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Verzeichnis der verwendeten Symbole

E Quantisierungseinheit
B Anzahl der Amplitudenniveaus

Q Anzahl der Impulse pro Codegruppe
F0 Höchste Frequenz des übertragenen Signalbandes

f„ Frequenz eines Sinussignales
A Amplitude eines Sinussignales

fA Abtastfrequenz

TA Abtastperiode
t' Dauer des Abtastimpulses
m Kanalzahl eines Übertragungssystems
Fu Grenzfrequenz eines Übertragungssystems
Fv Bandbreite einer PCM-Anlage

FAM Bandbreite einer AM-Anlage
P Signal zu Geräusch-Verhältnis auf dem Übertragungskanal vor

N der Entschlüsselung (Leistungsverhältnis)
S Signal zu Geräusch-Verhältnis im Decoder nach der Ent-

R Schlüsselung (Leistungsverhältnis)
8 (t) Signalfunktion
A (t) Amplitudenquantisierte Signalfunktion
F(t) Fehlerfunktion

Z(t) Abtastfunktion

Z0 Amplitude der Abtastfunktion

D Verzerrung (Klirrfaktor)
T Abstand der Impulse innerhalb einer Codegruppe

fF Durchlaßgrenze des Tiefpasses im Decoder

U Spannungen

Die Eintragung der Widerstandswerte in den Schemata erfolgte in

Ohm, Kiloohm (K) sowie Megohm (M); die Kapazitätswerte sind in

Pico- und Mikrofarad angegeben.
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Einführung

In den letzten Jahren erfuhr die Technik der drahtlosen Nach¬

richtenübertragung auf Ultrakurz- und Mikrowellen einen bedeu¬

tenden Aufschwung. Während die Nachrichtenübermittlung auf

Kabelwegen das Stadium der Versuche längst überwunden hat, ist

dies bei drahtlosen Verbindungen, speziell bei Richtstrahlverbin¬

dungen, noch nicht der Fall. In neuerer Zeit erweckt ein besonderes

Übertragungssystem lebhaftes Interesse. Es handelt sich dabei um

die Impuls-Code-Modulation (Pulse-Code-Modulation, PCM), welche

sich speziell zur Überbrückung sehr großer Distanzen mit Hilfe von

Relaisstationen eignet. Trotzdem dieses Verfahren bezüglich benö¬

tigter Bandbreite und Rauscheigenschaften allen bekannten Modu¬

lationsverfahren eindeutig überlegen ist, steckt es immer noch im

Versuchsstadium. Diese Tatsache ist auf den relativ großen Auf¬

wand zurückzuführen, der bis jetzt mit der Realisierung einer PCM-

Anlage verbunden ist. Um Einblick in die vorkommenden Probleme

zu gewinnen, haben wir — C. Villars und C. Margna — am Institut

für Hochfrequenztechnik an der ETH eine solche Anlage aufgebaut
und ausgemessen.

Die Beschreibung der Arbeit erfolgt in zwei Teilen. Herr Villars

beschäftigt sich mit den einschlägigen Grundlagen der Informations¬

theorie, mit dem Vergleich verschiedener Modulationsverfahren, mit

der Frage der in den Übertragungskanal eindringenden Geräusche

und mit der Geheimhaltung einer zu übertragenden Nachricht. Er

gibt die Schaltungen zur Abtastung eines Signals sowie zur Umfor¬

mung der erhaltenen Amplitudenwerte in dauermodulierte Recht-

eckimpulse an. Es handelt sich dabei um zwei zur Realisierung der

Anlage benötigte Vorgänge. Herr Villars bespricht ferner den durch

ihn untersuchten Shannonschen Decoder.
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In der vorliegenden Arbeit, die in erster Linie dem Entwurf und

dem Aufbau eines PCM-Systems gewidmet ist, wird die Entstehung
der systembedingten Verzerrungen behandelt. Aus der berechneten

Geräuschleistung lassen sich Rückschlüsse bezüglich der Dimen¬

sionierung einer PCM-Anlage ziehen. Anschließend soll das Problem

der Kompression und Expansion des Signals Gegenstand einer

Untersuchung sein. Ein Vergleich verschiedener Coder und Decoder

zeigt die mannigfaltigen Möglichkeiten der Verschlüsselung. Die aus¬

geführte Codierungsvorrichtung sowie ein neuartiger Decoder wer¬

den in allen Einzelheiten besprochen.
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I. Grundlagen der Impuls-Code-Modulation

Die PCM beruht auf drei grundlegenden Vorgängen, erstens auf

der Amplitudenquantisierung der zu übertragenden Nachrichten¬

funktion, zweitens auf deren Zeitquantisierung und drittens auf der

Codierung der mit Hilfe dieser zwei Operationen gewonnenen Nach¬

richtenwerte. Die Übermittlung eines Signals (Nachricht) in einem

PCM-System besteht in der Übertragung von zeitlich hinterein¬

ander liegenden Code-Impulsgruppen mit Q Impulsstellen, wobei je
nach der Bedeutung der Codegruppen diese Impulsstellen entweder

frei oder besetzt sind. Ein geeigneter Empfänger muß in der Lage

sein, aus einer solchen Folge von Impulsgruppen das ursprüngliche

Signal zu rekonstruieren. In den folgenden Abschnitten soll die

Entstehung der Codegruppen erklärt werden. Es wird ferner gezeigt,
was für Verzerrungen entstehen, wenn eine beliebige Zahl möglicher

Amplitudenniveaus eines Eingangssignals in solche Gruppen von

anwesenden oder abwesenden Impulsen umgesetzt wird.

1. Amplitudenquantisierung

Eine Vorrichtung zur Amplitudenquantisierung teilt eine an

ihren Eingang angelegte Signalfunktion in eine Folge von Spannungs¬

sprüngen auf. Der gesamte Amplitudenbereich der Signalfunktion
wird in B = 2Ö Stufen unterteilt. Fig. 1 veranschaulicht den Vorgang
einer Amplitudenquantisierung mit gleicher Stufenhöhe; die ein¬

gezeichnete Treppenkurve ersetzt angenähert das ursprüngliche

Signal. Die Quantisierung braucht nicht unbedingt mit gleichen
Stufen (linear) durchgeführt zu werden; wenn es für die Über¬

tragungseigenschaften des Systems von Vorteil ist, kann die Ände¬

rung der Stufenhöhe irgend einem beliebigen Gesetz gehorchen.
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Fig. 1. Amplitudenquantisierung, Abtastung und Codierung
einer Signalfunktion.

Man könnte natürlich sämtliche bei der Amplitudenquantisierung
des Signals erhaltenen Amplitudenniveaus übermitteln; es wäre dies

aber eine technisch sehr schlechte Lösung des Übertragungsproblems,
wie folgendes Beispiel zeigt: In einem System mit 64 Stufen {Q = 6)
wird die Maximalamplitude eines Sinussignals pro Viertelperiode in

32 Stufen zerlegt. Unter Maximalamplitude versteht man dabei

denjenigen Signalwert, der die Quantisierungsvorrichtung gerade
noch nicht übersteuert. Pro Periode müßten also 128 verschiedene

Amplitudenniveaus durchgegeben werden. Die dafür benötigte
Bandbreite würde nur zur Übertragung eines einzigen Nachrichten¬

kanals benützt. Im nächsten Abschnitt sehen wir, wie die Über¬

tragungskapazität eines Systems mit Hilfe der Zeitquantisierung
beträchtlich erhöht werden kann.
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2. Zeitquantisierung

Es sei bemerkt, daß die folgenden Überlegungen ganz allgemein

gültig sind, sich also nicht nur auf die Zeitquantisierung (Abtastung,

Sampling) eines bereits amplitudenquantisierten Signals beziehen.

Den Vorgang der Zeitquantisierung wollen wir von nun an mit dem

einfacheren Ausdruck „Abtastung" benennen.

Abtastung bedeutet, daß von einer zu übermittelnden Signal¬
funktion nur solche Werte übertragen werden, welche zur Rekon¬

struktion des Signals im Empfänger notwendig und hinreichend

sind. Das bekannte Abtast-Theorem sagt aus, daß jede Signal¬
funktion der Frequenzbandbreite O-^Hz, wobei F0 die höchste

darin vorkommende Frequenz darstellt, durch die Entnahme

bestimmter Amplitudenwerte im zeitlichen Abstand T, <
-~=r- sec

vollständig bestimmt ist. Dies bedeutet, daß jede Signalfunktion der

Bandbreite 0 — F0 Hz aus einer amplitudenmodulierten Impulsfolge
mit der Repetitionsfrequenz fA ä 2 F0 Hz wieder abgeleitet werden

kann.

Im Falle der Impulsamplituden-Modulation (PAM) wird diese

Impulsfolge direkt übertragen. Zwischen den Impulswerten steht

der Sender für die Übermittlung von Impulsen anderer Nachrichten¬

kanäle zur Verfügung (Zeitmultiplexbetrieb). Bezeichnet man mit

t' die Zeit, die zur Übertragung eines einzelnen Impulses benötigt
wird (vgl. Fig. 1), so gilt für die theoretisch maximal mögliche Kanal¬

zahl (m) :m=TA/t'. Beträgt die Abtastfrequenz genau 2F0Hz, so

wird m —

k^t-t,
Wählt man z. B. folgende Daten: f = 2^tsec,

Signalbandbreite 5 kHz, Abtastfrequenz 10 kHz, dann ergibt sich

m = 50. Die zur Verfügung stehende Bandbreite des Übertragungs¬
kanals ist gut ausgenützt. Wegen der gegenseitigen Störung der

Impulse (Übersprechen) kann praktisch natürlich nie die theore¬

tisch mögliche Kanalzahl m erreicht werden.

Eine Übertragung mit Hilfe eines PAM-Systems ist sehr stör¬

anfällig. Eine gewisse Abhilfe in dieser Hinsicht würde die Anwen¬

dung der Impulsdauermodulation oder der Impulsphasenmodulation
schaffen. Wie aber sofort aus den vorhergehenden Überlegungen
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hervorgeht, sinkt in beiden Fällen die mögliche Kanalzahl bei Zeit¬

multiplexbetrieb beträchtlich ab.

Nach diesen allgemeinen Betrachtungen über die Abtastung
kehren wir zum Fall der Impuls-Code-Modulation zurück. Fig. 1

zeigt, wie ein bereits amplitudenquantisiertes Signal immer nach

den Zeitabständen TA abgetastet wird. Die ursprüngliche Signal¬
funktion ist ersetzt durch eine Impulsfolge, deren Einzelimpulse
aber nicht dem genauen Momentanwert des Signals entsprechen,
sondern nur ganz bestimmte, sprunghaft veränderliche Werte an¬

nehmen. Man sendet diese Einzelimpulse nun nicht direkt aus, sie

werden vorher noch umgeformt, codiert.

Wir nahmen bisher willkürlich an, daß die Amplitudenquanti¬

sierung vor der Abtastung erfolge. Wie leicht einzusehen ist, ergibt
die Amplitudenquantisierung einer durch Abtastung des Signals

gewonnenen Impulsfolge genau das gleiche Resultat wie das um¬

gekehrte Vorgehen. Es ist eine rein schaltungstechnische Angelegen¬
heit, welche Operation man zuerst durchführen will; die bisherigen

Überlegungen sowie die Rechnungen über Quantisierungsgeräusche
bleiben davon unberührt.

3. Codierung

Um die Übertragung möglichst störfrei zu gestalten, codiert man

die Einzelwerte der durch Amplitudenquantisierung und Abtastung
des Signals erhaltenen Impulsfolge, d. h. man setzt sie in ein binäres

Zahlsystem (Dualsystem) um. Die Codierung beruht darauf, daß

man mit Q gleichen Impulsen B = 2Q voneinander verschiedene

Zahlen darstellen kann. Eine binäre Zahl mit Q Stellen verkörpert
bekanntlich den Zahlenwert k1-2° + k2-21 + + ki-2i~1 + +

+ kQ-2Q~1, wobei kt nur die Werte 0 oder 1 annimmt, entsprechend
den Symbolen einer binären Zahl. Für den Fall Q = 6 stellt die sechs¬

stellige binäre Zahl 100110 den Wert 2° + 23 + 24 = 25 dar (^=1;

^2,3 = ^> ^4,5 = 1! ^6 = ") •

Bei einem PCM-System wird nun jeder einzelne Amplitudenwert
der die Information tragenden Impulsfolge in eine Gruppe von Q
anwesenden oder abwesenden Impulsen (Zeichen oder Pausen) um-

10



geformt. Für kt — 1 ist die Impulsstelle innerhalb der Gruppe
besetzt, für hi = 0 ist sie leer. Fig. 1 zeigt ebenfalls die Umsetzung
der amplitudenquantisierten und abgetasteten Signalfunktion (dar¬

gestellt durch die schwarz ausgefüllten Impulse) in binäre Code¬

gruppen von je drei Impulsen.
Als Grundlage der Codierung wählt man das Dualsystem, weil

sich (mit einer Ausnahme, siehe unten) nur in diesem System alle

Zahlenwerte durch lauter gleiche Zeichen ausdrücken lassen. Es

sind zwar zwei Ziffern vorhanden, nämlich 0 und 1; eine Folge von

gleichartigen Zeichen genügt aber zur Darstellung beliebiger Zahlen,
da die Ziffer 0 lediglich durch das Fehlen dieses einen Zeichens aus¬

gedrückt wird. Andere Zahlsysteme erfordern verschiedenartige
Zeichen zur Kennzeichnung von Zahlenwerten. Die Zeichen als

Ziffern einer Zahl (z. B. im Oktalsystem) würden eine Zahl nicht nur

durch ihre An- oder Abwesenheit verkörpern, sie müßten sich zu¬

sätzlich noch in der Amplitude, der Impulsdauer usw. voneinander

unterscheiden.

Eine zweite Möglichkeit, eine Zahl durch lauter gleiche Zeichen

auszudrücken, bestünde in der Codierung mit Hilfe eines Systems,
das unendlich viele Zahlen enthält. Es wäre z. B. 2 = II, 9 = IIIIIIIII

usw. Der Aufwand an Zeichen ist aber bedeutend größer als beim

Dualsystem; aus diesem Grunde wird dieses System nicht verwendet.

Die vorangehende Einführung hat uns gezeigt, wie man eine

Signalfunktion durch eine Folge von binären Codegruppen ein¬

deutig darstellt. Im Abschnitt über Decoder werden verschiedene

Methoden zur Rückführung der Codegruppen-Folge in das Original¬
signal ausführlich behandelt; es sei aus diesem Grunde hier auf dieses

Kapitel verwiesen. Bevor wir uns den Stör- und Geräuschfragen
zuwenden, wollen wir noch kurz das Problem der Übertragungs¬
bandbreite anschneiden.

4. Übertragungsbandbreite

Wir betrachten eine PCM-Anlage mit m Nachrichtenkanälen.

Die m zu übertragenden Signalfunktionen sollen eine Bandbreite

von 0 — F0 Hz aufweisen, wobei F0 wieder die höchste vorkommende

11



Signalfrequenz darstellt. Die Codegruppen enthalten Q Impuls¬
stellen, die Abtastung erfolgt mit der Repetitionsfrequenz fA = 2 F0
Hz. Pro Sekunde müssen demnach 2 m F0 Impulsgruppen oder

2m F0Q Impulsstellen übertragen werden. Für m = 12, F0 = 5 kHz,

fA = 10 kHz und Q = 6 wären dies 720000 Impulsstellen pro Sekunde.

Der zeitliche Abstand der Impulsstellen ist also T=
s—=-7. sec.r
2mF0Q

Fig. 2 stellt eine solche Impulsfolge dar.

Man braucht die Impulse der Codegruppen nicht als ideale Recht¬

ecke zu übertragen. Die dazu benötigte Bandbreite wäre viel zu

groß, und bei der Übermittlung werden die Impulse ja sowieso

deformiert. Ein PCM-System gestattet prinzipiell viel größere Im¬

pulsverformungen als alle andern Verfahren, da jede Nachricht

völlig störfrei empfangen werden kann, wenn sich nur die An- oder

Abwesenheit eines Impulses im Empfänger mit Sicherheit feststellen

läßt. Für die weiteren Überlegungen benützen wir die bekannten

Beziehungen, welche gelten, wenn ein sehr kurzer Spannungsstoß
auf ein ideales Tiefpaß-Übertragungssystem mit der Grenzfrequenz

Fg gegeben wird. Die Empfangsfunktion des Stoßvorganges wird

nach Küpfmüller [1]*):

.

, ,r tu,, sin tu,,
• /

, „

TT CO t J

K ist eine Größe, die durch die Übertragungseigenschaften des

Systems und durch die Beschaffenheit des Spannungsstosses ge¬

geben ist. Die einzelnen Impulse der Codegruppen werden nun so

nahe wie möglich aneinander gelegt. In Fig. 3 sind diese Verhältnisse

dargestellt. Da die Impulsamplitude für diese Überlegungen ohne

Bedeutung ist, wurde K — = 1 gesetzt und nur die Funktion s' (t) =

=
—cu~— aufgetragen. Betrachtet man den Zeitpunkt, in dem ein
Wg-t

beliebiger Sendeimpuls seinen Scheitelwert erreicht, so sieht man.

daß in diesem Moment die Empfangsfunktion 5 (t) sämtlicher Nach¬

barimpulse gleich Null ist. Die Bedingung dafür, nämlich cü0-t0 =

= 2ttFgt0 = TT führt auf den zeitlichen Impulsabstand t0= ^-p-
sec.

Die Flanken zweier benachbarter Impulse schneiden sich so in einem

*) Siehe Literaturverzeichnis.
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I I
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: ,'

Fig. 2. Impulsfolge bei Zeitmultiplexbetrieb.

