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Введение

В последние годы, в связи с развитием систем широкополосного радиодоступа, возрос интерес к системам связи, работающих в условиях замираний сигнала. В работе [1], посвященной применению современных методов модуляции и кодирования в стандарте WiMAX [2], при описании законов распределения замираний в моделях канала связи, наряду с рэлеевскими и райсовскими упоминаются замирания Накагами.

Последние испытывают, например, дециметровые и метровые волны, распространяющиеся в условиях города [3], а также сигналы от метрового до миллиметрового диапазонов при дальней тропосферной связи, прошедшие под малым углом к горизонту. 

В последние десятилетия много работ посвящено релеевским замираниям, однако замирания Накагами и методы адаптивного приема в их условиях исследовались мало. Например, в работе [4] предложена адаптация канала связи в канале с замираниями сигнала по закону Накагами в зависимости от отношения сигнал/шум (ОСШ) варьированием скорости передачи данных (параметрами сигнально-кодовой конструкции) и мощности передатчика, увеличивая скорость передачи данных с возрастанием ОСШ. В отличие от предлагаемого алгоритма указанная адаптация при незначительном (в случае с оптимальным методом) выигрыше отличается повышенной сложностью реализации. 

При анализе систем связи с временным дуплексом, работающих на одной несущей частоте, замирания сигналов на линиях вниз и вверх коррелированны при условии, что T<< , где T – время распространения сигнала по линии связи,  интервал корреляции огибающей сигнала во времени. В этом случае, измеряя уровень сигнала на входе приемника абонентской станции (АС) от базовой станции (БС), возможно осуществлять стробирование передатчика мобильного терминала в моменты, когда ОСШ на входе его приемника выше заданного порогового значения (t), в моменты наиболее благоприятные для распространения сигналов. Благодаря этому исключается связь между абонентами в моменты глубокого замирания сигналов, когда фиксируется наибольшее количество ошибок. 

Как было показано в работе [5], частота замираний сигнала при распространении в тропосфере составляет десятки герц в зависимости от радиочастоты. Например, на несущей частоте 4 ГГц они составят 10-15 Гц, а на 10 Гц  - 20-25 Гц. Соответственно при этом длительность замираний составляет десятки миллисекунд. Указанная длительность не должна приводить к большим задержкам сигнала при организации прерывистой связи. 

Амплитуда огибающей сигнала (R) при замирании по закону Накагами в точке приема описывается плотностью вероятности [3,6]:
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Используя известные соотношения [7]:
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(2)

где T – длительность принимаемого бита, N – спектральная плотность мощности белого гауссова шума (БГШ),  - текущее отношение энергии сигнала к спектральной плотности шума, 0 - среднее отношение энергии сигнала к спектральной плотности шума, а также зависимости:
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(3),
определим плотность вероятности ОСШ  f : 
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(4)

при известных m и 0.

Полученные плотности вероятности ОСШ при 0 =10 и различных значениях параметра m, приведены на рис. 1.
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Рис. 1. Плотности вероятности отношения сигнал/шум при 0 = 10 и различных значениях параметра m.

Для варианта прерывистой связи определим вероятность ошибки передаваемых данных и спектральную эффективность канала связи, которая зависит от коэффициента использования радиолинии. Аналогичные расчеты для рэлеевского, обобщенно рэлеевского и логнормального канала были выполнены в работах [8, 9, 10].
Поскольку при прерывистой связи передача данных между БС и АС возможно только в момент превышения значения ОСШ на входе приемника выше заданного порогового уровня (t), целесообразно определить коэффициент использования радиолинии () как соотношение времени передачи данных к общему времени сеанса связи. При заданном значении параметра замираний (m) он составит:
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(5)

Интегральное выражение в уравнении (5) представляет собой табличный интеграл [11].

После соответствующих преобразований коэффициент использования радиолинии
становится равным:
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(6)

Если в формуле (6) порог ОСШ определен как t=0, формула (7) обращается в выражение (6.1) и коэффициент использования радиолинии зависит только от m (см. рис.2):
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Рис.2. Коэффициент использования радиолинии в зависимости от параметра m при t=0.

Из анализа кривой, (рис.2) следует, что при малых параметрах m значение  быстро возрастает, поскольку в этом случае мода и среднее значение плотности вероятности ОСШ (рис.1) стремятся к нулю, глубина замираний и вероятность низких значений уровня сигнала возрастает.

Для практического использования в беспроводных каналах связи целесообразно выбрать порог, равным k0; при этом, варьируя значение k, можно выбрать скорость передачи данных при приемлемой помехоустойчивости. Коэффициент использования радиолинии (6.2) и скорость передачи данных в этом случае (при фиксированном значении k) будут зависеть только от параметра m, характеризующего глубину замираний.
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(6.2)

Усредняя вероятности ошибочного некогерентного приема сигнала ОФМ-2 для канала с БГШ по статистике полученных замираний (4) по всем значениям   для непрерывной связи, и  ≥t, для прерывистой связи, определим вероятности ошибочного приема в канале с замираниями сигнала по закону Накагами для непрерывной (7) и прерывистой (8) связи. 
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(7)
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(8)

где  =1 и 0,5 соответственно для некогерентного приема фазо- и частотно-манипулированных сигналов, pnc(0), pnc_l(0) соответственно вероятности ошибок приема сигналов при непрерывной и прерывистой связи в канале с замираниями. В формуле (8) t=0.

