κι ενός πραγματικού ταλαντωτή. Ενώ το φάσμα του ιδανικού ταλαντωτή έχει τη μορφή κρουστικής, αυτό του πραγματικού απλώνεται γύρω από τη φέρουσα συχνότητα. Στους VCO του εμπορίου, ο θόρυβος φάσης της μίας πλευρικής (SSB) δίνεται σε dBc/Hz, σε δεδομένες αποστάσεις από τη φέρουσα συχνότητα (1KHz, 10ΚΗz, κ.τ.λ.). Ο θόρυβος φάσης του ταλαντωτή είναι σημαντικότατη παράμετρος αξιολόγησης του, αφού υπεισέρχεται τόσο στις διαδικασίες διαμόρφωσης/αποδιαμόρφωσης όσο και στην άνω/ κάτω μετατροπή επηρεάζοντας τη λειτουργία ολόκληρου του πομποδέκτη. Άλλα χαρακτηριστικά των πραγματικών VCO είναι η εξάρτηση της συχνότητας ταλάντωσης από τη θερμοκρασία, την τάση τροφοδοσίας (frequency pushing) και το φορτίο (frequency pulling), όπως και η εμφάνιση αρμονικών (harmonics) και άλλων παραγώγων (spurs) στο φάσμα εξόδου.
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Σχήμα 22 : Φάσμα ιδανικού και πραγματικού ταλαντωτή.

Όπως αναφέρθηκε παραπάνω, το PLL χρησιμοποιείται στην πράξη για την παραγωγή συχνοτήτων με εξαιρετική ακρίβεια. Αυτό είναι δυνατό, αν στο σχήμα 19, χρησιμοποιηθεί ως είσοδος μία συχνότητα αναφοράς fref  και στον κλάδο ανάδρασης τοποθετηθεί ένας διαιρέτης συχνότητας %Μ (Μ ακέραιος). Η διάταξη παρουσιάζεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 23 : Σύνθεση συχνοτήτων με ακέραια διαίρεση
Επειδή στην κατάσταση κλειδώματος του PLL, οι συχνότητες εισόδου του PD είναι ίσες, προκύπτει ότι f0 = MfREF. Αν για την παραγωγή της fRΕF χρησιμοποιείται ένα κύκλωμα κρυσταλλικού ταλαντωτή (crystal oscillator), τότε, δεδομένου ότι ο τελευταίος είναι πολύ σταθερός (ως προς τις μεταβολές της θερμοκρασίας) και πολύ επιλεκτικός (υψηλό Q), η συχνότητα f0 θα είναι πρακτικά αμετάβλητη. Επιπλέον, ελέγχοντας ψηφιακά το διαιρέτη συχνότητας, είναι δυνατή η μεταβολή του Μ, έτσι ώστε να παράγονται διαφορετικά κάθε φορά πολλαπλάσια του fRΕF . Τότε, το PLL λειτουργεί ως Συνθέτης  Συχνοτήτων (Frequency Synthesizer, FS) και αποτελεί βασική μονάδα ενός υπερετερόδυνου δέκτη. Για παράδειγμα, στους δέκτες FM, ένα PLL με fREF = 25ΚΗz και Μ από 3952 έως 4744 παράγει τις απαραίτητες συχνότητες τοπικού ταλαντωτή RF, ώστε το κατάλληλο κομμάτι της ζώνης 88MHz-108MHz να μετατοπιστεί γύρω  από την ΙF συχνότητα (10ΜΗz).
Η αρχιτεκτονική σύνθεσης συχνοτήτων με Μ ακέραιο (Integer Architecture) έχει το σημαντικό μειονέκτημα ότι η συχνότητα εξόδου μεταβάλλεται κατά πολλαπλάσια της συχνότητας εισόδου του PLL. Σε εφαρμογές όπου η fRΕF είναι σχετικά υψηλή (της τάξης των δεκάδων MHz) και απαιτείται μικρή απόσταση μεταξύ των συχνοτήτων εξόδου (της τάξης των KHz), όπως π.χ. στα δίκτυα GSM, χρησιμοποιείται η τεχνική της κλασματικής διαίρεσης (Fractional Architecture). Στην τελευταία, του διαιρέτη συχνότητας προηγείται ένας dual-modulus prescaler, ο οποίος διαιρεί την f0 με Ν, κάθε Α περιόδους Τ0 και με Ν+1, κάθε Β περιόδους. Το σήμα στην έξοδο του prescaler έχει συνεπώς μέση  συχνότητα f0(Α/Ν + Β/(Ν+1))/(Α+Β), οπότε
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Με κατάλληλη επιλογή των Α, Β μπορεί να  επιτευχθεί η επιθυμητή ακρίβεια.
Τα PLL του εμπορίου, είτε ακέραιης, είτε κλασματικής αρχιτεκτονικής λειτουργούν περίπου μέχρι την περιοχή συχνοτήτων των 2GHz. Ως εκ τούτου, σε υψίσυχνα RF συστήματα, μπορούν να χρησιμοποιηθούν για την παραγωγή του IF φέροντος, αλλά όχι και για την παραγωγή του σήματος LO, που απαιτείται για τις λειτουργίες άνω και κάτω μετατροπής. Αν το σύστημα είναι μεγάλης κλίμακας (ραντάρ υψηλής ισχύος, δορυφορικοί σταθμοί), το υψίσυχνο σήμα LO παράγεται απευθείας από μικροκυματικό ταλαντωτή. Αντίθετα, σε συστήματα μικρής κλίμακας, όπου τα τερματικά θέτουν σημαντικούς περιορισμούς χώρου και ισχύος, η fLO παράγεται από κάποια χαμηλότερη συχνότητα με πολλαπλασιασμό. Ο πολλαπλασιασμός συχνότητας υλοποιείται εύκολα, αν στην πύλη ενός κατάλληλα πολωμένου τρανζίστορ FET εφαρμοστεί σήμα συχνότητας fi με ικανά μεγάλο πλάτος. Το τρανζίστορ, οδηγούμενο στη μη γραμμική περιοχή, παράγει στην έξοδο του αρμονικές της συχνότητας εισόδου. Με φιλτράρισμα και ενίσχυση, μπορεί να απομονωθεί στη συνέχεια η επιθυμητή συχνότητα mfi. Τo τίμημα του πολλαπλασιασμού συχνότητας είναι η αύξηση του θορύβου φάσης του αρχικού σήματος κατά έναν παράγοντα περίπου 20logm (σε dB) όπου m ο παράγοντας πολλαπλασιασμού.
Ανακεφαλαιώνοντας, το PLL αποτελεί τον πυρήνα του κυκλώματος παραγωγής συχνοτήτων σε ετερόδυνους (και υπερετερόδυνους) πομποδέκτες μικρής κλίμακας. Η συχνότητα IF μπορεί να παραχθεί απευθείας από ένα PLL, ενώ το σήμα τοπικού ταλαντωτή ενδεχομένως να απαιτεί και κάποιο πολλαπλασιασμό, ανάλογα με την εφαρμογή. Συνήθως στο εμπόριο, οι λειτουργίες του PD και της διαίρεσης συχνότητας στην ανάδραση ενσωματώνονται σε ένα ολοκληρωμένο, το οποίο παίρνει από μόνο του την ονομασία PLL. Έτσι, ο VCO και ο κρύσταλλος αφήνονται στην επιλογή του σχεδιαστή. Ένα πιο πρακτικό διάγραμμα αυτού του σχήματος 19 είναι, λοιπόν, το παρακάτω:
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Σχήμα 24: Πρακτική υλοποίηση PLO.
Όταν το PLL λειτουργεί σε μία δεδομένη συχνότητα και δε χρησιμοποιείται ως συνθέτης συχνοτήτων, ο βρόχος ονομάζεται Ταλαντωτής Κλειδωμένης Φάσης (Phase Locked Oscillator, PLO).
3.2.3 ΦΙΛΤΡΑ


Φίλτρο ονομάζεται ένα δίκτυο που επιτρέπει τη διέλευση μιας ζώνης συχνοτήτων και απορρίπτει όλο το υπόλοιπο μέρος του φάσματος. Τα φίλτρα διακρίνονται σε ιδανικά και υλοποιήσιμα. Τα ιδανικά φίλτρα, των οποίων οι κύριες κατηγορίες φαίνονται στο σχήμα 25, εμφανίζουν τα εξής χαρακτηριστικά:

· Σταθερότητα της |Η(ω)| σε όλο το εύρος συχνοτήτων διέλευσης.

· Γραμμική ως προς ω ολίσθηση της φάσης θ(ω).

· Απότομη μετάβαση από τη ζώνη διέλευση στη ζώνη αποκοπής.

· Άπειρη αντίσταση εισόδου. 
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Σχήμα 25 :  Συνάρτηση μεταφοράς των διαφόρων ειδών φίλτρων
Η εξιδανικευμένη εκδοχή των φίλτρων χρησιμεύει κυρίως για την εξαγωγή συμπερασμάτων ως προς την απόκριση των υπό σχεδίαση αντίστοιχων πραγματικών συστημάτων. Τα υλοποιήσιμα φίλτρα είναι η φυσική υλοποίηση των αντίστοιχων φίλτρων και ανάλογα με την πολυπλοκότητα και το κόστος προσεγγίζουν την ιδανική συμπεριφορά. Ένα στοιχείο που έχει ιδιαίτερη σημασία στην πράξη είναι η επίτευξη πολύ υψηλής τιμής για την αντίσταση εισόδου ενός φίλτρου. Πάντως, η ορθογωνική μορφή της χαρακτηριστικής πλάτους των ιδανικών φίλτρων, αν και δεν υλοποιείται ακριβώς, προσεγγίζεται σε πολύ μεγάλο βαθμό, με σημαντική αύξηση όμως της πολυπλοκότητας και του κόστους καθώς ο βαθμός προσέγγισης αυξάνει.

Οι λειτουργίες επιλογής / απόρριψης μίας περιοχής συχνοτήτων σε ένα πομποδέκτη και, γενικότερα, σε ένα ηλεκτρονικό σύστημα, επιτελούνται από τα φίλτρα. Υπάρχουν διάφορα είδη φίλτρων, όπως βαθυπερατά, υψιπερατα, ζωνοπερατά και ζωνοφρακτικά. τα οποία υλοποιούνται, είτε μόνο με παθητικά στοιχεία (αντιστάσεις, πυκνωτές, πηνία)  είτε με τη χρήση ενεργών στοιχείων (τελεστικοί ενισχυτές ). Τα ΙF και RF φίλτρα που χρησιμοποιούνται στον ετερόδυνο πομποδέκτη είναι παθητικά, ζωνοπερατά και έχουν τη γενική μορφή του παρακάτω σχήματος. 
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Σχήμα 26 : Χαρακτηριστική ζωνοπερατού φίλτρου
Ως απώλεια διάδοσης (Insertion Loss) του φίλτρου ορίζεται το μέτρο της συνάρτησης μεταφοράς του, |Η(Χ)|, στην κεντρική συχνότητα fC ενώ, ως εύρος ζώνης 3dB, ΒW, (3dΒ bandwidth), η διαφορά των συχνοτήτων στις οποίες το |Η(f)| είναι κατά 3dΒ μικρότερο από το |Η(fc)|. Οι παραπάνω συχνότητες οριοθετούν τη ζώνη διέλευσης του φίλτρου. Ο λόγος της κεντρικής συχνότητας προς το εύρος ζώνης ονομάζεται συντελεστής ποιότητας Q = fc/ΒW και αποτελεί μέτρο της επιλεκτικότητας ενός φίλτρου. Τέλος, το πόσο "απότομο" είναι ένα φίλτρο, εκτός της ζώνης διέλευσης, καθορίζεται από την απόρριψη που αυτό επιτυγχάνει σε μία απόσταση Δf από την κεντρική συχνότητα, σύμφωνα με τις εκάστοτε προδιαγραφές.
Τα φίλτρα του πομποδέκτη έχουν διαφορετικό ρόλο, που εξαρτάται από τη θέση τους στις αλυσίδες πομπού και δέκτη. Συγκεκριμένα, ο βασικός σκοπός του ΙF φίλτρου στον πομπό είναι ο φασματικός περιορισμός του σήματος εξόδου του διαμορφωτή. Η ανάγκη αυτή προκύπτει από το γεγονός ότι διατίθεται περιορισμένο εύρος ζώνης σε ένα ασύρματο σύστημα, σύμφωνα με τους διεθνείς κανονισμούς διαχείρισης ραδιοφάσματος του FCC. Για παράδειγμα, αν το σχήμα διαμόρφωσης που χρησιμοποιείται είναι QΡSΚ συνολικού ρυθμού 1/Τb, το ΙF φίλτρο έχει εύρος ζώνης ίσο με 1/Tb, ώστε να απορριφθούν όλοι οι λοβοί, εκτός του κύριου, που φέρει το μεγαλύτερο μέρος της φασματικής πληροφορίας .
Το RF φίλτρο του πομπού χρησιμοποιείται κατά κύριο λόγο για την επιλογή της άνω πλευρικής στην έξοδο του μίκτη, καθώς και την απόρριψη αρμονικών (spurious) και τυχόντων παραγώγων που προκύπτουν από τη διαδικασία της μίξης. Αυτό είναι ιδιαίτερα σημαντικό σε full duplex συστήματα, όπου ενδεχομένως τα ανεπιθύμητα προϊόντα της μίξης να εμφανιστούν εντός της ζώνης λήψης. Σε τέτοια συστήματα, το φίλτρο συντελεί στην απομόνωση της ζώνης εκπομπής από τη ζώνη λήψης. Επειδή, τόσο μεταξύ των ζωνών αυτών, όσο και μεταξύ της άνω και κάτω πλευρικής υπάρχει ικανός διαχωρισμός στη συχνότητα, δεν υφίσταται ανάγκη για πολύ επιλεκτικό RF φίλτρο στον πομπό. Προς αυτήν την κατεύθυνση συμβάλλει και το γεγονός ότι η ακριβής επιλογή του φάσματος εκπομπής έχει πραγματοποιηθεί στο ΙF φίλτρο. 

Το RF φίλτρο στο δέκτη καταρχήν καθορίζει τη ζώνη λήψης και περιορίζει το θόρυβο που εισέρχεται στο σύστημα από την κεραία. Επίσης, η ύπαρξη του είναι αναγκαία, ώστε να απορρίπτεται η συμμετρική συχνότητα (είδωλο) της fRF ως προς την fLO, δηλαδή η fLO - fRF ,πριν αυτή εισέλθει στον κάτω μετατροπέα. Αυτό συμβαίνει, διότι, αν η συγκεκριμένη συχνότητα πολλαπλασιαστεί με την fLO η κάτω πλευρική που θα προκύψει θα βρίσκεται γύρω από την fIF, παρεμβάλλοντας στο επιθυμητό σήμα. Προκειμένου το RF φίλτρο να εξασθενεί σημαντικά τη συχνότητα ειδώλου, θα πρέπει η συχνότητα 2fIF να είναι αρκούντως μεγάλη.
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Σχήμα 27

Εξαιτίας της προηγούμενης λειτουργίας, το RF φίλτρο στη λήψη ονομάζεται και φίλτρο απόρριψης ειδώλου . Τέλος, στα συστήματα  full duplex το  RF φίλτρο λήψης συμβάλλει επιπρόσθετα στην απομόνωση πομπού και δέκτη.
Το ΙF φίλτρο στο δέκτη απορρίπτει την άνω πλευρική στην έξοδο του μίκτη κάτω μετατροπής, καθώς και αρμονικές και τυχόν παράγωγα που προκύπτουν.  Επιπλέον, εξαιτίας της μεγαλύτερης επιλεκτικότητας του σε σχέση με το RF φίλτρο, έχει την ικανότητα να αποκόπτει τις IF εκδοχές σημάτων παρεμβολής  που διήλθαν από αυτό και να περιορίζει ακόμα περισσότερο την ισχύ θορύβου στην είσοδο του αποδιαμορφωτή.
Κλείνοντας την παρουσίαση των φίλτρων, αξίζει να αναφερθούν τα μειονεκτήματα  που προκύπτουν από τη χρήση τους. Τα κυριότερα από αυτά είναι οι απώλειες διάδοσης που εισάγουν, επιβαρύνοντας το ισοζύγιο ισχύος του πομποδέκτη, και η παραμόρφωση που προκαλούν, λόγω του φασματικού περιορισμού που επιβάλλουν (π.χ. απώλεια σταθερότητας περιβάλλουσας).
3.2.3.1 ΦΙΛΤΡΑΡΙΣΜΑ ΔΟΡΥΦΟΡΙΚΩΝ ΣΗΜΑΤΩΝ

Η επιλογή των κατάλληλων φίλτρων RF έχει καθοριστική επίδραση στην αξιοπι​στία των δορυφορικών συστημάτων επικοινωνιών, αφού τα φίλτρα RF καθορίζουν κατά κύριο λόγο το εύρος ζώνης θορύβου των δεκτών, ενώ ενδεχόμενη κακή επιλο​γή ή σχεδίαση των φίλτρων RF μεταφράζεται σε παραμόρφωση των δορυφορικών σημάτων με δυσμενή επίπτωση στην αξιοπιστία του αντίστοιχου συστήματος. Το φιλτράρισμα των δορυφορικών σημάτων γίνεται στους επίγειους σταθμούς και στον αναμεταδότη με στόχο, κατά περίπτωση, την ικανοποίηση των διεθνών προδιαγρα​φών που αφορούν τις ραδιοσυχνότητες, την απόρριψη του εκτός ζώνης θορύβου και την καταστολή των παρεμβολών από φασματικά γειτονικούς διαύλους.
Για τη μελέτη των επιπτώσεων του RF φιλτραρίσματος στις δορυφορικές επικοι​νωνίες, εξετάζεται η περίπτωση QPSK σημάτων η οποία με κατάλληλη τροποποίη​ση καλύπτει και άλλες περιπτώσεις ψηφιακών σημάτων. To QPSK σήμα γράφεται στη μορφή
[image: image107.png]c(t) = ARe{m (Dexp(jo .t + y)} + AIm{m (Dexp(jo.t + y)}



       (3.30)
όπου mc(t) και mS(t) τα δύο σήματα βασικής ζώνης που διαμορφώνονται ορθογώνια. Το φέρον σήμα c(t) έχει περιβάλλουσα
[image: image108.png]r(t)= Alm? )+ m? (0]



                               (3.31)

Αγνοώντας την ύπαρξη του ζωνοπερατού θορύβου, ας υποτεθεί ότι το δορυφορι​κό σήμα c(t) φιλτράρεται από ζωνοπερατό φίλτρο περί τη φέρουσα συχνότητα ωC με συνάρτηση μεταφοράς HRF(ω) και αντίστοιχη κρουστική απόκριση hRF(t). Τότε, το φιλτραρισμένο δορυφορικό σήμα c(t) προκύπτει ως συνέλιξη των c(t) και hRF(t), δηλαδή
[image: image109.png]&(t) = ARe{rn ()exp(jo t+y)}+ Alm{rh, () exp(jot+y)}

dmov

(0= [ m (-Dexp(-jo, 0, (d g=ciis



          (3.32)
Από τη σχέση 3.30, προκύπτει ότι τα σήματα βασικής ζώνης που διαμορφώνουν τις ορθογώνιες συνιστώσες του δορυφορικού φέροντος παραμορφώνονται λόγω του φιλτραρίσματος. Τα σήματα βασικής ζώνης mc(t) και ms(t) που προκύπτουν έχουν φάσμα, αντίστοιχα
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                   (3.33)
όπου Mc(ω) και Ms(ω) τα φάσματα των σημάτων βασικής ζώνης mc(t) και ms(t), αντίστοιχα, και Hlp(ω) η συνάρτηση μεταφοράς του βαθυπερατού φίλτρου που προ​κύπτει από τη φασματική μετατόπιση κατά ωc του ζωνοπερατού φίλτρου HRF(ω). To φάσμα του φιλτραρισμένου σήματος ĉ(t) προκύπτει
[image: image111.png]$.(w) :ATZ{]ML_(m+mL )f +‘M(m+m‘,)‘: N0, )|1 Vo, )r}



  (3.34)

Το βασικό συμπέρασμα που εξάγεται από τα προηγούμενα είναι ότι το RF φιλ​τράρισμα του δορυφορικού σήματος ισοδυναμεί με βαθυπερατό φιλτράρισμα των αντίστοιχων σημάτων βασικής ζώνης από την ολισθημένη κατά συχνότητα εκδοχή του φίλτρου RF. Η προσοχή, λοιπόν, κατά τη σχεδίαση των φίλτρων RF της βαθμί​δας εισόδου του αναμεταδότη επικεντρώνεται στο εύρος ζώνης διέλευσης που πρέ​πει να είναι αρκετό ώστε να μην επιφέρει καταπίεση του κύριου φασματικού μέρους των σημάτων βασικής ζώνης. Στο σχήμα 28, φαίνεται η επίδραση του RF φιλτραρί​σματος από φίλτρα Chebyshev σε QPSK σήματα. Είναι επιθυμητή η φασματική καταπίεση των δευτερευόντων λοβών του φάσματος του QPSK σήματος χωρίς να επηρεάζεται ο κύριος λοβός. Αν το εύρος διέλευσης του φίλτρου BRF είναι μικρότε​ρο του 2/Ts, είναι ενδεχόμενο να επηρεασθεί και ο κύριος λοβός, με συνέπεια την αισθητή πλέον παραμόρφωση των ορθογωνίων συνιστωσών του QPSK σήματος. Η παραμόρφωση αυτή αποτελεί το τίμημα για τη μείωση της ισχύος θορύβου που διέρχεται από το φίλτρο.
Η επίδραση του φιλτραρίσματος γίνεται κατανοητή, αν συγκριθεί η μορφή των ορθογωνίων σημάτων βασικής ζώνης πριν και μετά τη διέλευση τους από το ζωνοπερατό φίλτρο. Αν για τη μορφοποίηση των ψηφίων πληροφορίας χρησιμοποιού​νται παλμοί NRZ, τότε τα σήματα βασικής ζώνης mc(t) και ms(t) είναι της μορφής
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                                (3.35)
Από τις σχέσεις (3.30) έως (3.33) προκύπτει ότι η έξοδος του ζωνοπερατού φίλτρου είναι σήμα QPSK της μορφής
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     (3.36)
όπου 
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 η φιλτραρισμένη εκδοχή του παλμού NRZ με μετασχηματισμό Fourier
[image: image115.png]P(0) = P(@)H (0 +0,)



                               (3.37)
Η παραμορφωτική επίδραση του φιλτραρίσματος RF γίνεται εμφανής, όταν
[image: image116.png]By T, <2



                                               (3.38)
όπου BRF το εύρος ζώνης του φίλτρου ραδιοσυχνοτήτων της βαθμίδας εισόδου του αναμεταδότη. Η παραμόρφωση των παλμών στην περίπτωση αυτή εμφανίζεται ως στρογγύλευση των παλμών και παράταση της διάρκειας τους. Επομένως, εκτός από μείωση της ενέργειας ψηφίου και για τις δύο ορθογώνιες ακολουθίες, εμφανίζεται
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Σχήμα 28 : Επίδραση του RF φιτλραρίσματος σε QPSK σήματα.