Punkt, dessen Ordinate sich zu derjenigen des Scheitelpunktes wie

1 :
A =0,64 verhält.
"

. . 1
Setzen wir nun diesen zeitlichen Impulsabstand ^0 = ^-sr sec gleich

dem oben erwähnten zeitlichen Abstand der Impulsstellen T =

=
-—fr—-- sec, so erhält man für die Grenzfrequenz F„ des Über-
2mF0Q

-l (/

tragungssystemes: Ff/ = mF0QHz. Die minimal benötigte Über¬

tragungsbandbreite F0 (0 — Flf Hz) einer PCM-Anlage mit m Kanälen

ist demnach Fc = m F0Q Hz.

sin u91

T=t°"2FQ T=t°

(Jot

=2iiF3t

Fig. 3. Empfangsfunktion eines kurzen Spannungsstoßes, welcher auf ein

ideales Tiefpaß-Übertragungssystem mit der Grenzfrequenz F gegeben wird.
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Bei einer AM-Zweiseitenband-Anlage mit m Kanälen der Signal¬
bandbreite 0 — F0Hz wäre der entsprechende Wert FAM = 2mF0Hz.

Fv mF0Q Q
Damit wird:

?am 2rf0 2

Die für ein PCM-System benötigte Übertragungsbandbreite ist also

um mindestens den Faktor -^ (Q = Zahl der Impulse pro Codegruppe)

größer als bei der entsprechenden AM-Anlage. Die Verbesserung des

Signal zu Geräusch-Abstandes wird demnach erkauft durch einen

durchaus erträglichen Mehraufwand an Übertragungsbandbreite.

II. Störverhältnisse bei PCM-Übertragungen

Die Störungen lassen sich je nach ihrer Herkunft in zwei grund¬

legend verschiedene Klassen einteilen. Zur ersten Kategorie zählt

man die Störungen, die in den Nachrichten-Übertragungskanal ein¬

dringen; es handelt sich dabei z. B. um atmosphärische Störungen,

Empfängerrauschen usw. Wir wollen sie externe Störungen nennen.

Zur zweiten Kategorie gehören die Quantisierungsgeräusche und

schaltungstechnisch bedingte Störungen, die z. B. durch Codierungs¬

fehler, falsche Einstellung des Decoders usw. entstehen. Wir nennen

sie interne oder systembedingte Störungen. Der Vollständigkeit
halber diskutieren wir kurz die externen Störungen, in der Haupt¬

sache sollen aber die Quantisierungsgeräusche behandelt werden.

Bezüglich der Codierungsfehler und der falschen Einstellung des

Decoders sei auf die entsprechenden Abschnitte über Coder, bzw.

Decoder hingewiesen.

1. Externe Störungen

Eswurde schon mehrfach erwähnt, daß nur die An- oder Abwesen¬

heit von Impulsen innerhalb der übermittelten Codegruppen bedeut¬

sam ist, niemals aber deren Form. Die Übertragung kann also nur

dann durch externe Störungen beeinträchtigt werden, wenn es

Geräuschspitzen mit beträchtlicher Amplitude und entsprechender

14



Lage gelingt, vorhandene Sendeimpulse zu unterdrücken oder ab¬

wesende Impulse vorzutäuschen. Zur Bestimmung dieser Störungen
muß sowohl die Störleistung wie auch die Struktur des Kanal¬

geräusches bekannt sein. Wir unterscheiden zwei Arten von Stö¬

rungen, solche mit begrenzten Amplitudenwerten und andere mit

beliebigen Amplitudenwerten.
Im ersten Fall, in dem die Geräuschkomponenten einen bestimm¬

ten Grenzwert nie überschreiten, kann es sich z. B. um eine zweite

störende PCM-Übertragungsanlage handeln. Es ist leicht einzu¬

sehen, daß unter diesen Umständen ein scharf definierter Schwellen¬

wert des Signal zu Geräusch-Verhältnisses l^rl vor der Entschlüsse¬

lung auf dem Übertragungskanal existieren muß, oberhalb dessen

das Signal völlig von dem erwähnten Störgeräusch befreit werden

p-j nach der

Entschlüsselung unendlich groß. Liegt -= unterhalb dieses Schwellen¬

wertes, dann ist die Übertragung stark gestört. Es gilt, daß jedes
Geräusch des Übertragungskanales eliminiert werden kann, wenn

die Signalleistung P auf dem Kanal dreimal größer wird als die

Geräuschleistung N (siehe Mayer [8], S. 55).
Bedeutend wichtiger ist der Fall des thermischen (weißen)

Rauschens, dessen statistische Struktur durch die Gaußsche Ver¬

teilungskurve gegeben ist. Dieses Rauschen enthält beliebig große
p

Amplitudenwerte. Ein Schwellenwert des Verhältnisses
-^

existiert

demnach nicht. Es wird für jeden Betrag dieses Verhältnisses eine

bestimmte Störleistung im Empfänger erscheinen. Durch geeignete
P

Wahl von -^
läßt sich aber die Wahrscheinlichkeit dafür, daß durch

Rauschspitzen im Hochfrequenzkanal eine Fehlinterpretation eines

Zeichen eintritt, beliebig klein halten. Mit PCM erhält man also

auch bei Störungen durch thermisches Rauschen ein sehr günstiges

Signal zu Geräusch-Verhältnis -= nach der Entschlüsselung. Es muß

ausgerechnet werden, wie oft Rauschspitzen auftreten, welche eine

Fehlinterpretation eines Zeichens verursachen und wie groß das

P
Verhältnis -= zu wählen ist, damit diese Störungen klein bleiben.

Diese Berechnungen wurden schon durchgeführt [8, 22, 29]; wir
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geben hier das Resultat nach Mayer [8] an; es gilt unter der An¬

nahme, daß der Übertragungskanal schon praktisch störfrei ist

jj >
11. Diese Voraussetzung kann immer gemacht werden, denn

wäre die Geräuschleistung gleich der Signalleistung, so würde ein

PCM-System seine Vorteile verlieren. Die Näherungsformel für

einen Übertragungsabschnitt lautet:

~R \ 8 \ N

Muß die Übertragungsdistanz in viele Relaisabschnitte aufgeteilt
werden, so wächst natürlich die Wahrscheinlichkeit, daß ein Impuls
während der Übertragung ausgelöscht oder vorgetäuscht wird. Es

besteht aber andarerseits auch eine (geringe) Wahrscheinlichkeit

dafür, daß durch Geräuscheinwirkung gefälschte Impulse während

einer Übertragung zufällig wieder ihre richtige Bedeutung erlangen.
Die dick ausgezogene Kurve von Fig. 4 stellt die oben angegebene

Beziehung für einen Übertragungsabschnitt dar, die gestrichelte

Kurve gibt die Verhältnisse für 100 Übertragungsabschnitte (Relais¬

abschnitte) an.

2. Quantisierungsgeräusch

In den vorhergehenden Abschnitten sahen wir, wie man mit

Hilfe der Abtastung eines Signals eine erträgliche Übertragungs-
bandbreite erzielen kann und wie die Amplitudenquantisierung und

Codierung dem System zu einem guten Signal zu Geräusch-Ver¬

hältnis verhelfen. Für die Vorteile einer PCM-Anlage muß aber ein

Preis bezahlt werden. Er besteht aus systembedingten Geräuschen,

welche sich im Empfänger ähnlich wie thermisches Rauschen aus¬

wirken. Zur Festsetzung der Anzahl Quantisierungsstufen, die man

zur Übertragung einer Nachricht mit bestimmten Qualitätsanfor¬

derungen benötigt, ist die Kenntnis des Zusammenhangs zwischen

dem Geräusch und der Stufenzahl (und damit auch der Impulszahl

Q pro Codegruppe) notwendig.
Es werden nun die Verzerrungen untersucht, die durch Ampli¬

tudenquantisierung und Abtastung einer Signalfunktion entstehen.

Im allgemeinen Fall nimmt man die Nachrichtenfunktion als ther-

(
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in Funktion des Signal zu Geräusch-Verhältnisses vor der Entschlüsselung

auf dem Übertragungskanal I —) .

misches (weißes) Rauschen an. Das Rauschspektrum ist dabei gleich¬

mäßig über das betrachtete Frequenzband verteilt; die Amplituden¬
werte gehorchen einer statistischen Verteilung nach der Gaußschen

Glockenkurve. Es ist dies die allgemeinste Form einer Nachrichten -

funktion; sie ist mathematisch gut erfaßbar und wird im vorliegenden
Fall als Ersatz für ein Musik- oder Sprachspektrum benützt. Für die

ziemlich komplexen Rechnungen halten wir uns an die Ergebnisse
von W. R. Bennett [21].

In andern Arbeiten wurden auch die Verzerrungen berechnet,

welche entstehen, wenn das Modulationssignal aus einer Sinus¬

schwingung besteht oder sich sogar aus zwei voneinander unab¬

hängigen, gleichzeitig vorhandenen Sinussignalen zusammensetzt.

Ciavier, Panier und Grieg [23] haben auf diese Weise die Verzerrun¬

gen eines linear (gleichmäßig) quantisierten Systems ausgerechnet:
H. Holzwarth [25] untersuchte die bei logarithmischer Vorverzerrung

R
i

1

1

1 1

/ I

4RELAis-
ABSCHNJT

1

1 1

/ /

/ /

T / /

/ /

/ /

100 RELAis -

ABSCHNJTTE

[ /

/ /

/

/

/ /
/

/

/

/

1 P

N

17



des Signals entstehenden Verhältnisse. Beide Rechnungen basieren

auf der Fourierzerlegung eines amplitudenquantisierten Signals,
also einer Treppenkurve. Die Amplituden der bei diesem Vorgang
entstehenden Oberschwingungen lassen sich bestimmen; die Addi¬

tion dieser Oberfrequenzen ergibt den gewünschten Klirrfaktor. Die

Rechnungen sind ziemlich kompliziert; die Untersuchung des Falls,

in dem eine PCM-Anlage gleichzeitig mit mehr als zwei Sinussignalen
moduliert wird, führt praktisch schon zu völlig unübersichtlichen

Verhältnissen. Abgesehen davon liefert diese Methode keine genü¬

gend genauen Angaben über die Vorgänge bei der Modulation des

Systems mit komplizierten Signalfunktionen. Im Abschnitt III 2.2.

über die Modulation eines PCM-Systems mit einem Sinussignal
werden wir nochmals kurz auf diese Berechnungen zu sprechen
kommen.

2.1. Modulation eines PCM-Systems mit thermischem Rauschen

Die Berechnung der systembedingten nichtlinearen Verzerrungen

erfolgt in zwei Schritten. Zuerst werden die Folgen der Amplituden¬

quantisierung untersucht und hierauf die bei der Abtastung eines

amplitudenquantisierten Signals entstehenden Verzerrungen be¬

stimmt.

2.1.1. Bei der Amplitudenquantisierung eines Signals entstehende Ver¬

zerrungen. Den Vorgang der Amplitudenquantisierung eines Signals

zeigt Fig. 5. Das quantisierte Signal A (t) setzt sich zusammen aus

der ursprünglichen Signalfunktion S(t) und einer Fehlerfunktion

F(t). Es gilt: A(t) = S(t) + F(t). Die Fehlerfunktion überschreitet

nie die Grenzen + ~,
bzw. —

y.
Sie weist einen ziemlich komplizierten

Verlauf auf, der für eine allgemeine Signalfunktion mathematisch

nicht einfach zu erfassen ist. Es stellt sich nun die Aufgabe, das

Spektrum der Fehlerfunktion F (t), also das Spektrum der ent¬

stehenden Verzerrungen darzustellen. Man nimmt an, daß die Signal¬
funktion S (t) aus thermischem Rauschen bestehe. Die Fehlerfunk¬

tion wird einen sägezahnförmigen Charakter annehmen und wie das

Signal zeitlich invariante statistische Eigenschaften aufweisen. Die

Berechnung des Verzerrungsspektrums beruht auf dem Korrela¬

tionstheorem von Wiener. Im Artikel von Bennett ist die voll-
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Fig. 5. Amplitudenquantisierung eines Signals
und Entstehung der Fehlerfunktion F (t).

ständige Berechnung enthalten; es sei hier nur der Rechnungsgang
und das Resultat angegeben.

Ist K (t*) der Mittelwert des Produktes F (t) F (t +1*), wobei F (t)
der Betrag einer Variablen (z. B. Spannung oder Strom) zur Zeit t

und F(t + t*) der Betrag der betreffenden Variablen zur Zeit t + t*

ist, so gilt folgende Beziehung:

i- fF(t)F(t + t*) dt
J o

K(t*) = F(t)F(t + t*) = \im

K (t*) nennt man die Korrelationsfunktion von F (t). Das Korre¬

lationstheorem erlaubt nun folgende Bestimmung der spektralen

Energieverteilung cof von F (t):

CO

<uf
= 4S K(t*)coa2irft*dt*

o

Im vorliegenden Falle bestimmt man die Korrelationsfunktion

K(t*) der Fehlerfunktion F(t); die Fourier-Transformation ange¬

wendet auf die Korrelationsfunktion ergibt sodann die gesuchte

Verteilung o)f der Verzerrungsenergie von F (t). Die totale in der
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Fehlerfunktion F (t) enthaltene Energie F2 (t) läßt sich aus dem

+ 00

Integral J cof df berechnen. Dieser Wert gilt dann für ein Signal der
o

Bandbreite 0-#0Hz, welches aus thermischem Rauschen besteht

und keine Energie außerhalb des angegebenen Bandes aufweist.

Nur der kleinste Teil aller Verzerrungen fällt natürlich in das

Signalband hinein. Es handelt sich dabei um den Anteil, der bei der

Amplitudenquantisierung der mittleren und tiefen Frequenzen des

Signalbandes entsteht. Verzerrungskomponenten höherer Ordnung
werden durch das im Empfänger vorhandene Tiefpaßfilter, welches

nur das gewünschte Signalband 0 — F0Ulz durchläßt, eliminiert.

Fig. 6 zeigt das berechnete Spektrum der Verzerrungen.
Wie schon erwähnt, gehorchen die momentanen Amplitudenwerte

des Signals dem Gaußschen Verteilungsgesetz. Die Signalfunktion
kann sowohl beliebig kleine wie auch beliebig große Werte aufweisen.

Eine praktisch ausgeführte Vorrichtung zur Amplitudenquanti¬

sierung ist aber nicht beliebig überlastbar. Sie wird gebaut für eine

bestimmte (beschränkte) Anzahl Amplitudenniveaus, die je nach

der gewählten Stufenhöhe einer gewissen Signalspannung entspre¬
chen. Die Wahrscheinlichkeit dafür, daß im thermischen Rauschen

Amplitudenspitzen vorkommen, die den vierfachen Effektivwert

des Rauschens überschreiten, ist sehr gering (10~3). Experimentelle

Untersuchungen ergaben, daß dieser Fall tatsächlich äußerst selten

eintritt. Man wählt deshalb den Effektivwert des Eingangssignals
so, daß er einen Viertel des Wertes beträgt, der zur Überlastung
der Einrichtung zur Amplitudenquantisierung führt. Dieser

Effektivwert liegt also 12 db unter dem Wert für volle Aussteuerung
der Quantisierungseinrichtung.

Fig. 6 zeigt, wie sich das Verzerrungsspektrum mit steigender
Zahl Q der Codeimpulse, also mit steigender Stufenzahl B = 2Q des

Systems über einen immer größeren Frequenzbereich ausdehnt.

Diese Ausdehnung ist verbunden mit einem Absinken des Leistungs¬
maximums. Die in das betrachtete Signalband fallende Verzerrungs¬
leistung wird dargestellt durch die Fläche zwischen den Abszissen¬

werten 0 und 1 der entsprechenden Kurve. Im Falle Q = 6 liegt die

von der Amplitudenquantisierung herrührende, in das Signalband
fallende Verzerrungsleistung ca. um den Faktor 2,5-105 unter der
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Fig. 6. Spektrum der infolge Amplitudenquantisierung eines Signals
entstehenden Verzerrungen.

Das Signal besteht aus thermischem Rauschen. Die Quantisierungsvorrichtung
wird übersteuert durch Amplitudenspitzen, die 12 db über dem Effektivwert

des Signals liegen.
Einheit der Leistung — Effektivwert der Signalleistung.

Einheit der Bandbreite = Signalbandbreite.

Einheit der Leistung, also ca. 46 db unter dem Effektivwert der

Signalleistung.
2.1.2. Bei der Abtastung eines amplitudenquantisierten Signals

entstehende Verzerrungen. Aus übertragungstechnischen Gründen

wird das amplitudenquantisierte Signal noch abgetastet. Zur Ver¬

anschaulichung dieses Vorganges stelle man sich einen Schalter in

Serie mit einer Quelle vor, welche ein amplitudenquantisiertes

Signal liefert. Der sich ständig öffnende und schließende Schalter

symbolisiert die Abtastfunktion. Letztere weist bei geschlossenem
Schalter einen endlichen Wert auf und ist andernfalls gleich Null.

Das amplitudenquantisierte Signal wird der Abtastfunktion auf¬

moduliert ; als Resultat des Vorgangs erhält man eine Multiplikation
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des amplitudenquantisierten Signals A (t) mit der Abtastfunktion

Z(t).
Die Abtastfunktion Z (t), wie sie Fig. 7 darstellt, wird nach

Fourier zerlegt:

„
t' 2Z„

.
t' 2tt 1 2Z„

.
,

t' -277
Z (t) = Z0rfr-i

? sin tt - cos -=-1 + Tl sin 2 TT cos 2 t

1A n 1A 1A L ^ JA 1A

1 2Zn
.

t' 2tt
+

"
sin 3 tt -=- cos 3

~fff
t + ...

O TT J| lj

In Summenform:

t'_

Die amplitudenquantisierte und abgetastete Signalfunktion läßt

sich darstellen durch den Ausdruck

A(t)-Z(t) = [S(t) + F(t)]-Z(t) = S(t)-Z(t) + F(t)-Z(t).

Betrachten wir zuerst das Produkt S(t)-Z(t). Es stellt eine ampli¬
tudenmodulierte Impulsfolge, also den Fall der Impulsamplituden¬
modulation dar. Diese Produktbildung liefert folgende Ergebnisse:

a) Die Multiplikation der Signalfunktion S (t) mit dem konstanten

Anteil der Abtastfunktion ergibt einen Ausdruck, der propor¬

tional zu »S (t) ist und aus dem sich die Signalfunktion wieder

herleiten läßt.

b) Die Multiplikation von S(t) mit dem die Grundfrequenz /, der

Abtastung verkörpernden Term —- sin tt
^-

cos
-^

t ergibt zwei

Seitenbander zur Grundfrequenz / ,.

c) Die Multiplikation von S (t) mit den harmonischen Oberfrequen¬
zen der Abtastfunktion

f
_,
„

sin n tt =,

2Z0
=

T, 2%TTt
— £

'

cos ~m—

liefert Seitenbänder zu den betreffenden Harmonischen.