Коэффициент использования радиолинии () в нижнем пределе интегрирования (8) показывает, что мощность передатчика неизменна, не увеличивается обратно пропорционально  и соответственно энергия каждого бита и среднее ОСШ снижается в  раз. 

После соответствующих преобразований вероятности ошибочного приема в канале с замираниями сигнала по закону Накагами при непрерывной (7) и прерывистой (8) связи и с учетом (6.1) становятся соответственно равными:
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(10)

На рис. 3 представлены Вероятности ошибок некогерентного приема сигнала ОФМ-2 в каналах с замираниями по закону Накагами.
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Рис. 3  Вероятности ошибок некогерентного приема сигнала ОФМ-2 в каналах с замираниями по закону Накагами при непрерывной и прерывистой, при t=0 (пунктирные кривые) связи

Анализ кривых на рис.3 показывает, что при высоком ОСШ помехоустойчивость прерывистой связи существенно выше относительно непрерывной. При малых значениях параметра m этот выигрыш наступает при меньших значениях ОСШ, поскольку в этом случае ограничивается передача данных при более глубоких замираниях, являющихся главной причиной возникновения ошибок при приеме сигнала. 

В важном частном случае, когда m = 1 (релеевский канал), выражения для вероятностей ошибок приема сигналов при непрерывной и прерывистой связи упрощаются [7, 9]:
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(12.1)

Выводы

В работе получены аналитические выражения вероятности ошибки, коэффициента использования радиолинии от среднего ОСШ при применении прерывистой связи в каналах с замираниями по закону Накагами. Предложен способ увеличения помехоустойчивости связи в сравнении с известными способами приема. Например, при m равном 1,4 для вероятности ошибки 10-4 энергетический выигрыш составит более 14 дБ, при снижении значения параметра замираний и/или увеличения среднего ОСШ энергетический выигрыш будет возрастать. 
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high-performance suboptimal signals transmition and RECEption methods for Nakagami fading channels 

Andrianov M., Bumagin A., Kalashnikov K., Kiselev I., Sisoev I.

LLC “SPE “Digital Solutions”

The barest necessity of mobile communication is increase of noise immunity. These systems make communications in ransom’s channels. Usually it’s Rayleigh fading, but in generally these fading is appearing when signal pass some different layers in troposphere. In receiver envelope this interference signal is described by Nakagami’s probability density function. These distortions have multiplicative nature and may lead to more or less deep fading (defined by m parameter) compared to Rayleigh fading. Fading duration generally is frequency-dependent but usually it’s longer then several tens of milliseconds. Therefore these mistakes cause sufficient degradation of communication system performance.

It’s reasonable to turn the subscriber transmitter off in asymmetric lines using TDD when signal deeply fades. As far as TDD systems signal envelopes in both directions are correlated, receiver can define moments for turning the transmitter on and off using measurement of signal level. 

Proposed algorithm allows to increase noise immunity of discrete signals reception in fading channels using discontinuous transmission and proves to be more efficient then use of error-correction codes. Gain in system performance increases with increment of 0 or m-parameter of Nakagami probability density function.
(((((((((((
АНАЛИЗ ТОЧНОСТИ СИНХРОНИЗАЦИИ СИСТЕМ СВЯЗИ В КАНАЛАХ С ЗАМИРАНИЯМИ

Андрианов И.М.

МГТУ им. Н.Э. Баумана

В работе проводится анализ точности синхронизации систем связи, работающих в каналах связи с замираниями. В качестве замираний рассматриваются многолучевые  замирания по закону Рэлея.

Точность синхронизации определяется плотностью вероятности разности фаз опорного и принятого сигналов и зависит от отношения сигнал/шум (ОСШ) на входе приемника. Аналитическая зависимость плотности вероятности распределения разности фаз 
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 между принятым и опорным сигналами [1] представлена в (1).  Начальная расстройка фаз в данном случае принимается нулевой. 
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где 
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- модифицированная функция Бесселя первого рода, нулевого порядка;
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- ОСШ.

Усредняя плотность вероятности разности фаз по статистике рэлеевских замираний, можно определить точность синхронизации (плотность вероятности разности фаз опорного и принятого сигналов) в канале Рэлея (2)
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где 
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- среднее ОСШ в рэлеевском канале;

[image: image27.wmf]÷

÷

ø

ö

ç

ç

è

æ

-

=

0

0

exp

1

)

(

g

g

g

g

p

 - плотность вероятности ОСШ рэлеевского канала при заданном среднем ОСШ.

На рис. 1 представлены плотности вероятности разности фаз опорного и принятого сигналов в каналах без замираний и с рэлеевскими замираниями. ОСШ первого и среднее ОСШ второго каналов равны 11.   
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Рис. 1. Плотности вероятности разности фаз опорного и принятого сигналов в каналах без замираний (
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, кривая 1) и с рэлеевскими замираниями (
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Из анализа кривых (рис 1) видно, что точность синхронизации при канале без замираний выше, чем точность при канале с рэлеевскими замираниями. Плотность вероятности ОСШ рэлеевского канала имеет экспоненциальный характер, вероятность появления малых значений ОСШ значительно выше, чем больших. 

