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Потенциальные характеристики беспроводной передачи цифровой информации на основе непрерывных хаотических сигналов

Калинин В.И., Чапурский В.В.
Институт радиотехники и электроники Российской Академии наук (Фрязинская часть)

В беспроводных системах передачи данных с широкополосным доступом используются корреляционные [1-2] и спектральные [3-4] методы обработки непрерывных шумовых или хаотических сигналов. Среди систем с импульсной модуляцией и некогерентной обработкой сигналов выгодно отличаются прямо-хаотические системы передачи бинарной информации [5] вследствие простой схемы приемопередатчиков и возможности эффективного управления спектром излучаемых сигналов. Другим методом модуляции хаотических сигналов информационными символами является сложение опорного сигнала с его задержанной копией, модулированной последовательностью бинарных символов. Подобный метод для дискретных по времени хаотических сигналов рассматривался в работах [2,6] применительно к системам, получившим название CDSK (Correlation Delay Shift Keying) ‑ корреляция с манипуляцией задержанных колебаний. Особенностью подхода к анализу CDSK систем в работах [2,6] является предположение о статистической независимости хаотических отсчетов, что ограничивает применимость полученных оценок вероятностей ошибки на бит передаваемой информации (BER). 

Целью данных исследований является сравнительная количественная оценка потенциальных характеристик вероятностей ошибок, скрытности и скорости передачи данных для беспроводных систем с корреляционной обработкой непрерывных сверхширокополосных (СШП) шумовых сигналов в частотном диапазоне 3.0 – 10.0 ГГц. 

1. Система связи с корреляционной обработкой непрерывных шумовых сигналов. Структурная схема системы связи представлена на рис.1 с учетом неидентичности задержек 
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 в передатчике (а) и приемнике (б), где 
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 - длительность одного бита. Принцип работы системы не имеет особых различий по сравнению с дискретным аналогом CDSK [2,6].
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	Рис.1а
	Рис.1б


Пусть генератор шума формирует хаотический сигнал, который может быть аппроксимирован нормальным случайным процессом 
[image: image5.wmf](

)

t

x

 с равномерным спектром в полосе 
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 и средней частотой 
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. Автокорреляционная функция (АКФ) такого процесса имеет вид: 
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(1),
где 
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 ‑ дисперсия шума, а 
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 - его коэффициент корреляции. При времени интегрирования 
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 полезный средний эффект на выходе интегратора равен 
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. Видно, что зависимость 
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 носит колебательный характер, определяемый АКФ вида (1). Для верхней части диапазона 3.0 – 10ГГц при ширине спектра шума 
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1.0ГГц и средней частоте 
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9.5ГГц требование к идентичности задержек 
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 получим, исходя из величины четверти периода колебания АКФ, т.е. 
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. Если 
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9.5ГГц отличие задержек в приемнике и передатчике не должно превышать 
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26 пс. При этом условии сохраняется однозначность восстановления информации в приемнике, однако требуется точная и технически сложная настройка линий задержки. 

Известно, что одной из основных задач применения СШП шумовых сигналов в беспроводных системах является улучшение электромагнитной совместимости (ЭМС), повышение информационной и энергетической скрытности связи. Для оценки энергетической скрытности используют отношение  
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 средней мощности полезного шумового сигнала 
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 в канале связи к средней мощности помехи 
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. При равных полосах шумового сигнала и помехи это отношение может быть представлено как отношение спектральных плотностей шумового сигнала  и помехи 
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. Отношение сигнал/шум в канале q0  связано с отношением сигнал/шум на бит q зависимостью q=q0B, где 
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 ‑ база сигнала, а 
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 ‑ скорость передачи данных. Информационная скрытность шумовой системы связи определяется, как один из факторов, изменением дисперсии в канале связи при модуляции бинарной информационной последовательностью 
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. Величина этой дисперсии для системы CDSK при 
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Видно, что при малых значениях 
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 изменение дисперсии шумового сигнала в канале мало. Однако при уменьшении задержек по соображениям технической реализуемости, а также вследствие повышения скорости передачи данных, значение 
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 может увеличиваться до значимых величин, и модуляция в канале связи может быть обнаружена. В этом случае потребуются специальные приемы выравнивания дисперсии в канале связи, приводящие к появлению и анализу иных схем передачи данных, некоторые из которых рассматриваются далее. 

2. Система со стабилизацией дисперсии хаотического сигнала. В качестве первого варианта модернизации принципа CDSK рассмотрим схему, удовлетворяющую требованию отсутствия модуляции дисперсии хаотического сигнала в канале связи в такт с потоком битов. Блок-схема передатчика представлена на рис.2, а структура приемника по-прежнему соответствует рис. 1б.
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Рис. 2.

Модулятор работает в формате 
[image: image33.wmf]1

,

0

=

l

b

. Сигнал в канале записывается в виде 
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. Для стабилизации дисперсии суммарного сигнала 
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 служит параллельная ветвь с коэффициентом ослабления 
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 и модуляцией противоположными символами 
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 определяется из равенства дисперсий 
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, что дает выражение 
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[image: image42.wmf]1

2

-

»

K

. В данной схеме достигается практически абсолютная информационная скрытность в понимании неизменности дисперсии хаотического сигнала в канале в процессе передачи бинарной информации.