Man sieht sofort ein, daß sich das Signal von allen entstehenden,

unerwünschten Produkten trennen läßt, falls sich das Signalband
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Fig. 7. Die Abtastfunktion Z (t). K

und das untere Seitenband zur Grundfrequenz der Abtastfunktion

nicht überlappen. Diese Bedingung zeigt anschaulich, daß bei der

Abtastung des Signals S (t) nur dann die Verzerrungen nicht störend

wirken, wenn die Abtastfrequenz mindestens doppelt so groß oder

größer als die höchste zu übertragende Signalfrequenz ist (Abtast¬

theorem). Diese Verhältnisse beziehen sich auf ein PAM-System, bei

dem die abgetasteten Momentanwerte des Signals genau übertragen
werden. Im Falle einer PCM-Anlage kommt noch der Ausdruck

F (t)- Z (t) hinzu. Wir wollen nun die Folgen dieser Produktbildung
näher untersuchen.

Das Spektrum der Fehlerfunktion F (t) erstreckt sich über einen

sehr großen Frequenzbereich, wie Fig. 6 zeigt. Gleichmäßig verteilt

über dieses Frequenzband sind nun auch die harmonischen Ober¬

frequenzen der Abtastfunktion vorhanden. Als Resultat der Über¬

lagerung dieser Oberfrequenzen mit den benachbarten Teilen des

Fehlerspektrums erhält man in das Signalband zurückfallende Ver¬

zerrungen. Jede geeignet im Fehlerspektrum liegende Harmonische

von Z (t) liefert solche Beiträge, welche zusammengezählt die totale

Verzerrung im Signalband ergeben. Fig. 8 stellt die Ergebnisse der

Rechnung dar. Es wurde dabei angenommen, daß die Breite der

Abtastimpulse t' unendlich klein sei; im übrigen gelten wieder die

gleichen Annahmen wie im letzten Abschnitt, nämlich, daß das

Signal aus thermischem Rauschen bestehe und daß die Quantisie¬

rungsvorrichtung erst durch Amplitudenspitzen überlastet werde,

die mehr als 12 db über dem Effektivwert des Signals liegen.
Die totale in das Signalband fallende Verzerrungsleistung nimmt

mit wachsender Abtastfrequenz jA ständig ab. Es ist dies leicht ver¬

ständlich, denn mit wachsender Abtastfrequenz kommen die in das

-Hl

TA
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VERZERRUNG IM SICNALBAND [ JN db UNTER DER SiCNAl-
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Fig. 8. Die totale Verzerrungsleistung im Signalband in Funktion

des Verhältnisses von Abtastfrequenz zu Signalbandbreite.
Das Signal besteht aus thermischem Rauschen. Die Quantisierungsvorrich¬

tung wird übersteuert durch Amplitudenspitzen, die 12 db über dem Effektiv¬

wert des Signals liegen.

Gebiet des Fehlerspektrums fallenden harmonischen Oberfrequenzen
von Z (t) immerweiter auseinander zu liegen; der durch Überlagerung
in das Signalband zurückfallende Teil des Verzerrungsspektrums
wird immer kleiner. In Fig. 9 sind oben die Verhältnisse für den Fall

angegeben, in dem fA > 2 F0 ist. Die schraffiert eingezeichneten Teile

des Verzerrungsspektrums ergeben keinen Verzerrungsanteil im

Signalband; mit wachsender Abtastfrequenz werden die schraffierten

Flächen immer größer.
Läßt man fA ständig anwachsen, so erhält man schließlich als

Grenzfall die reine Amplitudenquantisierung eines Signals. Ist die

Abtastfrequenz ungefähr hundertmal (für Q = 4 und 5) bis zwei¬

hundertmal (für Q = 6, 7 und 8) größer als die höchste übertragene

Signalfrequenz /, so sind die aus Fig. 8 entnehmbaren Werte für die

Verzerrungsleistung identisch mit den nach Fig. 6 in das Signalband
fallenden Störleistungen infolge reiner Amplitudenquantisierung.

Ein weiterer Grenzfall liegt vor, wenn die Abtastfrequenz genau

doppelt so groß wie die höchste zu übertragende Signalfrequenz ist

(fA = 2 F0). In diesem Fall weist die ins Signalband zurückfallende
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Fig. 9. Darstellung der in das Signalband zurückfallenden Teile

des Verzerrungsspektrums für die beiden Fälle fA>2FQ und fA = 2FQ.

Verzerrungsleistung den maximal möglichen Wert auf, indem die

totale im Spektrum der Fehlerfunktion enthaltene Verzerrungs¬
energie in das Signalband übertragen wird (siehe Fig. 9 unten). Die

Seitenbänder zur Grundfrequenz der Abtastfunktion (fA ± F0) und

die Seitenbänder zu den Oberfrequenzen der Abtastfunktion

(k-fA±F0, k=2, 3,4...) decken das ganze Verzerrungsspektrum.
Diese Betrachtungen gelten natürlich nur, wenn im gesamten Gebiet

des Spektrums der Fehlerfunktion harmonische Oberfrequenzen der

Abtastfunktion vorhanden sind. Diese Voraussetzung ist erfüllt, da

ja angenommen wurde, daß die Rechteckimpulse der Abtastfunk¬

tion von äußerst kurzer Dauer sein sollen.

Aus dieser Überlegung geht hervor, daß Geräusch-Leistungs¬

werte, die nach Fig. 8 dem Verhältnis -~ = 2 entsprechen, durch

die Flächen unter den Kurven von Fig. 6 bestimmt sind. Diese

Flächen ihrerseits ergeben sich aus dem Energieinhalt der Fehler¬

funktion F (t).

Angenähert läßt sich der Energieinhalt von F (t) auf einfache
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Weise herleiten, wenn man annimmt, daß die Fehlerfunktion aus

einer Sägezahnspannung nach Fig. 10 besteht. Man sieht sofort ein,

daß es sich dabei um eine um so bessere Annäherung an die tat¬

sächlichen Verhältnisse handelt, je größer die Zahl der Quantisie¬

rungsstufen B = 2Q wird. Wie wir weiter unten sehen werden, läßt

sich auf diese Weise eine zur Dimensionierung einer PCM-Anlage
sehr gut brauchbare Beziehung zwischen dem entstehenden Quanti¬

sierungsgeräusch und der verwendeten Anzahl Quantisierungsstufen
ableiten. Wenn wir im folgenden von Leistungen sprechen, so

wollen wir stets annehmen, daß es sich um Leistungen handle, die in

Einheitswiderständen erzeugt werden. Dies erlaubt uns, ohne Ein¬

schränkung der Gültigkeit der Ableitungen, eine Leistung als Qua¬
drat einer Spannung oder eines Stromes anzugeben.

Zur Berechnung des Inhalts der Funktion F (t) denken wir uns

die unterhalb der Zeitachse liegenden Dreiecke (Fig. 10) nach oben

geklappt. Die ansteigende Flanke der Sägezahnspannung besteht
FT

aus einer Geraden F(t)=a-t, wobei Fit) für t= + — den Wert

+ -5-
annimmt. Damit ergibt sich die gesamte in F (t) enthaltene

effektive Verzerrungsleistung:

2«

F»(t)=-E ja*t*dt= —
2a o

Wir vergleichen diesen Ausdruck mit der entsprechenden Leistung
eines Sinussignals S (t), welches die Quantisierungsvorrichtung voll

aussteuert. Mit S (t) = 2^~1-E-sinwt wird:

S*(t) = \ (2^-]• Ef = 28« if-
8

Q = Anzahl Impulse pro Codegruppe, E = Quantisierungseinheit.
Man erhält für das Signal zu Geräusch-Verhältnis folgende Bezie¬

hung:

jpjfi _2»«-.g2- 12
_

3
i)ge

F*Jt)
~"

8 E2
~

~

2
"
"

In db umgerechnet:
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Fig. 10. Die Feblerfunktion F (t) als Sägezahnspannung.

= 101og10-22<? = l,8 + lO-20-log2 = 6Q + 2db

(gültig bei Vollaussteuerung (100% Mod.) der Anlage).

Numerisch ausgewertet :

Q (Impulse pro Codegruppe) =45678
6 Q + 2 (Geräuschabstand) db = 26 32 38 44 50

Entspr. Werte nach Fig. 8 in db 17 23 29 35 41

(Signal = therm. Rauschen)

Die Werte nach Fig. 8 geben den Geräuschabstand in bezug auf

thermisches Rauschen als Modulationssignal an. Der Effektivwert

des Rauschens liegt dabei 12 db unter den Amplitudenwerten, die

zur Übersteuerung der Quantisierungsvorrichtung führen. Der

Effektivwert eines die Anlage voll aussteuernden Sinussignals liegt
nun 3 db unter den Amplitudenniveaus, die die Anlage übermodu¬

lieren, also liegt der Effektivwert des thermischen Rauschens 9 db

unter dem Effektivwert des Sinussignals. Leistungsmäßig aus¬

gedrückt: Effektive Leistung des Sinussignals = 8 mal effektive

Rauschleistung, entsprechend 9 db Abstand. Addiert man zu Ver¬

gleichszwecken diese 9 db zum Geräuschabstand nach Fig. 8, so

erhält man eine erstaunlich gute Übereinstimmung der hergeleiteten

Näherungsbeziehung mit der genauen Rechnung.
Wir sehen, daß ein Achter-Code sehr gute Übertragungseigen¬

schaften eines PCM-Systems gewährleistet. Für bescheidenere An-

prüche kann man sich mit einem Siebener- oder sogar Sechser-Code

begnügen.
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Die Quantisierungsverzerrungen weisen den Charakter von ther¬

mischem Rauschen auf, welches der Signalfunktion überlagert ist.

Dieses Geräusch wirkt sich aber weniger störend als Rauschen aus,

da es nur beim Vorhandensein eines Modulationssignals auftritt.

Ein PCM-System läßt sich beliebig gut von den Störungen des Über¬

tragungskanals befreien (Fig. 4). Der Geräuschabstand ist praktisch
also allein gegeben durch die entstehenden Quantisierungsver¬

zerrungen. Bei PCM sind die Begriffe „Quantisierungsverzerrungen,

Störgeräusche und Klirrfaktor" alle äquivalent; sie lassen sich für

ein und dieselbe Erscheinung verwenden. Bei anderen Modulations¬

systemen müssen bekanntlich bestimmte Anforderungen bezüglich

Klirrdämpfung und Geräuschabstand eingehalten werden. Bei PCM

spielt nur die Klirrdämpfung eine Rolle, die wir ebenso gut mit

Verzerrungs- oder Geräuschdämpfung bezeichnen können. In erster

Linie haben wir den treffendsten Ausdruck „Verzerrungen" ver¬

wendet; wir dürfen aber nicht vergessen, daß diese Verzerrungen

genau wie die üblichen Klirrfaktoren gemessen werden und daß sie

im Falle einer allgemeinen Signalfunktion (Sprache, Musik usw.)
den Charakter von thermischem Rauschen annehmen.

2.2. Modulation eines PCM-Systems mit einem Sinussignal

Bei der Übertragung eines Sinussignals wirken die Quantisierungs¬

verzerrungen nicht mehr wie Rauschen, das dem Signal überlagert
ist. Man hört deutlich, daß es sich in diesem Falle um ein Frequenz¬

gemisch handelt, welches sich aus vielen einzelnen Sinusfrequenzen
zusammensetzt. Die Entstehung dieses Frequenzgemisches soll nun

kurz näher untersucht werden.

Es ergibt sich als Fourierzerlegung der Sägezahnfunktion nach

Fig. 10:

Mit x =A sin cos t, fs = Signalfrequenz (cos = 2 77 /s) wird:
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Ylt)=F(t)= — Z -

'- sin(n-=-.4sin«,*|
T n=\ n \ &

'

1
wobei:

sin U-^^sin wM = 2 £ ^fc-il^-j^l sin (2fc-l)wg*

damit:

o P oo oo / l\n+l I 2tt \

F(t) = — 2 I L-j JJt.1»T4sin(2i-l)(I),<
f »=ifc=i » \ & ;

Diese Beziehung für _F(<) stellt das Fehlerspektrum dar; mit Hilfe

der Besselfunktionen lassen sich die Amplituden der einzelnen har¬

monischen Oberfrequenzen bestimmen. Die Amplitude der Ordnung
2k — 1 ist gegeben durch den Ausdruck:

_

2E » (-1)^ / 2* \

2fc-1-
TT ^ » «/2ft-l^ £^j

Abgekürzt können wir also schreiben:

^(0= I A2k_1sm(2k-l)aist
fc=i

Bezeichnet man die Durchlaßgrenze des Tiefpasses im PCM-Emp-

fänger mit fF, so liegen alle diejenigen Verzerrungskomponenten im

Signalband, für welche gilt: (2 k — 1) fs^fF.
Zu diesem Anteil hinzu kommen ferner noch die infolge der Ab¬

tastung des amplitudenquantisierten Signals in das Signalband
zurückfallenden höheren Verzerrungskomponenten (vgl. S. 23).
Bezeichnet man den der w-ten harmonischen Oberschwingung der

Abtastfunktion Z(t) zugeordneten Amplitudenwert mit An, so er¬

gibt sich im wesentlichen folgender Ausdruck für Z (t), vgl. S. 22:

Z{t)= 2 Anco&2n7TfAt
n= l

Alle innerhalb der Frequenzgebiete n fA± fF liegenden Verzer-

00

rungskomponenten der Funktion F(t)= ]>] A2k_1sin(2k—l)2irfst
fc=i

fallen in das Signalband zurück. Setzt man für fs, fA und fF numeri¬

sche Werte ein, so läßt sich die Zusammensetzung des entstehenden

Frequenzgemisches leicht überblicken.
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Mit Hilfe des angegebenen Ausdruckes für A2k_1 kann man die

den Verzerrungskomponenten von F (t) zugeordneten Amplituden¬
werte berechnen. Man sieht aber auch ohne Rechnung sofort, daß

letztere nicht alle gleich groß sind; die Amplitude der Komponente
7ter Ordnung kann z. B. größer sein als diejenige der Komponente
3ter Ordnung. Hinter dem Empfänger-Tiefpaß mit der Grenz¬

frequenz fF werden also je nach dem Verhältnis der Abtastfrequenz

fA zur Signalfrequenz fs ganz verschiedene Klirrfaktoren gemessen.

An dieser Stelle wollen wir nochmals kurz auf die Rechnung von

Ciavier, Panter und Grieg [23] zurückkommen. Es wurden in dieser

Arbeit die Verzerrungen untersucht, welche bei der Amplituden¬

quantisierung eines Sinussignals entstehen. Das Resultat wird in

Funktion der Amplitudenniveaus angegeben, die man zur Über¬

tragung einer Sinusschwingung benützt. Die Fourierzerlegung der

durch lineare Amplitudenquantisierung erhaltenen Treppenkurve

ergibt die nachfolgende Beziehung für die Verzerrungen (Klirr¬

faktor), sie gilt für den Fally^ =2, wo also alle entstehenden Ver¬

zerrungskomponenten in das Signalband zurückfallen:

Es ist die Signalfunktion 8 (t) = A sin u>s t und

*-b£(*--;Ii«-'>--*(tb£)) »"d

4A ''• /. ,/2ifc-lU
^ =

^*-ÄC°Tin \TBi-))

5* = Zahl der zur Übertragung einer Sinus-Halbwelle benützten

Amplitudenniveaus (z. B. für ein Sinussignal bei Vollaussteuerung

und einen Sechser-Code (Q = 6): B* = -J = 2*-1 = 32).

Rein empirisch (durch numerische Auswertung) leiteten Ciavier,

Panter und Grieg aus diesen Beziehungen folgende Näherungs-
formel ab:

,

i&-B*

gültig für D kleiner als etwa 5% (ca. - 26 db).
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Bei Vollaussteuerung der Quantisierungsvorrichtung ist B* =

= 2Q~1. Setzt man 2Q~X an Stelle von B* in den obigen Ausdruck

für D ein und rechnet denselben in db um, so ergibt sich:

D^20(logl-£log6-(g-l)log2)^-(6e + 2)db.

Für den systembedingten Geräuschabstand erhalten wir aufgänzlich
anderem Wege wieder den bekannten Wert 6Q + 2db, vgl. S. 27.

Diese Beziehung für das Signal zu Geräusch-Verhältnis kann also

allgemein ohne Bedenken zur Dimensionierung von PCM-Anlagen
verwendet werden. Signale allgemeiner Natur (Musik. Sprache usw.)

steuern die Quantisierungsvorrichtung sehr selten voll aus. Aus

diesem Grunde darf die Dimensionierung nicht anhand der Ver¬

zerrungswerte für Vollaussteuerung erfolgen. Zuverlässige Anhalts¬

punkte dürften die Verzerrungswerte liefern, welche sich für ein

Sinussignal ergeben, dessen Effektivwert 12 db unter dem die An¬

lage übermodulierenden Amplitudenniveau liegt. Dieser Wert liegt
9 db unter dem Effektivwert eines die Anlage voll aussteuernden

Sinussignals; man erhält unter diesen Annahmen wieder die gleichen

Geräuschverhältnisse, wie sie sich ergeben, wenn das Signal als

thermisches Rauschen angenommen wird (vgl. S. 27).

