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Modulația în frecvență 

 
- Modulația în frecvență - MF – modifică proporțional cu nivelul semnalului modulator valoarea deviației 

frecvenței instantanee a semnalului modulat, în jurul frecvenței purtătoare, păstrând amplitudinea 

semnalului modulat la o valoare constantă.  

- considerând semnalul modulator: 

 𝑔(𝑡) = 𝑔𝑀 ⋅ 𝑓(𝑡);  𝑓(𝑡) ∈ [−1; 1] (1) 

- frecvența instantanee a semnalului modulat MF trebuie să fie: 

𝑓𝑖(𝑡) = 𝑓𝑐 + 𝑘𝐹𝑀 ⋅ 𝑔(𝑡) 

[𝑘𝐹𝑀] =
𝐻𝑧

𝑉
 (2) 

- expresia pulsației instantanee a semnalului MF este: 

𝜔𝑖(𝑡) = 𝜔𝑐 + 𝐾𝐹𝑀 ⋅ 𝑔𝑀 ⋅ 𝑓(𝑡) = 𝜔𝑐 + 𝛥𝜔𝑀 ⋅ 𝑓(𝑡); 

[𝐾𝐹𝑀] = [2𝜋 ⋅ 𝑘𝐹𝑀] =
𝑟𝑎𝑑

𝑠⋅𝑉
 (3) 

- deoarece faza instantanee 𝜙𝑖(𝑡) a semnalului modulat este integrala pulsației instantanee în raport cu 

timpul 

  

𝜔𝑖(𝑡) =
𝛿𝜙𝑖(𝑡)

𝛿𝑡
 ⇒  𝜙𝑖(𝑡) = ∫ 𝜔𝑖(𝜏)

𝑡

0

𝑑𝜏 = ∫ 𝜔𝑐

𝑡

0

𝑑𝜏 + ∫ 𝛥𝜔𝑀 ⋅ 𝑓(𝜏)
𝑡

0

𝑑𝜏 = 

= 𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0

 

  (4) 

expresia semnalului modulat MF este (considerând că amplitudinea semnalului purtător este V0): 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) (5) 

- Δ𝜔𝑀 = 2 ⋅ 𝜋 ⋅ Δ𝑓𝑀 reprezintă deviația maximă a pulsației după modulare 

- pentru un semnal modulator sinusoidal, semnalul FM poate fi descompus în serie Fourier (vezi relaţia(6)) 

în care Jk(β) sunt funcţiile Bessel de ordin k, iar β reprezintă indicele de modulaţie, [Ed.Nicolau]. 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 ⋅ ∑ 𝐽𝑘(𝛽) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡 + 𝑘𝜔𝑚𝑡) ;
∞
𝑘=−∞  (6) 

 𝛽 =
𝛥𝜔𝑀

𝜔𝑚𝑀
  (7) 

- din relația (6) rezultă că lărgimea de bandă a semnalului modulat FM este infinit de mare. În practică 

lărgimea de bandă este definită ca fiind banda de frecventă care conține aproximativ 99% din puterea totală 

a semnalului MF. Lățimea acestei benzi poate fi aproximată cu relația (8). Deoarece spectrul semnalului 

este  simetrică fată de frecvența purtătoare fc banda de frecvență a semnalului modulat în frecvență poate fi 

determinată cu relația (9): 

 𝐿𝐵𝑀𝐹 = 2 ⋅ 𝑓𝑚𝑀(1 + 𝛽 + √𝛽) (8) 

 𝐵𝐹𝑀𝐹 ∈ [𝑓𝑐 −
𝐿𝐵𝑀𝐹

2
; 𝑓𝑐 +

𝐿𝐵𝑀𝐹

2
]  (9) 

- semnalul modulat MF şi spectrul său sunt prezentate în Fig. 1. pentru un semnal modulator g(t) = 

Acos(ωmt), cu fm = 4 Hz, gM = 2V,  ΔfM = 13 Hz, şi fc = 80 Hz;  β = 3.25, LBMF = 40.25 Hz;    
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Fig. 1. Semnalul modulat FM  (reprezentare în timp și spectru de frecvență) cu semnal modulator cosinusoidal 

obs. cel mai uzual exemplu de utilizare a MF este “FM radio”, având parametrii: fmM = 15 kHz, ΔfM = 50 

kHz, β = 3.33, LBFM = 184.6 kHz;    

Producerea semnalelor MF 

Metode analogice 

- metodele analogice “clasice” sunt prezentate în [Ed. Nicolau];  

Metoda Armstrong sau modulator FM de bandă îngustă 

- semnalul MF poate fi descompus într-un semnal MAQ pe baza relației cos(𝑎 + 𝑏) = cos(𝑎) ⋅
cos(𝑏) − sin(𝑎) ⋅ sin(𝑏) : 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) = 