3. Беспроводная система передачи данных на основе манипуляции задержки является еще одним вариантом достижения скрытности связи. В этом случае ветвь модулятора с прямым усилением хаотического сигнала на рис. 2 заменяется ветвью с другой линией задержки Т1 и модуляцией противоположными символами. Таким образом, в передатчике имеются две ветви модуляции с различными значениями задержек Т1 ≠ Т0, значения которых отвечают в суммарном передаваемом сигнале s(t)  передаче соответственно единичного и нулевого битов.
Принцип работы системы следует из блок-схемы на рис. 3а,б и в пояснениях не нуждается. Отметим, что изменение дисперсии хаотического сигнала в канале при 
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 определяется формулами: 
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(3)
Сравнение выражений (2) и (3) показывает, что потенциально достижимый уровень изменения дисперсии хаотического сигнала в канале при манипуляции задержки может быть уменьшен по сравнению с исходным вариантом системы CDSK. 
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	Рис.3а
	Рис.3б


4. Анализ достоверности передачи данных проводился в предположении наличия в принимаемом сигнале 
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 аддитивного гауссова шума 
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 с дисперсией 
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 и корреляционной функцией, совпадавшей по форме с корреляционной функцией хаотического сигнала: 
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. Количественные расчеты потенциальных вероятностей ошибки на бит (BER) в зависимости от отношения средней энергии бита к спектральной плотности шумовой помехи 
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 и от отношения сигнал/шум в канале связи 
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 проводились в случае полной идентичности линий задержки в приемнике и передатчике притом, что времена задержки равнялись десяткам наносекунд. Переменным параметром являлась база шумового сигнала B=WTb, которая изменялась в широких пределах от В=25 до В=1000. Средняя частота  непрерывного шумового сигнала составляла  f0= 6.5 ГГц.

Анализ вероятностей ошибки на бит передаваемой информации при различном отношении сигнал/помеха q показывает наличие оптимальных значений базы сигнала B=WTb   для всех схем беспроводной передачи данных. Сопоставление полученных результатов для беспроводных корреляционных систем на основе непрерывных СШП шумовых сигналов с известными результатами [2,6] для  CDSK систем на основе дискретных независимых хаотических последовательностей показывает, что для беспроводных систем непрерывного типа достигаются меньшие почти на порядок вероятности ошибок при одном и том же отношении сигнал/помеха q. При этом имеет место значительное увеличение оптимальных значений базы B=WTb  непрерывных сигналов  в сравнении с оптимальным количеством 
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 независимых хаотических отсчетов для CDSK систем [2,6]. В таблице 1 представлены оптимальные значения базы непрерывного сигнала по минимуму вероятности ошибки и соответствующие минимальные значения ошибок в зависимости от отношения сигнал/шум на бит. Из данных таблицы 1 следует, что наименьшими значениями Рош обладает беспроводная система с манипуляцией задержек. Она  незначительно превосходит базовую систему типа CDSK, но имеет примерно в 2.5 раза большее оптимальное значение базы сигнала. Это означает, что при одинаковой скорости передачи необходимо занимать в такое же число раз большую частотную полосу. Так, для 
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20 в системе CDSK с полосой частот 
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 3 ГГц скорость передачи данных может составлять 
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15 Мбит/с, а для достижения такой же скорости передачи в системе с манипуляцией задержек потребуется занятие полной полосы 
[image: image57.wmf]=

W

7 ГГц в отведенном диапазоне 3 – 10 ГГц. Вероятности ошибки при этом составляют практически одинаковые величины  Рош =(1.5 – 2.0)·10‑6 . 

	Таблица 1. Оптимальные значения базы шумового сигнала и вероятности ошибки  беспроводных систем связи в функции отношения сигнал/шум на бит.

	
	Базовая система

 типа CDSK
	Система со стабилизацией дисперсии в канале
	Система с манипуляцией задержек
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	10
	25
	0.07
	‑
	‑
	50
	0.07

	13
	55
	0.02
	‑
	‑
	100
	0.02

	15
	90
	0.005
	75
	0.09
	150
	4·10‑3

	20
	200
	2·10‑6
	250
	0.009
	500
	1.5·10-6

	23
	‑
	‑
	500
	2·10‑4
	‑
	‑

	25
	‑
	‑
	750
	10‑5
	‑
	‑


Параметры скрытности для системы с манипуляцией задержек приведены в таблице 2 в зависимости от вероятности ошибки Рош  и значений базы сигнала WTb. Беспроводная система с манипуляцией задержек лучше базовой  CDSK системы по параметру энергетической скрытности q0  примерно на 0.5 – 1.0 дБ при уровне ошибки 10‑5  и значениях базы сигнала 500 – 1000. Соответствующие этим базам показатели скрытности составляют -8дБ и -10 дБ, а скорости передачи в полосе 
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 3 ГГц равны соответственно 6 Мбит/с и 3 Мбит/с. Удвоение скорости передачи данных возможно при занятии полной полосы 
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7 ГГц в отведенном диапазоне 3 – 10 ГГц. Альтернативой увеличения скорости передачи является применение многомерных сигналов.

	Таблица 2. Параметр скрытности  q0   беспроводной  системы связи  с манипуляцией задержек

	Рош\ WTb
	50
	100
	200
	500
	1000

	10‑2
	-0.5
	-6
	-8.5
	-12
	-13.5

	10‑3
	‑
	-2
	-8.5
	-10
	-12

	10‑4
	‑
	6
	-4.5
	-8.5
	-11

	10‑5
	‑
	‑
	-2.5
	-8
	-10


Для скрытных беспроводных СШП систем связи оценивалась дальность действия при вероятности ошибки 10‑5, базе B=WTb=500, и скорости передачи данных 6 Мбит/с. Параметры системы составляли: средняя мощность излучения 
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1.0 мВт, усиление антенны  G=2.5, полоса спектра W=3.0 ГГц, средняя частота f0 =4.5ГГц, коэффициент шума приемника αn=10, параметр скрытности  q0 =-10дБ. Полученное при расчете значение дальности связи составило R0=121 метр.

Работа выполнена при поддержке Российского фонда фундаментальных исследований: проект №  07-02-00351а.

Литература

1. Петрович Н.Т., Размахнин М.К. Системы связи с шумоподобными сигналами. Изд-во «Советское радио». М.:1969. стр.232.

2. Kolumban G., Kennedy M.P., Jaco Z., Kis G. Chaotic Communications with Correlator Receivers: Theory and Performance Limits. Proceedings of the IEEE, v. 90, No.5, 2002, p. 711- 732.