Fig. 11. Darstellung der Zunahme der Quantisierungsverzerrungen
bei abnehmender Aussteuerung des Systems.
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Wir benützen die erwähnte Näherungsformel zur Herleitung der

Kurven in Fig. 11, welche den Geräuschabstand (Klirrfaktor) in

Funktion der Aussteuerung für Q = 4, 6 und 8 angeben. Sehr schön

ersichtlich aus Fig. 11 ist die Zunahme der Verzerrungen bei ab¬

nehmender Aussteuerung. Die strichpunktierte Kurve stellt die

gemessenen Werte für Q = 4 dar. Im Gültigkeitsbereich der Nähe¬

rungsbeziehung stimmen die gemessenen und berechneten Werte

gut miteinander überein. Im Abschnitt V über Decoder werden wir

nochmals auf die gemessene Kurve zu sprechen kommen. Es wird

dort gezeigt, wie man aus dem totalen Klirrfaktor einer PCM-Anlage
die Quantisierungsverzerrungen, dargestellt durch die strichpunk¬
tierte Kurve, ableitet.

2.3. Kompression und Expansion des Signals

Die lineare Amplitudenquantisierung, also die Aufteilung eines

Signals in gleiche Stufen, weist einen großen Nachteil auf, wie fol¬

gendes Beispiel zeigt. Eine die Anlage voll aussteuernde Signal¬
funktion soll in 64 Stufen (Q = 6) unterteilt werden. Zur Über¬

tragung von Amplitudenwerten, die— (— 20 db) der Maximalampli¬

tude betragen, werden demnach nur noch 6 von den 64 Niveaus

benützt. Die Übermittlung geschieht also allein mit den 3 Code¬

impulsen 2°, 21 und 22. Fig. 11 zeigte uns, wie rasch sich die Verhält¬

nisse bezüglich Quantisierungsverzerrungen mit abnehmender Aus¬

steuerung verschlechtern. Die saubere Übertragung von Sprache
oder Musik mit großen Dynamikschwankungen stößt also auf

Schwierigkeiten.
Abhilfe läßt sich natürlich schaffen, wenn man mehr, z. B. 256

Amplitudenstufen verwendet (Q = 8). Ein auf— der Maximalampli¬

tude reduzierter Signalwert wird so immerhin noch mit Hilfe von

5 Codeimpulsen übertragen. Die qualitative Verbesserung der Anlage
muß aber mit größerer Übertragungsbandbreite und vermehrtem

apparativem Aufwand erkauft werden.

Eine elegantere Lösung stellt die ungleichmäßige Amplituden¬

quantisierung dar. Für kleine Signalamplituden verwendet man nahe

aneinander liegende, für größere Signalwerte immer weiter ausein-
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Fig. 12. Qualitätsverbesserung einer PCM-Anlage bei Dynamik-Kompression
und -Expansion des Signals.
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Fig. 13. Die zur Aufnahme von Fig. 12 verwendete

Kompressionscharakteristik
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ander liegende Stufen. Bei kleiner Aussteuerung der Anlage werden

die Quantisierungsverzerrungen also erheblich reduziert, bei großer

Aussteuerung entstehen infolge der gröberen Abstufung allerdings
mehr Verzerrungen als bei linearer Quantisierung. Theoretisch kann

man natürlich eine Quantisierungsvorrichtung bauen, welche den

oben erwähnten Anforderungen entspricht. Wesentlich einfacher zu

realisieren ist aber die lineare Amplitudenquantisierung eines dyna¬
misch komprimierten Signals. Dieses Vorgehen entspricht der nicht¬

linearen Quantisierung einer unverzerrten (nicht komprimierten)

Signalfunktion. Die allmähliche Abstufung ist gegeben durch die

Kompressionscharakteristik. Wird im Empfänger eine Vorrichtung
zur Dynamik-Expansion eingebaut, so entstehen keine zusätzlichen

Verzerrungen im Übertragungssystem. Die Expansionscharakteri¬
stik muß dabei aus der Kompressionscharakteristik durch Ver¬

tauschen der Achsen abgeleitet werden. Fig. 12 nach Bennett [21]

gibt die Quantisierungs-Geräuschleistung mit und ohne Kompression
in Punktion der Aussteuerung an. Es handelt sich dabei um Mes¬

sungen an einem 64stufigen PCM-System (Q = 6); sie wurden durch¬

geführt für ein 4 kHz breites Signalband; die Abtastfrequenz betrug
8 kHz. Das Eingangssignal besteht wieder aus thermischem Rau¬

schen. Die Signalleistung wird verglichen mit der effektiven Lei¬

stung eines die Anlage voll aussteuernden Sinussignals. Liegt die

effektive Rauschleistung 9 db unter der Sinussigna]-Leistung für

100% Modulation, so wird die Quantisierungsvorrichtung durch

thermisches Rauschen voll ausgesteuert (vgl. S. 27). Die gestrichelte
Linie in Fig. 12 gibt also an, wann thermisches Rauschen die Anlage
übersteuert. Fig. 13 stellt die zur Aufnahme der Meßreihen ver¬

wendete Kompressionscharakteristik dar.

Man sieht, daß die entstehenden Verzerrungen mit und ohne

Kompression gleich groß sind, wenn die Signalleistung ca. 11 db

unter der Sinusleistung für volle Aussteuerung liegt. Läge sie ca.

38 db darunter, so wäre das Quantisierungsrauschen ohne Kom¬

pression aber schon gleich groß wie die Signalleistung, während sich

mit Kompression ein Gewinn von ca. 16 db erzielen läßt. Bei einem

PCM-System wird also die Dynamik-Kompression mit Vorteil zur

Verbesserung der Übertragungseigenschaften verwendet.
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III. Amplitudenquantisierung und Codierung

Nach den bisherigen allgemeinen Betrachtungen wollen wir uns

den Problemen zuwenden, die bei der Realisierung eines PCM-

Systems auftauchen. Wir sahen, daß man eine Signalfunktion ab¬

tasten und amplitudenmäßig quantisieren muß und daß man die so

erhaltenen Impulswerte codiert (verschlüsselt). In der Praxis wird

das Signal im allgemeinen zuerst abgetastet und hierauf mit Hilfe

einer einzigen Vorrichtung amplitudenquantisiert und gleichzeitig
codiert. In diesem Kapitel befassen wir uns mit solchen Vorrich¬

tungen, im Abschnitt IV werden wir sodann kurz auf die Frage der

Abtastung zu sprechen kommen.

Es sind bereits verschiedene Methoden zur Erzeugung von Im¬

puls-Codegruppen aus den momentanen Amplitudenwerten des

Signals bekannt, von denen einige auch schon praktisch ausgeführt
wurden. Auf Einzelheiten kann hier nicht eingegangen werden; wir

beschränken uns auf die Darstellung der grundlegenden Vorgänge.
Die Varianten der Umwandlung von Impulswerten in Codegruppen
lassen sich alle mehr oder weniger auf drei Grundformen zurück¬

führen:

1. Ein Elektronenstrahl wird über eine zeichenbildende Loch¬

platte bewegt (Elektronenstrahlröhre nach Sears, Bell Tel. Lab. [20]).
2. Den Momentanwerten des Signals entsprechende Ladungen

auf einer Kapazität werden sukzessive durch Vergleich mit Bezugs¬

spannungen abgebaiit (Subtraktions-Methode).
3. Man zählt den Momentanwerten des Signals entsprechende

periodische Impulsfolgen mit Hilfe einer Zählvorrichtung aus. Die

resultierende Zählereinstellung wird zur Gewinnung der Oodegruppen

ausgewertet (Zähler-Methode).
Die Zähler-Methode läßt sich mit Hilfe von handelsüblichen

Elektronenröhren ohne weiteres verwirklichen, während man zur

Realisierung der Searsschen Lösung aufeine Speziairöhre angewiesen
ist. Eine Subtraktions-Vorrichtung kann man sowohl unter Ver¬

wendung von gewöhnlichen Elektronenröhren wie auch mit Hilfe

einer speziell dafür zu entwickelnden Röhre aufbauen, wie wir

später sehen werden. PCM-Systeme lassen sich also auch in folgende
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zwei Klassen einteilen: PCM-Anlagen, welche handelsübliche Elek¬

tronenröhren verwenden und solche, die auf Speziairöhren ange¬

wiesen sind. Auf die Vor- und Nachteile dieser Kategorien werden

wir im Zusammenhang mit der nun folgenden Untersuchung der

erwähnten Grundformen von Quantisierungs- und Codierungsvor¬

richtungen zu sprechen kommen.

1. Amplitudenquantisierung und Codierung
mit Hilfe der Elektronenstrahlröhre nach Sears

Die wesentlichen Bestandteile dieser Röhre sind in Fig. 14 ein¬

gezeichnet. Die Lochplatte enthält Löcher, deren Verteilung den

Impulsen entspricht, welche in einer binären Codegruppe vorkom¬

men. Eine solche Gruppe entsteht nun folgendermaßen: Ein mittels

Abtastung gewonnener Signal-Momentanwert lenkt den Elektronen¬

strahl vertikal in die seinem Wert entsprechende Stellung ab. Die

Signalwerte sind noch nicht amplitudenmäßig quantisiert, der Strahl

nimmt deshalb irgend eine Position auf der Y-Achse an. Ein vor der

Lochplatte liegendes Quantisierungsgitter sorgt dafür, daß der

Elektronenstrahl von dieser Stellung weg zu der am nächsten lie¬

genden Lochreihe hingeschoben wird. Das Quantisierungsgitter mit

in Richtung der X-Achse gespannten Drähten ist in Fig. 14 links

seitwärts eingezeichnet. Nach dieser Amplitudenquantisierung lenkt

man den Strahl in der X-Richtung (horizontal) ab; er kann dabei

seine Lochreihe nicht mehr verlieren, da er vom Quantisierungsgitter

geführt wird. Die den Löchern der Platte entsprechenden Impulse
der Codegruppe lassen sich von der Auffangplatte abnehmen. Nach

vollendeter Y- und X-Ablenkung wird der Strahl zurückgestellt; die

Röhre ist zur Quantisierung und Codierung des nächsten Ampli¬
tudenwertes bereit. Man kann die Röhre so bauen, daß keine Codie¬

rungsfehler entstehen; ihre ausführliche Beschreibung ist im Artikel

von Sears [20] enthalten. Als deutschsprachige Literaturquellen
seien die Abhandlungen von F. Schröter [19] und H. F. Mayer [8]
erwähnt.

Die Momentanwerte des Signals können mit Hilfe dieser Methode

äußerst rasch quantisiert und codiert werden. Der Aufwand für die
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Fig. 14. Prinzipieller Aufbau der Elektronenstrahl-Verschlüsselungsröhre
nach Sears.

Inbetriebsetzung einer Anlage unter Verwendung der Speziairöhre
ist ziemlich groß; sie muß also gut ausgenützt werden. Man ver¬

wendet sie deshalb ausschließlich in Mehrkanalanlagen mit Zeit-

multiplex-Betrieb. Sie weist lediglich einen großen Nachteil auf: Bei

Eintritt eines Defektes werden sämtliche mit der Röhre zusammen¬

hängenden Nachrichtenkanäle außer Betrieb gesetzt.

2. Amplitudenquantisierung und Codierung
mit Hilfe der Subtraktionsmethode

Zur Erklärung des prinzipiellen Vorgehens sei in kurzen Zügen
die Subtraktions-Methode nach Goodall [9] besprochen. Ein nach der

Abtastung zur Verfügung stehender Impulswert wird zur Aufladung
einer Speicherkapazität (Haltekapazität) verwendet. Zu Beginn des

Prozesses soll an dieser Kapazität die entsprechende Spannung Ux
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vorhanden sein. Betrachtet man ein System mit 64 Amplituden¬
niveaus (Q = 6), so wird die Spannung Ux zuerst verglichen mit einer

Bezugsspannung, die proportional zu einer Amplitude von 32

Niveaus ist. Wir wollen sie mit U32 = -^ bezeichnen. Im Falle eines

die Vorrichtung voll aussteuernden Signalwertes wäre z.B. Ux = U6i,
also gleich der maximal möglichen Spannung an der Speicher¬

kapazität.
Ist nun Ux > U32, so liefert die Vergleicherschaltung einen Aus¬

gangsimpuls. Letzterer stellt den 32 er Impuls der herzustellenden

Codegruppe dar; er betätigt ferner noch eine Subtraktionsvorrich¬

tung, welche die Spannung an der Speicherkapazität um den Betrag

U32 vermindert. Die verbleibende Restspannung Ux — U32 wird mit

einer zweiten Bezugsspannung C716 verglichen, welche proportional
zu einer Amplitude von 16 Niveaus ist. Der weitere Prozeß verläuft

genau so, wie dies für den ersten Schritt beschrieben wurde. Am

Schluß eines Quantisierungs- und Codierungsvorganges steht der

Vergleich mit der Einheitsspannung U1.
Ist bei irgend einem Vergleichsprozeß die Spannung an der Kapa¬

zität kleiner als die entsprechende Bezugsspannung, so liefert die

Vergleicherschaltung keinen Ausgangsimpuls. Es wird also kein

Impuls der Codegruppe erzeugt und natürlich auch keine Ladung
von der Speicherkapazität subtrahiert.

Als Beispiel sei die Quantisierung und Codierung des Amplituden¬
wertes 37,3 angeführt:

1. Schritt: ^37,3 > ^32 32er-Impuls (25) vorhanden.

'-'37,3
— ^32 = tfM-

2. Schritt: ^5,3 < Uw : kein Impuls.
3. Schritt: ^5.3 < Us : kein Impuls.
4. Schritt: ^5,3 > U< : 4er-Impuls (22) vorhanden.

^
5,3 -Ui = Uh3.

5. Schritt: Uh3 < U2 : kein Impuls.
6. Schritt: U1Jt > U, : ler-Impuls (2°) vorhanden.

uh3 - h\ = u0,3.

Die verbleibende Restspannung beträgt 0,3 Einheiten; die Code¬

gruppe lautet: 101001 = 2° + 22 + 25 = 37.

Man sieht sofort ein, daß der Codierungsfehler nicht größer als

eine Einheit sein kann. Ist z. B. ein Vergleich der Restspannung an
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der Kapazität mit U8 kritisch und erscheint der Achter-Impuls (23)

nicht, so werden dafür zwangsläufig die Impulse 2°, 21 und 22 gelie¬
fert; der Fehler beträgt höchstens eine Einheit.

Die Subtraktions-Methode läßt sich auch mit Hilfe einer spe¬

ziellen Kathodenstrahlröhre verwirklichen, wie dies F. Schröter in

seiner Abhandlung über Quantisierungstechnik [19] vorschlägt. Aus

räumlichen Gründen kann hier nicht näher darauf eingegangen
werden; es seien an dieser Stelle nur noch die zwei von A. J. Oxford

[15] beschriebenen PCM-Systeme erwähnt. Diese Verfahren sind mit

der Subtraktions-Methode verwandt; leider ist in dem erwähnten

Artikel nur das prinzipielle Vorgehen angegeben; über den benötigten
Aufwand und die erzielten Resultate wird nichts ausgesagt.

3. Amplitudenquantisierung und Codierung mit Hilfe eines Zählers

3.1. Beschreibung des gebauten Zählers

Beim Aufbau unserer PCM-Anlage wurde ein sechsstufiger
Zähler verwendet. Die Zähler-Methode soll deshalb eingehend be¬

sprochen werden; die beiliegenden Schemata erlauben ohne weiteres

die Rekonstruktion der Schaltung. Fig. 15 zeigt das Blockschema

der Quantisierungs- und Codierungsvorrichtung. Wir wollen wieder

untersuchen, wie die durch Abtastung des Signals gewonnene impuls-

amplitudenmodulierte Impulsfolge in Codegruppen umgeformt
wird. Die Abtastung erfolgt mit einer Repetitionsfrequenz von

10 kHz. Man führt die Impulswerte, die sich also in zeitlichen Ab¬

ständen von 100 jiisec folgen, einer Phantastron-Schaltung zu. Mit

Hilfe dieser Schaltung lassen sich rechteckförmige Impulse erzeugen,

deren Dauer proportional zu den abgetasteten Signalamplituden ist.

Ihre Folgefrequenz beträgt natürlich auch 10 kHz; die Vorderkante

der Impulse ist fest; ihre Hinterkante variiert je nach der vorhan¬

denen Signalspannung. Fig. 16 stellt den Vorgang der Impulsdauer¬
modulation dar. Ohne Modulationssignal weisen die Phantastron-

Ausgangsimpulse eine mittlere Dauer TM auf (gestrichelt einge¬

zeichnet); bei angelegter Signalspannung schwankt die Rechteck¬

impulsdauer um diesen mittleren Wert herum.

39



MISCHSTUFE

1MH2

6AS6

ZAHLER-

STUFE 1

*
_tljl

500 kHz

ZAHLER¬

STUFE 2

IMPULSDAUER -

MODULATJON

250 1 kHz

31.25 i kHz

zyf
--

ZEITVER-

ZOCERUNC

2°

^6AS6

£yv
-^-

ZEITVER-

ZOCERUNC

21

JFRTI7-

STUFEN

lOOyus

S6AS6

i

^M
-^—

ZEITVER-

ZOCERUNC

25
— •

1
u JLLL'

RUCKSTELL-

iMPULS
ABLESE-

IMPULS

CODE-

CRUPPEN

Fig. 15. Blockschema der Schaltung zur Amplitudenquantisierung
und Codierung.

61»

f8

32

16

AMPUTUDENSTUFEN

r--^S(l)

Ai
\

Az

Ta .

0

'A
* A3 ZEIT

Tm -*l i,
I
I

L

t

TA1 Ta2 Ta3

Fig. 16. Veranschaulichung der Erzeugung von Rechteckimpulsen,
deren Dauer proportional zu den abgetasteten Signalamplituden ist.

40



2oov

12SV £pF

w
-1MHz

Fig. 17. Schaltung der Mischstufe zur Erzeugung der Trigger-Impulspakete.

Diese Folge von dauermodulierten, positiven Rechteckimpulsen

(Torimpulsen) wird zusammen mit einer Sinusfrequenz von 1 MHz

der Schaltung nach Fig. 17 zugeführt. An der Anode der Mischstufe

erscheint eine je nach dem Vorhandensein oder der Abwesenheit der

Torimpulse freigegebene oder abgestoppte 1-MHz-Schwingung. Da

die Röhre 6 AS 6 diese Schwingung erwünschterweise verzerrt

wiedergibt — es interessieren uns ja vor allem die negativen, aus den

positiven Halbwellen der Sinusfrequenz am Gitter 1 gewonnenen

Impulse —,
wollen wir im folgenden nicht mehr von Schwingungen,

sondern von Impulsen sprechen. Das Ergebnis der Mischung besteht

also aus einer Folge von Impulspaketen (Impulszügen), wie sie die

Photographien von Fig. 18 zeigen. Die negativen Impulsspitzen

(Triggerimpulse) betätigen direkt die erste Zahlerstufe. Nach den

Unmodulierte

Impulspakete.