= 𝑉0 ⋅ 𝑐𝑜𝑠 [𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
] ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) − 𝑉0 ⋅ 𝑠𝑖𝑛 [𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0
] ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑐𝑡) (10) 

- pentru valori mici a deviației de frecvență se poate aplica următoarea aproximare: 

 𝑝𝑒𝑛𝑡𝑟𝑢 |𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
| ≤ 0.2𝑟𝑎𝑑 ⇒ {

𝑐𝑜𝑠 [𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
] ≈ 1

𝑠𝑖𝑛 [𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
] ≈ 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0

 (11) 

Utilizând aproximația (11) relația (10) devine: 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) ≈ 𝑉0𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐 ⋅ 𝑡) − 𝑉0 ⋅ [𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
] ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑐 ⋅ 𝑡) (12) 

 

- pentru un semnal modulator cu bandă limitată [ωmm, ωmM] condiția impusă în (11), pentru a permite 

aproximațiile făcute, conduce la un indice de modulație cu valoare mai mică de 0.5, adică: 

 𝛽′ =
𝛥𝜔𝑀′

𝜔𝑚𝑀
≤ 0.5 (13) 

- pentru a permite obținerea unor valori mai mari ale lui β, semnalul este mai întâi modulat pe o frecvență 

intermediară 𝑓𝑐
′ și cu un indice de modulație β’ care să respecte condiția (11). 

- apoi este limitat în amplitudine adică transformat într-un semnal dreptunghiular care are accesași 

frecvență și fază ca și semnalul MF de bandă îngustă (indice de modulație ≤ 0.5). Descompunerea în serie 

Fourier a semnalului astfel obținut este: 

 𝑠𝐿(𝑡) =
4𝑉0

𝜋
∑

1

2𝑘−1
𝑐𝑜𝑠 [(2𝑘 − 1)𝜔𝑐

, 𝑡 + (2𝑘 − 1)𝛥𝜔𝑀
,
∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
]∞

𝑘=1  (14) 

- impunând pentru cea de a k-a armonică nenulă, condițiile: 

  
(2𝑘 − 1)𝜔𝑐

, = 𝜔𝑐
(2𝑘 − 1)𝛥𝜔𝑀

, = 𝛥𝜔𝑀
}  ⇒  (2𝑘 − 1)𝛽′ = 𝛽 (15) 

- rezultă că valorile frecvenței intermediare 𝑓𝑐
′ şi ale indicelui de modulaţie β’ pe care trebuie făcută 

modularea descrisă de relația (12) sunt date de relațiile: 

𝑓𝑐
′ =

𝑓𝑐

2𝑘−1
 

𝛽′ =
𝛽

2𝑘−1
≤ 0.5 (16) 
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- filtrând TB semnalul limitat (14) cu un filtru având ω0 = ωc şi cu o bandă de trecere LBFM se obține 

semnalul MF pe frecvența purtătoare și cu indicele de modulație impuse  

- trebuie însă reținut că factorul (2k-1) nu trebuie să ia valori prea mari (valorile practice sunt cele < 11), 

deoarece amplitudinea armonicii corespunzătoare în (14) ar putea fi prea scăzută. 

- schema bloc a modulatorului Armstrong este prezentată în Fig. 2. 

FTB

f0=(2k-1)fc’

LB=LBFM
sFM(t)

g(t)

Limitator

Integrator

Generator de semnal 

in quadratura

Sumator

-

+

sL(t)
( )0 sin cV t

( )0 cos cV tw
 

Fig. 2. Modulator MF cu metoda Armstrong 

- o altă metodă analogică folosită uzual este comanda frecvenţei semnalului de ieşire al unui oscilator 

comandat în tensiune OCT de către nivelul semnalului modulator [Vătăşescu – cap. circuite PLL] 

Metode numerice de producere a semnalului MF 

- utilizând metode digitale poate fi calculat cu o precizie arbitrară valoarea funcției cos (⋅) , deci o metodă 

de generare a semnalelor modulate cu modulații neliniare constă în generarea unui semnal numeric care 

reprezintă faza instantanee (argumentul) a semnalului modulat, și după aceea aplicarea acestui semnal la 

intrarea unui bloc care calculează funcția cos (⋅).    
- eșantionând uniform semnalul modulat MF (5) cu frecvența de eșantionare fe (citind valoarea semnalului 

în momentele𝑛 ⋅ 𝑇𝑒), valoarea semnalului modulat în momentul nTe va fi: 

 

( ) ( )

( )

0

0

0

0

cos

cos

en T

FM e c e M

n

c e M e e

i

s nT V n T f d

V n T T f i T

   

 



=

 
=   +   =  

 

 
=   +     

 





  (17) 

faza instantanee a semnalului modulat în momentul nTe este: 

 

( )