Сравним полученные зависимости с точностью синхронизации при прерывистой передаче данных [2,3] в рэлеевском канале. В качестве порога принято значение среднего ОСШ 
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. Усредняя плотность вероятности разности фаз по статистике рэлеевских замираний в диапазоне ОСШ от 
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  соответствует коэффициенту использования радиолинии при уровне порога, равном 
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Появление множителя в числителе (3) показывает изменение коэффициента использования радиолинии в 
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Рис. 2. Плотности вероятности разности фаз опорного и принятого сигналов в каналах без замираний (
[image: image39.wmf])

(

j

W

, кривая 1), с рэлеевскими замираниями (
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, кривая 2) и применением прерывистой связи в канале с рэлеевскими замираниями (
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Из рис. 2 видно, что точность синхронизации при рэлеевском канале резко ухудшается. Применением прерывистой связи можно существенно повысить точность синхронизации. Например, при пороге, равном среднему ОСШ (
[image: image42.wmf]0

g

), точность синхронизации при рэлеевском канале (с использованием прерывистой связи) выше, чем в канале без замираний (без использования прерывистой связи).

Литература

1. Тихонов В.И., Харисов В.Н. Статистический анализ и синтез радиотхнических устройств и систем: Учеб. Пособие для вузов. – М.: Радио и связь, 1991. – 608 с.

2. Андрианов М.Н., Киселев И.Г. О повышении помехозащищенности передачи дискретных сообщений в каналах с замираниями. // М., Мобильные системы, №4, 2007. – с. 13-16.

3. Шахтарин Б.И., Андрианов М.Н., Андрианов И.М. Применение прерывистой связи в каналах со случайными параметрами для передачи узкополосных сигналов и сигналов с ортогональным частотным разделением. // М., Радиотехника и электроника, Т. 54, №10, 2009. – с. 1237-1244.

ANALYSIS OF SYNCHRONIZATION ACCURACY OF COMMUNICATION SYSTEM IN CHANNELS WITH RANDOM PARAMETERS

Andrianov I.

Bauman Moscow State Technical University

In this work analyzes the accuracy of synchronization of communication systems operating in channels with fading. As the fading  are considered multipath fading in Rayleigh channel. A comparison of the obtained dependences with an accuracy of synchronization in presence of interrupted communication in Rayleigh channel is made.
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СТРУКТУРНЫЙ СИНТЕЗ СЧ-ИФАПЧ НА ОСНОВЕ ОПТИМАЛЬНОГО ФИЛЬТРА ВИНЕРА

Вишняков Д.Ю., Калямин А.Н.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова

Введение

Развитие цифровых систем беспроводной и мобильной радиосвязи является одной из главных составляющих мирового прогресса в сфере телекоммуникаций. С каждым годом темпы развития данного вида связи увеличиваются. На текущий момент широкое распространение среди стандартов мобильной связи получили системы второго и третьего поколения GSM, CDMA, UMTS, WCDMA. Выданы разрешения на развёртывание системы четвёртого поколения LTE. 

На фоне таких быстрых темпов развития отрасли связи возрастают требования к синтезатору частот как одному из основных узлов радиочастотного тракта современных систем связи. Так результатом многих диссертационных работ являются рекомендации к уровню фазового шума синтезатора частот порядка -110 дБн/Гц, -120 дБн/Гц при отстройке 10 кГц [1]. Это связано с применением многопозиционных сигналов с целью увеличения скорости передачи информации, повышения чувствительности и энергетической эффективности современных систем передачи данных. На сегодняшний день эти требования трудно выполнимы и требуют детальной проработки с целью оптимизации структуры и параметров современных систем частотного синтеза. 

Структурная схема синтезатора частот

В качестве основного элемента при построении синтезаторов частот, используется схема ИФАПЧ [2,3]. Данная схема представляет собой систему с контуром обратной связи, который содержит импульсно-фазовый детектор (ИФД), генератор, управляемый напряжением (ГУН), фильтр нижних частот (ФНЧ) и делитель частоты, причем коэффициент деления последнего может быть как целым (ДПКД), так и дробным (ДДПКД). Системы с дробным коэффициентом деления сейчас обретают всё большую популярность. 

Основными источниками шумов в данной системе являются генераторы и фазовый детектор. Именно к выбору этих элементов нужно подходить с особой внимательностью. В результате обзора рынка современных электронных компонент, было установлено, что довольно внушительными параметрами по сравнению с аналогами обладают опорные генераторы фирмы «Морион» (например, ГК-200ТС). Среди перестраиваемых генераторов стоит выделить такие фирмы как «Vectron», «Hittite» и «Minicircuits». Всё большую популярность приобретают микросхемы синтезаторов частот. Такие компании, как «Analog Devices», «National Semiconductor», «Skyworks» «Hittite»  выпускают широкий спектр микросхем синтезаторов на основе колец ИФАПЧ.

Как правило, такие микросхемы сочетают в себе функции лишь трех звеньев – фазового детектора и двух делителей, и требуют внешнего подключения генераторов и фильтра. В промышленно выпускаемых микросхемах используется частотно-фазовый детектор с зарядовой накачкой (charge pump). Подобная реализация фазового детектора обладает рядом преимуществ по сравнению с классическим детектором: большая линейность, низкая стоимость. 