και διασυμβολική παρεμβολή λόγω της χρονικής επέκτασης των παλμών. Η χειρο​τέρευση της ΒΕΡ, λόγω του φιλτραρίσματος και των συνεπαγομένων δυσμενών συνεπειών του στη μορφή των παλμών, φαίνεται στο σχήμα 29. Είναι φανερό ότι, ενώ ο σκοπός του RF φιλτραρίσματος είναι η μείωση του θορύβου που εισέρχεται στο τηλεπικοινωνιακό σύστημα και η καταπίεση των φασματικών ουρών, η παρα​μόρφωση που αναπόφευκτα εισάγεται οδηγεί σε χειροτέρευση της πιθανότητας λά​θους. Για να αντιμετωπισθεί η χειροτέρευση αυτή, πρέπει να αυξηθεί η ισχύς του φέροντος. Το γεγονός αυτό επιβεβαιώνει ότι η βελτίωση της ψηφιακής απόδοσης ενός τηλεπικοινωνιακού διαύλου σε bps/Hz, που επιτυγχάνεται με τη μείωση του εύρους ζώνης ραδιοσυχνοτήτων BRF, έχει ως αντιστάθμισμα την ανάγκη αύξησης της ισχύος του φέροντος για να αντιμετωπισθεί η χειροτέρευση της αξιοπιστίας.
Ένα άλλο μειονέκτημα της επιλογής στενότερων φίλτρων RF είναι και η απώλεια της ιδιότητας της σταθερής περιβάλλουσας που πρέπει να διαθέτουν τα δορυφορικά σήματα. Ένα QPSK σήμα, όπως αυτό της (3.28), πριν διέλθει από το φίλτρο RF έχει περιβάλλουσα που διατηρείται χρονικά σταθερή, υπό την προϋπόθεση ότι για τη δημιουργία των ορθογωνίων σημάτων βασικής ζώνης mc(t) και ms(t) χρησιμοποιού​νται μορφοποιητικοί παλμοί NRZ.
Μετά τη διέλευση του QPSK σήματος από το φίλτρο RF, η περιβάλλουσα του σήματος που προκύπτει είναι
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              (3.39)

που δεν έχει εξασφαλισμένη σταθερότητα.
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Σχήμα 29 : Χειροτέρευση της επίδοσης PSK σημάτων λόγω φιλτραρίσματος.

3.2.4  Ενισχυτής ισχύος

Ο ενισχυτής ισχύος (Power Amplifier,PA) είναι το τελευταίο στοιχείο της αλυσίδας του πομπού. Ο ρόλος του είναι η ενίσχυση του διαμορφωμένου RF σήματος, πριν αυτό οδηγηθεί, μέσω του διπλέκτη, στην κεραία για να εκπεμφθεί. Ως κέρδος (Gain) του PA (σε dB) ορίζεται η διαφορά της ισχύος εξόδου, POUT(dBm), από την ισχύ εισόδου, PIN σε (dBm). Το κέρδος του PA καθορίζεται από την ευαισθησία του δέκτη στο άλλο άκρο, σε συνδυασμό με τις προδιαγραφές κάλυψης του ασύρματου συστήματος και το κέρδος της χρησιμοποιούμενης κεραίας. Συνήθως, για την επίτευξή ικανοποιητικού κέρδους, απαιτείται ο ενισχυτής να αποτελείται από περισσότερες της μίας ενισχυτικές βαθμίδες, ανάμεσα στις οποίες υπάρχουν προσαρμοστικές διατάξεις, με στόχο τη μέγιστη μεταβίβαση ισχύος από τη μία στην άλλη. Κάθε ενισχυτική βαθμίδα αποτελείται από ένα τρανζίστορ σε κατάλληλη συνδεσμολογία(π.χ. κοινού εκπομπού) και το κύκλωμα πόλωσης αυτού. Στην πράξη χρησιμοποιούνται τόσο διπολικά τρανζίστορ( BJT) , όσο και τρανζίστορ επίδρασης πεδίου (FET) , με τα τελευταία να βρίσκουν εκτεταμένες εφαρμογές σε υψίσυχνα συστήματα (1-20GHz) , όπως λ.χ. στις μικροκυματικές ζεύξεις και στα ραντάρ.


Όπως σε όλες τις διατάξεις που περιγράφηκαν έως τώρα, η γραμμική σχέση μεταξύ POUT και PIN  παύει να ισχύει στον PA , αν η PIN αυξηθεί πέρα από ένα ορισμένο σημείο. Ο λόγος είναι ότι τα τρανζίστορ του ενισχυτή δε λειτουργούν γραμμικά, αν η ισχύς των σημάτων στην είσοδό τους ξεπεράσει ένα άνω όριο που ορίζεται από τον κατασκευαστή τους. Πέρα από αυτό το όριο , ενώ η ισχύς εισόδου αυξάνεται, το κέρδος των τρανζίστορ μειώνεται, με συνέπεια τη σταδιακή σταθεροποίηση της ισχύος εξόδου του ενισχυτή (κορεσμός). Η χαρακτηριστική ισχύος του PA έχει λοιπόν τη μορφή του σχήματος 30 και κατά τον ίδιο τρόπο ορίζονται στον ενισχυτή τα μεγέθη PIN,1dBcomp και POUT,1dBcomp.
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Σχήμα 30 : Χαρακτηριστική ισχύος του PA

Η γραμμικότητα του PA είναι μία σημαντική παράμετρος λειτουργίας του ασύρματου συστήματος. Καταρχήν, όταν ο PA λειτουργεί κοντά στο σημείο συμπίεσής του και πέρα από αυτό, δημιουργεί έντονες αρμονικές, οι οποίες πιθανόν να παρεμβάλλουν στο εύρος ζώνης  άλλων χρηστών. Επιπλέον σε διατάξεις που περιλαμβάνουν πολλά κανάλια εκπομπής πολυπλεγμένα στο ίδιο φέρον, η μη γραμμική λειτουργία του PA εισάγει προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης, τα οποία παραμορφώνουν το τελικό σήμα εκπομπής. Εξάλλου, σε σχήματα διαμόρφωσης ευάλωτα στο φιλτράρισμα(όπως η QPSK), η έντονη διακύμανση της περιβάλλουσας του φιλτραρισμένου διαμορφωμένου σήματος, προκαλεί, μετά τη μη γραμμική ενίσχυση, φασματική εξάπλωση(παραμόρφωση) του σήματος πληροφορίας από την άλλη, όταν οι ενισχυτές ισχύος λειτουργούν στον κόρο, παρουσιάζουν υψηλή απόδοση ισχύος. Η απόδοση ισχύος του ΡΑ είναι ο λόγος της ισχύος εξόδου του προς την ισχύ που καταναλώνει ο ίδιος .Σε συστήματα με περιορισμό στην ισχύ όπως π.χ. ένας δορυφορικός αναμεταδότης, η λειτουργία του ΡΑ στον κόρο είναι επιθυμητή, ώστε να επιτευχθεί το απαραίτητο κέρδος με τη διαθέσιμη ισχύ τροφοδοσίας. Σε αυτά τα συστήματα λαμβάνεται μέριμνα ώστε,  είτε να χρησιμοποιούνται σχήματα διαμόρφωσης ανθεκτικά στη μη γραμμική ενίσχυση (FSK), είτε να τοποθετείται πριν η μετά τον ΡΑ κατάλληλο κύκλωμα που να αντισταθμίζει τη μη γραμμικότητα.

Ενισχυτής Χαμηλού Θορύβου

Το σήμα που συλλαμβάνεται από την κεραία ενός τερματικού ασύρματων επικοινωνιών είναι αρκετά εξασθενημένο λόγω απωλειών διάδοσης. Συνεπώς είναι αναγκαία η άμεση ενίσχυση του πριν οδηγηθεί στις επόμενες βαθμίδες του δέκτη για να εξαχθεί η πληροφορία που περιέχει. Τον ρόλο αυτόν επιτελεί ο RF Ενισχυτής Χαμηλού Θορύβου(Low Noise Amplifier, LNA), ο οποίος ουσιαστικά αποτελεί την πρώτη βαθμίδα της αλυσίδας του δέκτη. Παράλληλα όπως υπονοεί το όνομά του, στο στάδιο σχεδίασης του LNA λαμβάνεται ιδιαίτερη μέριμνα, ώστε ο θόρυβος που εισάγει κατά τη λειτουργία του να είναι όσο το δυνατόν μικρότερος, καθιστώντας τον δέκτη ελάχιστα θορυβώδη, και επομένως αξιόπιστο.

Όπως είναι γνωστό από τη θεωρία περί θορύβου στα ηλεκτρικά κυκλώματα, ο συντελεστής θορύβου, (Noise Factor,F ) - ή εικόνα θορύβου (Noise Figure,NF) όταν εκφράζεται σε dB- αποτελεί ένα μέτρο του πόσο θορυβώδες είναι ένα δίκτυο και παριστάνει τη χειροτέρευση του σηματοθορυβικού λόγου από την είσοδο στην έξοδό του. Στην περίπτωση που το δίκτυο αποτελείται από πολλές βαθμίδες προσαρμοσμένες μεταξύ τους, με κέρδη ισχύος Gi και συντελεστές θορύβου Fi, ο ολικός συντελεστής θορύβου F δίνεται από την παρακάτω σχέση:
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                   (3.40)

Από την παραπάνω σχέση προκύπτει ότι αν το κέρδος ης πρώτης βαθμίδας είναι αρκετά μεγάλο (π.χ. ενισχυτική βαθμίδα), οι όροι που έπονται του πρώτου, μπορούν να αγνοηθούν σε σχέση με αυτόν και προσεγγιστικά ισχύει F
[image: image122.wmf]@

F1.Σε αυτήν την περίπτωση η πρώτη βαθμίδα καθορίζει το FΟΛ, και εάν αυτή είναι ελάχιστα θορυβώδεις τότε ολόκληρο το δίκτυο χαρακτηρίζεται από χαμηλό συντελεστή θορύβου. Επομένως γίνεται φανερό ότι η τοποθέτηση ενός LNA με υψηλό κέρδος  (π.χ. 20dB) και χαμηλό συντελεστή θορύβου (π.χ. 2dB) στην είσοδο ενός τηλεπικοινωνιακού δέκτη εξασφαλίζει ένα χαμηλό συνολικό συντελεστή θορύβου στην αλυσίδα λήψης μέχρι τον αποδιαμορφωτή. Επειδή F=(SNR)IN/(SNR)OUT, ο σηματοθορυβικός λόγος στην είσοδο του αποδιαμορφωτή είναι μόνο λίγα dB χαμηλότερος απο εκείνον στην είσοδο  του δέκτη. Ο παραπάνω σηματοθορυβικός λόγος είναι άμεσα συνδεδεμένος με την αξιοπιστία του δέκτη(π.χ. με την BEP σε ψηφιακά συστήματα), και ως εκ τούτου, γίνεται φανερή η συμβολή της σωστής σχεδίασης του LNA σε αυτή. Εξάλλου αφού ο συντελεστής θορύβου του LNA, αποτελεί μία καλή προσέγγιση του αντίστοιχου συντελεστή ολόκληρης της αλυσίδας λήψης, επηρεάζει σημαντικά και την ευαισθησία του δέκτη. Πράγματι από τη σχέση:
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διαπιστώνεται ότι με δεδομένα το εύρος ζώνης B του συστήματος και τον ελάχιστο σηματοθορυβικό λόγο στην είσοδο του αποδιαμορφωτή 
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, για μικρή εικόνα θορύβου NF είναι εφικτή η εξαγωγή πληροφορίας από χαμηλά επίπεδα σήματος με την επιθυμητή αξιοπιστία. Κάτι τέτοιο είναι ζωτικής σημασίας για τα συστήματα ασύρματων επικοινωνιών, που περιορίζονται σε μεγάλο βαθμό από την ισχύ, όπως τα δορυφορικά συστήματα.

Ένα άλλο ζήτημα που αφορά τη σχεδίαση του LNA είναι η επίτευξη της γραμμικότητάς του. Καθώς είναι αρκετά σύνηθες το λαμβανόμενο σήμα να συνοδεύεται από ισχυρές παρεμβολές, ενδεχόμενη μη γραμμικότητα του ενισχυτή θα δημιουργήσει προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης τρίτης τάξης, τα οποία πιθανόν να εμφανιστούν εντός της ζώνης διέλευσης του RF φίλτρου, όπως φαίνεται στο παρακάτω σχήμα. Στην περίπτωση αυτή τέτοια προϊόντα συνοδεύουν το σήμα μέχρι τον αποδιαμορφωτή, δυσχεραίνοντας την αποδιαμόρφωση και μειώνοντας έτσι την αξιοπιστία του συστήματος. Επομένως είναι αναγκαίο, ο LNA  να λειτουργεί στη γραμμική περιοχή, αρκετά μακριά από το σημείο συμπίεσής του.
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Σχήμα 31 : Μη γραμμική ενίσχυση LNA
Οι ενισχυτές χαμηλού θορύβου που χρησιμοποιούνται περισσότερο είναι οι παραμετρικοί ενισχυτές και οι ενισχυτές τύπου GaAsFET. Χαρακτηρίζονται από πολύ χαμηλή θερμοκρασία θορύβου , ιδιαίτερα οι ενισχυτές GaAsFET που επιπρόσθετα είναι χαμηλού κόστους και παρέχουν αξιοπιστία και ευστάθεια. Για τους λόγους αυτούς χρησιμοποιούνται σε επίγειους σταθμούς που εξυπηρετούν αποκλειστικά λήψη σημάτων.

Ο παραμετρικός ενισχυτής αποτελείται από δύο συντονισμένα κυκλώματα στις συχνότητες ω1 και ω2 που συζευγνύονται μεταξύ τους μέσω πυκνωτή varactor  που εμφανίζει χωρητικότητα ημιτονοειδούς μορφής με συχνότητα:
                     ωp=ω1+ω2                                                   (3.42)

Όπως φαίνεται και στο παρακάτω σχήμα, ο κυκλοφορητής δρομολογεί το προς ενίσχυση σήμα από τη θύρα 1 στο συντονισμένο κύκλωμα της θήρας 2.το σήμα ενισχυμένο οδηγείται από τη θύρα 2 στη θύρα 3 που είναι η έξοδος του παραμετρικού ενισχυτή. Ο παραμετρικός ενισχυτής λειτουργεί ως ενισχυτής αρνητικής αντίστασης. Η ισοδύναμη θερμοκρασία θορύβου του παραμετρικού ενισχυτή προσεγγίζεται από τη σχέση:

                             Tp=(ω1/ω2)Tv                                                  (3.43)
Όπου Tv η θερμοκρασία λειτουργίας του varactor. Η συχνότητα ωp μπορεί να φτάσει την τιμή των 350*109rad/sec, ενώ η ισοδύναμη θερμοκρασία θορύβου ελέγχεται μέσω της παραμέτρου Tv.

Μη γραμμική λειτουργία ενισχυτών

Η καμπύλη εισόδου εξόδου ενός ενισχυτή φαίνεται στο παρακάτω σχήμα. Διακρίνονται τρεις περιοχές λειτουργίας. Η γραμμική περιοχή, η μη γραμμική περιοχή στο εύρος της οποίας η ισχύς εξόδου αυξάνεται αλλά όχι ανάλογα προς την ισχύ εισόδου, και η περιοχή κόρου όπου η ισχύς εξόδου είναι σταθερή, ανεξάρτητη της στάθμης της ισχύος εισόδου. Στην περίπτωση ενιαίων δορυφορικών σημάτων διαμορφωμένων κατά γωνία, η ύπαρξη της μη γραμμικής περιοχής και της περιοχής κόρου περιορίζει την ισχύ εξόδου χωρίς να επιφέρει παραμόρφωση. Όμως όταν το προς ενίσχυση σήμα αποτελείται από πολλά επιμέρους κανάλια όπως για παράδειγμα τα σήματα FDMA , η ύπαρξη της μη γραμμικής περιοχής έχει δυσμενής επιπτώσεις καθώς δημιουργούνται προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης σε φέρουσες συχνότητες που είναι γραμμικός συνδυασμός των φερουσών των επιμέρους καναλιών. Δυο βασικά μεγέθη που βασίζονται με τη λειτουργία ενός ενισχυτή είναι η ισχύς κόρου και το περιθώριο ισχύος  .Η ισχύς κόρου όταν αναφέρεται στην είσοδο ενός ενισχυτή, είναι η ισχύς εισόδου που οδηγεί τον ενισχυτή στον κόρο, ενώ όταν αναφέρεται στην έξοδο είναι η μέγιστη ισχύς που μπορεί να αποδώσει ο ενισχυτής. Τα περιθώρια ισχύος στην είσοδο και την έξοδο ορίζονται αντίστοιχα από τις σχέσεις:

BOi=10log10(Pi/Pisat)                                        (3.44)

BOo=10log10(Po/Posat)                                       (3.45)

Όπου Pi και Pο η ισχύς εισόδου και εξόδου του ενισχυτή και Pisat και Posat  οι αντίστοιχες τιμές της ισχύος κόρου.

Τα προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης που δημιουργούνται όταν ο ενισχυτής ενισχύει πολλαπλά σήματα επιδρούν ως παρεμβολές στο σήμα εξόδου, εφόσον οι παράγωγες συχνότητες βρίσκονται μέσα στο εύρος ζώνης του. Για τον περιορισμό των γινομένων ενδοδιαμόρφωσης, οι ενισχυτές πρέπει να λειτουργούν με αρκετό περιθώριο ισχύος, το μέγεθος του οποίου εξαρτάται από την ελάχιστη τιμή της ισχύος εκπομπής του επίγειου σταθμού ή του δορυφορικού αναμεταδότη, το πλήθος των επιμέρους καναλιών και τη μορφή της χαρακτηριστικής του ενισχυτή. Για να μελετηθούν οι επιπτώσεις της μη γραμμικής ενίσχυσης, ας θεωρηθεί ως είσοδος σε μη γραμμικό ενισχυτή το σήμα:
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Στην ανώτερο σχέση ωc είναι η φέρουσα συχνότητα στην οποία πραγματοποιείται η ενίσχυση, Δ(t) η μεταβολή της περιβάλλουσας, ανεπιθύμητη προκειμένου περί σημάτων διαμορφωμένων κατά γωνία, και θ(t) η διαμόρφωση γωνίας που έχει ενσωματωθεί στο φέρον. Η μη γραμμική λειτουργία ενός ενισχυτή περιγράφεται συνήθως μέσω δύο συναρτήσεων κέρδους, του κέρδους AM/PM,φ(x),και του κέρδους AM/AM,g(x), που προσδιορίζουν κατά ποιο τρόπο οι μεταβολές του πλάτους του σήματος εισόδου επηρεάζουν τη γωνία και το πλάτος του σήματος εξόδου. Με βάση τα προηγούμενα το σήμα εξόδου του ενισχυτή λόγο της μη γραμμικής σχέσης μεταξύ εισόδου και εξόδου περιγράφεται από τη σχέση:
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Στην παραπάνω σχέση λόγο της AM/PM μετατροπής εισάγεται θόρυβος φάσης που εκφράζεται μέσω του όρου 
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 και οφείλεται στις ανεπιθύμητες διαταραχές της περιβάλλουσας του σήματος εισόδου. Το σημαντικό αυτό πρόβλημα υπερπηδάται με τοποθέτηση ζωνοπερατού περιοριστή πριν από τον ενισχυτή με στόχο την σταθεροποίηση του πλάτους του προς ενίσχυση σήματος. Οι  διαταραχές του πλάτους του σήματος εισόδου οφείλονται στο θόρυβο του δίαυλου και των βαθμίδων επεξεργασίας που προηγούνται του ενισχυτή. Στην περίπτωση που η ισχύς εξόδου του περιοριστή δεν είναι αρκετή ώστε να οδηγήσει τον ενισχυτή, είναι αναγκαία η μεσολάβηση προενισχυτή, με αποτέλεσμα την αναπόφευκτη εισαγωγή θορύβου φάσης, στο τελικό σήμα εξόδου.

Είναι φανερό από τα προηγούμενα ότι λόγο των μετατροπών AM/PM και AM/AM, η μη γραμμική ενίσχυση οδηγεί σε φασματική διεύρυνση και συνεπώς τείνει να αναιρέσει τον περιορισμό του φάσματος που επιτυγχάνεται μέσω των φίλτρων. Σε φασματική διεύρυνση οδηγεί επίσης και η επίδραση του ζωνοπερατού περιοριστή πλάτους που ενδεχομένως προηγείται του ενισχυτή.

Το μη γραμμικό πρότυπο ενίσχυσης που περιγράφτηκε παραπάνω εκτείνεται και στην περίπτωση ενισχυτών σε διαδοχή. Αν οι δύο γραμμικοί ενισχυτές που έχουν συνδεθεί σε διαδοχή έχουν χαρακτηριστικά AM/PM και AM/AM gi(x) και φi(x), i=1,2, αντίστοιχα, τα συνολικά κέρδη AM/PM και AM/AM προκύπτουν από τις σχέσεις:

 g(x)=g2(g1(x))                                    (3.48)

και

φ(x)=φ2(g1(x))+φ1(x)                              (3.49)

Οι ανωτέρω σχέσεις έχουν εφαρμογή και στην περίπτωση συνδυασμού περιοριστή πλάτους και μη γραμμικού ενισχυτή. Στην περίπτωση αυτή στην οποία το πλάτος του σήματος εισόδου στο μη γραμμικό ενισχυτή έχει σταθεροποιηθεί, δεν προκύπτει AM/PM μετατροπή, ενώ και η περιβάλλουσα της εξόδου είναι σταθερή, ανεξάρτητα από το αν ο ενισχυτής έχει οδηγηθεί στον κόρο η όχι.


Στην περίπτωση κατά την οποία δεν προηγείται σταθεροποίηση του πλάτους, αποφεύγεται η λειτουργία του ενισχυτή η της αλυσίδας ενισχυτών στην περιοχή κόρου, ώστε να αποφευχθεί η  AM/PM μετατροπή. Το σήμα εισόδου στον ενισχυτή είναι η φιλτραρισμένη εκδοχή του φέροντος, και μπορεί να έρθει στην μορφή:
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Το πλάτος του x(t) είναι:
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και δεν είναι σταθερό. Θεωρώντας ότι δεν υπάρχει AM/PM μετατροπή και λαμβάνοντας υπόψη μόνο την AM/ΑM μετατροπή, η έξοδος του ενισχυτή προκύπτει:
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όπου:
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Συνεπώς οι ανεξάρτητες μεταξύ τους φιλτραρισμένες συνιστώσες 
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 του σήματος εισόδου x(t) λόγω της AM/ΑM μετατροπής, τροποποιούνται σε fc(t) και fs(t) στο σήμα εξόδου y(t).Δημιουργείται δηλαδή παρεμβολή της μιας στην άλλη. Η τροποποίηση αυτή, αντίστοιχη της ποίας πραγματοποιείται και κατά το ζωνοπερατό περιορισμό πλάτους αντιστοιχεί σε φασματική διαπλάτυνση που εκδηλώνεται ως αποκατάσταση των πλευρικών λοβών. Εφόσον ο ενισχυτής λειτουργεί στην γραμμική περιοχή λειτουργίας, ισχύει:
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Τότε οι ορθογώνιες συνιστώσες του σήματος εξόδου προκύπτουν  ανάλογες προς τις ορθογώνιες συνιστώσες του σήματος εισόδου, και, συνεπώς, δεν δημιουργείται παρεμβολή του ενός ορθογώνιου καναλιού στο άλλο. Στην περίπτωση που ο ενισχυτής λειτουργεί στις παρυφές της μη γραμμικής περιοχής, υπάρχει μερική αποκατάσταση των πλευρικών λοβών που είχαν καταπιεστεί λόγω του RF φιλτραρίσματος. Το αποτέλεσμα αυτό πρέπει να λαμβάνεται σοβαρά υπόψη, όταν οι παρεμβολές γειτονικών διαύλων έχουν ιδιαίτερη σημασία για τη δορυφορική ζεύξη.