( )

( ) ( ) ( )

( )

0

0

1

0

1

1

n

n c e M e e

i

n

e c M e

i

n

e c M e c M e

i

n p e

n T T f i T

T n f i T

T n f i T f n T

n T

 

 

   

=

=

−

=

−

 =   +     =

 
=   +    = 

 

 
=   − +    + +    = 

 

=  + 







  (18) 

unde cu 𝛩𝑝 s-a notat funcția care arată cu cât se modifică valoarea fazei instantanee de la un eșantion la 

altul. Funcția 𝛩𝑝(⋅) este direct proporțională cu semnalul modulator: 

 𝛩𝑝(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒) = 𝜔𝑐 ⋅ 𝑇𝑒 + 𝛥𝜔𝑀 ⋅ 𝑇𝑒 ⋅ 𝑓(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒) = 𝜔𝑐 ⋅ 𝑇𝑒 + 𝐾𝐹𝑀 ⋅ 𝑇𝑒 ⋅ 𝑔(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒)  (19) 

 
Fig. 3. Schema bloc a modulatorului FM cu generarea digitală a fazei instantanee 

obs. metoda descrisă mai sus poate fi utilizată numai dacă valoarea frecvenței purtătoare este relativ redusă 

(trebuie respectată teorema eșantionării) 

- în practică, pentru valori mai mari a frecvenței centrale (purtătoare) se preferă generarea semnalului cu 

ajutorul unei modulații MAQ. Ținând cont de egalitatea 𝑐𝑜𝑠(𝑎 + 𝑏) = 𝑐𝑜𝑠(𝑎) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑏) − 𝑠𝑖𝑛(𝑎) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝑏) 
expresia semnalului modulat FM (5) poate fi rescrisă în forma: 

Te

g(nTe)

KFM ωc

V0·cos(·)Te

sFM(nTe)Θp(nTe) Θn

CDA

sFM(t)
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( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )

0

0

0 0

0 0

cos

cos cos sin sin

t

FM c M

t t

M c M c

s t V t f d

V f d t V f d t

   

       

 
= +   = 

 

   
=    −      

   



 

  (20) 

Notând cu  

𝐼𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) 

𝑄𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑠𝑖𝑛 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
)  (21) 

Semnalul modulat în frecvență devine: 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝐼𝐹𝑀(𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) − 𝑄𝐹𝑀(𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑐𝑡)  (22) 

obs. semnalul complex 𝑠𝐹𝑀−𝐵𝐵(𝑡) = 𝐼𝐹𝑀(𝑡) + 𝑗 ⋅ 𝑄𝐹𝑀(𝑡) se numește anvelopa complexă a semnalul FM 

sau semnalul FM în banda de bază. 

- după eșantionarea 𝐼𝐹𝑀(𝑡) și 𝑄𝐹𝑀(𝑡) se obțin semnalele 𝐼𝐹𝑀(𝑛𝑇𝑒) și 𝑄𝐹𝑀(𝑛𝑇𝑒) care pot fi scrise în formă 

recursivă, similar cu relațiile(17), (18) și (19), cu pas variabil care depinde de semnalul modulator: 

 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )

( )( ) ( )

0

1

0

1

n

I e Q e BB e M e e

i

n

e M e M e

i

BB e BB p e

n T n T n T T f i T

T f i T f n T

n T n T



 

=

−

=

−

  =   =   =     =

 
=     +    = 

 

=  −  + 



   (23) 

 𝛩𝑝−𝐵𝐵(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒) = 𝛥𝜔𝑀 ⋅ 𝑇𝑒 ⋅ 𝑓(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒) = 𝐾𝐹𝑀 ⋅ 𝑇𝑒 ⋅ 𝑔(𝑛 ⋅ 𝑇𝑒)  (24) 

- schema bloc a modulatorului devine: 

Te

g(nTe)

KFM

Te

Θp-BB(nTe) IFM(t)

sin(·)

QFM(nTe)

CDA

QFM(t)

cos(·)

IFM(nTe)

CDA

( )0 cos 2 cV f t

( )0 sin 2 cV f t
Σ

+

-

sFM(t)

( )
0

n

M e e

i

T f i T
=

   

 
Fig. 4. Modulator digital FM cu ajutorul modulației MAQ 

obs. În cazul modulatorului care utilizează modulația QAM frecvența de eșantionare poate să fie mult mai 

mică decât în cazul generării digitale a semnalului MF direct pe purtătoare. (de obicei 𝑓𝑚𝑀 ≪ 𝑓𝑝 )  