Оптимизация структуры СЧ-ИФАПЧ

В связи с тем, что шумы выбранных компонентов достаточно низки, для математического описания данной системы можно применить теорию линейного приближения. Поскольку мощность фазовых шумов опорного генератора, как правило, гораздо ниже мощности фазовых шумов элементов кольца ФАПЧ, можно воспользоваться теорией оптимальной фильтрации Винера [4] для синтеза структуры кольца, результатом чего станет синтез структуры петлевого фильтра. Для этого нужно стремиться к тому, чтобы спектральная плотность мощности (СПМ) фазовых флуктуаций выходного сигнала синтезатора была близка к СПМ фазовых флуктуаций сигнала опорного генератора в терминах среднеквадратического отклонения. В классической постановке задачу решить не удается, так как характеристики шумовых воздействий, пересчитанных на вход кольца, будут зависеть от  параметров синтезируемой системы. Особенностью данной работы является предлагаемый алгоритм последовательного синтеза на основе теории фильтрации Винера, позволяющий определить структуру и параметры системы, оптимальной с точки зрения фазового дрожания выходного сигнала.

Для того чтобы воспользоваться теорией фильтрации Винера для синтеза оптимальной системы, необходимо пересчитать фазовый шум перестраиваемого генератора на вход фазового детектора. Однако сделать это не удается в связи с тем, что структура и параметры петлевого фильтра являются неизвестными. В основе предлагаемого алгоритма лежит алгоритм последовательных приближений, суть которого заключается в следующем. Сначала синтезируется фильтр Винера с нулевым приближением 
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 – пересчитанная на вход фазового детектора спектральная плотность мощности (СПМ) фазовых флуктуаций перестраиваемого генератора.  

По полученному фильтру Винера на основе теории линейных систем с обратной связью строится 
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, а по значению последнего пересчитывается 
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. Затем она аппроксимируется зависимостью, позволяющей использовать классическую теорию Винера. Далее синтезируется фильтр Винера с учетом полученной на предыдущем шаге 
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, и снова, с последующей аппроксимацией, пересчитывается 
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.  Эта процедура  повторяется до тех пор, пока значения  
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 на  n и n+1 шаге не будут равны с требуемой точностью.

Фильтр Винера обеспечивает минимум дисперсии ошибки между входным и выходным фазовыми процессами. Идея заключается в том, что, синтезируемый фильтр рассчитывается таким образом, чтобы шумы, вносимые аддитивной помехой и кольцом фазовой автоподстройки частоты, давали как можно меньший вклад в выходной шумовой фазовый процесс. В общем виде коэффициент передачи фильтра Винера имеет вид [5]:
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где функция 
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 определяется из условия факторизации 
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. Знак “+” в (4) означает, во-первых, разложение функции в скобках на простые дроби, а во-вторых, взятие лишь тех слагаемых, полюсы которых лежат в верхней области 
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 - плоскости.

Рассмотрим предложенный алгоритм для конкретных видов воздействий. Пусть на вход кольца поступает опорный сигнал, модель спектральной плотности мощности фазовых флуктуаций которого есть
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В качестве внутренних шумов системы выступают шум перестраиваемого по частоте генератора и аддитивный шум фазового детектора. Пусть 
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  – константа, 
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В результате последовательных приближений была найдена результирующая передаточная функция фильтра Винера. Она имеет следующий вид:
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По полученному оптимальному коэффициенту передачи кольца был произведен расчет фильтра в цепи управления. Его коэффициент передачи имеет следующий вид:
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Результат по применению оптимальной фильтрации Винера представлен на рис. 1, 2. (Рис.2 
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	Рис. 1. Уровень СПМФФ  сигнала синтезатора на частоте 8 ГГц и 12.5 ГГц
	Рис. 2. Зависимость дисперсии выходного сигнала от его частоты
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	а) На частоте 2,1 ГГц
	б) На частоте 6,3 ГГц

	Рис. 3. Уровень СПМФФ  выходного сигнала синтезатора частот


Заключение

В работе рассмотрен алгоритм оптимизации синтезаторов частот, основанный на линейной фильтрации Винера. В результате выбора конкретных функциональных узлов синтезатора с помощью данного алгоритма удается синтезировать такую структуру петлевого фильтра, при которой обеспечивается значительное снижение уровня фазовых флуктуаций выходного сигнала. 

Результаты данной работы легли в основу создания прецизионных синтезаторов частот дециметрового и сантиметрового диапазона. На рис.3 приведена СПМ фазовых флуктуаций синтезируемого сигнала одного из синтезаторов.
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STRUCTURAL SYNTHESIS OF FS-PPLL BASED ON THE OPTIMAL WIENER FILTER

Vishnyakov D., Kalyamin A.

Yaroslavl State University

In this paper FS-PPLL structural syntheses on the basis of linear optimal Wiener filtration was offered. Using offered method it was allowed to obtain phase variance minimum of output signal. Results of scientific research formed the basis of high performance frequency synthesizer.
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ТЕОРЕМА ОБ ОПТИМАЛЬНОМ КВАНТОВАНИИ

Грицутенко С.С.

Омский государственный университет путей сообщения

Операция квантования, или иначе – округление некоторой величины, представленной с бесконечной точностью, до ближайшего уровня квантования, является одной из важнейших в цифровой обработке сигналов, так как она во многом определяет эффективность реализуемого алгоритма. В данной работе будет рассмотрен оптимальный выбор уровней квантования по критерию сохранения максимального количества информации исходного сигнала в квантованном сигнале.  