3. Калинин В.И. Спектральная модуляция широкополосных шумовых сигналов // Радиотехника и электроника. 1996. Т. 41. № 4. С.488-493.

4. Valery I. Kalinin, Vladimir E. Lyubchenko, Andrei I. Panas, Wideband Wireless Communication with Spectral Processing of Noise Continuous Waveform, Proceedings of XXVIII URSI General Assembly, CP-4.19(0777), www.ursiga2005.org, October 23-29, 2005, New Delhi, India

5. Дмитриев А.С., Клецов А.В., Лактюшкин А.М., Панас А.И., Старков С.О., Хилинский А.Д. Сверхширокополосная беспроводная связь на основе динамического хаоса. Радиотехника и электроника. 2006, т. 51, №10, с. 1193-1209.

6. Sushchik M., Tsimring L.S., Volkovskii A.R. Performance Analysis of Correlation-Based Communication Schemes Utilizing Chaos. IEEE Transactions on Circuits and Systems – 1. vol.47, No. 12, 2000, p.1684-1691.

(((((((((((
Potential characteristics of wireless digital communication systems on the basis of continuous chaotic signals

Kalinin V., Chapursky V.
Institute of Radio Engineering and Electronics of Russian Academy of Sciences

The useful alternative of direct chaotic communication systems characterized by presence of impulse-amplitude modulation of carrying chaotic signals, are wireless communications on the basis of chaotic continuous waveforms (CCW)[1-5]. Chaotic continuous communication systems (CCCS) use relative methods of modulation in the transmitter and correlation [1-2] or double spectrum [3-4] processing in the receiver. As the prototype of examined communications the alternative design known from the literature [2,6] as CDSK (Correlation Delay Shift Keying) can serve. CDSK communications with microwave chaotic continuous waveforms have increased requirements to identity of delay lines in the transmitter and the receiver. Also it is typical for such wireless systems the significant diminishing of CCW variance modulation depth in communication channel with a bit sequence rate that results in increase of information security of communication. 

The main characteristics of wireless chaotic continuous communications are: information capacity, bit error rate (BER); occupied frequency bandwidth; power spectral density of radiation; communication range at the given average radiation power. The goal of this paper is comparison analysis of main characteristics for the following variants of wireless communications with UWB chaotic continuous waveforms:

- basic CCCS such as CDSK on the basis of UWB chaotic waveforms;

- updated CCCS on the basis of CDSK principle with stabilization of CCW variance in the communication channel;

- updated CCCS on the basis of couple delays shift keying.

Wireless chaotic continuous communications on the basis of couple delays shift keying have the best characteristics under the threshold SNR=20dB at BER=10-5. Updated CCCS with stabilization of CCW variance concedes to CCCS with couple delays shift keying approximately 3 - 4dB under the threshold SNR. CCCS with couple delays shift keying is practically identical with basic CDSK system on BER, but has 2.5 times the greater optimum value of a signal base (product of bandwidth on the integration time). It means that at the same transmission line capacity the same times increasing of the occupied frequency bandwidth is necessary. Perspective way of information rate increasing is application of multi dimension chaotic continuous waveforms.

Power security of wireless communications is characterized by the power ratio of chaotic continuous waveforms to noise in a communication channel. At equal CCW and noise bandwidths this ratio is equal also to the ratio of corresponding spectral densities. CCCS with couple delays shift keying has better power security performance than rest communication systems. Communication range of wireless chaotic continuous system is evaluated as 120 m at information rate 6.0Mbit/s with BER=10-5, radiation mean power 1.0mW, antenna gain 2.5, receiver noise figure 10, occupied bandwidth 3.0GHz, mean radiation frequency 4.5GHz and power security parameter -10дБ. 

This work has been supported by the Russian Foundation for Basic Research, grant No. 07-02-00351. 
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СТАТИСТИЧЕСКОЕ МОДЕЛИРОВАНИЕ МЕЛКОМАСШТАБНОГО ФЕДИНГА В MIMO КАНАЛАХ РАДИОСВЯЗИ
Жарков С.Н.

ОАО “Концерн “Созвездие”

В последние годы наблюдается стремительный рост беспроводных систем радиосвязи коммерческого назначения. Одной из основных проблем таких систем является повышение их пропускной способности. Для ее увеличения применяют передающие и приемные адаптивные антенные решетки. Системы с их применением получили название MIMO-систем (multiple inputs-multiple outputs) [1]. Развитие данной технологии потребовало оценки ее потенциальных характеристик. Очевидно, что такую задачу нельзя решить без разработки адекватных моделей замираний (фединга) в MIMO радиоканалах (среде распространения).

В мобильной связи при прохождении сигнала через радиоканалы наблюдается фединг двух типов [2] – крупномасштабный и мелкомасштабный фединги. Крупномасштабный фединг отражает среднее ослабление мощности сигнала или потери в тракте вследствие распространения на большое расстояние. Их характеристики определяются наличием вдоль трассы распространения таких объектов, как здания, рекламные щиты и т.д. Статистика крупномасштабного фединга позволяет приблизительно рассчитать потери в тракте как функцию расстояния. Мелкомасштабный фединг–это значительные вариации амплитуды и фазы сигнала на масштабах порядка длины волны из-за движения передатчика или приемника. Фединг этого типа проявляется как расширение сигнала во времени (временное рассеяние) и нестационарное поведение канала. В данной работе будем рассматривать мелкомасштабный фединг.