Demodularea semnalelor MF  – principii 

A. Demodulare prin derivare și detecție de anvelopă 

- demodularea semnalelor MF necesită următoarele etape, vezi schema bloc de mai jos,: 

a. eliminarea modulației “parazite” de amplitudine (MPA), modulație introdusă de canal – semnalul 

rezultat are o amplitudine constantă  

b. derivarea semnalului modulat MF– această operație introduce o modulație BLD-P (MA) a semnalului 

rezultat, pe lângă modulația MF existentă 

c. detecția de anvelopă a semnalului (sau realizarea unei demodulări ML)  

 

Eliminare M.P.A

sr(t)

FTB

f0=fc
LB=LBFM

FTB

f0=fc
LB=LBFM

Limitator
srf(t) sL(t) sf(t)

Derivator

Kd

Detector de 

anvelopa
C

sd(t) se(t)

 
Fig. 5.Schema bloc a demodulatorului FM cu derivator  și detecție de anvelopă 
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- filtrul trece-bandă de intrare are rolul de a îmbunătăți SNR-ul semnalului recepționat 
 

a. Eliminarea modulației “parazite” de amplitudine  

- semnalul recepționat este descris de relația (25); remarcați amplitudinea variabilă A(t): 

 𝑠𝑟𝑓(𝑡) = 𝐴(𝑡) 𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) (25) 

- eliminarea M.P.A (modulația parazită de amplitudine). se face în două etape: - limitarea semnalului, 

urmată de o filtrare TB 

- semnalul limitat este un semnal dreptunghiular cu același frecvență şi fază ca şi semnalul  recepționat: 

 𝑠𝐿(𝑡) =
4𝑉

𝜋
∑

1

2𝑘−1𝑘=1 cos [(2𝑘 − 1) ⋅ (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
)] (26) 

- al doilea FTB reţine doar prima armonică din (26), rezultând un semnal MF cu amplitudine constantă: 

 𝑠𝑓(𝑡) =
4𝑉

𝜋
cos (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0
) (27) 

- pentru realizabilitatea filtrării, spectrele axate pe ωc şi 3ωc nu trebuie să se suprapună, adică: 

 3𝜔𝑐 −
𝐿𝐵(3𝛥𝜔𝑀)

2
> 𝜔𝑐 +

𝐿𝐵(𝛥𝜔𝑀)

2
 ⇒ 𝜔𝑐 >

𝐿𝐵(𝛥𝜔𝑀)+𝐿𝐵(3𝛥𝜔𝑀)

4
 (28) 

-privitor la relația (28) trebuie menționat că deviația maximă de frecvență a modulației MF de pe armonica 

de index k a semnalului limitat are valoarea Δ𝜔𝑀−𝑘 = (2 ⋅ 𝑘 − 1)Δ𝜔𝑀, vezi relația (26), ceea ce face ca 

indicele de modulație al semnalului MF de pe această armonică să fie βk = (2k-1)β. Rezultă că lărgimea de 

bandă ocupată de semnalul modulat MF pe armonica k se calculează cu acest indice folosind relaţia (8). 
 

b. Efectuarea derivării semnalului modulat MF 

- derivarea semnalului MF are rolul de a introduce o modulare suplimentară BLD-P, alături de cea MF: 

 𝑠𝑑(𝑡) = −𝑘𝑑
4𝑉

𝜋
(𝜔𝑐 + 𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑡)) ⋅ 𝑠𝑖𝑛 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0
) (29) 

 

c. Detecţia de anvelopă 

- extrage un semnal proporţional cu anvelopa lui (29): 

 𝑠𝑜(𝑡) = 𝑘𝑑 ⋅ 𝑘𝑒
4𝑉

𝜋
[𝜔𝑐 + 𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑡)] = 𝑘𝑑 ⋅ 𝑘𝑒

4𝑉

𝜋
𝜔𝑐 + 𝑘𝑑 ⋅ 𝑘𝑒

4𝑉

𝜋
𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑡) (30) 

Eliminarea componentei continue 

- condensatorul C împreună cu Zin a amplificatorului audio, formează un FTS, care dă la ieşire un semnal 

proporţional cu semnalul modulator: 

 𝑠𝑜(𝑡) = 𝑘𝑑 ⋅ 𝑘𝑒
4𝑉

𝜋
𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑡) (31) 

- TEMĂ: Demonstraţi prin calcul efectele îndepărtării blocului de eliminare a M.A.P asupra semnalului 

demodulat 

 

B.Demodulare cu bucla PLL(Phase Locked Loop) 

PLL – este un ansamblu de circuite care generează un semnal a cărei fază este aliniată cu faza unui semnal de 

referință. Schema bloc a unui buclei PLL este prezentată în Fig. 6. 