В настоящее время, при оцифровке сигнала уровни квантования обычно располагают равномерно. Это видно на примере большинства аналого-цифровых преобразователей (АЦП) или кодеков сжатия информации типа MPEG-4, где операция квантования тоже выполняется по равномерному закону. Однако достаточно давно существует идея, что равномерное квантование (когда уровни квантования находятся друг от друга на одинаковом расстоянии) не всегда является оптимальным. Практическое применение эта идея получила в алгоритмах сжатия 
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. Существуют даже научные направления, обосновывающие, что и всю арифметику сигнальных процессоров имеет смысл строить для отсчетов сигнала, квантованных по, например, экспоненциальному закону [1].

Вообще, это достаточно продуктивная идея. Дело в том, что равномерное квантование, скажем, нормально распределенного сигнала приводит к следующему эффекту: наиболее часто встречающиеся значения сигнала (близкие к нулю) при квантовании имеют ту же ошибку, что и редко встречающиеся (с большой амплитудой). И если повысить точность часто встречающихся значений за счет редко встречающихся (уровни квантования сделать более частыми в области близкой к нулю и более редкими в области больших значений), то усредненная ошибка может стать меньше. 

Далее рассмотрим процесс квантования. Интуитивное представление об этой операции базируется на том, что все возможные значения квантуемой величины делятся на непересекающиеся области. Эти области нумеруются, и если значение квантуемой величины попадает в область с номером 
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, то квантованной величине присваивается какое-то значение. Например (как это происходит в большинстве АЦП) квантованной величине присваивается значение номера области, в которую она попала, то есть ей присваивается значение 
[image: image69.wmf]k

.

Для того, что бы построить оптимальный в некотором смысле квантователь, дадим строгое определение операции квантования случайной величины 
[image: image70.wmf]x

. Зададим целое число 
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, а также некоторые числа  
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. Разобьем отрезок 
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 частей точками:
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Числа 
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 назовем уровнями квантования величины 
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. Числу 
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 поставим в соответствие число 
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 по правилу: 


1. если 
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 удовлетворяет условию 
[image: image82.wmf]min

x

x

<

, то полагаем 
[image: image83.wmf]0

~

=

x

;


2. если 
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3. если 
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Этот процесс назовем квантованием 
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Замечание. Множество уровней квантования 
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 можно дополнить еще двумя формальными уровнями: 
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Отметим, что выбор конкретного значения для квантованной величины в данном определении не важен. Главное, чтобы квантованные величины, соответствующие различным интервалам 
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 имели бы различные значения.

Когда речь идет об оптимальности какой-то операции, то необходимо определить критерий оптимальности. Так как в нашем случае, речь идет о сигналах, которые переносят информацию, то очевидно, что при квантовании некоторой случайной величины 
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 мы должны таким образом выбрать уровни квантования 
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, чтобы в квантованной величине 
[image: image96.wmf]x

~

 сохранилось максимальное количество информации. 

Теперь докажем следующую теорему:

Теорема 1. Взаимная информация случайной величины 
[image: image97.wmf]x

 и  результата ее квантования – величины 
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 максимальна, если уровни квантования задаются формулой:
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где 
[image: image100.wmf](

)

x

F

 – функция распределения случайной величины 
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Доказательство. Согласно определению, взаимная информация 
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 и 
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 задается формулой:
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Найдем максимум данного выражения. Для этого вспомним, что величина 
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 однозначно определяется величиной 
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. В соответствии со свойствами взаимной энтропии, данный факт означает, что 
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Следовательно, нам остается найти только максимум 
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. Согласно определениям энтропии и процедуре квантования имеем 
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где 
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 – вероятность того, что 
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Учитывая, что максимальная энтропия будет у полной группы событий с одинаковыми вероятностями, можно записать следующее:
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Это равнозначно
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Откуда получаем
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Из чего следует
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Что и требовалось доказать.

Итак, мы выяснили, как можно оптимально выбрать уровни квантования, для того, чтобы передать максимальное количество информации из исходной величины в квантованную. Теперь выберем значения, которые должна получать квантованная величина. Для этого докажем следующую теорему:

Теорема 2. Если квантование случайной величины 
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 выполнено по критерию сохранения максимального количество информации, то для получения минимальной дисперсии ошибки квантования значение квантованной величины 
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 должно быть равно математическому ожиданию исходной случайной величины, для случая, когда она попадает на интервал, соответствующий 
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Доказательство. Дисперсию ошибки квантования величины 
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, попавшей в промежуток 
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, можно вычислить по следующей формуле
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где 
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 – плотность вероятности распределения величины 
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, попавшей в промежуток 
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. Соответственно, полная дисперсия ошибки квантования величины 
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 определяется формулой:


[image: image131.wmf](

)

(

)

å

ò

å

å

=

=

=

+

-

+

=

+

=

=

M

k

k

M

k

k

M

k

k

k

k

k

dx

x

x

x

f

M

D

M

D

P

D

0

2

0

0

1

~

1

1

1

1

x

x

.

Открываем скобки и получаем:
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Но учитывая, что 
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 – это математическое ожидание величины 
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, попавшей в промежуток 
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Очевидно, что сумма минимальна, если минимально каждое слагаемое суммы. Следовательно, найдем минимум 
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, поэтому будем искать минимум только величины 
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Таким образом, минимум дисперсии ошибки квантования будет иметь место при 
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. Что и требовалось доказать.
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THEOREM ABOUT OPTIMAL QUANTIZATION 

Gritsutenko S.

Omsk State Transport University

The quantization is a very important operation in Digital Signal Processing. Now the uniform quantization is used more frequently. But there is an idea that non-uniform quantization could be better for some cases. Two theorems are given below that described optimal quantization.