Ausschnitt aus einem un-

moduliertenImpulspaket.

Modulierte

Impulspakete

Fig. 18.
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Fig. 19c. Schaltung der 3. Zählerstufe.
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Fig. 19 d. Schaltung der 4. und 5. Zählerstufe. (Von der Schaltung der

4. Stufe abweichende Werte der 5. Stufe sind in Klammern angegeben.)
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Fig. 19e. Schaltung der 6. Zählerstufe.

vorangehenden Erklärungen ist leicht einzusehen, daß die Zahl der

Impulse pro Paket ebenfalls zu den abgetasteten momentanen Signal¬

amplituden proportional ist.

Der Zähler besteht aus sechs untereinander gekoppelten Multi-

vibratoren. Jeder Multivibrator teilt die Ausgangsfrequenz der vor¬

angehenden Stufe durch zwei. Mit dieser Schaltung lassen sich maxi¬

mal 64 negative Triggerimpulse der Folgefrequenz 1 MHz abzählen.

Einer dieser Impulse entspricht dem Einheitsniveau, d. h. dem 64.

Teil des gesamten Signalamplitudenbereichs. Die zur Auszählung
der maximal möglichen Amplitude benötigte Zeit beträgt also min¬

destens 64 fisec. Die Anlage wird übersteuert durch momentane

Signalwerte, welche Torimpulse von mehr als 64 jusec Dauer erzeu¬

gen. Sollten in einem solchen Falle z. B. 73 negative Triggerimpulse

ausgezählt werden, so liefert der Zähler nicht die Zahl 73, sondern 9.

Bei der Zahl 64 (= 0) stellt er sich automatisch auf Null zurück; der

Zählvorgang beginnt von neuem.

Alle Zählerstufen werden zu Beginn eines Zählvorgangs durch

einen Rückstellimpuls in die gleiche Ausgangsstellung (Nullstellung)

gebracht. Fig. 19 a—e geben die vollständige Schaltung des Zählers
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Fig. 20. Zählschema des Coders. Die zur Erzeugung der Triggerimpulse be¬

nützten Kanten sind mit einem Stern gekennzeichnet.

mit der Rückstellvorrichtung und dem Ausgang der einzelnen Multi-

vibratoren zur Betätigung der nächsten Stufen (Trigger-Ausgang)
an. Der erste Impuls eines Impulspaketes setzt den Zähler in Be¬

trieb ; nach dem Eintreffen des letzten dieser Impulse bleibt er ein¬

fach stehen. Beliebige Zeit nachher — natürlich vor Beginn des

nächsten Zählzyklus, also vor der dazu notwendigen Rückstellung
des Zählers — kann die Stellung der einzelnen Stufen zur Gewinnung
der Codegruppe ausgewertet werden.

In Fig. 20 ist das Zählschema dargestellt; es gibt den Verlauf der

Anodenspannung an den beiden Röhrensystemen der Multivibrator-

schaltungen an. Über dem Spannungsverlauf jeder Stufe ist die ent¬

sprechende Trigger-Impulsfolge eingezeichnet. Die in Zählschema

mit einem Stern kenntlich gemachten Flanken der Multivibrator-

Rechteckimpulse werden zur Gewinnung der Triggerimpulse benützt.

Nach der ersten Stufe erhält man durch Differentiation des gestri¬
chelt angegebenen Spannungsverlaufs positive und negative Im¬

pulse. Verstärkt man die positiven Trigger in der Röhre 6 AH 6
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Fig. 21. Verstärkte Triggerfolge zur Betätigung der 3. Stufe.

(Fig. 19a), so lassen sich an ihrer Anode negative Impulse abneh¬

men, welche direkt die zweite Stufe betätigen. In den nächsten

Zählerstufen werden stets durch Differentiation gewonnene negative
Triggerfolgen verwendet. Nach zweimaliger Verstärkung in der

Röhre 6 J6 (Fig. 19c,d,e) ergeben sich wieder negative Folgen, wie

dies Fig. 21 an einem Beispiel zeigt.
Die Rückstellung der Zählerstufen erfolgt in der eingezeichneten

Stellung 56 (Fig. 20). Würde man bei allen Stufen die Auswertung
mit Hilfe der Spannung derjenigen Anode durchführen, welche

den Ruckstellimpuls erhält, so wäre der Wert 56 Nullpunkt des

ZählVorganges. Da die zur Herstellung von impulsdauermodulierten
Rechtecken verwendete Phantastron-Schaltung für kleine Zeitver¬

zögerungen nicht mehr linear arbeitet, und da die Zeitverzögerung
Null sich überhaupt nie erreichen läßt, wird der Beginn des Zähl¬

prozesses um 8 Einheiten verschoben. Fig. 20 zeigt, wie man nach

drei Stufen, die ja der Auszählung von 8 Einheiten dienen, zur Aus¬

wertung auf diejenige Anode übergeht, welche den Rückstellimpuls
nicht erhält. Die 8 ersten Impulse des Triggerpaketes dienen ledig¬
lich dazu, den Zähler automatisch auf den neuen Nullpunkt zu

setzen, der durch diesen Wechsel der Auswerteanoden gegeben ist.

Die mittlere Rechteckimpulsdauer TM für 0% Modulation (vgl.
Fig. 16) entspricht nun 32 + 8 = 40 /xsec; die Auszählung erfolgt im

Zeitintervall 8—72 /xsec. Die Vorderkanten der Torimpulse und

damit auch die ersten Impulse der Triggerpakete folgen sich in zeit¬

lichen Abständen von 100 jusec, die zur Umwandlung der Impuls¬
pakete in Codegruppen voll zur Verfügung stehen. Nach 72 yusec

ist die Auszählung des maximal möglichen Signalwertes von 64 Ein¬

heiten durchgeführt; es verbleiben für die Auswertung und Rück¬

stellung 28 /xsec.
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Die ausgezogenen Linien in Fig. 20 geben den Spannungsverlauf
an den Anoden an, die zur Auswertung benützt werden. Je nach der

Stellung, in der sich eine bestimmte Zählerstufe befindet, führt das

eine oder das andere Röhrensystem des Multivibrators mehr oder

weniger Strom. Wir wollen die Stellung, in welcher eine Röhre wenig
leitet, der Spannungsabfall über dem Anodenwiderstand klein und

die Spannung an der Anode also höher (positiver) als diejenige an

der andern Anode ist, mit „oben" bezeichnen. Die Schaltungen zur

Auswertung der einzelnen Zählerstufen liefern nun Codeimpulse,
wenn die Spannung der Auswerteanode im Moment des Ablesens in

der Stellung „oben" ist, der ausgezogene Spannungsverlauf in

Fig. 20 also oben liegend eingezeichnet wurde. Es seien diese Erklä¬

rungen durch ein Beispiel ergänzt: Bleibt der Zähler nach dem Ein¬

treffen einer 14 Impulse enthaltenden Triggerfolge stehen, so ergibt
sich folgende Codegruppe:

Spannung an der

Auswerteanode

1. Zählerstufe: unten kein Impuls.
2. Zählerstufe: oben 2er-Impuls (2l) vorhanden.

3. Zählerstufe: oben 4er-Impuls (22) vorhanden.

4. Zählerstufe: oben 8er-Impuls (23) vorhanden.

5. Zählerstufe: unten kein Impuls.
6. Zählerstufe: unten kein Impuls.

Die Codegruppe lautet: 011100 = 21 + 22 + 23= 14.

Fig. 22 a und b zeigen den Spannungsverlauf an den Anoden der

beiden Multivibratorsysteme der ersten Stufe. Die Aufnahmen

wurden ohne Modulationssignal gemacht; die Phantastron-Schal¬

tung liefert alle 100 nsec einen genau gleich breiten Rechteckimpuls.
Man erkennt die beiden möglichen Zustände (oben und unten) sowie

eine Zwischenstellung, bei welcher der letzte Impuls des Trigger¬

paketes die Zählerstufe manchmal betätigt und manchmal nicht.

Die zufälligen Schwankungen der Amplitude dieses letzten Impulses
werden hervorgerufen durch Schwankungen in der Breite des Tor¬

impulses (Größenordnung j—-J- jusec). Diese Schwankungen wirken

sich natürlich nur dann störend aus, wenn das Vorhandensein der

Hinterkante des Torimpulses zeitlich genau mit dem Eintreffen
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Stellung „unten" Stellung „oben" Zwischenstellung

a) Spannungsverlauf an der Anode der Rohre EL 832

(Rückstellung nach oben)

Stellung „oben" Stellung „unten" Zwischenstellung

b) Spannungsverlauf an der Auswerteanode der Rohre EL 83x

(Ruckstellung nach unten)

c) Spannung an der Aviswerteanode bei moduliertem Zahler

Fig. 22

einer positiven Halbwelle der 1-MHz-Schwingung am Gitter der

Mischrohre, also mit der Entstehung eines negativen Triggerimpulses
zusammenfallt (Zwischenstellung). Die Steilheit der Hinterflanke des

Torimpulses bestimmt die Präzision der Amplitudenquantisierung,
denn je nach der Lage dieser Kante wird eine momentane Signal¬

amplitude einem bestimmten Wert oder dem nächst tieferen zu¬

geteilt. Fig. 22 c zeigt den Spannungsverlauf an der Auswerteanode

der ersten Zählerstufe, wenn die Anlage moduliert wird. Bei Fig. 23

handelt es sich um Photographien des Spannungsverlaufs an den

Auswerteanoden der Stufen 2—6. Die Aufnahmen entstanden unter
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2. Stufe:

Stellung „oben"

(Ruckstellung
nach unten)

3. Stufe:

Stellung „oben"

(Ruckstellung
nach unten)

4. Stufe:

Stellung „unten'

(Ruckstellung
nach oben)

5. Stufe:

Stellung „unten"

Zwei Stellungen der 6. Stufe

Stellung „oben" Stellung „unten"

(Rückstellung nach oben)

Fig. 23. Spannungsverlauf an den Auswerteanoden der 2. bis 6. Stufe.

den gleichen Bedingungen wie diejenigen von Fig. 22 a und b. Die

Rückstellung der Zähler ist deutlich zu erkennen; gemäß dem Zähl¬

schema beginnen die ersten drei Zählerstufen in der Stellung,,unten'',

die letzten drei in der Stellung „oben".

Die Auswertung erfolgt mit Hilfe der auch für die Mischstufe

verwendeten Röhre 6 AS 6; ihre Schaltung ist in Fig. 24 angegeben.

Man führt ihr im richtigen Zeitmoment, d. h. später als 72 /xsec nach

dem Eintreffen des ersten Triggerimpulses, aber noch vor dem Rück-

stellprozeß, einen positiven Ableseimpuls zu. Ist die Auswerteanode

des Multivibrators in der Stellung „oben", so erscheint an der Anode

der Röhre 6 AS 6 ein negativer Codeimpuls. Ist die Auswerteanode

in der Stellung „unten", so ist die Röhre gesperrt; der Ableseimpuls

erzeugt keinen Codeimpuls. Die Photographien von Fig. 25 stellen

diese beiden Fälle dar. Nach erfolgter Auswertung erscheinen diese

Codeimpulse aber alle zur gleichen Zeit am Zählerausgang; man

könnte sie natürlich über 6 Nachrichtenkanäle gleichzeitig dem
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Fig. 24. Schaltung zur Auswertung der Stellung der Zählerstufen sowie zur

zeitlichen Verzögerung und Verstärkung der Codeimpulse (Stufen 1—6).

AUSGANG:

codegruppen-»

Impulse

Empfänger zustellen. Da im vorliegenden Fall die Übertragung mit

Hilfe eines einzigen Kanals erfolgt, müssen die Codegruppen zeitlich

gestaffelt (verzögert) werden. Die Multivibrator-Schaltung zur Zeit¬

verzögerung ist aus Fig. 24 zu entnehmen. Die Bedeutung der Code¬

impulse soll innerhalb der Gruppe (Fig. 26) von links nach rechts

zunehmen; an erster Stelle steht also der Impuls 2°, an letzter Stelle

der Impuls 25. Die Reihenfolge könnte ebensogut umgekehrt sein,

nur wären dann im Empfänger (Decoder) die entsprechenden Vor¬

kehrungen zu treffen.

Die Codegruppen werden vor der Übermittlung noch verstärkt

(Fig. 27). Die angegebene Schaltung gestattet ebenfalls, den gegen¬

seitigen Abstand der Codeimpulse genau gleich und konstant zu

halten (Timing). Wird dem Gitter 7 der Röhre 6 AS 6 die Timing-
Frequenz 200 kHz zugeführt, so beträgt der zeitliche Abstand der

Codeimpulse 5 /xsec; bei 100 kHz sind es 10 /xsec.

Theoretisch sollten bei dem ausgeführten Zähler keine Codie¬

rungsfehler (Falschzählungen) auftreten, wie dies folgende Über¬

legungen zeigen: In der Stellung 15 z. B. liefert der Zähler die ersten
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Röhre 6AS 6 gesperrt Röhre 6AS 6 geöffnet

Fig. 25. Entstehung eines Codeimpulses

63 53

Fig. 26. Codegruppen

6AU6 6A56 42AU7

TIMINC

400 ODER 200 kHz

50 AUSCANC*
Tr CODECRUPPEN

CODECRUPPEN -

IMPULSE

Fig. 27. Schaltung zur Mischung der Codeimpulse sowie zur Konstanthaltung

ihres zeitlichen Abstandes.
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4 Codeimpulse (2°, 21, 22,23). Arbeiten sowohl alle Triggerschaltungen
wie auch die AuswerteVorrichtung korrekt, so kann beim Übergang
von der Stellung 15 auf die Stellung 16 der fünfte Impuls (24) nur

dann erscheinen, wenn die 4 ersten Multivibratoren alle umkippen,
die Spannungen an den Auswerteanoden dieser Stufen fallen und

die ersten 4 Codeimpulse also verschwinden. Der aus dem Umkippen
der vierten Stufe abgeleitete Triggerimpuls (vgl. Fig. 20) betätigt
die fünfte Stufe; es erscheint sofort der Impuls 24. Infolge endlicher

Flankensteilheit der Triggerimpulse auftretende Zeitverzögerungen
bei der Betätigung der einzelnen Stufen spielen keine Rolle, da die

Auswertung erst nach dem Zeitpunkt erfolgt, in welchem die Zähler¬

stufen ihre Endstellung erreicht haben. Voraussetzung für richtiges
Arbeiten des Zählers ist also nur, daß die Triggerschaltungen und

die Auswertevorrichtungen korrekt arbeiten.

Tatsächlich treten nun gewisse Codierungsfehler auf. Man kann

sie folgendermaßen feststellen: Legen wir keine Modulationsspan¬

nung an das System an, so erzeugt die Phantastron-Schaltung

periodische Rechteckimpulse, welche immer die gleiche Dauer auf¬

weisen. Ändert man statisch, d. h. durch Anlegen einer Gleichspan¬

nung, die Dauer der Phantastron-Impulse, so liefert der Zähler

natürlich stets diejenige Codegruppe (Zahl), welche der vorhande¬

nen Impulsdauer entspricht. Mit der Breite der Torimpulse variiert

selbstverständlich auch die Zahl der in einem Triggerpaket ent¬

haltenen Impulse. Addiert oder subtrahiert man statisch einen sol¬

chen Triggerimpuls, so nimmt auch der Zahlenwert der Codegruppe
um eine Einheit zu oder ab; die Decoder-Ausgangsspannung wird

sich ebenfalls um den der Einheit entsprechenden Betrag verändern.

Im Falle irgend eines Zwischenwertes, bei dem die erste Zählerstufe

zufällig betätigt wird (vgl. S. 47), schwankt die Bedeutung der Code¬

gruppe um eine Einheit, also muß auch am Decoder-Ausgang eine

bestimmte, durch den Zufall gegebene Spannungsschwankung auf¬

treten. Letztere wirkt im Lautsprecher wie ein Geräusch; wir wollen

es Einheits-Quantisierungsgeräusch nennen. Wären keine Codie¬

rungsfehler vorhanden, so sollte sich dieses Geräusch beim Übergang
von jedem beliebigen Zahlenwert auf den nächsten (1—2, 31—32

usw.) gleich stark bemerkbar machen. Niemals dürfte man aber ein

stärkeres Geräusch wahrnehmen.
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Wir variieren nun statisch die Breite des Torimpulses von dem

Werte 0 (8 Impulse pro Triggerpaket) über den Wert 63 (71 Impulse

pro Triggerpaket) wieder zum darauf folgenden Zähler-Nullpunkt

(72 Impulse pro Triggerpaket). Beim Übergang vom Wert 63 auf

den Wert 0 tritt am Decoder-Ausgang natürlich ein großer Span¬

nungssprung auf. In der Zwischenstellung, in welcher der 72. Impuls
des Triggerpaketes die erste Zählerstufe zufällig betätigt, ist im

Lautsprecher ein entsprechend starkes Geräusch hörbar. Bezeichnet

man die Amplitude dieses Geräusches mit 100%, und mißt man die

bei anderen Zwischenwerten entstehenden Geräuschamplituden, so

ergibt sich folgendes Resultat:

Zwischen -

werte 63-0 3-4 7-8 11-12 15-16 19-20 23-24 27-28 31-32

Ceräusch-

ampl. (%) 100 5 10 6 20 5 10 5 22

Zwischen -

werte 63-0 59-60 55-56 51-52 47-48 43-44 39-40 35-36

Geräusch -

ampl. (%) 100 4 11 5 19 5 11 5

Die Amplitude des Einheits-Quantisierungsgeräusches, welche ca.

l}% der maximalen Geräuschamplitude betragen sollte, wird bei

jedem Meßwert erheblich überschritten. Je mehr Multivibratoren

beim Übergang von einem Wert zum nächstfolgenden umkippen,
desto stärker ist das auftretende Geräusch (Zwischenwerte 31—32.