Известно большое число способов моделирования мелкомасштабного фединга в MIMO радиоканале. Например, в [3] представлены простые аналитические модели для определения характеристик мелкомасштабного фединга. Несмотря на достоинства таких моделей, они не учитывают точного поведения реальных MIMO радиоканалов. Альтернативой такому подходу являются полуэмпирические модели [4], которые разрабатываются на основе результатов измерений в конкретной среде распространения. Тем не менее, их применимость ограничивается исследованными антенными конфигурациями или той средой распространения, в которой проводились измерения. Устранить указанные недостатки можно с помощью детерминированных методов [5], которые требуют детального моделирования среды распространения на основе формул теории распространения радиоволн. Моделирование среды распространения обычно формируется на основе описания положения, размера и структуры материала объектов, а распространение радиоволн – с помощью геометрической оптики и геометрической теории дифракции, в которых предполагается, что длина волны мала по сравнению с размерами объектов, т.е. частота достаточно высокая. Методы, которые используют такое моделирование, получили название методов лучевой трассировки. Тем не менее, высокая сложность (количество вычислительных операций) методов лучевой трассировки заставляет исследователей продолжать развивать полуэмпирические модели. Так как их основой является статистическое моделирование, то в дальнейшем мы их будем называть статистическими MIMO радиоканалами. На сегодняшний день их количество велико. Поэтому разработчикам MIMO систем для повышения качества и скорости своих исследований важно иметь классификацию таких моделей. Существуют работы, например [6], в которых приводятся решения этой задачи. Тем не менее, классификации новых моделей мелкомасштабного фединга в MIMO радиоканалах до сих пор нет. В данной статье предпринята попытка сделать новую классификацию, которая может быть полезной специалистам в области радиосвязи. Представлено также описание особенностей наиболее характерных моделей каждого типа.

Данная статья имеет следующую структуру. В пункте 1 представлена классификация по входным параметрам, в пункте 2 – классификация по типу радиоканала, а в третьем пункте – классификация по типу систем, которые исследуются с помощью рассматриваемых моделей. В заключении делается вывод о предполагаемых направлениях развития статистического моделирования MIMO-каналов связи.

Корреляционные и геометрические модели мелкомасштабного фединга в MIMO-каналах радиосвязи

Анализ литературы показал, что существующие статистические модели MIMO каналов связи можно разделить на корреляционные и некорреляционные (геометрические) модели. Корреляционные модели созданы на основе пространственно-временной корреляции [7–11] (раздел 2.1), а геометрические [12–18]  – на основе статистического распределения рассеивателей (раздел 2.2)

Корреляционные модели мелкомасштабных фединга в MIMO каналах радиосвязи

В корреляционных моделях мелкомасштабного фединга [7–11] в MIMO радиоканалах пренебрегают точным учетом особенностей среды распространения. Это позволяет уменьшить вычислительную сложность. В таких моделях среду распространения радиоволн рассматривают как “черный ящик”, интересуясь лишь корреляционными свойствами передаваемых и принимаемых сигналов. Среди таких моделей мелкомасштабного фединга в MIMO каналах можно выделить модель Кронекера [9], в которой канальная матрица [19] представляется в виде 
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- корреляционные матрицы на передатчике и приемнике соответственно, операция ( )1/2 соответствует преобразованию Холецкого [20]. В модели Кронекера используется предположение, что корреляционные свойства сигналов на антеннах передатчика и приемника не зависят друг от друга [10]. В [11] утверждается, что это условие выполняется только в том случае, когда количество передающих и приемных антенн меньше трех. При исследовании MIMO систем с большим количеством антенн результаты применения модели Кронекера не согласуется с экспериментальными. Для устранения этой проблемы необходимо пользоваться моделью Вейчселбергера [11]. В этой модели корреляционные матрицы RR и RT представляются в виде: 
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где UR, UT – матрицы, столбцы которой являются собственными векторами, а (R, (T – диагональные матрицы собственных значений. Используя эти разложения канальную матрицу H, можно определить следующим образом: 
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 – матрица с элементами, которые являются комплексными гауссовскими случайными величинами с единичной дисперсией и нулевым математическим ожиданием, а матрица 
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 определяется на основе экспериментальных измерений: 
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,  где ( )H – операция эрмитового сопряжения, ( )T – операция транспонирования, ( )* – операция комплексного сопряжения, а символ (
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) обозначает операцию поэлементного умножения. Тем не менее, несмотря на достоинства корреляционных моделей они не позволяют гибко учитывать такие характеристики среды распространения, как распределение рассеивателей вокруг приемника, количество кластеров [21] и др. Этот недостаток устраняется в геометрических моделях мелкомасштабного фединга в MIMO каналах. Такие модели будут рассмотрены в следующем разделе.

Геометрические модели мелкомасштабных фединга в MIMO каналах радиосвязи

В геометрических моделях [12–18] для моделирования канала применяется концепция эффективных рассеивателей. При этом реальные рассеиватели заменяются препятствиями упрощенной формы, например, в двухмерном случае – кругом [13], Если передающая антенна расположена намного выше приемной, то при моделировании рассеиватели располагают вокруг приемника [14]. Это связано с тем, что в этом случае именно рассеиватели рядом с приемником определяют в основном процесс распространения сигнала. Возможно также, что намного выше над земной поверхностью поднята приемная антенна по сравнению с передающей. Тогда рассеиватели располагают вокруг передатчика [15]. Расположение рассеивателей как вокруг передатчика, так и вокруг приемника, используют при исследовании систем связи с подвижными передатчиком и приемником. В некоторых случаях для получения согласования теоретических экспериментальных характеристик рассеиватели необходимо распределять не по окружности, а в круговом диске [16], в круговом кольце [17] или в эллипсовидном кольце [18]. 