Theorem 1.  Transmitted information from the initial quantity 
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 to quantized quantity 
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 is maximal one if quantization levels 
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  – distribution of stochastic quantity 
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 – quantization  level number; 
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 – number of  quantization  levels. 

Theorem 2.  If quantization of stochastic value 
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 is done with using of criteria of saving maximal information in quantized value 
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 then minim of quantization error dispersion will be got when quantized value 
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 is an expectancy of initial value 
[image: image156.wmf]x

 for case this value is between two next quantization levels( in interval 
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АЛГОРИТМ ДЕКОДИРОВАНИЯ КОДОВ РИДА-СОЛОМОНА, ИСПРАВЛЯЮЩИЙ ВПЛОТЬ ДО n-k ОШИБОК В КОДОВОМ СЛОВЕ С ИСПОЛЬЗОВАНИЕМ МЯГКИХ РЕШЕНИЙ

Егоров С.И., Графов. О.Б., Барышок Д.Г.
Юго-западный государственный университет
I. Введение
Коды Рида-Соломона (рс-коды) характеризуются параметрами (n,k,d), где n – длина кодового слова, k – количество информационных символов в кодовом слове и d – минимальное кодовое расстояние. При этом количество проверочных символов в слове r = (n-k), и d = r+1. Символы кодового слова представляют собой элементы поля галуа gf(q).

Известно, что коды Рида-Соломона могут гарантированно исправлять любой набор из t ошибочных символов, тогда и только тогда, когда выполняется условие 2t+1≤d, или 
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. В [1] Гурасвами и Судан предложили алгоритм декодирования РС-кодов, исправляющий ошибочные символы и в том случае, когда вышеприведенное неравенство нарушается (т.е. за границей половины минимального кодового расстояния). В [2] предложен алгоритм декодирования РС-кодов, позволяющий исправить tC+1 ошибочных символов независимо от скорости кода (k/n). В [3] дано обобщение алгоритма декодирования из [2], позволяющее исправлять максимальное число ошибок за границей половины минимального кодового расстояния. 
В представленной работе предлагается модификация алгоритма из [3], основанная на управлении поиском позиций ошибок информацией о надежности принятых из канала символов. При этом общее число исправляемых ошибочных символов может достигнуть n-k. Также приводятся результаты исследования эффективности процедуры декодирования.

II. Алгоритм декодирования

Предлагаемый алгоритм декодирования относится к методам синдромного декодирования и базируется на применении алгоритма Берлекэмпа-Месси [4]. Он предусматривает поиск позиций tC+τ ошибочных символов (
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– число гарантированно исправляемых кодом ошибок, τ – число дополнительно исправляемых ошибок) в кодовом слове, которые являлись бы обратными к корням возможного полинома локаторов ошибок 
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 степени tC+τ. Этот полином мог бы быть получен на выходе алгоритма Берлекэмпа-Месси после 2(tC+τ) итераций при правильном определении неизвестных невязок на последних 2τ итерациях.

Поиск позиций ошибок осуществляется в порядке возрастания надежностей символов принятого кодового слова. Последовательность номеров позиций символов, упорядоченных по надежности, хранится в таблице L[ ]. Диапазон поиска ограничен первыми наименее надежными nC позициями символов из таблицы.

Предлагаемый алгоритм декодирования предусматривает выполнение следующих этапов:

1) Вычисляется полином синдромов S(x) [4]. Если компоненты синдрома нулевые (ошибок нет), осуществляется переход к п.12.

2) Вычисляются полином локаторов ошибок 
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 и формальная степень полинома локаторов 
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 путем выполнения 2tC итераций алгоритма Берлекэмпа-Месси. 

3) Если 
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 ≤ tC, находятся корни полинома 
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. Если их число равняется 
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, то обратные к ним значения принимаются как локаторы ошибок. По формуле Форни [4] вычисляются значения ошибок. Ложная конфигурация ошибок отфильтровывается, верная добавляется в список. 

4) Вычисляется управляющая переменная s (shift): s = tC -
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. Если s ≥ τ или s ≤ -τ, осуществляется переход к п.11. 

5) Вычисляются преобразования Фурье полиномов 
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6) Вычисляются множества значений дробей 
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, когда s ≥ 0, или 
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 в противном случае (( – примитивный элемент поля GF(q); i=0,…n-1).

7) Для v = 1,…, τ выполняются п.8 – п.10 (в каждом таком цикле находятся комбинации ошибок веса tC + v).

8) Вычисляются вспомогательные переменные (см. п.9): l = 2v, o1 = v - |s+1|, o2 = v - |s|, w = tC +1-v. После чего п.9 – п.10 выполняются v - |s| раз (в случае v = -s эти пункты выполняются один раз). 

9) Вычисляются последовательности 
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возможных значений невязки 
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В тех случаях, когда при вычислении каких-то из дробей 
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 упрощается.

Если найдены значений (, которые встречаются точно w раз в какой-то из этих последовательностей, то значениями локаторов ошибок являются значения индексов L[i1], L[i2],…, L[il-1] этой последовательности и множество значений индекса L[il], соответствующего таким (. По формуле Форни вычисляются значения ошибок. Ложные конфигурации ошибок отфильтровываются, верные добавляются в список.

10) l = l – 1, o1 = o1 – 1, o2 = o2 – 1, w = w + 1.