Η μη γραμμική συμπεριφορά ενός ενισχυτή μπορεί να αντισταθμιστεί, αν πριν η μετά από αυτό τοποθετηθεί κύκλωμα με κατάλληλα χαρακτηριστικά ώστε ο συνδυασμός των δύο να αποκτήσει γραμμική συμπεριφορά.

3.3  ΔΙΑΜOΡΦΩΣΗ ΑΠΟ ΨΗΦΙΑΚΑ ΣΗΜΑΤΑ

Τα σύγχρονα συστήματα δορυφορικών επικοινωνιών σε πολύ μεγάλο ποσοστό διαχειρίζονται ψηφιακής μορφής σήματα, δηλαδή σήματα που απαρτίζονται από ακολουθίες δυαδικών ψηφίων. Στο τμήμα εκπομπής ενός επίγειου σταθμού, η ακολουθία των ψηφίων πληροφορίας διαμορφώνει το υψίσυχνο φέρον της προς τα άνω ζεύξης. Στο τμήμα λήψης του επίγειου σταθμού γίνεται η αποδιαμόρφωση του διαμορφωμένου σήματος της προς τα κάτω ζεύξης με στόχο την αξιόπιστη αναπαραγωγή της αρχικής ακολουθίας ψηφίων πληροφορίας. Ενώ στις αναλογικές επικοινωνίες στόχος του τηλεπικοινωνιακού συστήματος είναι η πιστή αναπαραγωγή του αναλογικού σήματος, στις ψηφιακές επικοινωνίες ο στόχος είναι η σωστή απόφαση για τα ψηφία πληροφορίας από τα οποία αποτελείται το ψηφιακό σήμα. Η διαφοροποίηση αυτή ως προς το στόχο διευκολύνει τη λειτουργία του συστήματος λήψης και αυξάνει σημαντικά την αξιοπιστία ενός ψηφιακού συστήματος επικοινωνιών σε σχέση με ένα αντίστοιχο αναλογικό σύστημα. Τα σημαντικά πλεονεκτήματα που προσφέρουν οι ψηφιακές επικοινωνίες είναι :

1. Υψηλή αξιοπιστία, ευστάθεια και προσαρμοστικότητα στη διαρκή εξέλιξη της τεχνολογίας των ολοκληρωμένων κυκλωμάτων.

2. Αποθήκευση και επαναχρησιμοποίηση των ψηφιακών σημάτων με αξιοπιστία και ταχύτητα ώστε να αίρονται οι δυσαρμονίες μεταξύ διαφορετικών συστημάτων.

3. Ελάττωση της δυσμενούς επίδραση του θορύβου με χρήση επαναληπτών.

4. Ευελιξία στην ικανοποίηση των προδιαγραφών μιας ζεύξης με ανταλλαγή εύρους ζώνης συχνοτήτων και ισχύος του σήματος.

5. Ευκολία πολύπλεξης και σηματοδοσίας.

6. Κωδικοποίηση για διόρθωση λαθών και κρυπτογράφηση για την ασφάλεια των επικοινωνιών.

7. Αρθρωτή υλοποίηση που προσφέρει τη δυνατότητα αναβάθμισης και την ευκολία ενσωμάτωσης νέων υπηρεσιών.

Τα πλεονεκτήματα αυτά έχουν καταστήσει τις ψηφιακές επικοινωνίες κύριο τρόπο μετάδοσης σημάτων, τόσο στις δορυφορικές επικοινωνίες όσο και στο σύνολο των τηλεπικοινωνιακών εφαρμογών.

3.3.1  ΟΡΘΟΓΩΝΙΚΗ ΜΕΤΑΛΛΑΓΗ ΜΕΤΑΤΟΠΙΣΗΣ ΦΑΣΗΣ (QPSK)

Α) Θεωρία για QPSK

Αυτή η διάταξη διαμόρφωσης χαρακτηρίζεται από το γεγονός ότι η πληροφορία που μεταφέρεται από το μεταδιδόμενο σήμα εμπεριέχεται στη φάση. Συγκεκριμένα, σε μια κυματομορφή ορθογωνικής μεταλλαγής μετατόπισης φάσης (quadriphase – shift keying, QPSK) , η φάση του φέροντος λαμβάνει μια από τις τέσσερις δυνατές τιμές, π/4, 3π/4, 5π/4 και 7π/4, όπως φαίνεται από :
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όπου i = 1,2,3,4, Ε  είναι η ενέργεια του μεταδιδόμενου σήματος ανά σύμβολο, Τ είναι η διάρκεια του συμβόλου και η συχνότητα του φέροντος fc ισούται με nc/T για κάποιο σταθερό ακέραιο nc. Κάθε δυνατή τιμή της φάσης αντιστοιχεί σε ένα μοναδικό ζευγάρι bit που ονομάζεται dibit. Έτσι, για παράδειγμα μπορούμε να επιλέξουμε το παραπάνω σύνολο τιμών της φάσης για να αναπαριστά το παρακάτω σύνολο dibit: 10, 00, 01, 11. 


Χρησιμοποιώντας γνωστές τριγωνομετρικές ταυτότητες μπορούμε να γράψουμε την παραπάνω σχέση ως εξής:
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όπου i = 1,2,3,4. βασισμένοι σε αυτήν την αναπαράσταση μπορούμε να κάνουμε τις παρακάτω παρατηρήσεις :

1. Υπάρχουν μόνο δύο συναρτήσεις ορθοκανονικής βάσης, φ1(t) και φ2(t) , που περιέχονται στην ανάπτυξη του si(t) και η κατάλληλη μορφή για τις φ1(t) και φ2(t) ορίζεται από τις σχέσεις :
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και


[image: image140.wmf](

)

T

t

0

,

t

f

2

sin

2

c

2

£

£

T

=

p

f

.                            (3.59)

2. Υπάρχουν τέσσερα σημεία πληροφορίας και τα αντίστοιχα διανύσματα σήματος ορίζονται από τη σχέση :
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Οι τιμές των στοιχείων των διανυσμάτων σήματος, δηλαδή si1 και si2 , είναι συγκεντρωμένες στον πίνακα που ακολουθεί. Οι δύο πρώτες στήλες αυτού του πίνακα δίνουν τα αντίστοιχα dibit και τη φάση του QPSK.

	Dibit εισόδου
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Πίνακας 3

Το διάγραμμα χώρου σημάτων για σύστημα QPSK είναι το ακόλουθο :
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Σχήμα 32 : Διάγραμμα χώρου σημάτων
Επομένως ένα σήμα QPSK χαρακτηρίζεται από το ότι έχει διδιάστατο χώρο σημάτων (δηλαδή Ν = 2) και τέσσερα σημεία πληροφορίας (δηλαδή Μ=4), όπως απεικονίζεται στο παραπάνω σχήμα.

Για να πραγματοποιήσουμε τον κανόνα απόφασης, πρέπει να χωρίσουμε το χώρο σε τέσσερις περιοχές, όπως περιγράφεται παρακάτω :

1. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s1. 

2. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s2. 

3. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s3. 

4. Το σύνολο των σημείων που είναι κοντά στο σημείο πληροφορίας με διάνυσμα σήματος s4. 

Αυτό επιτυγχάνεται χαράσσοντας τις κάθετες ευθείες που διαιρούν σε ίσα μέρη το τετράγωνο που σχηματίζεται ενώνοντας τα σημεία πληροφορίας και στη συνέχεια σημειώνοντας τις κατάλληλες περιοχές. Έτσι βρίσκουμε ότι οι περιοχές απόφασης είναι τεταρτημόρια των οποίων οι κορυφές συμπίπτουν με την αρχή των αξόνων. Αυτές οι περιοχές σημειώνονται σαν Ζ1, Ζ2, Ζ3 και Ζ4 στο σχήμα σύμφωνα με το σημείο πληροφορίας γύρω από το οποίο έχουν κατασκευαστεί.

Το λαμβανόμενο σήμα, x(t), ορίζεται από :
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όπου w(t) είναι η συνάρτηση δείγμα μιας στοχαστικής ανέλιξης λευκού θορύβου Gauss μηδενικής μέσης τιμής και πυκνότητας φάσματος ισχύος N0/2. 


Ο κανόνας απόφασης είναι απλά να υποτεθεί ότι μεταδόθηκε το s1(t) εάν το σημείο του λαμβανόμενου σήματος που αντιστοιχεί στο διάνυσμα παρατήρησης x πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ1 ή ότι μεταδόθηκε το s2(t) εάν το σημείο του λαμβανόμενου σήματος που αντιστοιχεί στο διάνυσμα παρατήρησης x πέφτει μέσα στην περιοχή Ζ2 και ούτω καθ’ εξής. Μια εσφαλμένη απόφαση θα ληφθεί εάν για παράδειγμα μεταδόθηκε το σήμα s4(t) αλλά ο θόρυβος είναι τέτοιος ώστε το σημείο λαμβανόμενου σήματος να πέφτει έξω από την περιοχή Ζ4.

Β) Συμπεριφορά QPSK στο θόρυβο


Η συμπεριφορά ενός συστήματος ψηφιακής διαμόρφωσης ως προς το θόρυβο δίδεται από την πιθανότητα λάθους ανίχνευσης συμβόλου στον δέκτη. Για την QPSK αποδεικνύεται ότι η πιθανότητα αυτή λάθους ανίχνευσης συμβόλου θα είναι :
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όπου Εb είναι η ενέργεια του ενός bit και Ν0 η φασματική πυκνότητα ισχύος του θορύβου.

Μια καλύτερη προσέγγιση της πιθανότητας λάθους στην QPSK δίνεται από την σχέση :
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Με βάση τα φασματικά χαρακτηριστικά των διαφόρων ειδών διαμόρφωσης προκύπτει η παρακάτω σχέση για το εύρος του διαύλου :


[image: image155.wmf]ï

ï

î

ï

ï

í

ì

=

MFSK

,

T

M

QAM

,

MPSK

,

T

1

W

                              (3.64)

Άρα η απόδοση του διαύλου θα είναι :
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Από την παραπάνω σχέση μπορούμε να υπολογίσουμε το εύρος του διαύλου στην περίπτωση που γνωρίζουμε τον ρυθμό μετάδοσης R (bit rate) και των αριθμό Μ των σημείων του σηματικού αστερισμού.


Ο διαμορφωτής QPSK φαίνεται στο παρακάτω σχήμα :
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Σχήμα 33 : Διαμορφωτής QPSK
όπου S είναι ένας διαιρέτης ισχύος (splitter) που διαχωρίζει το προς μετάδοση σήμα και C (combiner) είναι ένας συνδυαστής που αθροίζει τα δύο σήματα που προκύπτουν από τους δύο διαμορφωτές PSK που αποτελούν το QPSK. 

Το αντίστοιχο σχήμα του αποδιαμορφωτή QPSK φαίνεται παρακάτω (σύμφωνος QPSK με χρονικό συσχετιστή) :
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Σχήμα 34 : Αποδιαμορφωτής QPSK
Τα βασικά χαρακτηριστικά των διαμορφωτών και αποδιαμορφωτών είναι τα παρακάτω :

Amplitude and Phase Unbalance

Ενώ η ιδανική κυματομορφή στην έξοδο ενόςQPSK διαμορφωτή είναι αυτή που περιγράφηκε παραπάνω , στην πράξη, το διαμορφωμένο κατάQPSK σήμα, εμφανίζεται ως
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ή, ισοδύναμα
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Ορίζουμε ως Amplitude Unbalance (σε dΒ), το λόγο ΑU = 20log(AI/AO) και ως Phase Unbalance, την απόκλιση της διαφοράς φάσης των δύο φερόντων από τις 90°, ΡU = θ (σε μοίρες). Η ΑU προκαλείται κυρίως από την ασυμμετρία των εξόδων του spliter στον τοπικό ταλαντωτή, ενώ η ΡU οφείλεται σε κατασκευαστικές ατέλειες του ολισθητή φάσης. Από τα παραπάνω διαπιστώνεται ότι η ΑU για θ=0, διαφοροποιεί τα πλάτη των ορθογωνίων συνιστωσών, ενώ η ΡU προκαλεί την παρεμβολή του ενός σήματος πληροφορίας στο άλλο. Ο συνδυασμός τους έχει δυσμενείς συνέπειες στην αξιοπιστία του συστήματος, καθώς δυσχεραίνεται η αποκατάσταση των δύο ροών πληροφορίας στο δέκτη. Τυπικές τιμές των ΑU και PU είναι <1 dΒ και <5°, αντίστοιχα.
Στον αποδιαμορφωτή, για τους ίδιους λόγους που αναφέρθηκαν παραπάνω, τα τοπικά φέροντα στις εισόδους των μικτών εμφανίζονται ως,
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αντί των ιδανικών Bcos(2πfct) και Bsin(2πfct) . Επομένως, αν ένα ιδανικό QPSK σήμα 
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 εισέλθει σε ένα μη ιδανικό αποδιαμορφωτή, λαμβάνονται τα ακόλουθα σήματα βασικής ζώνης:
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Και εδώ παρατηρείται η παρεμβολή των δύο καναλιών και γίνεται φανερή η δυσκολία αποκατάστασης των σημάτων mI  και mQ από τα yI και yQ αντίστοιχα, με τελικό αποτέλεσμα την αύξηση της ΒΕΡ του συστήματος.

Carrier Suppression

Στους ολοκληρωμένους QPSK διαμορφωτές, μεταξύ των Ι/Ο εισόδων και των μικτών, παρεμβάλλονται ενισχυτικές βαθμίδες. Λόγω των αναπόφευκτων μη ταιριασμάτων (mismatching) μεταξύ των τρανζίστορ αυτών των βαθμίδων, εμφανίζονται DC τάσεις (offset) στις εισόδους των μικτών. Οι τελευταίες, πολλαπλασιαζόμενες με τα τοπικά φέροντα, προκαλούν στην έξοδο του διαμορφωτή, την εμφάνιση αδιαμόρφωτης ισχύος Ρc στη φέρουσα συχνότητα. Ο λόγος της ισχύος ΡQPSK  του διαμορφωμένου σήματος προς την Ρc, εκφρασμένος σε dΒ, ονομάζεται καταπίεση φέροντος (Carrier Suppression). Δηλαδή, CS=10log(PQPSK/Pc)· Τυπικές τιμές CS είναι  ~30dΒ.

Conversion Loss
Ως απώλεια μετατροπής (Conversion Loss) στους παθητικούς διαμορφωτές ορίζεται η διαφορά CL=(PI+PQ)(dBm)-PRF(dBm)  όπου Pι, ,ΡQ  οι μέσες ισχύς των mI  και mQ, αντίστοιχα/ και PRF η μέση ισχύς του διαμορφωμένου σήματος στην έξοδο. Στους αποδιαμορφωτές, ο ορισμός αντιστρέφεται, δηλαδή CL=PRF(dBm)-( PI+PQ)(dBm). Στους παραπάνω ορισμούς, θεωρούμε ότι η είσοδος και η έξοδος είναι προσαρμοσμένες και οι ισχείς ρι, ΡQ, ρRF  είναι οι διαθέσιμες. Η απώλεια μετατροπής έχει τυπικές τιμές <10dΒ και οφείλεται στις απώλειες όλων των παθητικών στοιχείων (π.χ. μικτής, συνδυαστής, βαθυπερατά φίλτρα, κ.τ.λ.), που περιέχονται στα κυκλώματα διαμόρφωσης/ αποδιαμόρφωσης.
Compression Point
Όπως αναφέρθηκε προηγουμένως, στους διαμορφωτές QPSK η ισχύς εξόδου Pουt = PRF  συνδέεται με τη συνολική ισχύ εισόδου Pιν = Pι + ΡQ  με τη γραμμική σχέση Pουt = Pιν – CL. Αν η ρIN  αυξηθεί σημαντικά, η σχέση αυτή παύει να είναι γραμμική, η απώλεια μετατροπής μεγαλώνει συνεχώς και η ισχύς εξόδου τείνει να σταθεροποιηθεί. Η ισχύς ΡIN για την οποία η Ρουτ γίνεται κατά 1dΒ μικρότερη της τιμής που προκύπτει από τη γραμμική σχέση, ορίζεται ως σημείο συμπίεσης εισόδου 1dΒ (1dΒ input Compression Point), ΡIN,1dBcomp. Η αντίστοιχη τιμή της Ρουτ είναι γνωστή ως σημείο συμπίεσης εξόδου 1dΒ, ΡOUT,1dBcomp. Τα παραπάνω ισχύουν και στους αποδιαμορφωτές (όπου Pιν = PRF  και Pουt = Pι + ΡQ) και απεικονίζονται στο  σχήμα 30.
3.4  ΜΕΤΑΤΡΟΠΗ ΣΥΧΝΟΤΗΤΑΣ
Η μετατροπή συχνότητας είναι διαδικασία μέσω της οποίας επιτυγχάνεται η φασματική μετάθεση από την περιοχή ραδιοσυχνοτήτων στην περιοχή ενδιάμεσης συχνότητας ή αντιστρόφως, αλλά και γενικότερα  αλλαγή της φέρουσας συχνότητας κάποιου σήματος. Ως προς την μετατροπή συχνότητας από και προς την ενδιάμεση συχνότητα, που λαμβάνει παγκοσμίως καθορισμένες τιμές 70MHz ή 140MHz προκειμένου για δορυφορικά συστήματα επικοινωνιών, το κίνητρο είναι η επεξεργασία κάθε καναλιού από τυποποιημένα, υψηλής απόδοσης και χαμηλού κόστους συστήματα ενδιάμεσης συχνότητας. Η ενδιάμεση συχνότητα (IF) πρέπει να είναι υψηλότερη του εύρους ζώνης των καναλιών που υφίστανται την φασματική μετάθεση. Τα απαραίτητα χαρακτηριστικά ενός συστήματος μετατροπής συχνότητας είναι :

· Ευκινησία συχνότητας που καθορίζει το εύρος συχνοτήτων για τα σήματα εισόδου και εξόδου.

· Ευστάθεια συχνότητας των ταλαντωτών που χρησιμοποιούνται.

· Γραμμικότητα λειτουργίας για την ελαχιστοποίηση των προϊόντων ενδοδιαμόρφωσης.

Διακρίνονται δύο είδη μετατροπής συχνότητας, η ομαδική και η επιμέρους μετατροπή.

Η ομαδική μετατροπή χρησιμοποιείται για την φασματική μετάθεση ενιαίων δορυφορικών σημάτων και η ενδεχόμενη επιλογή συγκεκριμένου καναλιού χρησιμοποιείται στη συνέχεια με κατάλληλη ρύθμιση του αποδιαμορφωτή. Ομαδική μετατροπή συνηθίζεται επίσης σε περιπτώσεις μικρών επίγειων σταθμών, στους οποίους η μετατροπή συχνότητα και  η ενίσχυση χαμηλού θορύβου πραγματοποιούνται από ενιαίο σύστημα τοποθετημένο στην εστία του παραβολικού κατόπτρου αμέσως μετά την λήψη. Στην περίπτωση αυτή, γίνεται φασματική μετάθεση στην περιοχή των 900MHz έως 1700MHz με στόχο την ελάττωση των απωλειών μετάδοσης του ομοαξονικού καλωδίου που μεταδίδει το σήμα στο υπόλοιπο τμήμα της λήψης που είναι απομακρυσμένο από την κεραία.

Η επιμέρους μετατροπή με κατάλληλη ρύθμιση του τοπικού ταλαντωτή επιτρέπει μόνο στο επιλεγμένο κανάλι να μετατεθεί στην ενδιάμεση συχνότητα. Εκτός από το μειωμένο κόστος και την μεγαλύτερη αξιοπιστία που επιτυγχάνεται, πρόσθετο πλεονέκτημα αποτελεί και η ανάγκη για επίτευξη προσαρμογής μόνο στο μικρό σχετικά εύρος συχνοτήτων του καναλιού που επιλέγεται.
3.4.1 Άνω μετατροπή συχνότητας  

Ο άνω μετατροπέας μετατρέπει την φέρουσα συχνότητα ενός καναλιού διαμορφωμένο στην IF συχνότητα σε προκαθορισμένη θέση μέσα στο φάσμα του δορυφορικού σήματος ανόδου. Η προς τα άνω μετάθεση συχνότητας μπορεί να γίνει είτε απευθείας, οπότε ονομάζεται απλή μετατροπή συχνότητας, είτε σε δύο στάδια, οπότε ονομάζεται διπλή μετατροπή συχνότητας. Για την συχνότητα άνω σήματος που μελετάμε (14 – 14,5GHz) χρειάζεται να χρησιμοποιήσουμε διπλό άνω μετατροπέα.

Η απλή και διπλή άνω μετατροπή πραγματοποιείται με χρήση δυο μικτών, όπως φαίνεται στο παρακάτω σχήμα :

[image: image164.png]c(t)

Zwvorepatd
DiATpo
BPF





Σχήμα 35 : Απλή άνω μετατροπή συχνότητας
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Σχήμα 36 : Διπλή άνω μετατροπή συχνότητας

Η πρώτη μετατροπή αφήνει να διέλθει η άνω πλευρική ζώνη c1u(t) του σήματος :
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Το σήμα c1u(t) είναι σήμα περί την φέρουσα fL1 +fIF, όπως σχηματικά απεικονίζεται  στο σχήμα 36. Το ζωνοπερατό φίλτρο BPF1 έχει κεντρική συχνότητα fL1 + fIF και εύρος ζώνης Β. Μετά τη δεύτερη μετατροπή, παραμένει η άνω πλευρική ζώνη c2u(t) του σήματος c(t), όπου 
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Υπό την προϋπόθεση ότι ισχύει :

fL1 + fL2 = fu – fIF                                                                    (3.72)

το τελικό σήμα c2u(t) είναι σήμα ζωνοπερατό περί την συχνότητα fu. 