15—16, 47—48 usw.).

Es sind also Codierungsfehler vorhanden, welche sich wie zu¬

sätzliche Geräuschquellen auswirken. Wie die Verzerrungsmes¬

sungen (vgl. Fig. 11) zeigen, handelt es sich dabei nicht um sehr

schwerwiegende Fehler. Immerhin wäre bei einer Neukonstruktion

des Zählers den Trigger-, bzw. Auswerte-Schaltungen vermehrte

Beachtung zu schenken. Eventuell könnten mögliche Auswerte¬

fehler mittels einer Gleichstromkopplung zwischen den Zählerstufen

und der Röhre 6 AS 6 vermieden werden. Eine Verstärkung der

Triggerfolgen dürfte verhindern, daß irgend ein Triggerimpuls die

nächste Stufe nur zufällig betätigt. Beim Aufbau z. B. eines Tran¬

sistor-Zählers sollte auch der Versuch unternommen werden, die

einzelnen Stufen auf einfachere Weise miteinander zu koppeln;
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vielleicht ließen sich die beschriebenen Codierungsfehler auf diese

Weise sogar unter Verringerung des schaltungsmäßigen Aufwandes

unterdrücken.

3.2. Vergleich von abgestoppten und ständig laufenden Zählern

Der im Abschnitt 3.1. beschriebene Zähler wird durch ein Impuls¬

paket in Betrieb gesetzt; er bleibt nach dem Auszählen der darin

enthaltenen Triggerimpulse stehen. Wir wollen Zähler dieses Typs
„abgestoppte Zähler" nennen. Im Gegensatz dazu ist es auch mög¬
lich, den Zähler ständig laufen zu lassen, d. h. den Zählvorgang bei

einer bestimmten Stellung der einzelnen Stufen einzuleiten und die

Auswertung ebenfalls bei zählenden Stufen durchzuführen.

Die Zählerstufen stellen sich periodisch alle selbsttätig auf Null,
wie dies Fig. 20 deutlich zeigt. Im Falle eines Q-stufigen Zählers

erfolgt die automatische Nullstellung immer nach der Auszählung
von 2y Einheiten (Niveaus). Bei einem abgestoppten Zähler kann

die Zählfrequenz der ersten Stufe mehr oder weniger beliebig gewählt
werden. Abtast- und Zählfrequenz sollten lediglich in einem ver¬

nünftigen Verhältnis zueinander stehen, da man sie nicht unab¬

hängig voneinander erzeugen darf (vgl. Seite 63). Für den laufenden

Zähler gilt nun, daß das Verhältnis von Zählfrequenz fz zu Abtast-

frequenz fA immer gleich einem ganzzahligen Vielfachen der Zahl

der Amplitudenniveaus B = '!'•' sein muß (Q = Zahl der Codeimpulse).

Esist -{-
= k-2V, jfc=],2,3 . . .

f.i

Diese Bedingung sagt aus, daß nur im Moment der automatischen

Nullsetzung des Zählers ein Zählvorgang beginnen kann. Im Inter¬

esse einer rationellen Ausnützung des Systems wird man für eine

Einkanal-Anlage k = 1 wählen, für ein m-Kanal-System wäre k — m.

(Die Wahl k = 2 für eine Einkanal-Anlage würde z.B. bedeuten, daß

man die Hälfte der verfügbaren Zeit nutzlos vergeudet.) Immer nach

der Zeit Ti = 2Q-T stehen alle Zählerstufen automatisch wieder in
h

der Nullstellung; ein neuer Zählzyklus kann beginnen.
Bei der Konstruktion von ständig laufenden Zählern sind prinzi¬

piell keine größeren Schwierigkeiten zu überwinden als beim Aufbau
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von abgestoppten Zählern. Erstere haben den Vorteil, daß die ganze

zwischen den Abtastwerten zur Verfügung stehende Zeit voll aus¬

genützt wird, die Rückstellung fällt ja weg, und die Auswertung
erfolgt während des Betriebs ohne Unterbruch des Zählvorgangs.
Laufende Zähler weisen aber den Nachteil auf, daß ihre Auswertung
leicht zu Codierungsfehlern führen kann. Die durch Abtastung
gewonnenen Impulswerte werden auch hier zur Herstellung von

dauermodulierten Rechteckimpulsen verwendet, welche aber nicht

der Erzeugung von Triggerfolgen dienen, da der Zähler ständig
läuft. Das Vorhandensein der Vorderkante der Rechteckimpulse
muß zeitlich mit der automatischen Nullsetzung des Zählers zusam¬

menfallen. Ist diese Bedingung erfüllt, dann gibt die Hinterkante

den Zeitpunkt an, in welchem die Auswertung erfolgen kann; der

Ableseimpuls wird aus dieser Hinterkante gewonnen. Im Gegensatz
zum abgestoppten Zähler, bei dem die Zeit der Auswertung nicht

kritisch ist, muß dieser Ableseimpuls genau im richtigen Zeitmoment
erscheinen.

Beim ständig laufenden Zähler treten nun folgende Probleme auf:

1. Fällt das Eintreffen des Ableseimpulses mit dem Vorhanden¬

sein einer Kante (Flanke) im Spannungsverlauf einer beliebigen
Multivibrator-Auswerteanode zusammen, so ergibt sich ein Zufalls¬

entscheid bezüglich der Entstehung eines Codeimpulses. In solchen

kritischen Fällen ist diese Entscheidung abhängig vom Vergleich
zweier Impulskanten (Fig. 28); Fehlcodierungen lassen sich kaum

vermeiden. Diese Schwierigkeit besteht bei allen Zählerstufen; sie

wirkt sich aber speziell stark bei den Stufen mit raschen Zählfre¬

quenzen aus, bei denen der zur Auswertung benützte Spannungs¬
verlauf keinesfalls mehr rechteckförmig ist.

2. Die endliche Anstiegszeit der Flanken der Triggerimpulse
führt zu Zeitverzögerungen im Spannungsverlauf der Auswerte¬

anoden. Die Kanten im Zählschema von Fig. 20 verschieben siel)

bei den unteren Stufen etwas gegen rechts. Da der Ableseimpuls bei

jeder Stufe zur genau gleichen Zeit eintrifft, kann dies ebenfalls zu

Codierungsfehlern führen.

Wir haben uns zum Bau eines abgestoppten Zählers entschlossen,

denn die Anforderungen bezüglich der Genauigkeit der Torimpulse
sind für beide Methoden etwa gleich; unter Verlust eines gewissen
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Teils der Zählerkapazität lassen sich die oben geschilderten Schwie¬

rigkeiten beim abgestoppten Zähler vermeiden.

3.3. Vorschlag einer Schaltung zum Aufbau einer PCM-Anlage
mit Hilfe eines ständig laufenden Zählers

An dieser Stelle soll eine neue Möglichkeit der Realisierung einer

PCM-Anlage vorgeschlagen werden. Die Lösung beruht auf der

Konstruktion eines ständig laufenden Zählers und ist entstanden

aus den Erfahrungen, welche sich beim Bau des abgestoppten Zäh¬

lers ergaben. Der schaltungsmäßige Aufwand sollte sich dadurch bei

wesentlich erhöhter Betriebssicherheit beträchtlich reduzieren lassen.

Fig. 29 zeigt das Blockschema des Zählers. Eine Kette von Fre¬

quenzvervielfachern erzeugt Q untereinander gekoppelte Sinus-

Schwingungen /x, /2. /3. . . fQ. Ebensogut könnte natürlich eine Kette

von Frequenzuntersetzern Verwendung finden (vgl. Fig. 33); immer¬

hin ist die Frequenzvervielfaclmng im allgemeinen leichter durch¬

zuführen als die Frequenzteilung. Die erwähnten Sinusschwingungen
werden Schaltungen zugeführt, die analog zu den Auswerte-Stufen

nach Fig. 24 arbeiten und z. B. ebenfalls mit der Röhre 6AS(>

bestückt sind. Die positiven Halbwellen der Sinusschwingungen
öffnen die entsprechenden Auswerte-Stufen; zu diesem Zeitpunkt
eintreffende Ableseimpulse erzeugen an den Anoden negative Code¬

impulse. Negative Halbwellen der Schwingungen sperren die Röhre

6 AS 6; der Ableseimpuls erzeugt keine Codeimpulse. Das Zähl¬

schema ist auf der rechten Seite des Blockschemas eingezeichnet.
Im Bedarfsfalle können Phasenkorrekturglieder zur Erzielung der

richtigen (angegebenen) Phasenlage der Sinusschwingungen vor¬

gesehen werden.

Führt man die aus den Hinterkanten der dauermodulierten

Rechteckimpulse (Torimpulse) gewonnenen Ableseimpulse direkt

den Auswerte-Schaltungen zu, so ergibt sich bei derjenigen Stufe ein

Zufallsentscheid, bei welcher das Eintreffen des Ableseimpulses

zufällig mit einem Nulldurchgang der betreffenden Sinusschwingung
zusammenfällt.

Im folgenden sei nun kurz das Vorgehen zur Unterdrückung
dieser Quelle von Codierungsfehlern diskutiert. Die Schwierigkeit
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Fig. 28. Veranschaulichung des Zufallsentscheides bei der Auswertung,

der sich beim Vergleich zweier Impulskanten ergibt.

liegt ja darin, daß die Torimpulse genau den Momentanwerten des

Signals entsprechen, also unquantisiert sind. Die Aufgabe der Ampli¬

tudenquantisierung fällt dabei der Zählvorrichtung zu. Es stellt sich

nun das Problem, die Torimpulse zu quantisieren. Diese Impulse

sollten nur ganz bestimmte, sprunghaft veränderliche, den quanti-

sierten Amplitudenniveaus entsprechende Breitenwerte annehmen

können. Diese Werte müßten so liegen, daß die aus der Hinterkante
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Fig. 29. Blockschema des vorgeschlagenen Zahlers.
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der Torimpulse abgeleiteten Ableseimpulse zeitlich nie mit dem Null¬

durchgang irgendeiner Sinusschwingung zusammenfallen.

Diese Forderung läßt sich bestimmt verwirklichen. Quantisierte

Torimpulse erhält man zum Beispiel, wenn die Zeitmodulation mit

Hilfe einer Schaltung durchgeführt wird, welche auf dem Vergleich
von Amplitudenwerten mit einer Sägezahnspannung beruht. Die

ansteigende Flanke des Sägezahns muß dabei aus einer Treppen¬
kurve bestehen. Für eine große Zahl von Amplitudenniveaus

(Q groß) dürfte die Erzeugung einer solchen Treppenkurve allerdings
mit Schwierigkeiten verbunden sein.

Die im Blockschema von Fig. 29 skizzierte Lösung soll nun näher

erläutert werden. Über dem Zählschema fett eingezeichnet sind die

Stellungen, welche die quantisierten Ableseimpulse einnehmen

müssen. Trifft ein Ableseimpuls in irgend einer dieser Stellungen ein.

so ist die Auswertung immer eindeutig, da man die Sinusschwin¬

gungen mit beliebig großer Amplitude herstellen, die Röhren 6 AS 6

also kräftig öffnen oder sperren kann. Um die Ableseimpulse in eine

dieser Stellungen zu bringen, müssen die gewünschten Orte (Zeit¬

punkte) irgendwie fixiert werden. Man verwendet dazu die doppelte

Zählfrequenz der ersten Stufe (2 fx). Mit Hilfe eines Phasenkorrektur-

gliedes wird die Phasenlage dieser Frequenz so eingestellt, daß z. B.

die negativen Spitzen der Schwingung über die gewünschten Stel¬

lungen der Ableseimpulse zu liegen kommen (im Zählschema ist die

Schwingung der Frequenz 2 /x in der richtigen Phasenlage über den

Stellungen der Ableseimpulse eingezeichnet). Aus den negativen

Spitzen wird eine kontinuierliche Impulsfolge gewonnen, deren

Impulse also den Abstand j sec aufweisen. Diese Folge führt man

zusammen mit den unquantisierten Ableseimpulsen einer Quanti¬

sierungsvorrichtung zu. Letztere soll einen unquantisierten. beliebig

liegenden Ableseimpuls auf die nächste, durch die erste darauf¬

folgende negative Spitze gegebene Stellung schieben.

Die Quantisierungsvorrichtung kann z. B. aus einem bistabilen

Multivibrator bestehen, der durch die erwähnte Impulsfolge mit der

Periode
-^-j

sec immer in einer bestimmten Stellung gehalten wird.

Ein eintreffender unquantisierter Ableseimpuls bringt den Multi¬

vibrator zum Umkippen, der nächstfolgende Impuls der Folge stellt
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ihn wieder in die Ausgangslage zurück. Der aus der Hinterkante des

so entstandenen Rechteckes abgeleitete Ableseimpuls ist quantisiert;
er liegt an der gewünschten Stelle.

Eine andere Lösung besteht darin, daß der unquantisierte Ablese¬

impuls eine Haltekapazität auflädt, zu der eine Diode parallel

geschaltet ist. Normalerweise soll letztere gesperrt sein, d. h. einen

sehr großen Widerstand aufweisen, welcher die Kapazität kaum

entlädt. Der nächste nach einem unquantisierten Ableseimpuls ein¬

treffende Impuls der Folge mit der Periode —

T sec öffnet die Diode;

die Kapazität entlädt sich. Die über der Kapazität abnehmbare

Rechteckspannung wird genau wie im obigen Falle zur Gewinnung
des quantisierten Ableseimpulses verwendet.

Erweist es sich als notwendig, so kann parallel zu den beiden

Vorrichtungen eine Koinzidenzschaltung (Röhre 6 AS 6) angebracht
werden. Sie liefert einen Impuls, wenn gleichzeitig an einem Gitter

der unquantisierte Ableseimpuls, am andern Gitter ein Impuls der

Folge mit der Periode —-- sec vorhanden sind. Wenn beim gleich-

zeitigen Eintreffen der erwähnten Impulse der oben beschriebene

Multivibrator nicht umkippt, also einen Ableseimpuls ausläßt, so

sorgt diese Einrichtung dafür, daß dennoch ein Ableseimpuls ent¬

steht. Auch im Falle der Verwendung einer Haltekapazität wird dann

eventuell kein Ableseimpuls erzeugt, wenn ein Impuls der Folge mit

der Periode — sec die Diode gerade in dem Zeitpunkt öffnet, da

der unquantisierte Ableseimpuls an der Haltekapazität eintrifft. Die

erwähnte Koinzidenzschaltung liefert diesen fehlenden Ableseimpuls.
Die vorgeschlagene Anlage dürfte sehr betriebssicher sein, da

der Zähler äußerst einfach aufgebaut ist. Die beim abgestoppten
Zähler intermittierend betriebene Multivibratorkette ist ja ersetzt

durch eine Reihe von Röhren, welche lediglich der Frequenzver¬

doppelung von Sinusschwingungen dienen und die zudem noch un¬

unterbrochen in Betrieb stehen. Die Zeitausnützung beim laufenden

Zähler ist wesentlich besser als beim abgestoppten Zähler, da die

Auswertung während des Betriebes erfolgt. Der vorgeschlagene
Zähler dürfte sich mit einem beträchtlich geringeren Röhrenauf¬

wand verwirklichen lassen; auch in diesem Falle wäre die Verwen¬

dung von Transistoren in Betracht zu ziehen.
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3.4. Vergleich von Zählern für Einkanal- und Mehrkanalbetrieb

Es stellt sich die Frage, ob die momentanen Signalwerte eines

Mehrkanalsystems mit Hilfe eines einzigen Zählers in Codegruppen

umgeformt werden sollen, oder ob jedem Übertragungskanal ein

Zähler zuzuordnen sei. Wir untersuchen die Verhältnisse an Hand

von Beispielen.
Zuerst betrachten wir eine Zehnkanal-PCM-Anlage, welche einen

abgestoppten sechsstufigen Zähler enthält. Die Abtastfrequenz

betrage für jeden Kanal 10 kHz. In der Zeit von 100 /xsec müssen

also 10 Signalwerte in Codegruppen umgesetzt werden; zur Aus¬

zählung eines Wertes stehen demnach 10 jusec zur Verfügung. Be¬

trägt die Zählfrequenz der ersten Zählerstufe 8 MHz, so ist der Zähl¬

vorgang nach 64 • \ = 8 /xsec beendigt; die Auswertung und die Rück¬

stellung dürfen nicht mehr als 2 /xsec beanspruchen. Bei der minimal

möglichen Zählfrequenz von 7 MHz sind die entsprechenden Zeiten

64-y = 9,14, bzw. 0,86/xsec; sie gelten natürlich auch für ein sieben¬

stufiges System mit einer Zählfrequenz der ersten Stufe von 14 MHz.

Solche Zähler lassen sich noch konstruieren [2]; eine Zählerstufe

für 8 MHz wurde auch aufgebaut und untersucht; der Aufwand an

Röhren und Schaltmaterial nimmt aber mit wachsender Zähl¬

frequenz beträchtlich zu. Da man steile Leistungsröhren verwenden

muß, steigt natürlich auch der Stromverbrauch erheblich an.

Bei hohen Zählfrequenzen taucht ferner ein schaltungstechnisch

schwierig zu lösendes Problem auf. Die erste Stufe soll z. B. durch

Impulse betätigt werden, die sich in zeitlichen Abständen von

,'„ /xsec folgen. Diese Annahme entspricht einer Zählfrequenz von

10 MHz. Man muß selbstverständlich verlangen, daß die erste

Zählerstufe, welche die Einheiten (2°) angibt, absolut zuverlässig
arbeitet. Andernfalls könnte man mit dem gleichen Resultat einen

Zähler verwenden, der eine Stufe weniger enthält, also nur die

Hälfte der Amplitudenniveaus auszählt, dafür aber die Einheiten

richtig berücksichtigt. Es ist sofort einzusehen, daß die Vorder- und

Hinterkanten der Torimpulse eine Flankensteilheit von mindestens

j1,, /xsec aufweisen müssen, damit die erste Zählerstufe durch die

Tmpulspakete eindeutig betätigt wird. Will man mit einer gewissen

Sicherheitsmarge genau definierte Impulspakete erhalten, so wäre
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sogar eine Flankensteilheit von ~ oder mehr /xsec erwünscht.