Ранее было уже уделено вниманию тому, что модели мелкомасштабного фединга разрабатываются для исследования характеристик систем связи. Несмотря на то, что используемая полоса частот является важным параметром, в этом пункте она не учитывалась. Причина этого заключается в том, что описанная классификация – деление моделей на корреляционные и геометрические – применима как для исследования узкополосных систем связи, а так же широкополосных и сверхширокополосных. При описании классификации моделей мелкомасштабного фединга в MIMO каналах радиосвязи в городских условиях не учитывалась полоса частот, которую используют системы связи. Кроме классификации моделей MIMO канала на корреляционные и геометрические, возможно провести деление моделей на модели MIMO радиоканала связи внутри и вне помещения

Модели мелкомасштабного фединга MIMO радиоканала связи с учетом/нучетом keyhole-эффекта

MIMO системы беспроводной радиосвязи в идеальном многолучевом канале приблизительно в N раз больше, чем пропускная способность SISO (Single-Input-Single-Output)-систем, где N – наименьшее значение между количеством передающих и приемных антенн. Тем не менее, при некоторых условиях пропускная способность MIMO систем может стать сравнимой с пропускной способностью SISO систем даже при отсутствии корреляции сигналов на антенных элементах. Это явление получило название keyhole-эффекта или pinhole-эффекта [23]. Это происходит в тех случаях, когда рассеяние вокруг передатчика и приемника уменьшает корреляцию, а такие факторы как дифракция и волноводное распространение приводят к уменьшению ранга канальной матрицы [19], а следовательно, число ненулевых собственных значений станет меньше. В результате уменьшается. пропускная способность MIMO радиоканала, которая определяется по формуле: 
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Таким образом, можно разделять модели каналов на модели, в которых учитывается и не учитывается keyhole-эффект. Учитывая поляризацию сигналов, также можно провести классификацию моделей MIMO каналов.

Учет поляризации сигналов при моделировании MIMO каналов радиосвязи

Одним из недостатков MIMO систем является их громоздкость. Поэтому в них применяется так же и поляризационное разнесение [23–27]. Это требует развития поляризационных каналов. Таким образом, учет в моделировании канала поляризации сигналов также может служить критерием для классификации: 1) Неполяризационные модели MIMO каналов; 2) Поляризационные модели  MIMO каналов. Поляризационные MIMO модели каналов могут быть разделены на поляризационные MIMO модели каналов без кроссполяризации и c кроссполяризацией.

Если поляризация учитывается, то модели канала будем называть нполяризационными, а если нет, то – неполяризационными. В поляризационных каналах сигналы с одной поляризации влияют на сигнал с другой. Такое явление получило название кроссполяризации. Поэтому естественно различать поляризационные модели MIMO каналов с учетом кроссполяризацией и без нее.

Важно заметить, что при моделировании поляризационных каналов возникают следующие проблемы, например, учет корреляции между поляризационными составляющими; учет помех при определении характеристик систем поляризационной обработки; применение поляризации в мобильных системах в городских условиях. 

Заключение

С появлением новых систем связи будут появляться и другие аспекты разработки таких систем связи. Их учет повлечет возникновение новых требования к моделированию каналов, а следовательно и появление новых моделей. На основе приведенного обзора можно сделать вывод о том, что модели будут развиваться в сторону более точного учета расположения рассеивателей вокруг передатчика и приемника, и скорее всего геометрические модели станут использоваться чаще, чем корреляционные. Этот факт, а также развитие поляризационных моделей, увеличит сложность моделирования канала радиосвязи. 
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Выбор и обоснование критериев качества управления в системах мониторинга
Гирев А.В.1, Фирстова Т.В.2
1СМАРТС, 2ПГАТИ

Функционирование распределенной системы управления характеризуется критерием оптимальности - целевой функцией, которая представляет собой величину, определяющую эффективность достижения цели, зависящую от изменения во времени параметров системы. Для оценки качества предоставляемых услуг требуется, прежде всего, разработать критерии, которые будут адекватно отражать это качество. В процессе анализа полученных данных имеется множество разнообразных наборов параметров и результатов, которые в совокупности образуют множество альтернативных реализаций. Из всех необходимо выбрать приемлемый вариант функционирования системы и соответственно допустимую область изменения параметров системы.
Для формирования критерия допустимости, производится сравнительная оценка диапазона возможных изменений параметров и выбор оптимального диапазона. При этом основным методологическим принципом является системный подход к оценке ситуационных решений в условиях допустимой неопределенности.
Выбор альтернативы сводится к решению многокритериальной задачи, где критериями являются: 

· N -количество одновременно реализуемых услуг ni;

· Тсу суммарное время обслуживания требований по реализации услуг;

· период занятости системы;

· вероятность отказа в предоставлении услуг.

Из особенностей архитектуры системы управления телекоммуникациями следует, что 
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где Tyy(ni), Tcu(ni), TCK(ni), TC3(ni) - компоненты задержки обработки услуги Ni.

Вероятность отказа в предоставлении услуги Рсу (N) = 1 - (1 - Руу (N))2 (1 - Рсп (N)2 (1 - Рск (N))2 (1 – Рсэ (N))2.
Процедура решения многокритериальной задачи методом отыскания последовательности оценок заключается в следующем.
Вначале производится качественный анализ относительной важности частных критериев; на основании такого анализа критерии располагаются и нумеруются в порядке убывания важности, так что главным является критерий К1, менее важен К2, затем следуют остальные частные критерии К3, K4...,Ks.

Максимизируется первый по важности критерий К1 и определяется его наибольшее значение Q1. Затем назначается величина допустимого снижения (диапазона изменений) Δ1 > 0 критерия K1 и ищется наибольшее значение Q2 второго критерия К2 при условии, что значение первого критерия должно быть не меньше, чем Q1 - Δ1. Снова назначается величина диапазона изменений Δ2 > 0, но уже по второму критерию, которая вместе с первой используется при нахождении условного максимума третьего критерия, и т.д. Наконец, максимизируется последний по важности критерий Ks при условии, что значение каждого критерия Кs из S -1 предыдущих должно быть не меньше соответствующей величины Qr - Δr. Получаемые в итоге стратегии считаются оптимальными. 

Таким образом, оптимальной считается всякая стратегия, являющаяся решением последней задачи из последовательности задач: Q1 =sup K1 (u)
[1].
Если критерий Ks на множестве стратегий, удовлетворяющих ограничениями задачи S, не достигает своего наибольшего значения Qs, то решением многокритериальной задачи считают максимизирующую последовательность стратегий {uk} из множества (lim Ks {uk) = Qs). 