Επιλέγουμε τη συχνότητα fL1 με σταθερή τιμή, τέτοια ώστε να ικανοποιείται η σχέση :

fL1 + fIF > fumax - fumin = BRfu                                (3.73)

όπου το BRfu είναι το συνολικό εύρος ζώνης του σήματος της προς τα άνω ζεύξης που συνήθως είναι 500 ΜΗz. Εφόσον ικανοποιείται η παραπάνω συνθήκη, οι ανεπιθύμητες κάτω πλευρικές ζώνες των επιμέρους σημάτων που υφίστανται άνω μετατροπή συχνότητας, δηλαδή σήματα περί τις συχνότητες fL2 - fL1 = fIF (η fL2​ μεταβάλλεται κατάλληλα για κάθε επιμέρους κανάλι), βρίσκονται όλες εκτός του εύρους fumin έως fumax  που αποτελεί και την ζώνη διέλευσης και του φίλτρου BPF2. Επομένως, αν το φίλτρο BPF2 καλύπτει την ζώνη συχνοτήτων fumin έως fumax , οποιαδήποτε αλλαγή της συχνότητας fu απαιτεί μόνο ρύθμιση της  fL2 που επιτυγχάνεται εύκολα.
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Σχήμα 37 : Φασματική περιγραφή της διπλής άνω μετατροπής

Ας σημειωθεί ότι κατά τη διπλή μετατροπή συχνότητας πρέπει να επιλέγεται το ίδιο είδος πλευρικής ζώνης και στις δύο επιμέρους απλές μετατροπές, δηλαδή μόνο η άνω ή μόνο η κάτω πλευρική ζώνη. Με την επιλογή αυτή, αποφεύγεται η εισαγω​γή διαφοράς φάσης που άλλως εισάγεται μεταξύ του αρχικού σήματος cIF(t) και του τελικού σήματος c2υ(t). Το ζωνοπερατό φίλτρο ΒΡF1 πρέπει να έχει εύρος ζώνης όσο το εύρος των επιμέρους καναλιών cIF(t) που απαρτίζουν το τελικό δορυφορικό σήμα. Επίσης, πρέπει να επιτυγχάνει, αφενός, σημαντική καταπίεση της συχνότητας fL1 και της άλλης πλευρικής ζώνης που καταλαμβάνει την περιοχή fL1-fIF -Β/2 έως fL1-fIF + Β/2 και, αφετέρου, αμελητέα καθυστέρηση ομάδας στα άκρα της ζώνης διέλευσης του. Στην πράξη, μεταξύ των δύο βαθμίδων μετατροπής συχνότητας με​σολαβεί ενισχυτής που ρυθμίζει το συνολικό κέρδος του άνω μετατροπέα συχνότητας.

3.4.2   Κάτω μετατροπή συχνότητας  

O κάτω μετατροπέας συχνότητας δέχεται από τον ενισχυτή χαμηλού θορύβου ένα επιμέρους κανάλι RF σήματος καθόδου και μεταθέτει την φέρουσα συχνότητά του στην ενδιάμεση περιοχή συχνοτήτων (IF). Η κάτω μετατροπή συχνότητας μπορεί να υλοποιηθεί σε ένα ή δύο στάδια, αν και στην πράξη χρησιμοποιούνται σχεδόν αποκλειστικά διπλοί κάτω μετατροπείς συχνότητας. Όπως προκύπτει και από το παρακάτω σχήμα, υποθέτοντας ότι fL1 < fd , το ζωνοπερατό φίλτρο BPF2 επιλέγει την κάτω πλευρική ζώνη c1L(t) , όπου

c1(t) = cd(t) cos(2πfL1t)                                          (3.74)

και cd(t) το σήμα του διαύλου καθόδου.
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Σχήμα 38 : (α) Διπλή κάτω μετατροπή συχνότητας, (β) Φασματική περιγραφή κάτω μετατροπής συχνότητας
Το ζωνοπερατό φίλτρο BPF1 έχει ζώνη διέλευσης συχνότητα fd - fL1 - Β/2  έως fd - fL1 + Β/2. Εφόσον ισχύει η σχέση fIF = fd - fL1 - fL2 κατά την δεύτερη μετάθεση συχνότητας, η κάτω πλευρική ζώνη c2L(t) του σήματος 

c2(t) = c1L(t) cos(2πfL2t)                                   (3.75)

είναι το σήμα περί την ενδιάμεση συχνότητα fIF που χρησιμοποιεί το σύστημα.

Όπως και κατά την άνω μετατροπή συχνότητας, η συχνότητα fd-fL1 είναι σταθε​ρή και επιλέγεται ώστε η φέρουσα του σήματος cIL(t) να είναι μεγαλύτερη του εύ​ρους ζώνης ΒRFd, του σήματος fd(t) που είναι συνήθως 500ΜΗz, δηλαδή
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Επομένως, σε περίπτωση μεταβολής της fd, απλώς μεταβάλλεται κατάλληλα η fL2 ενώ η ζώνη διέλευσης του ζωνοπερατού φίλτρου ΒΡF1, παραμένει αμετάβλητη και καταλαμβάνει το εύρος συχνοτήτων fdmin έως fdmax.
Το ζωνοπερατό φίλτρο ΒΡF2 πρέπει να επιτρέπει στο σήμα cIL(t) να διέλθει και ταυτοχρόνως να καταπιέζει όλες τις πιθανές πλευρικές ζώνες από άλλα επιμέρους κανάλια στο εύρος συχνοτήτων της προς τα κάτω ζεύξης τα οποία μέσω της διπλής μετατροπής συχνότητας δημιουργούν φασματικά προϊόντα στην περιοχή της ενδιά​μεσης συχνότητας. Επίσης, το φίλτρο ΒΡF2 πρέπει να καταπιέζει τη συχνότητα fL2 και να έχει αμελητέα καθυστέρηση ομάδας στα άκρα της ζώνης διέλευσης.
3.5 Συστήματα Πολλαπλής Προσπέλασης

Ο δορυφορικός αναμεταδότης είναι ένας τηλεπικοινωνιακός κόμβος, μέσω του οποίου όλοι οι χρήστες του δορυφορικού συστήματος θα πρέπει να διασυνδέονται με ευέλικτο τρόπο. Στο σχήμα 39 φαίνεται μια απλή ζεύξη ενός δρόμου μεταξύ ενός επίγειου σταθμού "πομπού" και πολλών αποδεκτών. Επειδή τόσο η εκπομπή, όσο και η λήψη είναι συνεχής, προφανώς στον δορυφορικό αναμεταδότη θα πρέπει να γίνεται μετατροπή της προς τα άνω συχνότητας fα στην προς τα κάτω συχνότητα fκ, μεταξύ άλλων λόγων και για λόγους απομόνωσης της εισόδου του αναμεταδότη από την έξοδο του.
Δορυφορικός Αναμεταδότης
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Σχήμα 39 : Απλή δορυφορική ζεύξη
Στο σχήμα 40 φαίνεται ένα πιο σύνθετο δορυφορικό δίκτυο, το οποίο εξυπηρετεί ζεύξη ο δρόμων μεταξύ δύο επίγειων σταθμών Α και Β. Το σύστημα αυτό περι​λαμβάνει δύο άνω ζεύξεις και δύο κάτω ζεύξεις και συνεπώς απαιτούνται τέσσερις διαφορετικές φέρουσες συχνότητες για να εξασφαλίζεται η συνεχής επικοινωνία μεταξύ των επίγειων σταθμών Α και Β και προς τις δύο κατευθύνσεις.
Στα σύγχρονα δορυφορικά δίκτυα ο δορυφορικός αναμεταδότης είναι ο κόμβος που διασυνδέει ένα μεγάλο αριθμό διεσπαρμένων σε διάφορα σημεία επίγειων σταθ​μών με ζεύξεις δύο δρόμων. Οι παρεχόμενες τηλεπικοινωνιακές υπηρεσίες ποικί​λουν από "βασικές" υπηρεσίες έως υπηρεσίες κινητών δορυφορικών επικοινωνιών. Ο δορυφορικός αναμεταδότης είναι στην ουσία ένας επαναλήπτης ευρείας ζώνης με δυνατότητες πολλαπλής προσπέλασης από τους επίγειους σταθμούς (σχήμα 41). Στη γενική περίπτωση διακρίνονται δύο είδη προβλημάτων.
1. Την προσπέλαση στον επίγειο σταθμό από πολλούς χρήστες
2. Την προσπέλαση στον δορυφορικό αναμεταδότη από πολλούς επίγειους σταθ​μούς.
Δορυφορικός Αναμεταδότης

Σχήμο 40 : Αμφίδρομη επικοινωνία μεταξύ δύο επίγειων σταθμών
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Δορυφορικός Αναμεταδότης
Σχήμα 41 : Προσπέλαση από πολλούς επίγειους σταθμού

Το πρώτο πρόβλημα αντιμετωπίζεται από τις γνωστές μεθόδους πολυπλεξίας/ αποπολυπλεξίας σε επίγεια συστήματα. Το δεύτερο πρόβλημα που αποκτά ιδιαίτε​ρη βαρύτητα στα δορυφορικά συστήματα επιλύεται με την επιλογή του κατάλληλου συστήματος πολλαπλής προσπέλασης. Υπάρχουν τρία βασικά συστήματα πολλαπλής προσπέλασης (FDMA, TDMA,και CDMA το οποίο και έχουμε χρησιμοποιήσει).  Στη γενική περίπτωση το σύστημα πολλα​πλής προσπέλασης του δορυφορικού αναμεταδότη θα πρέπει να βελτιστοποιεί τις παρακάτω παραμέτρους του τηλεπικοινωνιακού συστήματος.

· Την εκπεμπόμενη ισχύ από τον δορυφόρο
· Το εύρος ζώνης ραδιοσυχνοτήτων
· Τη δυνατότητα πολλαπλών διασυνδέσεων
· Τη δυνατότητα προσαρμογής του συστήματος πολλαπλής προσπέλασης σε πιθα​νή επέκταση του συστήματος ή αύξηση της τηλεπικοινωνιακής κίνησης.
· Το κόστος της παρεχόμενης λύσης
· Την πολυπλοκότητα του επίγειου σταθμού και
· Την κρυπτογράφηση σε μερικές εφαρμογές.
Καμία τεχνική από μόνη της δεν είναι δυνατό να παρέχει τη βέλτιστη λύση σε σχέση με τις παραμέτρους που αναφέρθηκαν. Για τον λόγο αυτό απαιτείται η λε​πτομερής μελέτη όλων των διαθέσιμων τεχνικών σε συνδυασμό με την τηλεπικοι​νωνιακή υπηρεσία, ώστε να επιλέγεται η κατά περίπτωση βέλτιστη λύση.
3.5.1 Πολλαπλή προσπέλαση διαίρεσης συχνότητας (FDMA)

Στο σχήμα 42 φαίνεται το σχηματικό διάγραμμα ενός συστήματος πολλαπλής προ​σπέλασης διαίρεσης συχνότητας. Κάθε άνω ζεύξη γίνεται σε μια προκαθορισμένη ζώνη συχνοτήτων μέσα στο διαθέσιμο συνολικά εύρος ζώνης ραδιοσυχνότητας. Ο δορυφορικός αναμεταδότης μετατρέπει κάθε συχνότητα άνω ζεύξης  (f1a, f2a...., fma ) στην αντίστοιχη συχνότητα κάτω ζεύξης (f1κ, f2κ, .... fmκ). Κάθε επίγειος σταθμός λήψης με κατάλληλη διαδικασία αποπολυπλεξίας μπορεί να επιλέγει μόνο μια επι​θυμητή ζώνη συχνότητας που αντιστοιχεί σε ένα από τους επίγειους πομπούς.
Η εκχώρηση συχνοτήτων σε κάθε επίγειο σταθμό μπορεί να γίνεται είτε στατικά, είτε δυναμικά ανάλογα με την τηλεπικοινωνιακή ζήτηση. Στα τηλεπικοινωνιακά συστήματα με υψηλή ζήτηση, η στατική εκχώρηση μιας προκαθορισμένης περιοχής συχνότητας για κάθε επίγειο σταθμό είναι συνήθως η επιθυμητή λύση. Αντίθετα σε συστήματα με περιορισμένη τηλεπικοινωνιακή κίνηση, η επιθυμητή λύση είναι η δυναμική εκχώρηση, κατά την οποία ένα διαθέσιμο κανάλι εκχωρείται σε μια ζεύξη μεταξύ δύο επίγειων σταθμών μόνο κατά τη διάρκεια της επικοινωνίας και ανάλογα με τη ζήτηση.
Δορυφορικός Αναμεταδότης
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Σχήμα 42 :Πολλαπλή προσπέλαση διαίρεσης συχνότητας
Τα συστήματα δυναμικής εκχώρησης μπορούν να ικανοποιούν μεγα​λύτερο αριθμό χρηστών, εφόσον ο χρόνος επικοινωνίας είναι σχετικά μικρός. Το σημαντικό μειονέκτημα είναι η μεγαλύτερη πολυπλοκότητα του επίγειου σταθμού. Στα συστήματα πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης συχνότητας, θα πρέπει να υπάρχει επαρκής διαχωρισμός των φασμάτων των διαφορετικών φερόντων (f1a, f2a, ...., fma ) μεταξύ τους, ώστε να αποφεύγονται φαινόμενα διασταυρούμενης συνομιλίας, όταν μια περιοχή συχνοτήτων ενός καναλιού "πέφτει" μέσα στο εύρος ζώνης του γειτονικού του.
Ένα μέτρο  του διαχωρισμού των καναλιών είναι ο λόγος φέροντος σήματος προς το σήμα διασταυρούμενης συνομιλίας, που πρέπει να είναι μεγαλύτερο των 20dΒ για να μη δημιουργούνται προβλήματα στη μετάδοση.

3.5.2 Πολλαπλή προσπέλαση διαίρεσης χρόνου.

Στα συστήματα πολλαπλής προσπέλασης χρόνου σε κάθε επίγειο σταθμό εκχωρείται ένα προκαθορισμένο χρονικό  διάστημα, στο οποίο ο σταθμός επικοινωνεί με το δορυφορικό αναμεταδότη.
Στη διάρκεια αυτού του χρονικού διαστήματος ο επίγειος σταθμός κάνει αποκλει​στική χρήση του δορυφορικού αναμεταδότη, ο οποίος επανεκπέμπει το λαμβανόμε​νο σήμα στην προς τα κάτω ζεύξη. Αυτό σημαίνει ότι κάθε επίγειος σταθμός χρησι​μοποιεί την ίδια συχνότητα μετάδοσης και εφόσον κάθε χρονική στιγμή εκπέμπεται ένα και μόνο σήμα αποφεύγεται η παρεμβολή του ενός σήματος με τα γειτονικά του. Από την άλλη πλευρά η ύπαρξη μιας και μόνης φέρουσας συχνότητας, αποτρέ​πει τη δημιουργία γινομένων ενδοδιαμόρφωσης, που υπάρχουν στο FDMA και συ​νεπώς ο ενισχυτής του δορυφορικού αναμεταδότη, μπορεί να λειτουργεί  στην περιοχή κορεσμού παρέχοντας τη μέγιστη δυνατή ισχύ εξόδου στην προς τα κάτω ζεύξη
Μια βασική απαίτηση του συστήματος πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης χρό​νου, είναι ότι όλοι οι επίγειοι σταθμοί καθώς και ο δορυφορικός αναμεταδότης απο​τελούν τμήματα ενός συστήματος το οποίο θα πρέπει να είναι συγχρονισμένο έτσι. ώστε να μην υπάρχουν  χρονικές επικαλύψεις  μεταξύ των σημάτων που εκπέμπονται από τους επίγειους σταθμούς.
Στο σχήμα 43 φαίνεται το σχηματικό διάγραμμα ενός δορυφορικού συστήμα​τος ΤDΜΑ. Σε κάθε επίγειο σταθμό, εκχωρείται περιοδικά μια χρονική "σχισμή", μέσα στην οποία ο σταθμός εκπέμπει ένα ''καταιγισμό πληροφορίας". Το σύνολο των χρονικών σχισμών αποτελεί το χρονικό "πλαίσιο", του δορυφορικού αναμετα​δότη με περίοδο Τf Η διάρκεια του πλαισίου είναι συνήθως

μερικά ms (Tf=2ms).

Δορυφορικός Αναμεταδότης
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Σχήμα 43 : Αρχή λειτουργίας του ΤDΜΑ
3.5.3 Πολλαπλή προσπέλαση διαίρεσης κώδικα (CDMA)

Κατά την λειτουργία του συστήματος πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης κώδικα, η επικοινωνία μεταξύ των χρηστών γίνεται ταυτόχρονα στην ίδια περιοχή συχνότη​τας και επιπλέον κάθε χρήστης καταλαμβάνει συνεχώς όλο το διαθέσιμο εύρος ζώ​νης του δορυφορικού αναμεταδότη. Συνεπώς δεν απαιτείται ούτε διαχωρισμός συ​χνότητας, ούτε χρονικός διαχωρισμός. Σε κάθε επίγειο σταθμό το προς μετάδοση σήμα με πληροφοριακό περιεχόμενο συνδυάζεται με μια ψηφιακή ακολουθία η οποία δημιουργείται τοπικά και έχει  δυο σημαντικές ιδιότητες:
· Κάθε ακολουθία μπορεί εύκολα να διαχωριστεί από όλες τις παραλλαγές της που προκύπτουν με χρονική ολίσθηση της αρχικής  ακολουθίας
· Κάθε ακολουθία διαχωρίζεται εύκολα από όλες τις  άλλες που απαρτίσουν το σύνολο των ψηφιακών ακολουθιών, που χρησιμοποιούνται από όλους τους επίγειους σταθμούς.
Η χρησιμοποίηση αυτών των ιδιοτήτων στον επίγειο δέκτη καθιστά δυνατό το διαχωρισμό των λαμβανόμενων σημάτων ακόμα και όταν χρησιμοποιούν το ίδιο εύρος ζώνης και εκπέμπονται στο ίδιο χρονικό διάστημα. Φαινόμενα διασταυρού​μενης συνομιλίας στο σύστημα πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης κώδικα παρου​σιάζονται μόνο όταν δεν είναι δυνατή η απόρριψη των ανεπιθύμητων διευθύνσεων στον αποκωδικοποιητή του δέκτη. Το σύστημα πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης κώδικα έχει το πλεονέκτημα έναντι του ΤDΜΑ, ότι δεν απαιτείται ελεγχόμενο χρο​νικό διάστημα για την εκπομπή σημάτων άνω ζεύξης από τους επίγειους σταθμούς του συστήματος. Όμως η απόδοση του CDΜΑ εξαρτάται σε σημαντικό βαθμό από την ικανότητα του δέκτη να διαχωρίζει διευθύνσεις πράγμα που γίνεται ιδιαίτερα δύσκολο όταν αυξηθεί σημαντικά ο αριθμός των επίγειων σταθμών που εξυπηρετούνται από το σύστημα . 
Οι ψηφιακές ακολουθίες δημιουργούνται από γεννήτριες κωδίκων οι οποίες πα​ράγουν περιοδικές ψευδοτυχαίες ακολουθίες δυαδικών συμβόλων. Η ψηφιακή ακολουθία που παριστάνει την διεύθυνση ενός σταθμού, είτε διαμορφώνεται απ' ευθείας με το φέρον σήμα οπότε προκύπτει το "απ’ ευθείας σύστημα πολλαπλής προσπέλασης διαίρεσης κώδικα" (DS-CDΜΑ), είτε χρησιμοποιείται για να εναλλάσσει συνεχώς την συχνότητα φέροντος, οπότε προκύπτει  το "CDΜΑ εναλλαγών συχνότη​τας", (FH-CDΜΑ).
Ο συνδυασμός αυτός της ψηφιακής ακολουθίας διεύθυνσης με το διαμορφωμένο φέρον  άνω ζεύξης, έχει γενικά ως αποτέλεσμα την αύξηση του εύρους ζώνης που καταλαμβάνει το μεταδιδόμενο σήμα και για το λόγο αυτό το σύστημα CDΜΑ αναφέρεται και ως  σύστημα πολλαπλής προσπέλασης "απλωμένου φάσματος",(SSMA)

3.5.4  Εξάπλωση φάσματος - Πολλαπλή προσπέλαση διαίρεσης κώδικα CDMA
3.5.4.1 Γενικά

Μία από τις σημαντικότερες εξελίξεις που έχουν σημειωθεί τελευταία στο χώρο των ασυρμάτων τηλεπικοινωνιών είναι η τεχνική Εξαπλωμένου Φάσματος (Spread Spectrum, SS). Ορίζουμε ως εξάπλωση φάσματος την τεχνική κατά την οποία :

•   Το προς εκπομπή σήμα εξαπλώνεται φασματικά συσχετιζόμενο με ένα σήμα εξάπλωσης, ώστε να καταλάβει ένα εύρος ζώνης πολύ μεγαλύτερο από το ρυθμό πληροφορίας και σχεδόν ανεξάρτητο από αυτόν.
•   Το λαμβανόμενο σήμα συσχετίζεται με ένα ακριβές αντίγραφο του σήματος εξάπλωσης,  ώστε να  αποκατασταθεί το  αρχικό  εύρος  ζώνης του  σήματος πληροφορίας.

Υπάρχουν δύο κυρίως τρόποι εξάπλωσης φάσματος, η Αναπήδηση Συχνότητας (Frequency Hopping, FH) και η Απευθείας Ακολουθία (Direct Sequence, DS). Στην FH, η εξάπλωση επιτυγχάνεται με αναπήδηση της φέρουσας συχνότητας, όπως υπαγορεύει το σήμα εξάπλωσης, ενώ στην DS, με πολλαπλασιασμό του τελευταίου με το σήμα πληροφορίας. Ως σήμα εξάπλωσης και στις δύο τεχνικές χρησιμοποιείται μία ψευδοτυχαία ψηφιακή ακολουθία μεγάλου ρυθμού. Η DS είναι πιο άμεσα υλοποιήσιμη με χρήση ψηφιακών κυκλωμάτων και δε θέτει τόσο μεγάλες απαιτήσεις συγχρονισμού μεταξύ πομπού/δέκτη όσο η FS. Επειδή αποτελεί μέρος των προδιαγραφών της διπλωματικής αυτής, θα αναλυθεί με μεγαλύτερη λεπτομέρεια παρακάτω.
Τεχνικές spread spectrum εφαρμόζονται στα συστήματα Πολλαπλής Προσπέλασης Διαίρεσης Κώδικα (Code Division Multiple Access, CDMA), όπου οι χρήστες επικοινωνούν ταυτόχρονα, καταλαμβάνοντας ο καθένας ολόκληρο το διαθέσιμο εύρος ζώνης. Αυτό είναι δυνατόν, όταν το σήμα εξάπλωσης που ανατίθεται σε κάθε χρήστη είναι ορθογώνιο προς τα υπόλοιπα.