 
Fig. 6.Schema bloc a buclei PLL 

Comparatorul de fază generează la ieșire un semnal proporțional (cazul ideal) cu diferența de fază dintre cele 

două semnale de intrare. Filtrul de buclă extrage componentele de joasă frecvență a acestui semnal de eroare 

(de ex. elimină erorile datorată zgomotelor) și generează astfel o tensiune de comandă, care modifică frecvența 

semnalului generat local de către oscilatorul comandat în tensiune. sistemul ajunge în echilibru când semnalul 

de eroare se(t) este constantă, care înseamnă că frecvența semnalul generat local coincide cu frecvența 

Comparator de Fază

(Phase Detector)

Filtru de buclă

(Loop Filter)

Oscilator 

comandat în 

tensiune (VCO)

si(t)

se(t)

V0(t)sl(t)
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semnalului de referință. 

Schema unui demodulator MF cu PLL este prezentată în Fig. 7 

FTJ

VCO

( )( )c o s
c i

A t t +

( )( )2 s in
c o
t t +

( )o
e t( )x

e t

 
Fig. 7. Demodulator MF cu PLL 

Semnalul de eroare 𝑒𝑥(𝑡) se obține prin înmulțirea semnalului recepționat cu semnalul generat local: 

 
( ) ( )( ) ( )( )

( ) ( )( ) ( ) ( )( )

cos 2sin

sin 2 sin

i

ic

o

o o

c c

i

x te t A t t

A t At

t

t t t





 

 





= +  + =

= −+ + +
  (32) 

Filtrul trece jos elimină componentele axate pe 2𝜔𝑐 si la ieșirea lui avem: 

 𝑒𝑜(𝑡) = 𝐴 𝑠𝑖𝑛(𝜙𝑖(𝑡) − 𝜙𝑜(𝑡)) = 𝐴 𝑠𝑖𝑛(𝜙𝑒(𝑡))  (33) 

unde 𝜙𝑒(𝑡) sa notat diferența de fază 𝜙𝑖(𝑡) − 𝜙𝑜(𝑡). 

 𝜙𝑒(𝑡) = 𝜙𝑖(𝑡) − 𝜙𝑜(𝑡)  (34) 

Deoarece semnalul de referință (semnalul recepționat) este un semnal modulat în frecvență pe baza (4) 

rezultă că: 

 𝜙𝑖(𝑡) = 𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
  (35) 

Înlocuind (35) în (34) putem scrie ca 

 𝜙𝑜(𝑡) = 𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
− 𝜙𝑒(𝑡)  (36) 

Oscilatorul comandat în tensiune este de fapt un modulator în frecvență care la ieșire generează un semnal a 

cărui frecvență variază proporțional cu nivelul semnalului de comandă în jurul frecvenței de oscilație liberă. 

Pulsația semnalului generat la ieșirea VCO este 

 𝜔𝑙 = 𝜔𝑐 + 𝐾 ⋅ 𝑒𝑜(𝑡)  (37) 

Deoarece pulsația este derivata fazei  

 𝜙𝑜
′(𝑡) = 𝐾 ⋅ 𝑒𝑜(𝑡)  (38) 

De unde rezultă că 

 𝑒𝑜(𝑡) =
1

𝐾
𝜙𝑜

′(𝑡)  (39) 

Înlocuind relația (36) în (39) obținem 

 
( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

0 0

1 1 1

1

t t

o M e M e

M M
e

e t f d t f d t
K K

f t
K

K

f t t
K K

       




    
=   − =   + =   

   



= +

 
  (40) 

 Relația (40) arată că semnalul de eroare filtrat este proporținal cu viteza de variație a fazei semnalului 

recepționat, care  în cazul semnalelor modulate în frecvență este proporțională cu nivelul semnalului 

modulator. 

- Aproximarea din (40) putem face dacă diferența de fază dintre semnalul recepționat și cel generat local 

este relativ redusă, pentru asta caracteristica filtrului din bucla PLL trebuie aleasă astfel încât bucla să poată 

urmării variațiile de fază ale semnalului recepționat.    

Considerații privitoare la translația descendentă în frecvență a semnalelor ML şi MF  

- semnalele modulate MF sunt transmise pe diverse frecvențe purtătoare; pentru efectuarea demodulării 

receptorul MF ar trebui să modifice frecvențele centrale ale celor două FTB, (păstrând lărgimile de bandă 

constante!) şi ar trebui să modifice parametrii circuitelor de derivare şi detecție de anvelopă în cazul 
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demodulării prin derivare și detecție de anvelopă, respectiv frecvența de oscilație liberă în cazul 

demodulării cu PLL.   

 - aceste cerințe implică probleme tehnologice considerabile, conducând la o implementare complicată.  

- pentru a elimina acest neajuns, demodularea este efectuată pe o frecvență fixă, numită frecvență 

intermediară fi.  