Таким образом, при использовании метода последовательных уступок многокритериальная задача сводится к поочередной максимизации частных критериев и выбору величин изменений. Величины уступок характеризуют отклонение приоритета одних частных критериев перед другими - чем диапазон изменений меньше, тем приоритет жестче.
Практически подобные максимизирующие последовательности имеет смысл рассматривать и для того случая, когда верхняя грань в задаче S достигается, так как для решения экстремальных задач широко применяются интерактивные методы.
Вначале решается вопрос о назначении величины допустимого снижения Δs  первого критерия от его наибольшего значения Q1. Практически для этого задают несколько величин изменений  Δ11, Δ21, Δ31... и путем решения задачи [1] определяют соответствующие максимальные значения Q2(Δ11), Q2(Δ2l), Q2(Δ31), и второго критерия. Иногда, если это не слишком сложно, отыскивается функция Q2 (Δ1). На основе анализа полученных данных и решают вопрос о назначении величины диапазона изменений Δ1, а затем находят Q2(Δ1).
Далее рассматривают пару критериев К2 и К3 вновь назначают «пробные» величины изменений Q2{ Δ22),  и, решая [1], отыскивают наибольшее значение третьего критерия Q3 (Δ12), Q3 (Δ22),... Полученные данные анализируют, назначают Δ2, переходят к следующей паре критериев К3, К1 и т.д.
Наконец, в результате анализа взаимного влияния критериев Ks-1 и Кs выбирают величину последнего диапазона изменений Δs-1 и отыскивают оптимальные стратегии, решая S в задаче [1] (обычно ограничиваются нахождением одной такой стратегии).
Таким образом, хотя формально при использовании метода последовательных оценок достаточно решить лишь S задач [1] однако для назначения величин изменений с целью выяснения взаимосвязи частных критериев фактически приходится решать существенно большее число подобных задач.
Разработан алгоритм реализации метода последовательных оценок.
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О повышении помехоустойчивости передачи дискретных сообщений в каналах с замираниями

Андрианов М.Н., Киселев И.Г.

ООО «Компания СиТи»

105066, Москва, ул. Н. Красносельская, д. 35, тел. (495)789-9197, факс (485) 956-8944

Известны разнообразные способы обработки замирающих сигналов. Наибольший эффект обычно достигается при использовании адаптивных алгоритмов в передающих устройствах. Использование таких алгоритмов целесообразно в том случае, если 
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, где T – время распространения сигнала по линии связи, интервал корреляции огибающей сигнала во времени. При использовании технологии TDD (Time Divide Duplex) достаточно обеспечить 
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. Среди известных способов обратим внимание на следующие три. Первый способ это использование автоматической регулировки мощности передатчика (АРМП). Второй регулировка скорости передачи информации в зависимости от уровня сигналов на входах приемников. Третий способ применение прерывистой передачи сигналов по методу, применяемому в системах метеорной связи.
Недостатком этих способов можно считать то обстоятельство, что передатчики излучают высокочастотную энергию в моменты времени, когда затухание сигналов в среде распространения велико, а в случае АРМП мощность излучения еще и увеличивается в несколько раз. По-видимому, наиболее эффективно можно применять выключение передатчиков в моменты глубоких замираний в ассиметричных радиолиниях [1] (когда в прямом и обратном направлениях энергетические потенциалы не одинаковы или же используются разные принципы передачи сигналов) с применением технологии TDD. В этих случаях выключаться может только передатчик одного направления, а именно передатчик абонента. Поскольку при использовании TDD огибающие сигналов обоих направлений коррелированны, то по уровню принимаемых сигналов можно вычислять относительный уровень сигналов на противоположенном конце радиолинии и благодаря этому определять моменты включения и выключения своего передатчика.

Цель работы – повышение помехоустойчивости приема дискретных сигналов в каналах с замираниями применением прерывистой связи.

Определены средние вероятности ошибок, при прерывистом способе передачи в релеевском канале, для моментов времени, когда осуществляется передача сигналов, т.е. для случаев 
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, где t  пороговое значение отношения сигнал/шум, при котором включается передатчик. Средняя вероятность ошибки в этом случае для сигнала ФМ-2 некогерентного (1) и когерентного (2) приемов определится выражениями [2]: 
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(1),
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(2), 
при известном среднем отношении сигнал/шум 0, для фазовой демодуляции  равна 1. Полученные значения вероятностей ошибок от среднего отношения сигнал/шум 0 при t =0 в сравнении со значениями вероятностей ошибок приема без прерывистой связи приведены на рис.1
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Рис.1. Вероятности ошибок: в каналах с рэлеевскими замираниями когерентного и некогерентного приема прерывистой связи при 
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; когерентного и некогерентного приема без прерывистой связи для сигнала ФМ-2, соответственно кривые 1, 2.
Получено аналитическое выражение энергетического выигрыша (при равной вероятности ошибок) прерывистого способа, некогерентной демодуляции от 0 по сравнению с разнесенным приемом когерентного (оптимального) сложения сигналов. При 
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 он определяется выражением (3) [2] 
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(3),

здесь M – число ветвей разнесения.

На рис. 2 представлена зависимость энергетического выигрыша от 0  при  t=0 и M =2.
Из графика следует, что энергетический выигрыш растет экспоненциально с увеличением 0.