3.5.4.2 Μελέτη της Εξάπλωσης Φάσματος Απευθείας Ακολουθίας

Κατά την τεχνική DS-SS, η εξάπλωση φάσματος πραγματοποιείται με τον πολλαπλασιασμό του διαμορφωμένου σήματος s(t), με ένα ψηφιακό σήμα c(t) ρυθμού Rc πολύ μεγαλύτερου από το ρυθμό πληροφορίας Rb. Θεωρούμε, για λόγους ευκολίας της ακόλουθης ανάλυσης, ότι το c(t) είναι τυχαίο, με ψηφία (chips) διάρκειας Tc = Rc-1, που είναι ανεξάρτητα και παίρνουν τις τιμές ±1 με την ίδια πιθανότητα. Για διαμόρφωση PSK. το σήμα εξαπλωμένου φάσματος SDS(t) έχει τη μορφή
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και η διαδικασία φαίνεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 44 : PSK DS-SS πομπός

Επειδή τα σήματα c(t) και s(t) είναι ανεξάρτητα, η αυτοσυσχέτηση του sDS, RDS(τ), είναι:
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οπότε από τη θεωρία μετασχηματισμού Fourier, για τη φασματική πυκνότητα ισχύος SDS(f) προκύπτει:

[image: image179.png]Sps(f) = C(f) ®S(f) = IS(f’)C(f— f')df’



                     (3.79)

Δεδομένου ότι τα σήματα m(t) και c(t) έχουν τα ίδια χαρακτηριστικά αλλά διαφορετικούς ρυθμούς Rb  και Rc , οι φασματικές πυκνότητες S(f) και C(f) υπολογίζονται:
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Επειδή ο ρυθμός του σήματος εξάπλωσης είναι πολύ μεγαλύτερος από το ρυθμό πληροφορίας (Tc-1>>Tb-1), η συνάρτηση S(f) σε σχέση με τη C(f) μπορεί προσεγγιστικά να θεωρηθεί ως κρουστική πλάτους Α2/4. Επομένως αφού η κρουστική συνάρτηση είναι το ουδέτερο στοιχείο της συνέλιξης, προκύπτει: 

[image: image181.png]2

Sps(f) EC(f)®—lz—[5(f—fc)+5(f—f:)]=

2
= %—Tc[sincz {n(f - £)T,} +sinc? {n(f + £)T.}]



   (3.81)

Η διαδικασία της φασματικής εξάπλωσης απεικονίζεται στο παρακάτω σχήμα:
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Σχήμα 45 : Η φασματική εξάπλωση του PSK διαμορφωμένου σήματος.

Όπως παρατηρούμε, το φάσμα του αρχικού σήματος εξαπλώνεται κατά Rc/Rb = Tb/Tc >>1, ενώ το πλάτος της φασματικής πυκνότητας ισχύος του μειώνεται κατά τον ίδιο λόγο. Ποιοτικά, αυτό συμβαίνει διότι ο πολλαπλασιασμός με το σήμα c(t) αφήνει ανεπηρέαστη την ισχύ του διαμορφωμένου σήματος.
Στο   δέκτη,   το   σήμα   εξαπλωμένου   φάσματος   συνοδεύεται   από   εντός   ζώνης παρεμβολές και θόρυβο και οδηγείται στην αλυσίδα του παρακάτω σχήματος.
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Σχήμα 46 :  PSK DS-SS δέκτης. 
Αγνοώντας το θόρυβο, το λαμβανόμενο σήμα έχει τη μορφή
[image: image184.png]r(t) = Am(t)c(t) cos(2nf t) + Icos(2nf t)
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όπου έχουμε υποθέσει ότι το σήμα παρεμβολής είναι ημιτονικό πλάτους Ι και συχνότητας fc. Αρχικά, το r(t) πολλαπλασιάζεται με ένα ακριβές αντίγραφο του σήματος εξάπλωσης c(t) που είχε χρησιμοποιηθεί στον πομπό και το αποτέλεσμα y(t) είναι
[image: image185.png]y(1) = Am(t) cos(2nf, t) + Ic(t) cos(2nf )
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Η αντίστοιχη φασματική πυκνότητα ισχύος Y(f) δίνεται από τη σχέση
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     (3.84)

Παρατηρούμε ότι, επειδή c2(t)=1, το διαμορφωμένο σήμα αποκαθίσταται στο αρχικό του εύρος 2/Tb (συμπίεση, despreading), ενώ, ταυτόχρονα, η ισχύς του παρεμβολέα, Pint=I2/2, εξαπλώνεται στο εύρος 2/Tc του σήματος c(t), όπως φαίνεται στο σχήμα 47. Στην περίπτωση που το σήμα πολλαπλασιασμού στο δέκτη δεν είναι συγχρονισμένο με το σήμα c(t) του πομπού, έχει τη μορφή c(t)c(t-td). Επειδή c(t)c(t-td) 
[image: image187.wmf]¹

1, η φασματική εξάπλωση του χρήσιμου σήματος δεν αναιρείται. Επομένως, η ορθή λειτουργία του συστήματος επιβάλλει τον ακριβή συγχρονισμό μεταξύ πομπού και δέκτη.
[image: image188.png]fr4 14
2T

e | ATA_
EA fe
QiArpo ®ikpo
ATy 1>

'L/,
O L2 LA





Σχήμα 47 : Συμβολή της DS-SS στην αντιμετώπιση παρεμβολών.
Στη συνέχεια, το y(t) φιλτράρεται ζωνοπερατά με εύρος 2/Tb, οπότε ένα μεγάλο τμήμα της εξαπλωμένης ισχύος παρεμβολής απορρίπτεται (σχήμα 47). Πράγματι, θεωρώντας ιδανικό ζωνοπερατό φίλτρο με συνάρτηση μεταφοράς |Η(f)|=1, η ισχύς παρεμβολής που διέρχεται, Pint, είναι
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       (3.85)

Επειδή  1/Tb<<1/Tc, θεωρούμε ότι η τιμή της sinc παραμένει σταθερή στο διάστημα ολοκλήρωσης και ίση με την τιμή της για f = fc, οπότε
[image: image190.png]


                           (3.86)
Από τα παραπάνω, είναι σαφές ότι η ισχύς παρεμβολής στην είσοδο του διαμορφωτή μειώνεται κατά ένα παράγοντα Tb/2Tc σε σχέση με την αντίστοιχη ισχύ, αν δεν εφαρμοζόταν τεχνική εξάπλωσης φάσματος. Ο παράγοντας αυτός, που αποτελεί ένδειξη βελτίωσης της συμπεριφοράς του συστήματος ονομάζεται κέρδος επεξεργασίας (Processing Gain).
Πέρα από την ανθεκτικότητα στις παρεμβολές, ένα άλλο πλεονέκτημα της χρήσης εξάπλωσης φάσματος είναι η ελάττωση της πιθανότητας ανίχνευσης του εκπεμπόμενου σήματος από μη εγκεκριμένο δέκτη. Από το σχήμα 45 είναι φανερό ότι, αν ο ρυθμός του σήματος εξάπλωσης είναι πολύ μεγάλος, το επίπεδο της φασματικής πυκνότητας ισχύος του εξαπλωμένου σήματος είναι δυνατό να προσεγγίσει το επίπεδο θορύβου του διαύλου. Έτσι, π.χ. ένα ραδιόμετρο πεπερασμένου εύρους ζώνης δε μπορεί να ανιχνεύσει ικανή ισχύ σήματος και να προσπελάσει τα δεδομένα του χρήστη. Εξάλλου, ακόμα και κατά την περίπτωση εντοπισμού του σήματος εξαπλωμένου φάσματος, δεν είναι εφικτή η εξαγωγή της πληροφορίας χωρίς τη γνώση του σήματος εξάπλωσης c(t).
Επιπλέον, η εξάπλωση φάσματος συνεισφέρει σημαντικά και στην αντιμετώπιση του φαινομένου της εξάπλωσης λόγω καθυστέρησης (delay spreading). To φαινόμενο αυτό οφείλεται στο ότι το εκπεμπόμενο σήμα φτάνει στο δέκτη μέσω πολλαπλών διαδρομών, διαφορετικού οπτικού μήκους η κάθε μία, άρα και διαφορετικής καθυστέρησης διάδοσης. Έτσι, το λαμβανόμενο σήμα εξαπλώνεται χρονικά και οι καθυστερημένες εκδοχές του δρουν ως ανεπιθύμητες παρεμβολές. Σε ένα σύστημα DS-SS, το σήμα που φτάνει στο δέκτη, λόγω εξάπλωσης καθυστέρησης, γράφεται ως
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Αν ο συγχρονισμός του σήματος πολλαπλασιασμού με το σήμα εξάπλωσης c(t) γίνει με βάση τον πρώτο από τους παραπάνω όρους, τότε μόνο ο όρος αυτός αποκαθίσταται, ενώ οι υπόλοιποι εξακολουθούν και μετά τον πολλαπλασιασμό να είναι φασματικά απλωμένοι. Επομένως, το μεγαλύτερο μέρος της ισχύος τους απορρίπτεται από το ζωνοπερατό φίλτρο που ακολουθεί στην αλυσίδα.
Η τεχνική DS-SS δεν εφαρμόζεται μόνο σε συστήματα PSK, αλλά μπορεί το ίδιο αποτελεσματικά να εφαρμοστεί και σε άλλα σχήματα διαμόρφωσης. Ιδιαίτερο ενδιαφέρον για τη διπλωματική αυτή παρουσιάζει η υλοποίηση της παραπάνω τεχνικής σε ένα QPSK σύστημα. Έστω ότι ένα σήμα πληροφορίας m(t), πρόκειται να μεταδοθεί με χρήση ενός τέτοιου συστήματος. Το δομικό διάγραμμα των λειτουργιών διαμόρφωσης και φασματικής εξάπλωσης εικονίζεται στο σχήμα 48. Το φασματικά απλωμένο σήμα εκπομπής έχει τη μορφή
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Σχήμα 48 :  QPSK DS-SS πομπός.
Αντίστοιχα, κατά τη λήψη, οι αντίστροφες διαδικασίες εκτελούνται όπως φαίνεται στο σχήμα 49.
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Σχήμα 49 : QPSK DS-SS δέκτης
3.5.4.4 Ψευδοτυχαίες ακολουθίες και CDMA
Στην παραπάνω ανάλυση για την εξάπλωση φάσματος, θεωρήσαμε ότι το σήμα c(t) είναι τυχαίο, με ανεξάρτητα και ισοπίθανα ψηφία. Στην πράξη, για την προσέγγιση αυτής της συμπεριφοράς, χρησιμοποιούμε ως σήματα εξάπλωσης περιοδικές ψευδοτυχαίες ακολουθίες(Pseudorandom Sequences). Μία PS αποτελείται από άπειρα δυαδικά ψηφία τα οποία επαναλαμβάνονται μετά από την περίοδο Ν, συμβολικά {..., αΝ-1, αΝ, α1,  α2...,αΝ, α1,...}, όπου αi=
[image: image195.wmf]±

1. Στα συστήματα απλωμένου φάσματος βρίσκει εφαρμογή μία ειδική κατηγορία των περιοδικών PS, οι περιοδικές PS μεγίστου μήκους(Maximal Length,ML). Αυτές έχουν τις παρακάτω ιδιότητες:

1. Ο αριθμός των +1 ανά περίοδο είναι κατά ένα μεγαλύτερος από τον αριθμό των –1.

2. Σε κάθε περίοδο από το συνολικό αριθμό σειρών(διαδοχικές έξοδοί της ίδιας τιμής) οι μισές είναι μήκους 1, το ένα τέταρτο μήκους 2, το ένα όγδοο μήκους 3 κ.τ.λ.

3. Η αυτοσυσχέτησή τους έχει τη μορφή:
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Οι PS-ML παράγονται εύκολα με τη βοήθεια γραμμικών καταχωρητών ολίσθησης. Η γενική μορφή μίας γεννήτριας ψευδοτυχαίων ακολουθιών φαίνεται στο σχήμα 50. Στην ουσία η γεννήτρια αποτελείται από ένα καταχωρητή ολίσθησης m θέσεων και μία σειρά αθροιστών modulo-2. Κάθε παλμός ρολογιού, διάρκειας Tc, προκαλεί ολίσθηση κατά μία θέση, οπότε εμφανίζεται ένα bit στην έξοδο. Με τον τρόπο αυτό προκύπτει περιοδική ακολουθία με περίοδο Ν = 2m-1. Για διαφορετική τοποθέτηση των αθροιστών προκύπτουν διαφορετικές PS-ML ακολουθίες.
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Σχήμα 50 : Παραγωγή ψευδοτυχαίων ακολουθιών ML.

Στα συστήματα CDMA, το σήμα κάθε χρήστη εξαπλώνεται από διαφορετική PS-ML ακολουθία και καταλαμβάνει την ίδια περιοχή φάσματος με τα σήματα των άλλων χρηστών. Προκειμένου αυτά να είναι διαχωρίσιμα, επιβάλλεται οι PS-ML ακολουθίες που χρησιμοποιούνται να είναι ορθογώνιες μεταξύ τους, δηλαδή να έχουν μηδενική ετεροσυσχέτιση. Πράγματι, αν το λαμβανόμενο σήμα σε ένα CDMA σύστημα L χρηστών είναι
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τότε, πολλαπλασιάζοντας στο δέκτη π.χ. με το c1(t) ανακτάται το s1(t), ενώ τα υπόλοιπα σήματα παραμένουν απλωμένα και το μεγαλύτερο μέρος της ισχύος τους απορρίπτεται από το ζωνοπερατό φίλτρο.
Από τα προηγούμενα καθίσταται σαφές ότι, από τις ακολουθίες που παράγει η γεννήτρια του σχήματος 2.59, μας ενδιαφέρουν μόνο αυτές που είναι ορθογώνιες μεταξύ τους. Αποδεικνύεται ότι, η μέγιστη ορθογωνιότητα επιτυγχάνεται όταν η περίοδος Ν = 2m-1 είναι πρώτος αριθμός. Αυτό συμβαίνει π.χ για m =2, 3, 5, 7, 13, 17 κ.τ.λ. 
Θεωρώντας τετραγωνικούς μορφοποιητικούς παλμούς μοναδιαίου πλάτους και διάρκειας Tc, η συνάρτηση αυτοσυσχέτισης του χρονικού σήματος που αντιστοιχεί σε μία PS-ML ακολουθία έχει περίοδο NTC και, στη βασική της περίοδο, δίνεται από τη σχέση
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Η γραφική της παράσταση φαίνεται στο παρακάτω σχήμα.
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Σχήμα 51 : Η αυτοσυσχέτιση μίας PS-ML ακολουθίας.

 ενώ η αντίστοιχη φασματική πυκνότητα ισχύος προκύπτει
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Στο παρακάτω σχήμα, παρατίθεται το φάσμα S(f) ενός διαμορφωμένου κατά PSK σήματος και η SPS-ML(f) από τη συνέλιξη των οποίων (σχέση 3.79) προκύπτει το φάσμα του εξαπλωμένου σήματος.
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Σχήμα 52 : Τα φάσματα S(f) και sps-ml
Το τελικό φάσμα αποτελεί υπέρθεση εκδοχών του S(f), μειωμένων κατά πλάτος και μετατοπισμένων στη συχνότητα κατά k/NTc. Αν Tc-1 >>Tb-1, η παραπάνω υπέρθεση δίνει σημαντικές τιμές μόνο εντός της περιοχής εύρους 2/Tc εκατέρωθεν της φέρουσας fc. Συνεπώς, το εύρος ζώνης του PSK-DS-SS συστήματος θεωρείται κατά προσέγγιση 2/Tc.

ΚΕΦΑΛΑΙΟ 4 : Σχεδίαση σε μικροκυματικές συχνότητες
 4.1  Γενικά

Ο όρος μικροκύματα αναφέρεται σε εκείνο το κομμάτι του ηλεκτρομαγνητικού φάσματος, που εκτείνεται μεταξύ των συχνοτήτων 300ΜΗz και 30GHz. Η αντίστοιχη περιοχή για τα μήκη κύματος είναι λ = 1m μέχρι λ = 1cm, από όπου προέρχεται και η παραπάνω ονομασία.
Στις χαμηλές συχνότητες (ραδιοκύματα), όταν οι διαστάσεις των κυκλωμάτων είναι πολύ μικρές σε σχέση με το μήκος κύματος, η περιγραφή των ηλεκτρομαγνητικών φαινομένων μπορεί να γίνει με τους νόμους του Kirchhoff, που απορρέουν από τη στατική και προσεγγιστικά στατική θεωρία των πεδίων. Όταν, όμως, η συχνότητα των ηλεκτρομαγνητικών σημάτων είναι αρκετά υψηλή, επειδή το μήκος κύματος της ακτινοβολίας γίνεται συγκρίσιμο με τις χαρακτηριστικές διαστάσεις των κυκλωμάτων, πρέπει να χρησιμοποιηθούν οι πλήρεις εξισώσεις του πεδίου, δηλαδή η ηλεκτρομαγνητική θεωρία του Maxwell. Συνεπώς, η θεωρία των μικροκυμάτων αποτελεί άμεση εφαρμογή της θεωρίας Maxwell και απαιτούνται ειδικές τεχνικές σχεδίασης και κατασκευής των αντίστοιχων κυκλωμάτων.
Σήμερα, πολλά ασύρματα τηλεπικοινωνιακά συστήματα, όπως ραντάρ ή συστήματα δορυφορικών και κινητών επικοινωνιών, λειτουργούν στις μικροκυματικές συχνότητες. Στην κατηγορία αυτή ανήκει και ο πομποδέκτης που σχεδιάζεται στη διπλωματική αυτή, με συχνότητα λειτουργίας στην περιοχή των 13GHz. Επομένως, μία ανασκόπηση της μικροκυματικής θεωρίας θα βοηθήσει τον αναγνώστη στην καλύτερη κατανόηση των τεχνικών σχεδίασης που εφαρμόστηκαν κατά τη διάρκεια της διπλωματικής.

4.2  Θεωρία γραμμών μεταφοράς

Στη μικροκυματική τεχνολογία ο όρος γραμμή μεταφοράς (transmission line) αναφέρεται στο υλικό μέσο που χρησιμοποιείται για τη σύνδεση δύο σημείων μεταξύ τους, με σκοπό τη μεταφορά μικροκυματικής ισχύος από το μέσο αυτό. Η μεταφορά αυτή πρέπει να γίνεται με όσο το δυνατόν μικρότερη απόσβεση και παραμόρφωση της κυματομορφής του σήματος που μεταφέρεται. Οι γραμμές μεταφοράς μπορούν να διακριθούν σε γραμμές δύο απομονωμένων αγωγών (π.χ. ομοαξονικά καλώδια, μικροταινία) και σε κενούς αγώγιμους σωλήνες, που ονομάζονται κυματοδηγοί. Στις πρώτες, η μεταφορά ισχύος μπορεί, υπό κατάλληλες προϋποθέσεις, να γίνει με κύματα που έχουν το ηλεκτρικό και το μαγνητικό τους πεδίο κάθετα προς τη διεύθυνση διάδοσης (εγκάρσια κύματα, ΤΕΜ). Η ανάλυση που ακολουθεί ισχύει για γραμμές στις οποίες διαδίδονται κύματα ΤΕΜ, αλλά γενικεύεται και για άλλους τύπους γραμμών μεταφοράς.
Έστω η γραμμή μεταφοράς του σχήματος 53, στα άκρα της οποίας έχουν συνδεθεί μία μικροκυματική πηγή αντίστασης εξόδου ΖG και ένα φορτίο Zl. Η τάση της πηγής είναι ημιτονοειδής με συχνότητα f = ω/2π. Στη μόνιμη κατάσταση, η τάση και το ρεύμα στη θέση z της γραμμής, εκφράζονται από τις σχέσεις,
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Σχήμα 53 : Γραμμή μεταφοράς με πηγή και φορτίο.
όπου, V(z) και Ι(z) οι φασιθέτες (phasors) της τάσης και του ρεύματος, αντίστοιχα. Εφαρμόζοντας τις εξισώσεις Maxwell, αποδεικνύεται ότι:
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με τα Α+ , Α-​ να προκύπτουν από τις οριακές συνθήκες του συστήματος. Στην παραπάνω σχέση, το μέγεθος Ζ0 ονομάζεται κυματική ή χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής και σχετίζεται με τα ανά μονάδα μήκους ηλεκτρικά μεγέθη της γραμμής (αντίσταση R, αγωγιμότητα G, αυτεπαγωγή L και χωρητικότητα C) ως εξής:
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Επίσης, το γ είναι γενικά μιγαδικός αριθμός (γ = α + jβ) και δίνεται από τη σχέση,
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Από την 4.2 παρατηρούμε ότι η τάση και το ρεύμα αποτελούνται από ένα προσπίπτον και ένα ανακλώμενο κύμα με σταθερά διάδοσης β = 2π/λ (rad/m) και πλάτος που εξασθενεί εκθετικά με την απόσταση, με σταθερά απωλειών α (Neper/m). Τα δύο αυτά κύματα συμβάλλουν, δημιουργώντας πάνω στη γραμμή μεταφοράς το στάσιμο κύμα τάσης και ρεύματος.
Ως συντελεστή ανάκλασης, ρ(z) ή Γ(z), στη θέση z, ορίζουμε το λόγο του προσπίπτοντος κύματος V+ προς το ανακλώμενο V- . Αν pL = p(L), είναι ο συντελεστής ανάκλασης στο φορτίο, τότε:
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όπου η απόσταση d μετράται από το φορτίο στη γεννήτρια. Ορίζοντας ως αντίσταση εισόδου, Ζ(z), στο σημείο z της γραμμής, το λόγο V(z)/I(z), αποδεικνύεται ότι:
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    (4.6)

αν ζ(z) = Ζ(z)/Ζ0, η ανηγμένη αντίσταση εισόδου της γραμμής. Από τις παραπάνω σχέσεις, προκύπτει ότι άπειρη αντίσταση εισόδου (ανοιχτοκύκλωμα) αντιστοιχεί σε συντελεστή ανάκλασης ρ = 1 και μηδενική αντίσταση εισόδου (βραχυκύκλωμα) σε συντελεστή ρ = -1. 

Μία γραφική μέθοδος μετασχηματισμού μεταξύ ρ και ζ, με βάση τις παραπάνω σχέσεις, παρέχεται μέσω του χάρτη Smith.
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Σχήμα 54 : Χάρτης Smith.