Solche scharfe Anforderungen werden aber nicht nur an die Flanken¬

steilheit gerichtet. Die Torimpulsbreite darf ebenfalls um keine

größeren Werte schwanken, als dies oben für die Flankensteilheit

angegeben wurde. Die Schwierigkeiten, die sich der Erzeugung
solcher Torimpulse entgegenstellen, sind sicher nicht unüberwindbar;
immerhin dürfte der benötigte Aufwand ganz beträchtlich werden.

Wesentlich andere Verhältnisse ergeben sich, wenn jedem Über¬

tragungskanal ein einziger Zähler zugeordnet wird (vgl. Abschnitt

3.1). Der Aufwand ist viel bescheidener; für die Auszählung, Aus¬

wertung und Rückstellung steht genügend Zeit zur Verfügung; die

Torimpulse lassen sich mit absolut genügender Genauigkeit einfach

herstellen.

Die technisch vernünftigste Lösung dürfte darin liegen, daß man

— je nach der Zahl der verwendeten Codeimpulse — jedem Zähler

etwa einen bis vier Kanäle zuordnet. Im Gegensatz zur Codierung
mit Hilfe einer Kathodenstrahlröhre weist diese Lösung auch den

Vorteil auf, daß beim Auftreten eines Zählerdefektes nur eine kleine

Anzahl Kanäle außer Funktion gesetzt wird. Die erste Zählerstufe

(Fig. 19a) arbeitet ohne weiteres bis zu Zählfrequenzen von 2 MHz;
ohne wesentliche Änderungen kann man sie bei 3 MHz verwenden.

Bei einer Frequenz von 3 MHz zählt ein sechsstufiger Zähler ($ = 6)
vier Nachrichtenkanäle (Abtastfrequenz 10 kHz) in total 85^/usec
aus; zur Auswertung und Rückstellung stehen insgesamt l^^sec,

pro Kanal also 3,7/^sec zur Verfügung. Bei einem achtstufigen
Zähler (Q = 8) ergeben sich die gleichen zeitlichen Verhältnisse;

allerdings kann in 85 J /xsec ( = 256 • J fxsec) nur ein einziger Kanal

ausgezählt werden.

Man kann aus diesen Darstellungen den Schluß ziehen, daß die

Zählermethode eine gute Lösung des Problems der Amplituden¬

quantisierung und Codierung darstellt; lediglich der schaltungs¬
technische Aufwand sollte sich noch weiter senken lassen. Zieht man

die Verwendung von Transistoren in Betracht, so dürfte auch diese

Forderung realisierbar sein. In der Literatur lassen sich bereits

detaillierte Angaben zur Konstruktion von Zählerstufen, Verglei¬

cherschaltungen usw. mit Hilfe von Transistoren finden [33—36].
Die äußeren Abmessungen einer Transistor-PCM-Anlage wären
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klein, der Leistungsbedarf minimal, kaum ins Gewicht fallend. Ver¬

glichen mit Elektronenröhren und Elektronenstrahlröhren weisen

Transistoren ferner eine viel größere Lebensdauer auf. Aus diesen

Gründen wäre es sehr interessant, eine PCM-Anlage mit Hilfe von

Transistoren aufzubauen und auszumessen.

IV. Prinzipieller Aufbau der Sendeseite

der gebauten PCM-Anlage

Das Blockschema (Fig. 30) zeigt die gesamte Anlage zur Um¬

wandlung eines Signals in Codegruppen mit Hilfe der Zählermethode.

Es handelt sich um ein Einkanalsystem mit einer Signalbandbreite
von ca. 4 kHz. Die Abtastfrequenz ist 10 kHz; man trägt damit dem

Umstand Rechnung, daß das Tiefpaßfilter im Empfänger nur end¬

liche Flankensteilheit aufweist. Die Codegruppen enthalten 6 Im¬

pulse (Q = 6); dies entspricht einer Aufteilung des Signalamplituden¬
bereiches in 64 Stufen.

Das Modulationssignal wird einem Tiefpaß zugeführt, weil die

Abtastung einer Signalfrequenz fs z. B. zwischen 5 und 10 kHz eine

unerwünschte Frequenz von /., — /„Hz vortäuschen würde. Das

Filter verhindert die Entstehung solcher im ursprünglichen Signal -

band gar nicht vorkommender Frequenzen. Sämtliche zur Über¬

steuerung der Anlage führenden Amplitudenwerte werden durch

eine Begrenzerschaltung eliminiert; letztere besteht aus zwei ent¬

sprechend vorgespannten Dioden.

Zur Abtastung läßt sich sowohl eine Dioden- wie auch eine

Triodenabtastvorrichtung verwenden [10]. Es handelt sich um die

genau gleiche Schaltung, wie sie in Fig. 42 des Selektions-Decoders

angegeben ist. Das weitere Vorgehen zur Umformung der abge¬
tasteten Signalwerte in Codegruppen wurde im vorhergehenden Ab¬

schnitt eingehend beschrieben; es sollen hier speziell die benötigten

Hilfsschaltungen besprochen werden.

Die Vorgänge der Abtastung. Impulsdauermodulation, Mischung.

Auswertung und Rückstellung dürfen natürlich nicht zu beliebigen
Zeitmomenten stattfinden. Die 10-kHz-Impulse, welche die Abtast-
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Fig. 30. Blockschema der Sendeseite der gebauten PCM-Anlage.

Vorrichtung und die Schaltung zurImpulsdauermodulation betätigen,
die Ablese- und Rückstellimpulse sowie die 1-MHz-Sinusfrequenz
müssen demnach alle aus der gemeinsamen 100-kHz-Quarzoszillator¬

stufe (Fig. 31) abgeleitet werden. Man gewinnt die 1-MHz-Schwin-

gung durch Verdoppelung und anschließende Verfünffachung der

Quarzfrequenz von 100 kHz (Fig. 32). Die 100-kHz-, bzw. 200-kHz-

Ausgänge können zu Timing-Zwecken Verwendung finden (vgl. S. 50).
Die in den Photographien der Impulspakete (Fig. 18) erkenn¬

baren kleinen Zacken rühren von der erwähnten Frequenzverfünf-

fachung her. Die Repetitionsfrequenz der Impulspaket-Folge beträgt
10 kHz; bei der Aufnahme dieser Folgen wurde die Ablenkfrequenz
des Kathodenstrahloszillographen mit 10 kHz synchronisiert. Die

Bilder zeigen deutlich, daß die 1-MHz-Impulse ruhig stehenbleiben:

die Frequenzen 10 kHz und 1 MHz sind ja starr miteinander gekop¬

pelt.
Zwei Frequenzuntersetzer-Stufen (Sperrschwinger, Blocking

Oscillators, vgl. Fig. 33) erzeugen aus der 100-kHz-Quarzfrequenz
die 10-kHz-Impulse, welche zur Abtastung und Impulsdauermodu¬
lation sowie zu Synchronisationszwecken benötigt werden. Fig. 34
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Fig. 31. Schaltung des 100-kHz-Quarzgenerators mit Trennstufe.
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Fig. 32. Schaltung zur Frequenzverdoppelung und darauffolgender

Frequenzverfünffachung der 100-kHz-Quarzfrequenz.
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Fig. 33. Schaltung der zwei Frequenzuntersetzer-Stufen zur Erzeugung von

10-kHz-Impulsen aus der 100-kHz-Quarzfrequenz

^rrcrm

100 kHz : 2 50 kHz :

Fig. 34. Frequenzteilung

zeigt links die Teilung der Frequenz von 100 kHz durch zwei, rechts

die Teilung der so gewonnenen Frequenz von 50 kHz durch fünf.

Mit Hilfe der Multivibrator-Zeitverzögerungsschaltungen nach

Fig. 35 und 36 lassen sich die Ablese- und Rückstellimpiüse im

richtigen Zeitmoment dem Zähler zuführen.
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Fig. 35. Schaltung zur zeitlichen Verzögerung des Ableseimpulses.
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Fig. 36. Schaltung zur zeitlichen Verzögerung des Rückstellimpulses.
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V. Der Decoder

Der Decoder hat die Aufgabe, aus den einzelnen Codegruppen

tlenjenigen Amplitudenwert des Signals wieder herzustellen, aus dem

diese Codegruppen abgeleitet wurden. Es seien kurz drei schon

praktisch erprobte Decoder-Typen beschrieben; ihre Eigenschaften
werden verglichen mit denjenigen eines neu konstruierten Decoders.

1. Subtraktions-Decoder [9]

Eine Speicherkapazität wird vor dem Eintreffen einer Codegruppe
auf einen bestimmten Spannungswert aufgeladen. Es geschieht dies

durch einen verzögerten Synchronisier-Impuls, dessen Repetitions-

frequenz gleich der Abtastfrequenz ist. Die in den Decoder gelangen¬
den Impulse der Codegruppe betätigen in der Reihenfolge ihrer An¬

kunft eine Subtraktionsvorrichtung, welche die Ladungder erwähnten

Speicherkapazität reduziert. Die Größe der subtrahierten Ladung
wird dabei bestimmt durch die Stellung des den betreffenden Sub¬

traktions-Impuls auslösenden Impulses innerhalb der Codegruppe.
Der Vorgang verläuft im wesentlichen analog zur Codierung nach

der Subtraktionsmethode: es besteht nur der folgende Unterschied:

Bei der Codierung ist die Spannung an der Speicherkapazität zu

Beginn des Prozesses von der Signalspannung abhängig, nach der

Codierung ist sie praktisch gleich Null. d. h. es verbleibt dort nur

noch eine kleine Restspannung, die dem Quantisierungsfehler ent¬

spricht. Bei der Decodierung geht man aus von einer festen Anfangs¬

spannung an der Speicherkapazität, nach dem Subtraktionsprozeß
wird die Differenz zwischen der Anfangsspannung und der verblei¬

benden Restspannung zur Rückgewinnung des Signals ausgewertet.
Diese Auswertung erfolgt mit Hilfe des unverzögerten Synchronisier¬

impulses. Nach Beendigung dieses Vorganges wird die Speicher¬

kapazität durch einen verzögerten Synchronisier-Impuls wieder auf

den festen Anfangswert aufgeladen; es beginnt die Auswertung der

nächsten Codegruppe.
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2. Shannon-Decoder [10]

Die Impulse einer Codegruppe laden eine Kapazität C auf, zu der

ein Widerstand R parallel geschaltet ist. Die Zeitkonstante RC wird

so gewählt, daß die Spannung nach Ablauf einer bestimmten Zeit

T immer auf die Hälfte des Anfangswertes absinkt. Diese Zeit T

soll dem zeitlichen Abstand der Impulse innerhalb der Codegruppen

entsprechen. Lädt ein Impuls die Kapazität auf den Wert U0 auf,

so folgt die Entladung dem Gesetz:

U(t) = U0-2 ,
es ist U (t = n-T)

U,

r2l »=l,2,3

Die in Fig. 37 gestrichelt eingezeichneten Entladekurven gehorchen
diesem Gesetz.

Man lädt die Kapazität mit den aufeinanderfolgenden Impulsen
einer Codegruppe auf. Die nach der Zeit T nach dem Eintreffen des

letzten Impulses — oder natürlich nach der Zeit, da er hätte ein¬

treffen sollen — auf der Kapazität verbliebene Spannung unter¬

scheidet sich nur um den Quantisierungsfehler von der momentanen

Signalamplitude, aus der die Codegruppe gewonnen wurde.
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Fig. 37. Decodierung mit Hilfe des Shannon-Decoders.
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Der fett ausgezogene Spannungsverlauf in Fig. 37 veranschau¬

licht den Vorgang der Decodierung am Beispiel des Wertes 22. Die

einzige kritische Größe am Shannon-Decoder ist die Zeitkonstante.

Der Decoder arbeitet aber nur unter folgenden Bedingungen richtig:
1. Alle Codeimpulse müssen genau gleich sein, d. h. sie dürfen

sich in Amplitude und Dauer nicht voneinander unterscheiden.

2. Der zeitliche Abstand der Codeimpulse darf sich nicht ändern.

3. Die Auswertung der Restspannung an der Kapazität darf nicht

vor der Zeit T nach dem Eintreffen des letzten Impulses — oder

nach der Zeit, da er hätte eintreffen sollen — erfolgen. Die Abtast¬

zeit sollte so kurz als möglich sein.

Der Aufwand für die Impulsformung, die Einstellung des rich¬

tigen Impulsabstandes und die richtige Auswertung wird dement¬

sprechend ziemlich groß.
Die Schaltung des gebauten Decoders und die damit erzielten

Resultate sind ausführlich in der Dissertation von C. Villars [39]

beschrieben. Es sei aus diesem Grunde auf die erwähnte Arbeit ver¬

wiesen.

3. Decodierung mit Hilfe einer Verzögerungsleitung [14]

Eine reflexionsfrei abgeschlossene Verzögerungsleitung stellt das

Grundelement dieses Decoders dar. Nach immer soviel Gliedern, wie

zur Erzielung einer bestimmten Zeitverzögerung T benötigt werden,

weist die Leitung Anzapfungen auf. Im Prinzipschema (Fig. 38) sind

uiLüLJli 2^ 02S

Fig. 38. Prinzipschaltung des Verzögerungsleitungs-Decoders.
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diese der Übersichtlichkeit halber immer nach einem einzigen Filter-

glied eingezeichnet. Die Zeit T entspricht dabei dem zeitlichen Ab¬

stand der Impulse innerhalb der Codegruppe. An den Anzapfungen
der Verzögerungsleitung sind Widerstände angeschlossen, deren

Werte wie diejenigen einer Zweierpotenzreihe abnehmen, falls die

Bedeutung der Codeimpulse von links nach rechts zunimmt. Der der

Codegruppe entsprechende Signalwert ergibt sich als Überlagerung
der Spannungen, welche an den Widerständen auftreten; dies natür¬

lich nur, falls die gesuchte Spannung im richtigen Moment abgelesen
wird. Es handelt sich dabei um den in Fig. 38 angegebenen Moment,

in dem der letzte Impuls der Codegruppe den Eingang der Verzöge¬

rungsleitung gerade erreicht hat. Wie beim Shannon-Decoder muß

selbstverständlich wieder gelten, daß die resultierende Spannung im

richtigen Zeitmoment ausgewertet wird, daß die Impulse der Code¬

gruppe alle die gleiche Form aufweisen und daß ihr zeitlicher Ab¬

stand, welcher der Verzögerungszeit T eines Leitungssegmentes

entspricht, genau gleich ist.

Das Gesetz, welches angibt, daß die Widerstände nach der Reihe

2'i-B-
. . .
-iR-2R~R (Q = Zahl der Codeimpulse) abnehmen

müssen, gilt natürlich nicht genau. Wie leicht einzusehen ist, erhält

man eine gute Annäherung, wenn diese Widerstände hochohmig

sind, der Belastungswiderstand RA zudem niederohmig gewählt

wird. Zu berücksichtigen wäre ferner, daß die Verzögerungsleitung
nicht dämpfungsfrei ist. Die Widerstände müssen also genau ab¬

geglichen werden; das Abgleichen läßt sich bei dieser Methode nicht

so mühelos wie beim Shannon-Decoder durchführen. Der Verzöge¬

rungsleitungs-Decoder eignet sich aber gut zur Auswertung von

Codegruppen, bei denen die Bedeutung der Impulse innerhalb der

Gruppe beliebig ändert. Es brauchen nur die entsprechenden Wider¬

stände an die richtigen Anzapfungen der Verzögerungsleitung an¬

geschlossen zu werden.

4. Decoder nach dem Selektionsprinzip

Die Bedingungen für ein richtiges Arbeiten des Shannon-Decoders

und des Verzögerungsleitungs-Decoders lassen sich technisch ohne

weiteres realisieren. Immerhin wäre es angenehm, einen Decoder zur
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Fig. 39. Blockschema des Selektions-Decoders.
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Fig. 40. Schaltung zur Trennung und darauffolgenden Verstärkung

der Impulse einer Codegruppe.
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Verfügung zu haben, der unabhängig von der Form und der Lage
der einzelnen Impulse innerhalb der Codegruppen einwandfreie

Resultate liefert. Der Subtraktions-Decoder erfüllt diese Bedin¬

gungen ; die Schwierigkeit in diesem Falle liegt aber darin, daß mit

großer Genauigkeit und vor allem großer zeitlicher Konstanz Span¬

nungen voneinander subtrahiert werden müssen. Es wurde deshalb

ein neuer Decoder gebaut, der auf einfache Weise den erwähnten

Anforderungen entspricht.
Seine Arbeitsweise beruht auf der Trennung und gesonderten

Behandlung der einzelnen Impulse einer Gruppe. Fig. 39 stellt das

Blockschema des Decoders dar. Der Synchronisier-Impuls mit einer

Repetitionsfrequenz von 10 kHz wird zeitlich so verzögert, daß er

z. B. im gleichen Moment wie der erste Impuls (2°) der Codegruppe
an einer Vergleicherstufe eintrifft. Letztere besteht aus der Röhre

6 AS 6. An ihrer Anode erscheint ein kräftiger negativer Impuls,
wenn an den Gittern 1 und 7 der verzögerte Synchronisier-Impuls
und der erste Codeimpuls gleichzeitig eintreffen. Diese Impulse sind

beide positiv; ist nur einer allein vorhanden, so bleibt die Röhre

gesperrt. Analog erfolgt die Separierung der andern Codeimpulse.
Die Schaltung ist in Fig. 40 angegeben. Für die Trennung jedes
einzelnen Codeimpulses benötigt man natürlich eine separate Stufe;

bei Codegruppen mit 6 Impulsen ist der Aufwand also sechsmal so

groß wie in Fig. 40 angegeben. Die Photographien von Fig. 43 zeigen
den Vorgang der Impulsselektion. Um die Bilder zu erhalten, wurde

der Kathodenstrahloszillograph an die Anode der Röhren 6 AS 6 der

4., bzw. 6. Stufe angeschlossen.
Man verstärkt die getrennten Codeimpulse je nach ihrer Bedeu¬

tung innerhalb der Gruppe und führt sie einer Haltekapazität C zu.