В миллиметровом диапазоне радиоволн при передаче по атмосферному каналу, вследствие флуктуации диэлектрической проницаемости , показателя преломления волны n, логнормальные флуктуации амплитуды волны 
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выражаются через нормально распределенный уровень [3-5] 
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где  
[image: image89.wmf](

)

0

)

(

ln

A

t

A

t

=

c

, 
[image: image90.wmf]0

A

 - амплитуда волны в невозмущенной среде.
Логнормальные замирания относятся к медленным флуктуациям, интервал корреляции которых составляет десятки секунд. Переданные сообщения вследствие этих длительных замираний пропадают значительными фрагментами, восстановить которые без длительной задержки сложно. Однако если мобильный терминал перемещается со значительной скоростью, то интервал корреляции существенно снизится. В этом случае появляется возможность применить прерывистый способ передачи. 
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Рис.2 Энергетический выигрыш прерывистой связи при 
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в сравнении со сдвоенным разнесенным приемом

Для логнормальных замираний получены аналитические зависимости средних вероятности ошибок, при прерывистом способе передачи, для некогерентного (5) и когерентного (6) приемов
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(5),
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(6).
В формулах ref  - отношение сигнал/шум в невозмущенной среде, причем  
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 ref . Полученные значения вероятности ошибок  от среднего  отношения сигнал/шум 0 при t =0 , и ref  равном 10 дБ в сравнении со значениями вероятности ошибок приема без прерывистой связи приведены на рис. 3.
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Рис.3. Вероятности ошибок в каналах с логнормальными замираниями: когерентного и некогерентного приема прерывистой связи при 
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 и ref  = 10; когерентного и некогерентного приема без прерывистой связи для сигналов ФМ-2, соответственно кривые 1, 2, 3, 4 (а), указанные вероятности ошибок при больших значениях 0 (б)

Аналитическое выражение для энергетического выигрыша прерывистого способа относительно известного в явном виде получить сложно. Однако из графика вероятностей ошибок видно, что для логнормальных замираний он более значителен в сравнении с релеевским. Логнормальные замирания при больших 0  более глубоки, чем релеевские. Вероятности ошибок приема сигналов без прерывистого способа увеличиваются с ростом 0  от  значений 
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 для некогерентного и когерентного приемов соответственно [6], достигают локального максимума, затем медленно снижаются.
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Increase noise-immunity of messaging in fading channel

Andrianov M., Kiselev I.
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Known some mode processing fading signals. The largest effects achieve using adaptive algorithm in transmitter. Algorithm is using appropriate only case
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. Among known mode we’ll have adverted on the next three. Automatic control power transmitter is using suppose the first mode. Information rate is controlling depend on signal’s level suppose second mode and discontinuous transmission is using by method meteor communication. 

Defect of these methods is radiation high frequency energy when signal’s fading very large. It seem that transmitter is turning off when signal’s fading very large in asymmetric lines [1] using TDD. These cases only subscriber transmitter is turning off. As far as using TDD waveform envelopes in both direction is correlate, receives can define moments for turn on and turn off transmitter using measuring of signal’s levels. 

Aim of this work is increase noise immunity of receiving discrete signals fading channels using discontinuous transmission.

Error’s mean probability is determined at discontinuous transmission in Rayleigh’s channel from 0 for moments when signals transmit i.e. when
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, where t is threshold when turn on transmitter [2]. 

Analytic expression energy’s winning (when error’s probably equal) is determined for coherent and non-coherent modulation. 

Lognormal fading is slow fluctuation, their correlate’s interval give many seconds [3-5]. Messages is transmitted in these channels. But big message’s fragments lose. And recombination these messages are very hard task. But for all that messages are subjected long delay. However, if mobile’s terminal moves with large speed, then correlate’s interval decrease substantially. Then possible for application discontinuous transmission will can to appear.

Error’s mean probability is determined at discontinuous transmission in Lognormal’s channel from 0 for moments when signals transmit i.e. when
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For big 0 lognormal fading has deeper than Rayleigh. Error’s mean probability without discontinuous transmission increase by increase 0 from 
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 for coherent and non-coherent receiving accordingly [6], achieve local maximum and then slow decrease.
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Функция Net-monitor – как основа для определения местоположения абонента в сетях GSM
Штанько Н.Н.
ГОУВПО «Поволжская государственная академия  телекоммуникаций и информатики»

Принцип определения местоположения абонентов является одним из главных, наряду с принципами повторного использования частот и обеспечения непрерывности сеанса связи при перемещении абонента из соты в соту (хэндовер), на которых строится сотовая связь первого и второго поколений [1]. Однако для развития услуг, связанных с местоположением абонентов, необходима более высокая точность определения географических координат абонентов и их однозначная привязка к цифровой карте местности. В этом случае точность определения местоположения абонентов в формате «в какой соте» является недостаточной. Необходимо внедрение новых методов определения местоположения абонентов на основе дополнительных возможностей сетей цифровой сотовой связи. 

Представляется актуальным разработать такую методику определения местоположения абонента, которая позволит добиться высокой точности позиционирования, используя параметры, измеряемые любым телефоном стандарта GSM и доступные для приложений Java, то есть не требующие модификации ни телефонов, ни оборудования и ПО сети связи. Такие параметры заложены в телефонных аппаратах серии Nokia 6210 с активированной функцией Net-monitor [2], которая позволяет выводить на дисплей мобильной станции служебную информацию широковещательного канала (таблица 1,2):

· десятичный номер контрольного канала; 

· время прохождения сигнала от телефона до базовой станции (ТА);

· уровень приема сигнала в dBm;

· десятичные номера соседних каналов;

· уровни приема сигналов в dBm.

Используя данные параметры можно получить определенного рода зависимости, которые могут стать основой для разработки методики определения координат мобильной станции.

Таблица 1 - Информация обслуживающей соты.