Ο χάρτης Smith είναι μία απεικόνιση του μιγαδικού επιπέδου του συντελεστή ανάκλασης, πάνω στο οποίο έχουν χαραχθεί κύκλοι σταθερού πραγματικού και φανταστικού μέρους της ανηγμένης αντίστασης. Συνεπώς, κάθε σημείο του προσδιορίζεται, είτε από το μέτρο και τη φάση του συντελεστή ανάκλασης, είτε, ισοδύναμα, από το πραγματικό (r) και φανταστικό (x) μέρος της αντίστοιχης ανηγμένης αντίστασης. Έτσι, π.χ. το ανοιχτοκύκλωμα αντιστοιχεί στο δεξί άκρο του χάρτη Smith, το βραχυκύκλωμα στο αριστερό και αντίσταση εισόδου ίση με Ζ0, στο κέντρο του. Επιπλέον, λόγω της σχέσης 4.5, ο γεωμετρικός τόπος του συντελεστή ανάκλασης p(d) κατά μήκος μίας γραμμής μεταφοράς, είναι λογαριθμική ελικοειδής καμπύλη, η οποία, καθώς κινούμαστε από το φορτίο προς την πηγή, διαγράφεται δεξιόστροφα. Για α = 0, η καμπύλη ταυτίζεται με τον κύκλο (0,|pL|)·
Συχνά, παράλληλα με το μετασχηματισμό μεταξύ ρ και ζ ενδιαφερόμαστε για το μετασχηματισμό μεταξύ ρ και ψ, όπου ψ = ζ-1 η ανηγμένη αγωγιμότητα. Για το σκοπό αυτό, παίρνουμε το συμμετρικό του σημείου που αντιστοιχεί στη ζ ως προς το κέντρο του χάρτη Smith και χρησιμοποιούμε τους κύκλους r και x ως κύκλους πραγματικού (g) και φανταστικού (b) μέρους ανηγμένης αγωγιμότητας. Για μεγαλύτερη ευκολία, χρησιμοποιείται ο διπλός χάρτης Smith ο οποίος προκύπτει από τον απλό, με την προσθήκη των κύκλων σταθερού πραγματικού και φανταστικού μέρους ανηγμένης αγωγιμότητας.
Σε γραμμές μεταφοράς χωρίς απώλειες (α = 0, β = ω(LC)1/2), λόγω της σχέσης 4.5, ο φασιθέτης της τάσης γίνεται
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και το πλάτος του στάσιμου κύματος κατά μήκος της γραμμής είναι,
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       (4.8)

όπου pL = |pL|exp(jφL). Από τις δύο παραπάνω σχέσεις, προκύπτει εύκολα ότι, τόσο το ρ(z), όσο και το |V(z)|, είναι περιοδικά με περίοδο λ/2. Ο λόγος του μέγιστου προς το ελάχιστο πλάτος τάσης ονομάζεται Λόγος Στάσιμου Κύματος (Voltage Standing Wave Ratio, VSWR) και υπολογίζεται
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Επειδή |p|
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Από τη σχέση 4.7, για ρL = 0, απαλείφεται ο όρος του ανακλώμενου κύματος και, αντί για στάσιμο, έχουμε μόνο οδεύον κύμα. Επειδή, 
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, έπεται ότι ο συντελεστής ανάκλασης μηδενίζεται, όταν η αντίσταση φορτίου ισούται με τη χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής. Τότε, η γραμμή μεταφοράς λέγεται τερματισμένη και έχουμε μέγιστη μεταφορά ισχύος στο φορτίο, εφόσον δεν υπάρχουν ανακλάσεις. Στις μικροκυματικές διατάξεις επιδιώκεται πάντα η μέγιστη μεταφορά ισχύος, οπότε λαμβάνεται μέριμνα, ώστε η αντίσταση του φορτίου να μετατρέπεται μέσω κατάλληλου προσαρμοστικού κυκλώματος στη χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής. Η μετατροπή αυτή ονομάζεται προσαρμογή και επιτυγχάνεται σε μία συχνότητα, αφού, γενικά, οι ZL και Ζ0 εξαρτώνται από τη συχνότητα. Ωστόσο, στα μικροκυματικά συστήματα, η προσαρμογή είναι επιθυμητή σε όλη τη ζώνη συχνοτήτων λειτουργίας τους. Όσο ο λόγος VSWR πλησιάζει στη μονάδα ή, ισοδύναμα, το |ρL| τείνει στο μηδέν στη ζώνη αυτή, τόσο καλύτερη είναι η προσαρμογή.
Η προσαρμογή μίας σύνθετης αντίστασης φορτίου ZL μπορεί να επιτευχθεί χρησιμοποιώντας ένα βοηθητικό στέλεχος (stub) όπως στο σχήμα 55.
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Σχήμα 55: Προσαρμογή με ένα παράλληλο ανοιχτοκυκλωμένο stub.

Η διάταξη αυτή ονομάζεται μετασχηματιστής ενός παράλληλου  ανοιχτοκυκλωμένου στελέχους και η λειτουργία της εξηγείται εύκολα με τη χρήση του χάρτη Smith.
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Σχήμα 56 : Προσαρμογή με χρήση του χάρτη Smith.

Όπως φαίνεται στο σχήμα 56, αρχικά μετατρέπουμε την ανηγμένη αντίσταση ζL (σημείο Α) στην ανηγμένη αγωγιμότητα ψL (σημείο Α'). Για να μετακινηθούμε από το σημείο Α' στο κέντρο Ο, πρώτα στρεφόμαστε δεξιόστροφα στον κύκλο (O,|pL|) μέχρι να συναντήσουμε τον κύκλο g = 1 στο σημείο Β (ή Β’) και, στη συνέχεια, διαγράφουμε αυτόν μέχρι το κέντρο Ο. Η πρώτη κίνηση αντιστοιχεί σε μετακίνηση από το φορτίο προς την πηγή κατά μήκος l = φ/2β, όπου φ η γωνία στροφής, ενώ η δεύτερη, σε προσθήκη στη θέση l, μίας φανταστικής αγωγιμότητας. Η τελευταία επιτυγχάνεται με χρήση ενός ανοιχτοκυκλωμένου στελέχους μήκους h, του οποίου η αγωγιμότητα εισόδου είναι πάντα φανταστική, σύμφωνα με τη σχέση:
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To h επιλέγεται, ώστε η Yin να αντισταθμίζει το φανταστικό μέρος της αγωγιμότητας εισόδου, BB, στη θέση l (σημείο Β ή Β'). Επομένως, h = 1/βtan-1 (-bB), με bB = ΒBΖ0 .
Εναλλακτικά, σε χαμηλές συχνότητες, η προσαρμογή επιτυγχάνεται με χρήση συγκεντρωμένων στοιχείων (lumped elements), όπως πηνία και πυκνωτές. Από το διπλό χάρτη Smith, διαπιστώνουμε ότι η μεταφορά από ένα τυχαίο σημείο προς το κέντρο Ο (προσαρμογή), μπορεί να πραγματοποιηθεί με κίνηση αποκλειστικά σε κύκλους σταθερού πραγματικού μέρους αντίστασης r και αγωγιμότητας g. Όταν η κίνηση αυτή γίνεται πάνω σε κύκλο r, αντιστοιχεί σε σύνδεση πηνίου ή πυκνωτή εν σειρά, ενώ, όταν γίνεται σε κύκλο g, σε σύνδεση παράλληλα. Όλες οι δυνατές περιπτώσεις για την προσαρμογή ενός φορτίου ZL, σύμφωνα με την παραπάνω μέθοδο, δίνονται στο επόμενο σχήμα.
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Σχήμα 57 : Προσαρμογή με συγκεντρωμένα στοιχεία.

4.3  Παράμετροι σκέδασης

Για την υλοποίηση μικροκυματικών συστημάτων χρησιμοποιούνται μικροκυματικά στοιχεία που έχουν τη μορφή πολυθύρων, στις εισόδους και εξόδους των οποίων συνδέονται γραμμές μεταφοράς. Επειδή δεν ορίζεται τάση σε όλες τις γραμμές μεταφοράς - παρά μόνο σε όσες διαδίδονται κύματα ΤΕΜ - αλλά και επειδή, στην πράξη, είναι αναγκαία μόνο η γνώση των ανακλώμενων και μεταφερόμενων κυμάτων για ένα δεδομένο προσπίπτον κύμα, η μελέτη των παραπάνω πολυθύρων γίνεται με κανονικοποιημένες κυματικές τάσεις. Ορίζουμε, σε μία δεδομένη συχνότητα ω, ως προσπίπτουσα κυματική τάση α(z,t), το μέγεθος,
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και, ως ανακλώμενη κυματική τάση β(z,t),
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όπου P- , P+ η προσπίπτουσα και ανακλώμενη ισχύς αντίστοιχα, ρ(z) ο συντελεστής ανάκλασης, β η σταθερά διάδοσης, z η απόσταση κατά μήκος της γραμμής μεταφοράς και φ η διαφορά φάσης μεταξύ προσπίπτοντος και ανακλώμενου κύματος. Παρατηρούμε ότι τα τετράγωνα των μέτρων των α(z) και β(z) ισούνται με την προσπίπτουσα και ανακλώμενη ισχύ αντίστοιχα. Ειδικά στην περίπτωση των γραμμών μεταφοράς ρυθμού ΤΕΜ, οι φασιθέτες α(z) και b(z) σχετίζονται με τα μεγέθη τάσης V(z) και ρεύματος Ι(z), ως εξής:
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Στο μικροκυματικό πολύθυρο του σχήματος 58, σε κάθε γραμμή μεταφοράς ορίζουμε τους άξονες z1, z2, ..., zN που δείχνουν την κατεύθυνση διάδοσης των κυμάτων και τα κάθετα σε αυτούς επίπεδα E1, E2​, ..., EN. Τα σημεία τομής των Ei και zi ορίζουν τα σημεία αρχής Ο1, Ο2, ..., ΟΝ.
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Σχήμα 58 : Μικροκυματικό πολύθυρο.

Αν ai(0) το προσπίπτον κύμα στο επίπεδο αναφοράς Ei και βi(0), το ανακλώμενο στην ίδια θέση, ισχύει ότι,
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όπου οι μιγαδικοί αριθμοί Sij (i,j = 1, ...,Ν) ονομάζονται παράμετροι σκέδασης (scattering parameters) και ορίζονται για τη συγκεκριμένη συχνότητα ω. Ο πίνακας S ονομάζεται μήτρα σκέδασης (scattering matrix). Από τον ορισμό της σχέσης 4.14, προκύπτει ότι
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Για να είναι ακ(0) = 0, πρέπει στην k-οστή θύρα να μην προσπίπτει κύμα, δηλαδή, να τερματιστεί με τη χαρακτηριστική αντίσταση της γραμμής μεταφοράς που συνδέεται σε αυτή. Ο συντελεστής Sii ισούται με το συντελεστή ανάκλασης της θύρας i, ενώ ο συντελεστής Sij, ονομάζεται συντελεστής διάδοσης από τη θύρα j στη θύρα i, όταν όλες οι θύρες πλην της j είναι τερματισμένες. Η χρήση της μήτρας σκέδασης ενέχει το πλεονέκτημα ότι παρέχει εποπτική εικόνα της ροής ισχύος στο πολύθυρο, καθώς και ότι είναι εύκολα προσδιορίσιμη, αφού τα μεγέθη α και b, μπορούν να μετρηθούν με συμβατικές μεθόδους στο εργαστήριο.
Οι μαθηματικές ιδιότητες της μήτρας S είναι συνέπεια των ιδιοτήτων του πολυθύρου που περιγράφει. Έτσι:
· Στα αμφίδρομα πολυθυρα, όπου εναλλάσσεται η διέγερση με την απόκριση χωρίς αλλαγή του αποτελέσματος, ισχύει Sy=Sjj, i*j, δηλαδή η μήτρα σκέδασης είναι συμμετρική ως προς την κύρια διαγώνιο. Αμφίδρομα είναι τα πολύθυρα που δεν περιέχουν ασύμμετρα στοιχεία όπως διόδους, τρανζίστορ ή φερρίτες.
· Στα πολύθυρα χωρίς απώλειες, όπου η συνολικά εισερχόμενη ισχύς ισούται με την αντίστοιχη εξερχόμενη, έχουμε :
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Πολύθυρα χωρίς απώλειες είναι εκείνα που κατασκευάζονται από μέταλλα  με πολύ μεγάλη αγωγιμότητα ή διηλεκτρικά χωρίς διαρροές.
· Στα προσαρμοσμένα πολύθυρα δηλαδή αυτά όπου η κάθε θύρα δε δίνει ανακλώμενο, αν όλες οι υπόλοιπες είναι σωστά τερματισμένες, ισχύει Sii =0. Έτσι, η κύρια διαγώνιος της μήτρας σκέδασης είναι μηδενική.
4.4   Μικροκυματικοί ενισχυτές

Η ανάγκη ενίσχυσης σημάτων σε μικροκυματικές συχνότητες καθιστά απαραίτητη τη σχεδίαση και υλοποίηση μικροκυματικών ενισχυτών. Στις περισσότερες τηλεπικοινωνιακές εφαρμογές, οι ενισχυτές αυτοί συνίστανται από μία ή περισσότερες βαθμίδες, προσαρμοσμένες μεταξύ τους, για να έχουμε μέγιστη μεταβίβαση ισχύος. Κάθε βαθμίδα αποτελείται από ένα τρανζίστορ, συνήθως GaAs FET σε συνδεσμολογία κοινού εκπομπού, μαζί με το κύκλωμα πόλωσης του. Τα κυριότερα θέματα που απασχολούν τη σχεδίαση των μικροκυματικών ενισχυτών είναι το κέρδος ισχύος, η ευστάθεια, ο συντελεστής θορύβου, το εύρος ζώνης και οι απαιτήσεις dc πόλωσης.
Στο σχήμα φαίνεται ένας μονοβάθμιος ενισχυτής, ο οποίος τροφοδοτείται από μία πηγή τάσης πλάτους Vg, εσωτερικής αντίστασης ΖS και οδηγεί ένα φορτίο ZL.
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Σχήμα 59 : Μονοβάθμιος μικροκυματικός ενισχυτής.

Στο σχήμα, το τρανζίστορ παριστάνεται ως μικροκυματικό δίθυρο, του οποίου οι παράμετροι σκέδασης, για δεδομένη συχνότητα και δεδομένο σημείο πόλωσης, δίνονται από τη μήτρα σκέδασης
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Αν  ZIN  και ZOUT οι  αντιστάσεις  εισόδου  και  εξόδου  του  δίθυρου,   οι  αντίστοιχοι συντελεστές ανάκλασης ΓIN και ΓOUT αποδεικνύεται ότι δίνονται από τις εξής σχέσεις:
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όπου Ζ0 η χαρακτηριστική αντίσταση.
Ορίζουμε ως Κέρδος Μετατροπής Ισχύος GT (Transducer Power Gain) το λόγο της ισχύος που καταναλώνεται από το φορτίο, για δεδομένα Γ​S και Γ​L, προς τη διαθέσιμη ισxύ της πηγής, |Vg|2 / 8Re{Zs}. Αποδεικνύεται ότι :
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Επίσης,   ορίζουμε  ως  Κέρδος  Ισχύος  GP  (Power  Gain)   το   λόγο   της  ισχύος  που καταναλώνεται στο φορτίο, προς την ισχύ που παράγεται στο δίθυρο, για δεδομένα ΓS και ΓL. Aπό τον ορισμό αυτόν, προκύπτει ότι:
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Προκειμένου να έχουμε τη μέγιστη μεταφορά ισχύος από την πηγή στο τρανζίστορ και από το τρανζίστορ στο φορτίο, θα πρέπει οι ZIN, ZOUT, να είναι συζυγείς των ZS και ZL (από θεώρημα μέγιστης μεταβίβασης ισχύος ηλεκτρικών κυκλωμάτων). Ισοδύναμα, αρκεί να ισχύουν οι σχέσεις
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Σε αυτή την περίπτωση τα κέρδη GT και GP μεγιστοποιούνται και γίνονται ίσα μεταξύ τους, δηλαδή
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Στην παραπάνω σχέση, με ΓmS και ΓmL παριστάνονται οι τιμές των ΓS και ΓL για τις οποίες ικανοποιούνται ταυτόχρονα οι σχέσεις 4.21. Ύστερα από πράξεις για τον προσδιορισμό των τιμών αυτών, το μέγιστο κέρδος του υπόψιν ενισχυτή γράφεται ως :
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Τα παραπάνω ισχύουν γενικά για οποιοδήποτε μικροκυματικό τρανζίστορ. Ειδικά στην περίπτωση που έχουμε S12 = 0, το τρανζίστορ ονομάζεται μονόδρομο (unilateral) και σε αυτό ισχύουν ΓIN = S11 και ΓOUT = S22 . Έτσι, οι συνθήκες μέγιστης μεταφοράς ισχύος γράφονται ως :
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ενώ το μέγιστο κέρδος γίνεται :
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Συχνά, χωρίς σημαντικό σφάλμα, μπορούμε να θεωρήσουμε ότι ένα τρανζίστορ είναι μονόδρομο ακόμα και όταν το S12 του δεν είναι ακριβώς μηδέν, οπότε η ανάλυση του ενισχυτή απλοποιείται σημαντικά. Μια τέτοια προσέγγιση είναι αποδεκτή, όταν ο λόγος του κέρδους μετατροπής GT, για S12
[image: image239.wmf]¹

0, προς το κέρδος μετατροπής GTU, για S12=0, δε μεταβάλλεται περισσότερο από 0,5dB. Ο λόγος αυτός ικανοποιεί την ανισότητα :
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από όπου μπορεί να υπολογιστεί η μεταβολή του.
Στην παραπάνω ανάλυση για τη διάταξη του σχήματος 59 υποθέσαμε ότι οι τιμές των ΖS και ΖL ήταν τυχαίες. Στην πράξη, ο ενισχυτής οδηγείται πάντοτε από μία πηγή με εσωτερική αντίσταση Ζ0 = 50Ω και το φορτίο του έχει επίσης αντίσταση ίση με Ζ0. Για να επιτευχθεί μέγιστη μεταφορά ισχύος στην είσοδο και έξοδο του τρανζίστορ, οι συντελεστές ανάκλασης ΓS και ΓL που φαίνονται από αυτό στην είσοδο και έξοδο, πρέπει να είναι ΓIN και ΓOUT αντίστοιχα. Επομένως, χρειάζεται να παρεμβληθεί μεταξύ της πηγής και του τρανζίστορ ένα δίθυρο, που μετασχηματίζει την αντίσταση Ζ0 σε ZS = ΖIN. Ομοίως, στην έξοδο το φορτίο Ζ0 πρέπει να μετασχηματιστεί σε ΖOUT. Ο ενισχυτής με τα προσαρμοστικά του κυκλώματα απεικονίζεται στο επόμενο σχήμα.:
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Σχήμα 60 : Μονοβάθμιος ενισχυτής με τα κυκλώματα προσαρμογής εισόδου/εξόδου.

Όπως περιγράφηκε στην παράγραφο 4.2 τα προσαρμοστικά κυκλώματα στην είσοδο και στην έξοδο υλοποιούνται με γραμμές μεταφοράς ή με συγκεντρωμένα στοιχεία.
Εκτός από το κέρδος, η ευστάθεια του ενισχυτή ή, ισοδύναμα, η αντίσταση του στην ταλάντωση είναι ένα σημαντικό ζήτημα κατά τη σχεδίαση, το οποίο εξαρτάται τόσο από τις παραμέτρους σκέδασης, όσο και από τα ΓS και ΓL. Ταλάντωση μπορεί να εμφανιστεί, όταν, στην είσοδο ή στην έξοδο του ενισχυτή, προκύψει αρνητική αντίσταση. Αυτό συμβαίνει όταν |ΓIN|>1 ή |Γουt|>1 αντίστοιχα.
Το δίθυρο του σχήματος 59 είναι ευσταθές χωρίς όρους (unconditionally stable) σε μια δεδομένη συχνότητα, αν, για όλα τα ΓS και ΓL ισχύει |ΓIN|<1 και |ΓOUT|<1.  Αντίθετα, αν υπάρχουν ΓL ή ΓS τέτοια ώστε |ΓIN|>1 ή |Γουt|>1, το δίθυρο είναι δυνητικά ασταθές (potentially unstable) ή ευσταθές υπό όρους (conditionally stable). Αποδεικνύεται ότι ικανές και αναγκαίες συνθήκες για χωρίς όρους ευστάθεια είναι :
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όπου τα Κ και Δ έχουν οριστεί στις 4.24. Επειδή στα μονόδρομα δίθυρα είναι Κ=
[image: image243.wmf]¥

 και Δ = |S11S22|, αυτά είναι πάντοτε ευσταθή χωρίς όρους (αφού πάντα |S11|, |S22|< 1). Στην πράξη, δεδομένου ότι οι ταλαντώσεις είναι καταστροφικές για τη λειτουργία του ενισχυτή, κατά τη σχεδίαση του πρέπει να χρησιμοποιούνται είτε ευσταθή χωρίς όρους τρανζίστορ, είτε ευσταθή υπό όρους με κατάλληλα επιλεγμένα ΓS και ΓL.
Όσον αφορά τη συμπεριφορά από πλευράς θορύβου, είναι γνωστό ότι κάθε ενισχυτής, εκτός της ενίσχυσης των σημάτων, προσθέτει και θόρυβο, λόγω των μη γραμμικών αλληλεπιδράσεων που συμβαίνουν κατά τη διαδικασία της ενίσχυσης. Κατά τα γνωστά, η υποβάθμιση του SNR από την είσοδο στην έξοδο του ενισχυτή εκφράζεται από την εικόνα θορύβου NF > 1. Η υποβάθμιση αυτή είναι το αναπόφευκτο κόστος από το κέρδος που προκύπτει με την ενίσχυση. Η εικόνα θορύβου του ενισχυτή δεν είναι μόνο συνάρτηση της εσωτερικής του δομής, αλλά σημαντικό ρόλο παίζει και η εσωτερική αντίσταση της πηγής, ΖS. Με θεωρητικές και πειραματικές μεθόδους, αποδεικνύεται ότι, σε κάθε ενισχυτή, αντιστοιχεί μία βέλτιστη τιμή ΖS = ΖB, για την οποία παρουσιάζεται ελάχιστη τιμή της εικόνας θορύβου NF = NFmin. Για τιμές ΖS 
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 ΖB, η NF προσεγγίζεται από τη σχέση
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όπου RN είναι μία σταθερά που καθορίζεται πειραματικά και ονομάζεται ισοδύναμη αντίσταση θορύβου και GS, GB, ΒS, ΒB τα πραγματικά και φανταστικά μέρη των αγωγιμοτήτων ΥS, ΥB. Γενικά, η τιμή ΖB δεν ταυτίζεται με την ΖS = ΖIN* η οποία μεγιστοποιεί τη μεταφορά ισχύος στο τρανζίστορ, επομένως δε μπορεί να επιτευχθεί η βέλτιστη σχεδίαση ως προς το θόρυβο και την ισχύ ταυτόχρονα.
Ένα ακόμα θέμα που απασχολεί το σχεδιαστή ενός μικροκυματικού ενισχυτή είναι η επιλογή του κυκλώματος πόλωσης dc. Ο σκοπός μιας σωστής dc πόλωσης είναι ο καθορισμός ενός κατάλληλου σημείου ηρεμίας, σταθερού ως προς τις μεταβολές των παραμέτρων του τρανζίστορ και της θερμοκρασίας, καθώς και η αποσύζευξη των πηγών τροφοδοσίας από τα μικροκυματικά σήματα.
Στο σχήμα που ακολουθεί φαίνεται το τυπικό κύκλωμα πόλωσης ενός ενισχυτή, που αποτελείται από ένα τρανζίστορ FET.
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Σχήμα 61 : Κύκλωμα πόλωσης ενισχυτικής βαθμίδας.