- translația semnalelor modulate de pe frecvența purtătoare din canal fc pe frecvența intermediară fi, fără a 

modifica parametrul modulat, este realizată în două etape: 

- înmulțirea semnalului recepționat cu un semnal cosinusoidal generat local numit semnal de translație, 

având frecvența ft: 

 
( )

( ) ( )( )
( )

( ) ( )( ) ( ) ( )( )

cos
cos

' cos ' cos ;

c

x t

ref

c t c t

V t t t
s t A t

V

V t t t t V t t t t




   

+
=  =

= + − + + +

 (41) 

- filtrarea TB care reține doar banda de frecvențe axată pe fi 

- deoarece fi este mai mică decât fc, rezultă că ft trebuie să fie mai mare decât fi; rezultă că al doilea termen 

este plasat la frecvențe ridicate şi va fi suprimat de filtrarea TB, care va reţine doar primul termen din (41), 

semnalul translatat. 

- dacă se impune ca: 

 |𝜔𝑐 − 𝜔𝑡| = 𝜔𝑖 (42) 

rezultă două alternative: 

 𝜔𝑐 > 𝜔𝑡 ⇒ 𝜔𝑡 = 𝜔𝑐 − 𝜔𝑖  ⇌ 𝑠𝑡(𝑡) = 𝑘𝑓𝑉′ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑖𝑡 + 𝛷(𝑡)) ; . 

𝜔𝑐 < 𝜔𝑡 ⇒ 𝜔𝑡 = 𝜔𝑐 + 𝜔𝑖  𝑠𝑖 ⇌ 𝑠𝑡(𝑡) = 𝑘𝑓𝑉′ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑖𝑡 − 𝛷(𝑡)) ; 𝑏. (43) 

- alternativa a. utilizează o frecvenţă de translaţie mai mică şi nu modifică semnul fazei semnalului 

translatat, pe când alternativa b. modifică semnul acestei faze şi utilizează o ft mai mare. 

- filtrul TB trebuie să aibă frecvenţa centrală şi lărgimea de bandă:  

𝑓0 = 𝑓𝑖  
𝛥𝜔 = 𝐿𝐵𝑀𝐹 (44) 

- condiţia de a asigura separabilitatea spectrelor din relaţia (41) poate fi dedusă uşor; 

- deoarece multiplicatoarele analogice nu sunt disponibile la frecvenţe foarte mari, multiplicarea poate fi 

realizată cu un chopper echilibrat su neechilibrat,  

- ansamblul chopper plus FTB realizat cu un circuit RLC paralel acordat mai este numit şi mixer 

Teme: 

1. Este necesară sincronizarea semnalului de translaţie (choppare), cu frecvenţa ft, cu semnalul modulat pe 

frecvenţa fc? Arătaţi efectele lipsei de sincronizare asupra semnalului demodulat. 

2. Câte semnale sunt translatate descendent prin metoda descrisă mai sus, folosind un semnal de translaţie 

cu frecvenţa ft? Justificare matematică.  

3. Deduceţi ecuaţiile ce descriu translaţia ascendentă în frecvenţă, de pe frecvenţa intermediară fi pe 

frecvenţa purtătoare din canal fp; câte valori poate lua ft şi în ce caz apare modificarea fazei semnalului 

modulat translatat? 

 

 

Demodulatoare MF digitale 

 

Considerâm că semnalul recepționat modulat în frecvență este: 

 𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
)  (45) 

Ținând cont de egalitatea  𝑐𝑜𝑠(𝑎 + 𝑏) = 𝑐𝑜𝑠(𝑎) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝑏) − 𝑠𝑖𝑛(𝑎) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝑏) relația (45) poate fi scrisă ca 

𝑠𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) − 𝑉0 𝑠𝑖𝑛 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏

𝑡

0
) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑐𝑡) = 

            = 𝐼𝐹𝑀(𝑡) ⋅ 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡) − 𝑄𝐹𝑀(𝑡) ⋅ 𝑠𝑖𝑛(𝜔𝑐𝑡)  (46) 

 

Cu ajutorul unui demodulator MAQ se extrag componentele 𝐼𝐹𝑀(𝑡) și 𝑄𝐹𝑀(𝑡)  



TM curs 4 

 8 

𝐼𝐹𝑀(𝑡) = 𝑉0 𝑐𝑜𝑠 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) 

𝑄𝐹𝑀(𝑡) = −𝑉0 𝑠𝑖𝑛 (𝛥𝜔𝑀 ⋅ ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
)  (47) 

Aceste semnale reprezintă partea reală și partea imaginară a anvelopei complexe: 

 

( ) ( ) ( )

( ) ( )

( )
0

0

0

0

0

0 cos sin

t

M

FMFM BB

j

FM

t

M

f d

t

M

I t

V f d

Qs t j

j

V e

t

V f d

  

    

−

 

 
  

 


= + =

= −


=


=


 

 
    (48) 

Cu ajutorul convertoarelor analog-digitale (CAD) aceste semnale sunt convertite în semnale numerice: 

 

( ) ( ) ( )