	+++++++++++++++++++++++++++
+ Channel num   abbb        +
+ Rx level      ccc       +

+ Tx power lev  ddd       +

+ GPRS attach   qq        +

+ TS / TA       e    ff   +

+ Rx / R time   g    mmmm +
+ C1 / C2       nnn  ppp  +
+ Band/ CHty    rr   oooo +
+ Amr U/AMR D   x    y    +

+++++++++++++++++++++++++++


	Abbr.
	Описание

	
	a
	H, при включенном Hopping.

	
	bbb
	Номер контрольного канала

	
	ccc
	Rx level in dBm, минимальное значение <=-100

	
	ddd
	Tx power level.

	
	e
	Time Slot, от 0 до 7

	
	ff
	Timing advance, от 0 до 63 ( *550=метры)

	
	g
	Качество приема 0 – 7 у.е.

	
	mmmm
	Radio Link 

	
	nnn
	С1-параметр доступа в сеть. С1=109-Rx GSM, С1=96-RX DCS

	
	ppp
	C2-параметр перевыбора соты, С2=С1+26.

	
	rr
	Используемый диапазон в настоящий момент: 

9 = GSM900, 

18 = GSM1800, 

19 = GSM1900    


	
	oooo
	Тип используемого канала 


	
	qq
	G используется GPRS подключение


	
	x
	 не используется

	
	y
	


Таблица 2 - Расширенная информация обслущивающей соты

	+++++++++++++++++++++++++++        

+ Paging mode    aa       +

+ max RACH retr  b        +

+ Roaming ind    c        +

+ BSIC value     bdd      +

+ CC cause       ee       +  

+ Rx quality     f        +  

+ CRO / Hopping  ggg   hh +

+ PenT / HCh     iii   j  +    

+ MAIO / HSN     mm    nn +     

+++++++++++++++++++++++++++


	Abbr.
	Description

	
	aa
	Paging grup
NO : normal paging

EX : extend paging
RO : paging reorganization
SB : same as before

	
	b
	Максимальное количество перезапросов 

	
	c
	Индикатор Роуминга

	
	bdd
	BSIC value цветовой код is 0 - 63.

	
	ee
	Причина последнего завершения вызова. Коды CC Cause 

	
	f
	Качество приема 0-7

	
	ggg
	Cell reselect offset, range 0 - 126 dB. 

0 - 63 * 2 dB. 'xxx' in active mode.

	
	hh
	Temporary offset, range 0 - 60 dB.

0 - 7 * 10 dB. 70 dB means infinite time.

'xx' in active mode.

	
	iii
	Время перед регистрацией

0 - 31 * 20 сек.

	
	j
	Hopping channel

0    hopping выкл.

1    hopping вкл.

	
	mm
	Mobile allocation index offset, MAIO

Range: 00 to 63 / xx when H=0 

	
	nn
	Hopping sequence number, HSN

Range: 00 to 63 / xx when H=0
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определениe координат мобильной станции в сетях стандарта GSM
Штанько Н.Н.
ГОУВПО «Поволжская государственная академия  телекоммуникаций и информатики»

Инфраструктура современного города оказывает существенное влияние на условия распространения радиоволн. Препятствием могут быть как естественные элементы инфраструктуры города (неровности рельефа местности, деревья), так и искусственные (здания, мачты, башни, транспорт и т.д.). Представляется актуальным нахождение зависимости уровня сигнала от расстояния в районах с довольно плотной городской застройкой, так как эта зависимость может стать основой для разработки методики определения координат мобильной станции (МС).

Методика определения местоположения МС состоит из двух частей:

1) расчета координат МС по уровням сигналов от трех ближайших БС,

2) экспериментального нахождения статистической зависимости уровня сигнала от расстояния и оценки погрешности.

Методика нахождения координат МС показана на рис. 1, где (x1,y1) - координаты БС1, (x2, y2) - координаты БС2 и (x3, у3) - координаты БС3, (x, y) - координаты МС. 
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Рис. 1. Методика определение координат МС

Чтобы получить координаты МС достаточно двух прямых, образованных точками пересечения окружностей.

Запишем уравнения окружностей: 
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где R1, R2, R3 - расстояния от МС до БС1, БС2, БС3 соответственно. 

Если вычесть из уравнения окружности БС1 уравнение окружности БС2, то получим уравнение прямой А, проходящей через точки пересечения БС1 и БС2. Аналогично для прямой В. 

Запишем уравнения прямой А и В:
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(1)
Решая систему уравнений (1), получим координаты МС:
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(2)

Для нахождения R1 , R2 , R3 необходимо найти статистическую зависимость уровня сигнала от расстояния.

Для расчета статистической зависимости было сделано порядка 150 измерений для GSM 900 и GSM 1800 в пределах городской застройки. В каждой точке производилось три измерения с интервалом по времени 5 секунд. Это необходимо для получения усредненных данных, так как в одной точке уровень сигнала колеблется в диапазоне 8 dB/m. В качестве измерительного комплекса использовалась MС Nokia 6210, с активизированной функцией Net-monitor [3], который позволяет выводить на дисплей МС служебную информацию широковещательного канала, а именно уровни приема сигналов в dB/m.

В итоге была выведена следующая зависимость (рис. 2).
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Рис. 2. Зависимость уровня сигнала от расстояния в GSM900,1800

Из рис. 2 видно, что зависимости для GSM-900 и GSM-1800 почти линейны, следовательно, их можно задать через уравнения прямых: 
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      (3),
     где Р – уровень сигнала dB/m.

С помощью зависимости (3) можно определить  R1 , R2 , R3, и, подставив полученные значения в (2), получить координаты МС.

С помощью найденной зависимости можно относительно точно определить расстояние от МС до БС. Определим погрешность данного метода определения расстояния МС - БС.

Для определения погрешности было сделано 150 измерений. Затем по электронной карте определено расстояние L1, по графику (рис. 2) -  расстояние L 2.

Тогда абсолютная погрешность ∆L= |L1- L 2|, м.

 Относительная погрешность δ=∆L/ L1.

Обработка статистических данных показала, что максимальная относительная погрешность составила 44%. В 12% случаев погрешность составила более 40% при расстоянии 150-200м. В 16% случаев погрешность составила 20%-40% при расстоянии 200-650м, в остальных случаях погрешность составила менее 20% при расстоянии 650-1000м.

Предложенный метод сотового позиционирования позволяет достигать высоких показателей точности в различных условиях. Техническая реализация данного метода отличается от реализации метода Cell ID [1,2] 
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