Η αντίσταση RD, σε συνδυασμό με τις VGG και VDD, καθορίζει το σημείο πόλωσης, το οποίο πρέπει να βρίσκεται στην περιοχή κορεσμού του FET. Για τη σταθερότητα του σημείου αυτού, στις χαμηλές συχνότητες χρησιμοποιείται μία αντίσταση μεταξύ της πηγής S και της γης, παράλληλα με ένα πυκνωτή παράκαμψης. Ωστόσο, στις μικροκυματικές συχνότητες, ο πυκνωτής αυτός μπορεί να προκαλέσει ταλαντώσεις, ενώ η αντίσταση υποβαθμίζει το συντελεστή θορύβου του ενισχυτή. Για τους λόγους αυτούς, στο κύκλωμα του σχήματος ο ακροδέκτης της πηγής είναι γειωμένος. Εξάλλου, για την απόρριψη υψίσυχνων σημάτων που τυχόν εισάγονται στη γραμμή τροφοδοσίας από το περιβάλλον και τα οποία μπορούν να επηρεάσουν δυσμενώς τη λειτουργία του ενισχυτή, χρησιμοποιούνται οι πυκνωτές C1 και C2. Από αυτούς, ο C1  είναι αρκετά μεγαλύτερος του C2 και καθορίζει την περιοχή των συχνοτήτων που θα απορριφθούν. Εντούτοις, η λειτουργία του στις υψηλές συχνότητες υποβαθμίζεται, λόγω εμφάνισης των παρασιτικών αυτεπαγωγών L1,παρ και L2,παρ, κατά το παρακάτω σχήμα:
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Σχήμα 62 : Ισοδύναμο κύκλωμα του πυκνωτή C σε υψηλές συχνότητες.

Επειδή ο C2 είναι μικρότερος του C1, παρουσιάζει μικρότερα L1,παρ και L2,παρ και, συνδεόμενος παράλληλα με το C1, μειώνει την ολική παρασιτική αυτεπαγωγή. Τέλος, τα πηνία αποσύζευξης RF (RF choke), στη συχνότητα λειτουργίας του ενισχυτή, δρουν ως ανοιχτοκυκλώματα για το ac σήμα, αποτρέποντας τη διαρροή του προς τη γη, μέσω των κλάδων της τροφοδοσίας. Αντίθετα, για τα dc σήματα, λειτουργούν ως βραχυκυκλώματα, επιτρέποντας την εφαρμογή των τάσεων πόλωσης στους ακροδέκτες του τρανζίστορ.
Ολοκληρώνοντας την αναφορά στους μικροκυματικούς ενισχυτές, σημειώνουμε ότι, στην πραγματικότητα, για την επίτευξη υψηλότερου κέρδους από αυτό που μπορεί να παρέχει ένα μόνο τρανζίστορ, χρησιμοποιούνται πολυβάθμιοι ενισχυτές. Σε αυτούς, η αντίσταση εξόδου της κάθε βαθμίδας αποτελεί τη ΖS του σχήματος 59 για την επόμενη, ενώ η αντίσταση εισόδου, τη ΖL για την προηγούμενη. Επομένως, για την επίτευξη μέγιστου κέρδους, απαιτείται η παρεμβολή κατάλληλων προσαρμοστικών κυκλωμάτων μεταξύ των βαθμίδων. Για τη βαθμίδα ί, το προσαρμοστικό κύκλωμα εισόδου μετατρέπει την Zout,i-1 σε ZIN,i*, ενώ το προσαρμοστικό κύκλωμα εξόδου, τη Zin,i+1 σε Zout,i*. Όσον αφορά την ευστάθεια του πολυβάθμιου ενισχυτή, αυτή εξασφαλίζεται αν όλα τα τρανζίστορ πληρούν τις συνθήκες 4.28. Επίσης, για την επίτευξη χαμηλού NF, αρκεί η πρώτη βαθμίδα να σχεδιαστεί με χαμηλό NF και υψηλό κέρδος.

4.5   Μικροκυματικά φίλτρα

Τα μικροκυματικά φίλτρα είναι παθητικά δίθυρα που επιτρέπουν τη μεταφορά ισχύος σε ένα προσαρμοσμένο φορτίο από μία πηγή, σύμφωνα με μία προκαθορισμένη συνάρτηση εξασθένισης LA(ω) με τη συχνότητα. Αν S21 (ω), ο συντελεστής διάδοσης από την είσοδο στην έξοδο, τότε
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Στη ζώνη διέλευσης του φίλτρου, επιθυμούμε όσο το δυνατό μικρότερη εξασθένιση, επομένως πρέπει 
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. Αντίθετα, στη ζώνη αποκοπής, πρέπει 
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,που σημαίνει ότι όλη η προσπίπτουσα ισχύς επιστρέφει προς την πηγή.
Η σχεδίαση μικροκυματικών φίλτρων ανάγεται στη σχεδίαση φίλτρων χαμηλών συχνοτήτων, αν τα συγκεντρωμένα στοιχεία συντονισμού αντικατασταθούν από αντίστοιχα μικροκυματικά. Εξάλλου, όλα τα είδη φίλτρων μπορούν να προκύψουν από τα βαθυπερατά με κατάλληλους μετασχηματισμούς στο πεδίο της συχνότητας. Επομένως, αρκεί αρχικά να μελετηθούν τα βαθυπερατά φίλτρα συγκεντρωμένων στοιχείων.

Τις περισσότερες φορές, οι προδιαγραφές της συνάρτησης εξασθένισης ενός βαθυπερατού φίλτρου έχουν τη μορφή
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Η πρώτη συνθήκη καθορίζει τη ζώνη διέλευσης του φίλτρου, ενώ η τελευταία την κλίση του στη ζώνη αποκοπής. Η συχνότητα ω1 ονομάζεται συχνότητα αποκοπής ή συχνότητα γονάτου. Υπάρχουν διάφορες μαθηματικές συναρτήσεις που ικανοποιούν τις παραπάνω προδιαγραφές, με  πιο συχνά χρησιμοποιούμενες τις συναρτήσεις Butterworth και Tchebyscheff. Ιδιαίτερα, οι τελευταίες δίνονται από τη σχέση:
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       (4.32)
όπου ο n είναι ένας φυσικός αριθμός που ονομάζεται τάξη του φίλτρου και σχετίζεται με το πόσο απότομο είναι αυτό στη ζώνη αποκοπής, δηλαδή με την ικανοποίηση της τελευταίας προδιαγραφής. Συγκεκριμένα, όσο αυξάνεται η τάξη, τόσο πιο απότομο γίνεται το φίλτρο. Η γραφική παράσταση της σχέσης 4.32, για δεδομένες τιμές LA1, ω1 και n, είναι :
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Σχήμα 63 : Η συνάρτηση Tchebyscheff..

από όπου φαίνεται η ύπαρξη κυματισμού (ripple) της εξασθένισης στη ζώνη διέλευσης, σε αντίθεση με τις συναρτήσεις Butterworth, για τις οποίες η εξασθένιση είναι επίπεδη. Η υλοποίηση των συναρτήσεων εξασθένισης Tchebyscheff για τις χαμηλές συχνότητες μπορεί να γίνει με κλιμακωτές διατάξεις συντονισμένων κυκλωμάτων L-C, όπως στο σχήμα :
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Σχήμα 64 : Υλοποίηση βαθυπερατού φίλτρου.
Οι τιμές των L και C παρέχονται από κατάλληλους πίνακες, για δεδομένα ω1, n, RL και RS.
Προκειμένου η συνάρτηση του σχήματος 63 (βαθυπερατό πρωτότυπο) να μετατοπιστεί στη συχνότητα, ώστε να προκύψει ζωνοπερατό φίλτρο με συχνότητες αποκοπής ωΑ και ωB (ωΑ < ωB), εφαρμόζουμε το μετασχηματισμό συχνότητας
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                               (4.33)

όπου 2Δω = ωB - ωΑ (εύρος ζώνης φίλτρου) και ω0 = 
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                     (4.34)

Η γραφική παράσταση του ζωνοπερατού φίλτρου Tchebyscheff που προκύπτει είναι :
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Σχήμα 65 : Ζωνοπερατό φίλτρο Tchebyscheff.

Με το μετασχηματισμό της σχέσης 4.33, οι σύνθετες αντιστάσεις των στοιχείων Li και οι σύνθετες αγωγιμότητες των στοιχείων Ci του σχήματος 64, γίνονται
[image: image259.png]


                    (4.35)

Επομένως, η κυκλωματική μορφή του ζωνοπερατού φίλτρου προκύπτει από το σχήμα 64 με αντικατάσταση κάθε πηνίου Li από ένα εν σειρά συντονισμένο κύκλωμα LC και κάθε πυκνωτή Ci από ένα παράλληλο συντονισμένο κύκλωμα LC (σχήμα 66).
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Σχήμα 66 : Υλοποίηση ζωνοπερατού φίλτρου.
ΚΕΦΑΛΑΙΟ 5 : ΕΚΤΕΛΕΣΗ ΤΗΣ ΠΡΟΣΟΜΟΙΩΣΗΣ ΣΤΟ ΠΡΟΓΡΑΜΜΑ ADS2002

5.1 ΤΟ ΠΡΟΓΡΑΜΜΑ ADS2002 

Για την εκτέλεση της προσομοίωσης στο πρόγραμμα ADS χρησιμοποιούμε τα Projects, τα Designs και τους ελεγκτές προσομοίωσης. 

Χρησιμοποίηση των Projects
Το Advanced Design System χρησιμοποιεί τα projects για να οργανώσει αυτόματα και να αποθηκεύσει τα στοιχεία παράγονται κατά την δημιουργία, προσομοίωση, και ανάλυση των σχεδίων για να επιτευχθούν οι σχεδιαστικοί στόχοι του χρήστη. 

Ένα project περιλαμβάνει το κύκλωμα, το σχεδιάγραμμα, την προσομοίωση, την ανάλυση, και τις πληροφορίες εξόδου για τα σχέδια, μαζί με οποιεσδήποτε συνδέσεις που υπάρχουν με άλλα σχέδια και projects. 

Χρησιμοποίηση των Designs
Το Advanced Design System χρησιμοποιεί τα designs για να αποθηκεύσει τις πληροφορίες σχηματικών αναπαραστάσεων (schematics) και σχεδιαγραμμάτων (layouts) που παράγονται. 

Ένα σχέδιο μπορεί να αποτελείται από μία μόνο σχηματική αναπαράσταση (schematic)  ή ένα σχεδιάγραμμα (layout), ή μπορεί να αποτελείται από ένα αριθμό από σχηματικές αναπαραστάσεις και σχεδιαγράμματα που ενσωματώνονται ως υποδίκτυα μέσα σε ένα ενιαίο design. 

Σε ένα design παράθυρο μπορούμε : 

· Να δημιουργήσουμε και να τροποποιήσουμε τα κυκλώματα και τα σχεδιαγράμματα  

· Να προσθέσουμε τις μεταβλητές και τις εξισώσεις  

· Να τοποθετήσουμε και να διαμορφώσουμε τα συστατικά, τις μορφές, και τους ελεγκτές προσομοίωσης  

· Να διευκρινίσουμε τις ιδιότητες του layout και του display  

· Να συμπεριλάβουμε σχολιασμούς που χρησιμοποιούν κείμενο και απεικονίσεις  

· Να παραγάγουμε τα σχεδιαγράμματα (layouts) από τις σχηματικές αναπαραστάσεις (schematics) και αντιστρόφως

Προσομοίωση των Designs
Το Advanced Design System παρέχει τους ελεγκτές που μπορείτε να προσθέσετε και να διαμορφώσετε για να μιμηθείτε, να βελτιστοποιήσετε, και να εξετάσετε τα σχέδιά σας. 

	Ελεγκτές προσομοίωσης 

Προσθέστε έναν ή περισσότερους ελεγκτές προσομοίωσης στο σχέδιο βασιζόμενοι στον τύπο του design που προσομοιώνετε και τα είδη αναλύσεων που επιθυμείτε.

Περιγραφή

Τυπική χρήση

Data Flow Controller
Ελέγχει τη ροή σημάτων στο πεδίο του χρόνου για τις προσομοιώσεις επεξεργασίας ψηφιακού σήματος χρησιμοποιώντας τον προσομοιωτή Agilent Ptolemy.
Όλα τα σχέδια επεξεργασίας σήματος
DC  

Θεμελιώδης σε όλες τις RF/αναλογικές προσομοιώσεις. Εκτελεί έναν έλεγχο τοπολογίας και μια ανάλυση της DC λειτουργίας.
Όλα το RF /αναλογικά designs
AC
Λαμβάνει τις παραμέτρους μεταφοράς ασθενών σημάτων όπως το κέρδος τάσης,  κέρδος ρεύματος, και τον γραμμικό θόρυβο τάσης και ρεύματος.
Φίλτρο 
Ενισχυτής
S-Parameter
Παρέχει τη γραμμική S-Parameter, τις παραμέτρους γραμμικού θορύβου, το transimpedance, και το transadmittance. Μπορεί να χρησιμοποιηθεί για να επιτύχει πολλούς στόχους του AC προσομοιωτή .
Φίλτρο 
Ταλαντωτής 
Ενισχυτής
Harmonic Balance
Χρησιμοποιεί τις μη γραμμικές τεχνικές του Harmonic Balance για να βρεθεί η λύση σταθερής κατάστασης στο πεδίο της συχνότητας.
Μίκτης 
Ταλαντωτής 
Ενισχυτής Ισχύος 
Πομποδέκτης
Circuit Envelope
Χρησιμοποιεί έναν συνδυασμό τεχνικών ανάλυσης στο πεδίο του χρόνου και της συχνότητας για να παραχθεί μια γρήγορη και πλήρης ανάλυση των μιγαδικών σημάτων όπως τα ψηφιακά διαμορφωμένα σήματα RF.
Μίκτης 
Ταλαντωτής 
Ενισχυτής Ισχύος 
Πομποδέκτης 
Βρόχος κλειδώματος  φάσης 
 LSSP  

Εκτελεί τις αναλύσεις S-parameter μεγάλων σημάτων για να αναλύσει τη μη γραμμική συμπεριφορά. Ο συνοδευτικός P2D προσομοιωτής μπορεί να χρησιμοποιηθεί για να επιταχύνει τις επόμενες αναλύσεις.
Ενισχυτής Ισχύος 
XDB
Επιδιώκει ένα καθορισμένο από το χρήστη gain-compression point στο οποίο μια πραγματική καμπύλη δύναμης παρεκκλίνει από μια εξιδανικευμένη γραμμική καμπύλη δύναμης.
Ενισχυτής  Ισχύος
Μίκτης
Transient/Convolution
Λύνει ένα μη γραμμικό κύκλωμα εξ ολοκλήρου στο πεδίο του χρόνου χρησιμοποιώντας τα απλουστευμένα πρότυπα για να υπολογίσει την frequency-dependent συμπεριφορά των στοιχείων .
Μίκτης 
Ενισχυτής Ισχύος
Κυκλώματα μετατροπής



5.2  ΥΠΟΛΟΓΙΣΜΟΙ ΓΙΑ ΤΗΝ ΕΚΤΕΛΕΣΗ ΤΗΣ

       ΠΡΟΣΟΜΟΙΩΣΗΣ

5.2.1 ΕΚΠΟΜΠΗ ΑΠΟ ΤΟΝ ΕΠΙΓΕΙΟ ΔΕΚΤΗ

Για να έχουμε bit rate = 2 Mbps στην QPSK διαμόρφωση πρέπει κατά τα γνωστά, το εύρος ζώνης να είναι : 
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, όπου Μ=4.

Ο συνολικός θόρυβος στον δέκτη είναι για εύρος ζώνης 1 MΗz :
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Επειδή στον δορυφόρο έχουμε σηματοθορυβικό λόγο 10dB : 
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Άρα η ισχύς λήψης που είναι ίση με το S θα είναι : Ρr = -102,5dB.

Στις δορυφορικές επικοινωνίες ισχύει (για μοντέλο ελεύθερου χώρου) :
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                                          (1)

Για  τον υπολογισμό των απωλειών βροχής θεωρούμε ότι ισχύουν τα εξής:

1) Μέσο ύψος σταθμού λήψεως από την θάλασσα Ηο=0,2km 

2) Γεωγραφικό πλάτος Λ=40ο
3) Γωνία ανύψωσης ζεύξης Φ=30ο
4) Συχνότητα ίδια με αυτήν της άνω ζεύξης δηλαδή f=14GHz
5) Κλιματική ζώνη Η

6) Οριζόντια πόλωση

7) Πιθανότητα υπέρβασης 0,02%

Χρησιμοποιούμε το μοντέλο CCIR (που αναλύθηκε στη θεωρία) και έχουμε :

Βήμα 1ο : 

Επειδή Λ
[image: image266.wmf]³
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 Βήμα 2ο :

Ενεργό μήκος δορυφορικής ζεύξεως :
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Βήμα 3ο :
Οριζόντια προβολή του LS :


[image: image269.wmf]km

06

,

6

30

cos

7

cos

L

L

S

D

=

×

=

×

=

f


Βήμα 4ο :

Ένταση της βροχόπτωσης R0,01 (από πίνακες):  

R0,01=32mm/hr.
Βήμα 5ο :

Συντελεστής μείωσης μήκους r0,01:
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Βήμα 6ο :

Ειδική Απόσβεση Α0(db/km)
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Βήμα 7ο :

Στάθμη απόσβεσης για πιθανότητα υπέρβασης 0,01%:

Α0,01=Α0*LS*r0.01=1,67*7*0,755=8,8db
Βήμα 8ο :
Για ποσοστό χρόνου p = 0,02 και την τιμή Α0,01 που υπολογίστηκε προσδιορίζεται η απόσβεση λόγω βροχής Lr,u που εισάγεται στον προς τα άνω δίαυλο για την δεδομένη προδιαγραφή διαθεσιμότητας της ζεύξης :

Lr,u = A0,02 = 0.12*8.8*0.02-(0.546+0.043log0.02) = 6.7dB
Από τη σχέση (1) έχουμε :

54=PT+GT-6.7
[image: image274.wmf]Þ


	PT + GT = 60.7db


Επειδή η κεραία μας είναι παραβολικό κάτοπτρο ισχύει η σχέση :
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Κάποιες ενδεικτικές τιμές για τα χαρακτηριστικά των  διάφορων κεραιών που βρήκαμε στο διαδίκτυο φαίνονται στον παρακάτω πίνακα:

	A/A
	ΜΟΝΤΕΛΟ
	GT(dBi)
	GT
	PT (dBW)
	PT(Watt)
	D(m)

	1
	750 ΤΧ
	39,1
	8128,305
	21,6
	144,544
	0,613

	2
	KST200B
	40
	10000
	20,7
	117,49
	0,68

	3
	900 ΤΧ
	41
	12589,25
	19,7
	93,3254
	0,763

	4
	960 ΤΧ
	41,2
	13182,57
	19,5
	89,1251
	0,781

	5
	100 ΤΧ
	41,5
	14125,38
	19,2
	83,1764
	0,808

	6
	KST200A
	42
	15848,93
	18,7
	74,131
	0,856

	7
	GCS 312 IP-SAT
	43,2
	20892,96
	17,5
	56,2341
	0,983

	8
	KSTAR
	53
	199526,2
	7,7
	5,88844
	3,037

	9
	KSTAR
	56
	398107,2
	4,7
	2,95121
	4,291

	10
	KSTAR
	59
	794328,2
	1,7
	1,47911
	6,061

	11
	TS SERIES KU BAND TRANCEIVER
	60
	1000000
	0,7
	1,1749
	6,8


ΠΙΝΑΚΑΣ 4

Επιλέγουμε την κεραία κέρδους 40 dB και διαμέτρου 68 cm και αυτήν χρησιμοποιούμε για την παρακάτω προσομοίωση.

5.2.2 ΛΗΨΗ ΣΤΟΝ ΕΠΙΓΕΙΟ ΔΕΚΤΗ

Για την ισχύ λήψης χρησιμοποιούμε πάλι το μοντέλο ελεύθερου χώρου και η εξίσωση είναι η εξής : 
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5.3  ΥΠΟΛΟΓΙΣΜΟΣ ΣΥΧΝΟΤΗΤΩΝ ΔΙΠΛΗΣ

        ΜΕΤΑΤΡΟΠHΣ ΣΥΧΝΌΤΗΤΑΣ 

5.3.1 ΑΝΩ ΜΕΤΑΤΡΟΠΗ ΣΥΧΝΟΤΗΤΑΣ 

Επιλέγουμε IF συχνότητα 140 MHz και εύρος ζώνης Β = 72 MHz, που είναι τυπικά μεγέθη για τις δορυφορικές επικοινωνίες. Σύμφωνα με τη θεωρία για άνω μετατροπή ξέρουμε ότι θα ισχύει :
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Όπου fL1 είναι η συχνότητα του πρώτου τοπικού ταλαντωτή.

Από την παραπάνω σχέση μπορούμε να επιλέξουμε fL1 = 860 MHz έτσι ώστε fL1+fIF = 1GHz. Έτσι η κεντρική συχνότητα του δεύτερου φίλτρου θα είναι 1GHz με εύρος ζώνης Β = 72 MHz. Το φίλτρο αυτό τοποθετείται μετά από τον πρώτο μίκτη για να απορριφθεί η κάτω πλευρική του μίκτη και να διατηρηθεί μόνο η άνω. 

Για να δημιουργήσουμε σήμα εκπομπής στα 14 – 14,5 GHz η συχνότητα του δεύτερου τοπικού ταλαντωτή πρέπει να ικανοποιεί την παρακάτω σχέση :
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Όπου fL2 είναι η συχνότητα του δεύτερου τοπικού ταλαντωτή.

Έτσι η συχνότητα του τοπικού ταλαντωτή πρέπει να είναι 13,25 GHz. Επομένως η κεντρική συχνότητα του τρίτου φίλτρου είναι 14,25GHz με εύρος ζώνης 500 MHz όπως προκύπτει από την προηγούμενη εξίσωση. 

5.3.2 ΚΑΤΩ ΜΕΤΑΤΡΟΠΗ ΣΥΧΝΟΤΗΤΑΣ

Σύμφωνα με τη θεωρία για κάτω μετατροπή ξέρουμε ότι για την συχνότητα του πρώτου ταλαντωτή πρέπει να ισχύει  :
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Από την παραπάνω σχέση μπορούμε να επιλέξουμε fL1 = 10,1 GHz. Έτσι η κεντρική συχνότητα του δεύτερου φίλτρου (μετά τον πρώτο μίκτη) θα είναι 1GHz με εύρος ζώνης Β = 72 MHz.

 Για την δεύτερη μετατροπή συχνότητας ισχύει η σχέση :
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Δηλαδή η συχνότητα του δεύτερου ταλαντωτή θα είναι 860 MHz που σημαίνει ότι το σήμα που θα προκύπτει μετά τον μίκτη θα είναι γύρω από τα 140 MHz. Επομένως η κεντρική συχνότητα του τρίτου φίλτρου είναι 140 ΜHz με εύρος ζώνης 72 MHz. 

Επιπλέον για την κατασκευή του πομποδέκτη χρησιμοποιούμε και τα παρακάτω φίλτρα :

· Ένα ζωνοπερατό με κεντρική συχνότητα 140 MHz και με εύρος ζώνης 72 MHz για να περιορίσουμε το σήμα εισόδου μετά τον διαμορφωτή στην επιθυμητή IF συχνότητα.

· Ένα ζωνοπερατό μικροκυματικό με κεντρική συχνότητα 14,25 GHz και με εύρος ζώνης 500 MHz για να αποκόψουμε το μέρος του σήματος λήψης που μπορεί να περάσει μέσω του κυκλοφορητή στον πομπό.

· Ένα ζωνοπερατό μικροκυματικό με κεντρική συχνότητα 11,1 GHz και με εύρος ζώνης 400 MHz για να αποκόψουμε το μέρος του σήματος εκπομπής που μπορεί να περάσει μέσω του κυκλοφορητή στον δέκτη.