11) Если список локаторов и значений ошибок пуст, то принимается решение о наличии неисправимых ошибок в кодовом слове. В случае наличия в списке одной конфигурации ошибок соответствующие ошибочные символы кодового слова исправляются. 

12) Конец. 

Быстродействие приведенного алгоритма на порядки выше алгоритма [3], поскольку nC в разы меньше длины кода n. Еще более значительное повышение быстродействия возможно, если завершать процедуру декодирования после нахождения первого вектора ошибок. 

III. Исследование эффективности алгоритма
Эффективность предложенного алгоритма для ряда кодов Рида-Соломона, определенных над полем GF(28), была исследована путем имитационного моделирования. При моделировании использовалась модель канала с Гауссовским шумом (AWGN) и модуляцией BPSK. В качестве меры надежности символа принималось минимальное значение модуля LLR составляющих символ бит.

На рис. 1-2 приведены результаты исследования алгоритма для РС-кода (120,104) с nC=60.

На рис. 1 изображены графики зависимостей FER (Frame Error Ratio) от Eb/No (отношения энергии сигнала на информационный бит к односторонней спектральной плотности шума) для четырех реализаций декодеров: 1 – списочный декодер с радиусом декодирования tc+2 [3], с последующим выбором вектора ошибок из списка с использованием мягких решений; 2 – декодер, исправляющий tc+2 ошибок, управляемый надежностью символов, с выходом из процесса декодирования после нахождения первого вектора ошибок; 3 – декодер, исправляющий tc+1 ошибок, управляемый надежностью символов, с выходом из процесса декодирования после нахождения первого вектора ошибок [2]; 4 – классический декодер, исправляющий tc ошибок. 

Из графика видно, что декодер 2, реализующий предложенный алгоритм, по сравнению с декодером 4 обеспечивает повышение Eb/No в канале на 0,30 dB, а декодер 3 – на 0,18 dB при FER=10-2. 
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Рис.1. Зависимость FER от Eb/No


Рис.2. Зависимость среднего числа ариф-

            для РС-кода (120,104)


метических операций, приходящихся на одно

кодовое  слово, от Eb/No для РС-кода (120,104)

Быстродействие декодера 2 больше почти на 3 порядка в сравнении с декодером 1 [3] при значении Eb/No=6 (см. рис. 2). На графике ξ обозначает среднее количество арифметических операций в поле, приходящихся на одно кодовое слово (операции умножения и деления пересчитываются в операции сложения в соотношении: одно умножение = m сложений, одно деление = m2 сложений, m – число бит в символе РС-кода).

IV. Выводы

Представленный алгоритм декодирования позволяет значительно повысить эффективность применения высокоскоростных кодов Рида-Соломона. По сравнению с другими алгоритмами декодирования за границей половины минимального кодового расстояния он обеспечивает исправление большего числа ошибок и имеет меньшую сложность (для небольших значений τ). 

Значительное повышение быстродействие или, что эквивалентно, уменьшение сложности обеспечивается использованием информации о надежности принятых из канала символов кодового слова. 
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DECODING ALGORITHM CORRECTED UP TO N-K ERRORS IN THE CODEWORD FOR REED-SOLOMON CODES USING SOFT DECISIONS

Egorov S., Grafov O., Baryshok D.
South West State University
A Reed-Solomon (RS) code is described as an (n, k) code, where the codeword consists of n symbols from a Galois Field (GF) of q elements, k of which are information symbols. It is known that RS codes can correct any pattern of t errors or less iff 2t+1≤d (d - minimum distance). In other words, 
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. An algorithm providing error correction beyond bounded distance for RS codes was developed by Guruswami and Sudan (GS algorithm). New decoding algorithm using soft decisions and providing error correction up to n-k errors is proposed in this correspondence.

This algorithm bases on the Berlekamp-Massey (BM) algorithm and provides correction of tC+τ errors by analytical continuation of the BM algorithm through 2τ more iterations having 2τ discrepancies as unknowns.

The error position search is fulfilled in ascending order of codeword symbol reliability. 

The main step of the algorithm is calculation of sequences 
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 in other case, and s = tC -
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, obtained as the outputs of the BM algorithm after 2tC iterations; 

L is the array of location indexes of codeword symbols ordered by increase in reliability.
In the second part of this correspondence the presented decoding algorithm was simulated for RS codes (120,104) defined over GF(28).
The proposed decoding algorithm permits to increase performance for RS code. Hardware complexity of this algorithm is less in comparison with GS algorithm.

(((((((((((
АЛГОРИТМ ДЕМОДУЛЯЦИИ СИГНАЛОВ ФМ-8 В КАНАЛЕ С ПАМЯТЬЮ

Карташевский В.Г., Шутов Д.А.

Поволжский Государственный Университет Телекоммуникаций  Информатики

Для решения задачи демодуляции сигналов ФМ-8 в канале с памятью применим алгоритм «приёма в целом с поэлементным принятием решения» (ПЦППР)[1].

Данный алгоритм предполагает знание импульсной характеристики канала связи. Для систем без использования тестовой последовательности импульсная характеристика может быть найдена методами слепой идентификации[2]. Наиболее эффективно эта задача решается на основе разнесённого приёма, при котором выполняются все необходимые условия идентификации. 

Алгоритм  ПЦППР можно записать в виде:
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где q – число ветвей разнесения,
М – память канала,

[image: image202.wmf])

(

t

z

q

¢

 - сигнал, очищенный от последействия предыдущих символов,
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 - опорный сигнал, реализация которого определяется значениями символов кодового вектора В.