Mit Hilfe eines verzögerten 10-kHz-Synchronisier-Impulses (Fig. 41)
wird die resultierende Spannung an der Haltekapazität nach dem

Eintreffen des letzten Codeimpulses (25) einer Gruppe — oder nach

der Zeit, da er hätte eintreffen sollen — ausgewertet (abgetastet).

Fig. 42 stellt die dazu verwendete Schaltung dar; sie entspricht

genau der zur Abtastung (Zeitquantisierung) eines Nachrichten¬

signals benützten Vorrichtung [10].
Nach der Auswertung muß die Haltekapazität entladen werden.

Es könnte dies durch eine parallel dazu geschaltete Diode geschehen,

72



12AU7

16>uF |&8K
•IHI-t4<60V

>6.8K 25

12AU? 6AR5

SO ^ £ SOOK

-TTT ^

EJNCANC 10 kHz AUSGANG

lOkHzVERZÖCERT
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Fig. 42. Schaltung zur Auswertung der resultierenden Spannung

an der Haltekapazität C.
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Fig. 43. Selektion des 4., bzw. 6. Codeimpulses

a) Deooder-Ausgangsspannung b) Decoder-Ausgaiigsspanming
vor dem Tiefpaßfilter (750 Hz) nach dem Tiefpaßfilter (750 Hz)

Fig. 44

welche im allgemeinen nicht leitet, d. h. also wie ein sehr großer
Widerstand wirkt. Erhält sie einen öffnenden Impuls, so entlädt

sich die Kapazität rasch. Im vorliegenden Fall wird ein anderes

Vorgehen gewählt. Man verzögert die getrennten Codeimpulse so.

daß sie nach erfolgter Verstärkung praktisch gleichzeitig an der

Kapazität eintreffen. Kurz nach diesem Zeitmoment erfolgt die Aus¬

wertung der resultierenden Spannung. Parallel zu C liegt ein Wider-

Stand, der die Kapazität in weniger als 100 /usec völlig entlädt. Die

praktische Erfahrung zeigte, daß weder die einzelnen Verzögerungs¬
zeiten der Codeimpulse noch der Zeitpunkt der Abtastung genau

eingestellt werden müssen.

Fig. 45. Einfluß von Lage und Form der Codeimpulse
auf die Decoder-Ausgangsspannung.
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Fig. 46. Frequenzgang und Klirrfaktoren einer PCM-Übertragung
mit Hilfe des Selektions-Decoders.

Man führt die Ausgangsspannung des Decoders (Fig. 44 a) über

ein Tiefpaßfilter einem Verstärker zu. Fig. 44 b stellt die demodulierte

Spannung nach dem Filter dar.

Der Decoder liefert weitgehend unabhängig von der Form und

der Lage der einzelnen Codeimpulse richtige Resultate, wie dies die

Photographien (Fig. 45) von Codegruppen bei modulierter Anlage

zeigen. Unter Verwendung der abgebildeten Gruppen läßt sich am

Decoderausgang kein Qualitätsunterschied feststellen.

Fig. 46 enthält den Frequenzgang und die Klirrfaktoren der

PCM-Anlage. Alle Kurven wurden aufgenommen bei einer Modu¬

lation des Systems durch ein Sinussignal, die Aussteuerung betrug
dabei 50%, entsprechend 230 mV effektiver Eingangsspannung

(460 mV ergeben 100% Aussteuerung, also 64 ju,sec Modulationstiefe

der Impulsdauermodulation).
Die gemessenen totalen PCM-Verzerrungen (Kurve PCM-Klirr-

faktor) sind ziemlich groß. Wir wollen die Gründe dafür nun näher

untersuchen. Der vorliegende Empfänger wurde aufgebaut, damit

man die Vor- und Nachteile der beiden ausgeführten Decodertypen
deutlich erkennen kann und vor allem auch, damit sich ein Vergleich
zwischen dem für den Shannon-Decoder (vgl. Diss. Villars [39]) und
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dem für den Selektions-Decoder benötigten Aufwand ziehen läßt.

Zur Abklärung der prinzipiellen Eignung genügte ein vierstufiger
Aufbau des Decoders. Es bedeutet dies, daß man zur Rückgewin¬

nung des Signals nur die vier letzten Impulse einer Codegruppe (22,

23, 24 und 25) benützt. Bei der sechsstufigen Ausführung würde der

Aufwand um acht Röhren, d. h. um die zweimalige Röhrenzahl der

Schaltung nach Fig. 40 zunehmen. Wie Fig. 11 zeigt, ließen sich die

Quantisierungsverzerrungen durch Vollausbau des Systems bei einer

Aussteuerung von 50% um ca. 6% verringern (für Q = 4: ca. 9%;
für Q = 6: ca. 3%). Wäre der totale Klirrfaktor der PCM-Anlage in

erster Linie von den Quantisierungsverzerrungen abhängig, so würde

es sich lohnen, den Decoder auszubauen. Nun sind aber die Verzer¬

rungen, welche das Signal in den Schaltungen zwischen Signalein¬

gang und erster Zählerstufe erleidet, schon recht beträchtlich, näm¬

lich 51/«—8%.
Dieser Klirrfaktor rührt hauptsächlich von Nichtlinearitäten der

Phantastron-Schaltung her, die der Erzeugung von impulsdauer¬
modulierten Rechtecken dient. Wir nennen die entstehenden Ver¬

zerrungen deshalb „Phantastron-Verzerrungen". Sie wurden wie

folgt gemessen: Man führt den Ausgang der Mischstufe (vgl. Fig. 30).

also die dauermodulierten Impulspakete der Ausgangsverstärker¬
stufe und dem darauf folgenden Filter im Empfänger zu. Dieser

Verstärker ist bestückt mit der Röhre 6 AR 5 (vgl. Fig. 42); der

Klirrfaktor der Stufe ist kleiner als 0,25%. Die am Ausgang des

Filters (Dämpfungsbeginn 4,5 kHz, Dämpfungspol 5,8 kHz) gemes¬

senen Klirrfaktoren ergeben die Kurve der Phantastron-Verzer¬

rungen. Sie sind natürlich abhängig von der Breite des Filter-Durch¬

laßbereiches; mit wachsender Filter-Grenzfrequenz steigt der gemes¬

sene Klirrfaktor an. Mit der gebauten Phantastron-Schaltung und

dem verwendeten Tiefpaßfilter im Empfänger ließen sich die totalen

PCM-Verzerrungen auch bei Vollausbau des Decoders niemals unter

ca. 61/2—81/2% herunterdrücken. Beim Shannon-Decoder, welcher

alle sechs Impulse zur Rückgewinnung des Signals benützt, betragen
die totalen Verzerrungen infolge der Verwendung eines Filters mit

engerem Durchlaßbereich etwa 5—6%.
An dieser Stelle soll noch eine kurze Bemerkung eingeschoben

werden, die sich auf die Bestimmung des resultierenden Klirrfaktors
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bezieht, wenn einerseits die Phantastron-Verzerrungen, andererseits

die Quantisierungsverzerrungen bekannt sind. Der Klirrfaktor ist

bekanntlich definiert als Verhältnis des Effektivwertes der Ober¬

schwingungen (oder allgemein des Effektivwertes der durch Nicht-

linearitäten entstandenen Komponenten) zum Effektivwert der

betrachteten ganzen Schwingung:

D =

ZA

2-V+ Z An*

Ax = Amplitude der Grundschwingung

An = Amplitude der n-ten harmonischen Oberschwingung (oder all¬

gemein Amplitude der ra-ten durch Nichtlinearitäten entstan¬

denen Frequenzkomponente.

Pur geringe Verzerrungen gilt mit guter Annäherung:

2 AV2<A1*, also wird D ' n~2

ZA 2

2 A

Da nun die Verzerrungskomponenten des Phantastron-Klirrfaktors

und diejenigen der Quantisierungsverzerrungen völlig unabhängig
voneinander entstehen, sich also kaum gegenseitig beeinflussen, gilt
mit guter Annäherung:

DM = vV + £ph~2

DM = totaler PCM-Klirrfaktor

DQ = Quantisierungs-Klirrfaktor

DPH = Phantastron-Klirrfaktor.

Als resultierenden Klirrfaktor aus 51/2—8% Phantastron-Ver¬

zerrungen (Fig. 46) und ca. 3% Quantisierungs-Klirrfaktor (0=6,

Aussteuerung 50%, vgl. Fig. 11) erhält man so die oben erwähnten

6V2—8l/2% Klirrfaktor.

Ganz analog wurden auch die in Fig. 11 eingezeichneten Quanti¬

sierungsverzerrungen aus den totalen Verzerrungen und den Phanta¬

stron-Klirrfaktoren abgeleitet (Fig. 47):

DQ= ifDtJ^D^ 2
PH
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Fig. 47. Kurven zur Berechnung der Quantisierungsverzerrungen
aus den Phantastron- und den totalen (PCM)-Klirrfaktoren.

Für eine Aussteuerung von 100% (Q = 4, Signalfrequenz 1000 Hz)

ergibt sich z. B.:

DQ = }Tl2-9,52 = 5,6% (vgl. Fig. 47, bzw. Fig. 11).

Nach dieser Betrachtung kehren wir wieder zur Besprechung des

Decoders zurück. Bei einer Musikübertragung mit Hilfe des Selek¬

tions-Decoders sind die Verzerrungen gut hörbar, speziell natürlich

bei kleinen Aussteuerungen, bei denen die Quantisierungsverzer¬

rungen stark ansteigen (Fig. 11). Durch den Ausbau auf sechs Stufen

ließe sich der Decoder verbessern; empfehlenswert wäre auch der

Ersatz der kapazitiven Belastung der Auswertevorrichtung (1500 pF.

vgl. Fig. 42) durch einen ohmschen Widerstand. Die erhaltene Aus¬

gangsspannung wäre so zwar wesentlich kleiner, aber es zeigte sich

bei der Ausführung des Shannon-Decoders, daß dabei eine bei der

Verwendung einer Kapazität auftretende unerwünschte Phasen¬

modulation des Empfangssignals verschwindet.

Die beiden Decoder sind bezüglich der Ergebnisse ungefähr

gleichwertig. Der Aufwand für den Selektions-Decoder ist jedoch
unbestreitbar größer als derjenige des Shannon-Decoders. Da bei der

Verwirklichung eines PCM-Systems der Aufwand möglichst klein

gehalten werden muß, damit die Anwendung dieses Übertragungs¬
systems überhaupt in Frage kommt, wird man im allgemeinen den

einfachen Shannon-Decoder verwenden. Der Selektions-Decoder
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würde mit Vorteil natürlich dann angewendet, wenn die Bedeutung
der Impulse innerhalb einer Codegruppe nicht immer dieselbe ist

(Geheimhaltung), oder wenn die Codeimpulse nicht entsprechend
der Reihenfolge ihres Gewichtes (2°, 21... .25) eintreffen.

VI. Schlußbetrachtung

Wir sahen, daß der erreichbaren Qualität eines PCM-Systems

praktisch nur durch die QuantisierungsVerzerrungen eine Grenze

gesetzt ist. Die zur Übertragung eines Kanals für Telephoniequalität

gebaute Anlage entspricht im allgemeinen den in sie gesetzten Er¬

wartungen. Würde man die Verzerrungen der Schaltung zur Impuls¬
dauermodulation noch beträchtlich herabsetzen, so kämen durch die

gebaute Schaltung und den Shannon-Decoder (oder den ausgebauten

Selektions-Decoder) zu einer übertragenen Nachricht außer den

theoretisch abgeleiteten Quantisierungsgeräuschen nur noch geringe

Verzerrungen hinzu. Als Quantisierungsgeräusch erhält man für

Vollaussteuerung (Q = 6) ca. 2%, für eine Aussteuerung von 50% ca.

3% und für eine Aussteuerung von 20% ca. 7% Klirrfaktor. Zur

Verbesserung der Anlage könnte die Phantastron-Schaltung z. B.

durch eine Vorrichtung zur Impulsdauermodulation ersetzt werden,

welche auf dem Vergleich von Amplitudenwerten mit einem mög¬
lichst linearen Sägezahn beruht.

Es ist schwierig, die mit PCM erzielbaren Übertragungsqualitäten
mit den internationalen CCIF-Normen für Telephon- oder Rund¬

spruch-Übertragungen zu vergleichen. Für eine PCM-Anlage selbst

bestehen zur Zeit noch keine Vorschriften. PCM stellt insofern einen

Sonderfall dar, als es nicht unbedingt notwendig ist, für den Hoch¬

frequenz-Übertragungskanal Normen aufzustellen. Eine PCM-Ver-

bindung darf ja bekanntlich nie so gebaut werden, daß sie wesentlich

gestört werden kann; andernfalls ergäbe sich eine völlig unbrauch¬

bare Verbindung, alle Vorteile von PCM gingen verloren (vgl. Fig. 4).

Anhand dieser Bedingung sind die verwendeten Sendeleistungen und

die Abstände der Relaisstationen geeignet zu wählen. Bei der Über¬

tragung von PCM auf Kabelwegen ist die Forderung nach Störfrei¬

heit sowieso erfüllt; die Verhältnisse können auch in diesem Falle
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nicht mit denjenigen anderer Modulationssysteme verglichen wer¬

den. Übersprechprobleme treten keine auf; das Übersprechen muß

in jedem Falle unterdrückt werden, um die Qualität einer PCM-

Anlage zu gewährleisten (vgl. S. 15).
Es ist vernünftig, die bei PCM auftretenden Quantisierungs¬

verzerrungen dem Klirrfaktor anderer Modulationssysteme gleich¬
zusetzen. Es sei nochmals daran erinnert, daß sich dieser PCM-Klirr-

faktor wie thermischesRauschen auswirkt. Die erwähnteAbmachung
verleiht PCM einen weiteren Vorteil gegenüber anderen Verfahren,
denn die Anforderungen an den Klirrfaktor einer Übertragung sind

im allgemeinen weniger streng als diejenigen an den Rausch¬

abstand [17].
Bei Vielfachtelephonie-Übermittlungen auf Kabelwegen (Träger¬

frequenzanlagen) sind Klirrfaktoren von 3—5% zugelassen [17, 37];
das zu übertragende Frequenzband beträgt 300—3400 Hz. In den

CCIF-Normen ([38], S. 157) findet man, daß für Radioübertragungen
(Circuits normaux pour transmissions radiophoniques) Klirrfaktoren

bis zu 10% zugelassen werden; das zu übertragende Frequenzband
erstreckt sich dabei von 50—10000 Hz.

Die gebaute Anlage mit sechs Impulsen pro Codegruppe erfüllt

knapp die Bedingungen für Telephonieanlagen; sie weist einen Klirr¬

faktor von 5—6% im Bereiche von 300—3400 Hz auf. Nach einer

Reduktion der Phantastron-Verzerrungen und nach einem Umbau

auf eine höhere Abtastfrequenz (ca. 25 kHz) wäre die Anlage nach

den CCIF-Vorschriften ohne weiteres für Radioübertragungen ver¬

wendbar. Eine weitere Verbesserung des PCM-Systems ließe sich

noch erzielen, wenn man das zu übertragende Signal im Sendeteil

komprimieren und im Empfänger expandieren würde (vgl. Fig. 12).
Beim Bau einer Anlage für hohe Qualitätsansprüche (Circuits de

haute qualite) müßte man mindestens 8, eher 9 Codeimpulse pro

Gruppe vorsehen. Je größer die Qualitätsansprüche werden, je mehr

Codeimpulse man benötigt, desto komplizierter wird der Zähler; der

Aufwand wächst beträchtlich. Zur Vereinfachung der PCM-Anlage
drängt sich die Verwendung von Transistoren geradezu auf. Da der

apparative Aufwand immer beträchtlich bleiben wird, ist sorgfältig
zu erwägen, in welchen Fällen sich die Verwendung von PCM emp¬

fiehlt und wo man mit einfacheren Modulationsverfahren absolut
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befriedigende Übertragungsresultate erzielen kann. Ein PCM-Sy-
stem ist also nur dann einzusetzen, wenn sich seine Vorteile (Stör¬

freiheit, einfache Relaisstationen) wirklich ausnützen lassen. Der

Aufwand an Bandbreite ist erträglich; mit ca. 2 MHz Übertragungs¬
bandbreite lassen sich ohne weiteres 60 Telephonkanäle (300—3400

Hz) übertragen. Gemäß S. 13 ergibt sich ja für diesen Fall die minimal

benötigte Bandbreite zu: Fr = mF0Q=l,4: MHz. Das Anwendungs¬

gebiet der PCM dürfte also bei Mehrkanalanlagen mit Multiplex¬
betrieb zur Überbrückung großer Distanzen mit Hilfe von Relais¬

stationen liegen. Es ist dies ein Gebiet, dessen Bedeutung in Zukunft

sicherlich ständig zunehmen wird.

Summary

In this paper, a method of realizing a Pulse-Code-Modulation

(PCM) equipment is described. The paper deals with the quantiza-
tion of a signal both in time and in magnitude. The distortions of

PCM are discussed and relations for designing PCM-systems are

given. The apparatus considered contains a binary counter as device

for coding and quantization of the amplitude, a new type of coder is

proposed. Several types of decoders are compared and a decoder

basing on the selection of the pulses of a received pulse-group is

detailed. The experimental system described is built to transmit one

Channel with a frequency ränge of 300—3400 cps (telephone quality),
each pulse-group consists of six pulses, the sampling frequency is

10 kcps. The schemes of all circuits and the results obtained are

shown with all details.

Die vorliegende Arbeit wurde am Institut für Hochfrequenz¬
technik an der ETH durchgeführt. Vor allem möchte ich meinem

sehr verehrten Lehrer, Herrn Prof. Dr. F. Tank, für sein Vertrauen,

seine Ratschläge und seine Bemühungen meinen aufrichtigsten Dank

aussprechen. Auch der Stiftung Hasler-Werke in Bern, welche diese

Arbeit großzügig unterstützte, danke ich an dieser Stelle ebenfalls

bestens.
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