· Ένα ζωνοπερατό με κεντρική συχνότητα 14,25 GHz και με εύρος ζώνης 400 MHz για να περιορίσουμε το σήμα λήψης στην επιθυμητή συχνότητα.

Απαραίτητοι είναι και οι ταλαντωτές με συχνότητες 140 MHz, 860 MHz, 13,25 GHz και 10,1 GHz καθώς επίσης και ένας διαμορφωτής και ένας αποδιαμορφωτής QPSK. 

Το προς μετάδοση σήμα παράγεται από την παλμογεννήτρια της βιβλιοθήκης Time Domain Sources VtBitSeq με VLOW = 0Volt, VHIGH = 5Volt και Rate = 2 MHz. Ενώ για το φέρον χρησιμοποιούμε την πηγή P_1Tone της βιβλιοθήκης Frequency Domain Sources με συχνότητα 140 MHz και ισχύ εξόδου 0 dBm.   

Τέλος, χρειάστηκε ένας κυκλοφορητής για να διαχωρίζει το εκπεμπόμενο από το λαμβανόμενο σήμα με απώλειες 0,5 dB όταν η φορά του σήματος είναι η επιθυμητή και 20 dB όταν το σήμα πηγαίνει από τον πομπό στον δέκτη και αντίστροφα.   

5.4  ΔΙΑΓΡΑΜΜΑ ΠΟΜΠΟΔΕΚΤΗ ΚΑΙ ΥΠΟΛΟΓΙΣΜΟΙ ΙΣΧΥΟΣ

5.4.1 ΑΛΥΣΙΔΑ ΠΟΜΠΟΥ

Στο παρακάτω διάγραμμα φαίνεται η αλυσίδα του πομπού με σημειωμένα τα απαιτούμενα επίπεδα ισχύος στην έξοδο του κάθε στοιχείου.
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 Σχήμα 67 : Πομπός

Επιλέγουμε τον αριθμό και το κέρδος του κάθε ενισχυτή έτσι ώστε να ικανοποιούνται οι υπολογισμοί μας για την ισχύ εξόδου (60 dB ή 90 dBm). Το συνολικό κέρδος που έπρεπε να έχουμε από τους ενισχυτές εκτιμήθηκε 73 dB, αλλά προτιμήσαμε να το μοιράσουμε σε τρεις ενισχυτές (ΡΑ) έτσι ώστε να περιοριστούν τα φαινόμενα μη γραμμικότητας.  

· Για τον διαμορφωτή χρειαζόμαστε σήμα με ισχύ 6 dB.

· Για τους δυο πρώτους ενισχυτές επιλέγουμε ενίσχυση 25 dB ενώ για τον τρίτο έχουμε ενίσχυση 23 dB. 

· Η απώλεια στους μίκτες είναι 7 dB.

· Στα πρώτα φίλτρα έχουμε απώλειες 2 dB, ενώ στο τρίτο που είναι μικροκυματικό έχουμε 3 dB απώλειες.

Οι τιμές ισχύος που φαίνονται στο σχήμα για τον διαμορφωτή, τους μίκτες και τα φίλτρα είναι οι τυπικές του κάθε στοιχείου.

5.4.2 ΑΛΥΣΙΔΑ ΔΕΚΤΗ

Στόχος της ανάλυσης ισχύος στην αλυσίδα του δέκτη είναι ο προσδιορισμός των κερδών του LNA και του IF ενισχυτή :
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Σχήμα 68 : Δέκτης


Σύμφωνα με τους προηγούμενους υπολογισμούς η ισχύς λήψης είναι –70dBm και θεωρώντας ότι στην είσοδο του αποδιαμορφωτή έχουμε ισχύ 0 dBm το συνολικό κέρδος πρέπει να είναι 52,5 dB. Έτσι επιλέγουμε δύο ενισχυτές LNA με κέρδος 12,5 και 14 dB αντίστοιχα και ενισχυτή IF με κέρδος 26 dB.

5.4.3 ΣΥΝΟΛΙΚΟ ΔΟΜΙΚΟ ΔΙΑΓΡΑΜΜΑ ΤΟΥ ΠΟΜΠΟΔΕΚΤΗ


Παρακάτω φαίνεται το συνολικό δομικό διάγραμμα του πομποδέκτη στο οποίο καταλήξαμε χρησιμοποιώντας  τα παραπάνω αποτελέσματα και η στάθμη της ισχύος σε κάθε τμήμα του.


[image: image283.png]B, 2508 -7dB 208 2508 ggg 308 2308 -1dB

T 0 >Rt R - N SN

51

é é
. acome 1235042 2008 o
308 20 7dB 1408 e, 3Bz 100 2| .2
) “‘Nm = U@L “ 22 -19 - i
s & & g

oz 860MHZ 10.16Hz




Σχήμα 69 : Συνολικό διάγραμμα πομποδέκτη

5.5  ΠΡΟΣΟΜΟΙΩΣΗ ΤΟΥ ΚΥΚΛΩΜΑΤΟΣ

5.5.1 ΠΟΜΠΟΣ ΜΕ ΓΡΑΜΜΙΚΑ ΣΤΟΙΧΕΙΑ


Το κύκλωμα του πομπού περιλαμβάνει τον διαμορφωτή, τον διπλό άνω μετατροπέα συχνότητας, τους ενισχυτές (με κέρδος επιλεγμένο ώστε να ικανοποιούνται οι απαιτήσεις μας για EIRP = 60dB) και τα φίλτρα. Το κύκλωμα όπως σχεδιάστηκε στο ADS2002 για την εκτέλεση της προσομοίωσης είναι το παρακάτω :
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Σχήμα 70 : Πομπός

Κάνοντας την προσομοίωση Harmonic Balance που φαίνεται παρακάτω το φάσμα του σήματος πριν την κεραία φαίνεται στο παρακάτω σχήμα :
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Παρατηρούμε ότι η στάθμη ισχύος έχει την θεωρητική τιμή που υπολογίσαμε. 

Ενώ για την είσοδο έχουμε τιμή πολύ κοντινή στην θεωρητική που φαίνεται στο σχήμα :
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Για το ίδιο κύκλωμα χρησιμοποιούμε και την προσομοίωση Envelope που φαίνεται παρακάτω για να μελετήσουμε την συμπεριφορά του διαμορφωτή. Οι μεταβλητές που βλέπουμε στο Envelope καθορίζονται στο VAR που ακολουθεί. 
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Έτσι μετά τον διαμορφωτή τα αποτελέσματα της διαμόρφωσης φαίνονται στο παρακάτω σχήμα :
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Στο προηγούμενο σχήμα επαληθεύεται η θεωρητική ανάλυση για την διαμόρφωση QPSK που συγκεντρώνει το προς μετάδοση σήμα σε τέσσερα σημεία.

Αντίστοιχα στην έξοδο βλέπουμε ότι το σήμα που εκπέμπεται τελικά έχει τον παρακάτω σηματικό αστερισμό :
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Είναι φανερή η στροφή φάσης που παρουσιάζεται στο παραπάνω διάγραμμα, καθώς και η διασκόρπιση των σημείων του σηματικού χώρου.

Συνεχίζοντας την προσομοίωση Envelope μελετάμε τα φάσματα του σήματος που θέλουμε να μεταδώσουμε. Τα φάσματα στην έξοδο του διαμορφωτή και πριν την κεραία είναι τα εξής :
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Η διαφορά των δύο προηγούμενων σημάτων είναι :
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Επομένως η μέγιστη τιμή που λαμβάνει η διαφορά τους είναι 2,5*10-5 dBm που είναι σχεδόν μηδενική γεγονός που οφείλεται στο ότι τα στοιχεία που χρησιμοποιήσαμε είναι γραμμικά. Παρατηρούμε δηλαδή, ότι το σήμα εξόδου έχει ακριβώς την ίδια μορφή με το σήμα εισόδου, ενισχυμένο κατά τα απαιτούμενα.

5.5.2 ΔΕΚΤΗΣ ΜΕ ΓΡΑΜΜΙΚΑ ΣΤΟΙΧΕΙΑ


Για το δέκτη χρειάστηκε να κατασκευάσουμε το σήμα εισόδου που υποθετικά λαμβάνουμε από τον δορυφόρο. Έτσι χρησιμοποιήσαμε έναν διαμορφωτή με Fnom = 11,1 GHz που είναι η συχνότητα στην οποία εκπέμπει ο δορυφόρος. Κάνουμε την διπλή κάτω μετατροπή και χρησιμοποιούμε δύο ενισχυτές LNA και έναν IF που χρειάζονται για να ενισχύσουν το σήμα και να φέρουν το σήμα στα επιθυμητά επίπεδα. Το κύκλωμα που χρησιμοποιήσαμε για την προσομοίωση του δέκτη είναι το ακόλουθο : 
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Σχήμα 71 : Δέκτης

Εκτελούμε την προσομοίωση με Harmonic Balance Simulation και τα σήματα εισόδου και εξόδου είναι τα παρακάτω (είσοδος πριν τον κυκλοφορητή και έξοδος πριν τον αποδιαμορφωτή) :
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Εκτελώντας την προσομοίωση στο Envelope βλέπουμε τα παρακάτω φάσματα για το σήμα πριν τον κυκλοφορητή και το σήμα πριν τον αποδιαμορφωτή καθώς και τη διαφορά τους :
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Επομένως η μέγιστη τιμή που λαμβάνει η διαφορά τους είναι 6,5*10-5 dBm που είναι σχεδόν μηδενική γεγονός που οφείλεται στο ότι τα στοιχεία που χρησιμοποιήσαμε είναι γραμμικά. Παρατηρούμε δηλαδή και πάλι ότι το σήμα εξόδου έχει ακριβώς την ίδια μορφή με το σήμα εισόδου, ενισχυμένο κατά τα απαιτούμενα.

Επίσης οι  τετραγωνικοί παλμοί  εισόδου και εξόδου που αναμένουμε να έχουν την ίδια ακριβώς περίοδο φαίνονται παρακάτω:
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Στα παραπάνω σχήματα φαίνεται ότι οι δύο παλμοί έχουν ακριβώς την ίδια περίοδο, πράγμα που σημαίνει ότι το σύστημα λειτουργεί ιδανικά και δεν παρουσιάζονται φαινόμενα μη γραμμικότητας. 

5.5.3 ΠΟΜΠΟΣ ΜΕ ΜΗ ΓΡΑΜΜΙΚΑ ΣΤΟΙΧΕΙΑ


Για την προσομοίωση με μη γραμμικά στοιχεία η αλυσίδα του πομπού είναι η ίδια με την παραπάνω με την διαφορά ότι χρησιμοποιούμε μη γραμμικούς ενισχυτές και μίκτες. Για να προκαλέσουμε την μη γραμμική λειτουργία των ενισχυτών και των μικτών αλλάξαμε την παράμετρο GainCompressionPower στο σημείο GainCompressionPoint = 1dB. Για τους ενισχυτές χρησιμοποιήσαμε την τιμή GainCompressionPower = 10 dBm και για τους μίκτες GainCompressionPower = 0 dBm. 

Τα φάσματα των σημάτων εισόδου και εξόδου φαίνονται παρακάτω όπου διακρίνεται  καθαρά η παραμόρφωση του σήματος εξόδου λόγω της μη γραμμικότητας των ενισχυτών και των μικτών.
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Εξαιτίας της μη γραμμικότητας δημιουργούνται έντονες αρμονικές οι οποίες ποθανόν να παρεμβάλλονται στο εύρος ζώνης άλλων χρηστών. Επιπλέον σε διατάξεις που περιλαμβάνουν πολλά κανάλια εκπομπής πολυπλεγμένα το ένα στο άλλο, δημιουργούνται προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης που παραμορφώνουν το τελικό σήμα εκπομπής. Αυτό στην περίπτωση QPSK διαμόρφωσης, όπου έχουμε έντονη διακύμανση της περιβάλλουσας του φιλτραρισμένου διαμορφωμένου σήματος, προκαλείται μετά την μη γραμμική ενίσχυση, φασματική εξάπλωση του σήματος που μας οδηγεί τελικά στο αποτέλεσμα που είδαμε κατά την προσομοίωση του κυκλώματος, δηλαδή διαπλάτυνση του σήματος που είχαμε σαν είσοδο.


5.5.4 ΔΕΚΤΗΣ ΜΕ ΜΗ  ΓΡΑΜΜΙΚΑ ΣΤΟΙΧΕΙΑ 

Για την προσομοίωση του δέκτη χρησιμοποιούμε την ίδια αλυσίδα με αυτήν του γραμμικού δέκτη μόνον που χρησιμοποιούμε μη γραμμικούς ενισχυτές και μείκτες, με τα ίδια χαρακτηριστικά που αναφέραμε και στον πομπό.


Τα αντίστοιχα φάσματα των σημάτων εισόδου και εξόδου φαίνονται παρακάτω, και γίνεται εύκολα αντιληπτή η μη γραμμικότητα που εισάγουν τα μη γραμμικά στοιχεία.
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Τα παραπάνω αποτελέσματα προέκυψαν καθώς λόγω της μη γραμμικότητας δημιουργούνται προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης τρίτης τάξης, τα οποία πιθανόν να εμφανιστούν εντός της ζώνης διέλευσης του RF φίλτρου. Τα προϊόντα αυτά συνοδεύουν το σήμα μέχρι τον αποδιαμορφωτή, δυσχεραίνοντας έτσι την αποδιαμόρφωση, και μειώνοντας την αξιοπιστία του συστήματος.

Εκτός από τις παρενοχλήσεις που οφείλονται στην μη γραμμικότητα των ενισχυτών και των μικτών, και στο φιλτράρισμα των δορυφορικών σημάτων, υπάρχουν και άλλες παρενοχλήσεις όπως οι παρεμβολές από άλλα τηλεπικοινωνιακά συστήματα που καταλαμβάνουν κοινό μέρος του ραδιοφάσματος, και η αποπόλωση των ηλεκτρομαγνητικών κυμάτων. Έτσι εκτός από τον τύπο της διαμόρφωσης και της πολλαπλής προσπέλασης που εφαρμόζεται οι κυριότεροι παράγοντες που επηρεάζουν τη σχεδίαση μιας δορυφορικής ζεύξης είναι:

1. Παρεμβολές από γειτονικούς δορυφόρους. Αντιμετωπίζονται με τη χρησιμοποίηση κεραιών με χαμηλούς πλευρικούς λοβούς.

2. Παρεμβολές από επίγεια συστήματα. Αντιμετωπίζονται με την επιλογή κατάλληλης τοποθεσίας για την εγκατάσταση, η και με χρησιμοποίηση της ζώνης συχνοτήτων KU αντί της C.

3. Παρεμβολές αποπόλωσης. Αντιμετωπίζονται με κατάλληλη σχεδίαση της κεραίας διπλής πόλωσης.

4. Παρεμβολές από γειτονικά κανάλια που δημιουργούνται λόγω ενδοδιαμόρφωσης. Αντιμετωπίζονται με λειτουργία του ενισχυτή HRA με επαρκές περιθώριο ισχύος και με χρήση κατάλληλων φίλτρων στους πολυπλέκτες εξόδου και τους αποδιαμορφωτές.

5. Διασυμβολική παρεμβολή. Αντιμετωπίζεται με χρήση κατάλληλων φίλτρων κατά τη διαμόρφωση και αποδιαμόρφωση.

6. Οι δυσμενής επιπτώσεις από την εξασθένηση λόγω βροχής. Αντιμετωπίζονται με την λειτουργία των ενισχυτών TWTA των αναμεταδοτών με μηδενικό η ελάχιστο περιθώριο ισχύος, ή με ενεργοποίηση μηχανισμού ελέγχου του σήματος εκπομπής για την προς τα άνω ζεύξη.

ΠΑΡΑΡΤΗΜΑ

Μη γραμμικά φαινόμενα (3ης τάξης)

Αν και γενικά τα δομικά στοιχεία ενός πομποδέκτη μπορούν να προσεγγιστούν ικανοποιητικά από γραμμικά μοντέλα, για ασθενή σήματα εισόδου, οι μη γραμμικότητες που παρουσιάζουν στην πραγματικότητα, οδηγούν σε ορισμένα ενδιαφέροντα φαινόμενα. Για απλότητα, στην ανάλυση που ακολουθεί θεωρούμε μη γραμμικότητες μέχρι και τρίτης τάξης.
Έστω ένα χρονικά αμετάβλητο, μη γραμμικό σύστημα 3ης τάξης, με χαρακτηριστική συνάρτηση μεταφοράς εισόδου-εξόδου:
[image: image308.png]() =2,x() +2,x* () + 2,x°(1)



                 (Π.1)

Αν το ημιτονικό σήμα x(t)=Acos(ωt) εφαρμοστεί στην είσοδο του συστήματος αυτού, τότε η έξοδος που προκύπτει είναι:

[image: image309.png]A’ 3a,A’ A’ a,A’
y(t) = 312 +(a,A+ a: ]cos(mt)+a22 cos(2mt) + 34 cos(3wt)




(Π.2)

Παρατηρούμε ότι λόγω μη γραμμικότητας, έκτος του όρου συχνότητας ω, ο οποίος ονομάζεται θεμελιώδης, εμφανίζονται και άλλοι όροι πολλαπλάσιοι της συχνότητας ω, που καλούνται αρμονικές. Το πλάτος της n-οστής αρμονικής περιέχει έναν όρο ανάλογο προς το Αn , και ενδεχομένως και άλλους όρους ανάλογους προς μεγαλύτερες δυνάμεις του Α. Ως  κέρδος ενός συστήματος σαν το παραπάνω, στη συχνότητα ω, ορίζεται ο λόγος του πλάτους της θεμελιώδους προς το πλάτος της εισόδου. Αν το Α είναι αρκετά μικρό ώστε Αn<<A, για n=2,3 τότε η τελευταία σχέση δίνει G=a1 (κέρδος ασθενούς σήματος). Ωστόσο, καθώς το πλάτος Α του σήματος εισόδου αυξάνεται, η παραπάνω προσέγγιση παύει να ισχύει και το κέρδος μεταβάλλεται συναρτήσει του Α ως εξής:
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                                          (Π.3)

Όλα τα μη γραμμικά κυκλώματα στην πράξη παρουσιάζουν κορεσμό στην έξοδό τους, δηλαδή το κέρδος τους τείνει στο μηδέν καθώς το Α αυξάνει διαρκώς. Πράγματι από την παραπάνω σχέση αν a<0, τότε το κέρδος είναι φθίνουσα συνάρτηση του Α. Στα RF κυκλώματα το φαινόμενο αυτό μπορεί να ποσοτικοποιηθεί μέσω του σημείου συμπίεσης 1dB (1dB compression point). Το μέγεθος αυτό ορίζεται ως η τιμή του Α (σε dB) για την οποία το κέρδος μειώνεται κατά 1 dΒ σε σχέση με το κέρδος ασθενούς σήματος. Έτσι έχουμε:
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                  (Π.4)

η ισοδύναμα:
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                                          (Π.5)

Τα κυκλώματα με την παραπάνω συμπεριφορά παρουσιάζουν το φαινόμενο της απευαισθησιοποίησης (desensitization), όταν στην είσοδο τους, εκτός από το (ασθενές) επιθυμητό σήμα, εμφανίζονται ισχυρές παρεμβολές. Θεωρώντας ότι το επιθυμητό σήμα είναι A1cos(ω1t) και παριστάνοντας την παρεμβολή ως A2cos(ω2t), η έξοδος y(t) για είσοδο x(t) = A1cos(ω1t) + A2cos(ω2t) είναι:
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    (Π.6)

η οποία, για Α2>>Α1 γράφεται ως:
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                (Π.7)

Από την τελευταία σχέση φαίνεται ότι, για a3 < 0, αν το Α2 είναι κατάλληλο, το κέρδος μπορεί να γίνει τόσο μικρό, ώστε το επιθυμητό σήμα να μην ενισχύεται, αλλά να εξασθενεί.
Ένα ακόμη ανεπιθύμητο φαινόμενο που εμφανίζεται σα συνέπεια της μη γραμμικότητας ενός κυκλώματος, είναι η ενδοδιαμόρφωση (intermodulation). Αν δυο σήματα με διαφορετικές συχνότητες ω1, ω2 εφαρμοστούν στην είσοδο του, τότε εκτός των αρμονικών κάθε συχνότητας εμφανίζονται κι άλλες συχνότητες, που ονομάζονται προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης. Πράγματι, για είσοδο x(t) = A1 cos(ω1t) + A2cos(ω2t), στην έξοδο, εμφανίζονται τα προϊόντα που απεικονίζονται στον επόμενο πίνακα.
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Προϊόντα ενδοδιαμόρφωσης, για δυο συχνότητες εισόδου, ω1, ω2 σε μη γραμμικό κύκλωμα τρίτης τάξης.

Εξάλλου, για τις δύο θεμελιώδεις που προκύπτουν έχουμε:
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Πλάτη των θεμελιωδών συχνοτήτων ωi, α>2 στην έξοδο μη γραμμικού κυκλώματος τρίτης τάξης.
Από τα προϊόντα του πίνακα 1, ιδιαίτερο ενδιαφέρον παρουσιάζουν τα 3ης τάξης, δηλαδή οι όροι με συχνότητες 2ωι ± ω2 και 2ω2 ± ω1. Πράγματι, αν η διαφορά μεταξύ των ω1 και ω2 είναι μικρή, οι συχνότητες αυτές βρίσκονται αρκετά κοντά σε αυτές και είναι δυνατό να μη μπορούν να απορριφθούν από ένα πρακτικό φίλτρο στην έξοδο του κυκλώματος. Ο χαρακτηρισμός της μη γραμμικότητας του κυκλώματος, στην πράξη, μπορεί να γίνει συγκρίνοντας τα πλάτη των προϊόντων 3ης τάξης και των θεμελιωδών, για Α1= Α2 = Α. Αν το Α επιλεχθεί αρκετά μικρό, τότε το πλάτος των θεμελιωδών είναι περίπου ανάλογο του A (~a1A) ή ισοδύναμα, Afund(dB)=20log10(a1A). Αντίστοιχα, το πλάτος των προϊόντων 3ης τάξης είναι ανάλογο του Α3 ή ισοδύναμα, A3-order(dB) = 20log10(3a3A3/4). Καθώς το Α μεγαλώνει, το A3-order αυξάνει με τριπλάσιο ρυθμό από ό,τι τo Afund. Η τιμή του Α για την οποία ισχύει Afund =A3-order, ονομάζεται σημείο σύμπτυξης εισόδου 3ης τάξης (3rd order Input Intercept Point, IIP3) και αποτελεί μέτρο της μη γραμμικότητας του κυκλώματος. Η αντίστοιχη έξοδος ονομάζεται 3rd order Output Intercept Point, OIP3. Για τον υπολογισμό του ΟΙΡ3 έχουμε:
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                                       (Π.8)

ή ισοδύναμα:
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Εξάλλου, λόγω της σχέσης Π.5, το 3rd order intercept point και το 1dB compression point του υπό μελέτη κυκλώματος συνδέονται με τη σχέση:
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