( )
0

0

n

M

x

FM eFM BB e

j f

M e

x

F Q nTI nTs nT j

V e


=

−



= + =


=

  (49) 

Variația de fază a anvelopei complexe este de fapt variația fazei semnalului recepționat datorită modulației, 

 𝜙𝑛 = ∡(𝑠𝐹𝑀−𝐵𝐵(𝑛𝑇𝑒)) = 𝑡𝑎𝑛
−1 (

𝑄𝐹𝑀(𝑛𝑇𝑒)

𝐼𝐹𝑀(𝑛𝑇𝑒)
) = 𝛥𝜔𝑀 ∑ 𝑓𝑛

𝑥=0 (𝑥𝑇𝑒)  (50) 

Relația (50) poate fi scrisă ca   

 𝜙𝑛 = 𝛥𝜔𝑀 ∑ 𝑓𝑛
𝑥=0 (𝑥𝑇𝑒) = 𝛥𝜔𝑀 ∑ 𝑓𝑛−1

𝑥=0 (𝑥𝑇𝑒) + 𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑛𝑇𝑒) = 𝜙𝑛−1 + 𝛥𝜔𝑀𝑓(𝑛𝑇𝑒)  (51) 

Pe baza relației (51) semnalului informațional recepționat poate fi determinat pe baza relației recursive: 

 𝑓(𝑛𝑇𝑒) =
𝜙𝑛−𝜙𝑛−1

𝛥𝜔𝑀
  (52) 

Pe baza relațiilor de mai sus schema bloc a unui receptor MF digital este: 

1/wMFTB

Acos(ωLt)

-Asin(ωLt)
sr(t)

FTJ

FTJ

Circuit
Recuperare

purtator

iF(t)

cF(t)

ix(t)

cx(t)

CAD

CAD

QFM(nTe)

IFM(nTe)

  faza 
Re

Im

Te

g(nTe)

Fig. 8. Demodulator FM digital 

 

Performanţele MF în prezenţa zgomotului (performanţe de SNR) 

- considerăm că semnalul MF de intrare are puterea Ps iar zgomotul Gaussian aditiv are puterea 𝑃𝑛 = 𝑁0 ⋅
𝐿𝐵𝐹𝑀, ambele după eliminarea M.P.A.;  

- performanţele de SNR ale MF sunt evaluate prin  raportul dintre valoarea raportului semnal/zgomot de 

la ieşirea demodulatorului şi valoarea aceluiaşi raport la intrarea demodulatorului.  

- raportul S/Zg (S/N – signal to noise) în exprimare liniară va fi notat cu ρ, iar în exprimare logaritmică cu 

SNR [dB] 

 𝜂 =
𝜌𝑜

𝜌𝑖
; 

𝜌𝑜 =
𝑃𝑠𝑜

𝑃𝑁𝑜
;   

𝜌𝑖 =
𝑃𝑠𝑖

𝑃𝑁𝑖
=

𝑉0
2

2𝑁0⋅𝐿𝐵𝐹𝑀
; (53) 

 

- punând expresia semnalului MF sub forma: 

 𝑠𝑖(𝑡) = 𝑉(𝑡) 𝑐𝑜𝑠 (𝜔𝑐𝑡 + 𝛥𝜔𝑀 ∫ 𝑓(𝜏)𝑑𝜏
𝑡

0
) = 𝑉(𝑡) 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)) (54) 

- semnalul de zgomot poate fi exprimat sub aceeași formă: 

 𝑛𝑖(𝑡) = 𝑅(𝑡) 𝑐𝑜𝑠(𝜔𝑐𝑡 + 𝛹(𝑡)) (55) 
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- deoarece semnalul de la intrarea demodulatorului este o sumă dintre sMF(t), şi semnalul de zgomot, el 

poate fi exprimat sub forma: 

  

𝑠𝑟(𝑡) = 𝑠𝑖(𝑡) + 𝑛𝑖(𝑡) = 𝑉(𝑡) 𝑠𝑖𝑛[𝜔𝑐𝑡 + 𝛷(𝑡)] + 𝑅(𝑡) 𝑐𝑜𝑠[𝜔𝑐𝑡 + 𝛹(𝑡)] 
= 𝐴(𝑡) 𝑐𝑜𝑠[𝜔𝑐𝑡 + 𝜑𝑟(𝑡)] ; 

𝜑𝑟(𝑡) = 𝛷(𝑡) + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔
𝑈(𝑡)

𝑉0
; 

                  𝑈(𝑡) = 𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛[𝛹(𝑡) − 𝛷(𝑡)] ; (56) 

- datorită E.M.P.A. amplitudinea semnalului rezultant va fi constantă, iar purtătorul va fi sinusoidal; 

- demodularea MF va extrage un semnal 𝑠𝑜(𝑡), proporțional cu variația frecvenței semnalului afectat de 

zgomot : 

 𝑠𝑜(𝑡) =
𝑑𝜑𝑟(𝑡)

𝑑𝑡
= [𝛷(𝑡) + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔

𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝛹(𝑡)−𝛷(𝑡))

𝑉0
]

′

 (57) 

- în funcţie de valorile SNRi, semnalul de ieşire ULF(t) trebuie analizat pentru două cazuri „extreme”: 
 

1. SNRi foarte mic, adică  R(t) > V0 → SNRi < 0 dB 

- în acest caz probabilitatea ca amplitudinea R(t) a zgomotului să fie mai mare decât V0 este apropiată de 1, 

generând un semnal de ieşire care nu conţine nici un termen care să fie proporţional cu semnalul modulator, 

vezi [Ed. Nicolau], ci doar termeni care „sunt captaţi” de zgomot. Deci dacă probabilitatea ca nivelul 

zgomotului să fie mai mare decât nivelul semnalului util recepționat este aproximativ 1, 𝑃(𝑅(𝑡) > 𝑉0) ≈ 1 

atunci semnalul demodulat va fi: 

 𝑠𝑜(𝑡) =
𝑑𝜙𝑟(𝑡)

𝑑𝑡
=
𝑑[𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔

𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝛹(𝑡)−𝛷(𝑡))

𝑉0
]

𝑑𝑡
; (58) 

 

de aceea, în acest domeniu de valori ale SNRi, recepţia este “captată” de zgomot, iar valoarea SNRi = 0 dB 

(pentru FM  cu 𝛽 = 3.33 ) se numeşte prag “de captare a recepţiei de către zgomot” notat cu PCZ.   

- pentru SNRi = 0 dB, valoarea corespunzătoare a SNR0 = 10 dB, iar valoarea SNRo, pentru SNRi < 0 dB, 

este: 

 𝑆𝑁𝑅0[𝑑𝐵] = 10𝑑𝐵 + 𝑘1 ⋅ 𝑆𝑁𝑅𝑖[𝑑𝐵] (59) 

2. SNRi mare, adică  R(t)<< V0 → SNRi >10 dB   

- pentru SNRi  10 dB , probabilitatea ca nivelul zgomotului să fie mai mică decât nivelul semnalului util 

este foarte mare 𝑃(𝑅(𝑡) < 𝑉0) ≈ 1 şi valoarea SNRo la ieşire este semnificativ mai mare decât cea a de la 

intrarea SNRi deoarece raportul 
𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝛹(𝑡)−𝛷(𝑡))

𝑉0
 are o valoare foarte mică, adică termenul 

𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 (
𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝛹(𝑡)−𝛷(𝑡))

𝑉0
) din (60) tinde la 0: 

 𝑠𝑜(𝑡) =
𝑑𝜑𝑟(𝑡)

𝑑𝑡
= [𝛷(𝑡) + 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑔 (

𝑅(𝑡) 𝑠𝑖𝑛(𝛹(𝑡)−𝛷(𝑡))

𝑉0
)

⏟                
≈0

]

′

 (60) 

  

- această situaţie conduce la relaţiile (61), în exprimare liniară şi logaritmică: 

 𝑃(𝑅(𝑡) < 𝑉0) ≈ 1 ⇒ 𝜂 =
𝜌𝑜

𝜌𝑖
= 𝑘3 ⋅ 3 ⋅ 𝛽

2 ⋅
𝐿𝐵𝐹𝑀

2⋅𝑓𝑚𝑀
;  𝑝𝑒𝑛𝑡𝑟𝑢 𝜌𝑖 > 10 ⇒ 

𝑆𝑁𝑅0[𝑑𝐵] = 17𝑑𝐵 + 10 𝑙𝑔 (3 ⋅ 𝛽
2 ⋅

𝐿𝐵𝐹𝑀

2⋅𝑓𝑚𝑀
) + 𝑆𝑁𝑅𝑖 [𝑑𝐵]  𝑝𝑡.   𝑆𝑁𝑅𝑖 > 10𝑑𝐵; (61) 

 

- în reprezentarea logaritmică din (61) k3, care este panta dreptei din intervalul (0,10), a fost calculată 

pentru β = 3,3 
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Fig. 9. Câștigul demodulatorului MF (reprezentarea aproximativă) 

- acest fenomen este numit “îmbunătăţire deplină” iar nivelul SNRi = 10 dB este denumit prag de 

îmbunătăţire deplină, P.I.D. 

- pentru valori ale SNRi între cele două praguri (0<SNRi<10dB), valoarea lui SNRi se mărește cu un factor 

de multiplicare, vezi Fig. 9. 

- în domeniul SNRi[0, 10]dB, semnalul demodulat e de slabă calitate, dar nu e captat de zgomot. 
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