Каждому формируемому на передаче сигналу в месте приема будет соответствовать реакция 
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, сигнал в месте приема также в комплексном виде целесообразно записать как
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где
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С учетом последних соотношений сигнал в месте приема через квадратурные составляющие запишется в виде
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Это позволяет квадратурные составляющие принимаемого сигнала 
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 представить соответствующим образом


[image: image214.wmf])

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

1

0

)

(

)

(

t

w

rT

t

y

b

rT

t

x

b

t

z

x

l

l

yr

M

r

l

l

xr

x

+

-

-

-

=

¢

å

-

=

,


[image: image215.wmf])

(

)

(

)

(

)

(

)

(

)

(

1

0

)

(

)

(

t

w

rT

t

x

b

rT

t

y

b

t

z

y

l

l

yr

M

r

l

l

xr

y

+

-

+

-

=

¢

å

-

=

,





(4)

где 
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 - квадратурные составляющие гауссовской помехи (предполагается отсутствие импульсных и сосредоточенных помех).

Из взаимосвязи импульсных характеристик, соответствующих передаче символов 
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где 
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Рассмотрим организацию вычислений по алгоритму ПЦППР. Принимаемый сигнал (в одной ветви разнесенного приема) в матричном виде для пачки размером  N  может быть представлен как
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(
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Будем полагать, что на каждом тактовом интервале Т  в нашем распоряжении имеется один комплексный отсчет 
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Если оценки импульсной характеристики к этому моменту получены (это осуществляется методами слепой идентификации), то решение о первом символе на интервале 
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 осуществляется (в предположении, что интервал обработки очищен от сигналов последействия от символов, по которым решение уже принято) по правилу
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При переходе от интервала 
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 демодулятор за счет действия обратной связи по решению (ОСР) будет располагать совокупностью отсчетов (9), обработка которых согласно алгоритму ПЦППР дает решение уже о символе 
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. Соотношение (10) поясняет действие механизма обратной связи по решению в алгоритме ПЦППР.
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где 
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 EMBED Equation.3 [image: image244.wmf]0
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 - решение о первом символе интервала
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THE ALGORITHM OF THE DEMODULATION SIGNALS PM-8 IN THE CHANNEL WITH MEMORY 

Kartashevsky V., Shutov D.

Povolzhskiy State University of Telecommunications and Informatics

The algorithm for the decision of the task of signals demodulation with the elements using of the solution is described in this article. 

It is proposed the knowledge of the impulse response of the channel. 

The impulse response can be founded by the method of blind system identification for the system without using test signal’s The task is decided more effective on the base of multiple input.  This algorithm can be written as:


[image: image245.wmf][

]

.

,

1

;

1,

=

,

)

,

(

)

(

min

arg

ˆ

1

0

2

)

(

)

(

)

(

0

m

l

m

i

dt

t

s

t

z

b

M

N

q

MT

l

i

q

q

l

i

l

=

-

¢

=

å

ò

=

B


Where q – the numbers  input,
M – the channel’s memory

The decision of the first symbol is taken according to the rule:
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When transit from interval
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 the demodulator according to the action of the feedback will be ranged by the setting of  preceding symbol.
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Where – 
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 the decision of m – interval symbol 
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АЛГОРИТМ РАСПОЗНАВАНИЯ ТИПА И ПАРАМЕТРОВ ПОМЕХОУСТОЙЧИВЫХ КОДОВ

Кириллов С.Н., Ревуцкий В.А., Семин Д.С., Емельяненко Д.А.

Рязанский государственный радиотехнический университет

Возможны ситуации, когда необходимо определить стандарт, используемый в некоторой системе спутниковой связи (ССпС). При этом одним из неизвестных элементов стандарта является вид используемого помехоустойчивого кода (ПК), чем обусловлена актуальность задачи разработки алгоритма распознавания типа и оценки параметров ПК.

В современных телекоммуникационных системах применяется множество различных кодов, с параметрами, соответствующими различным стандартам ССпС_[1]. Наиболее распространенными являются следующие ПК [2]:

- коды Рида-Соломона;

- свертчные коды (возможно перфорированные);

- составные коды с использованием кодов Рида-Соломона и сверточных кодов;

- составные коды с использованием кодов БЧХ и LDPS кодов;

- турбокоды на основе сверточных или блочных кодов.

Также могут использоваться другие типы ПК не получившие широкого распространения.

На рис. 1 представлена обобщенная структурная схема тракта передачи ССпС, в состав которой, входят блоки, выполняющие функции первичного и канального кодирования, а также модуляции и расширения спектра. При этом считается, что задача сужения спектра и демодуляции решена и необходимо определить тип и параметры ПК [3].
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Рис.1. Обобщенная структурная схема тракта передачи ССпС

Из рекомендаций по организации ССпС известно, что на различных уровнях модели OSI обязательным моментом является наличие синхросигналов [1,2]. В том числе сигналов кодовой синхронизации.

При этом все ПК, в том числе и составные, можно разделить на блочные и сверточные. Как правило, ПК используется совместно с перемежителем, применяемым для изменения статистических характеристик потока ошибок [3,4,5].
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Рис. 2. Алгоритм распознавания типа и параметров ПК

С учетом вышесказанного, задачу распознавания типа ПК можно разделить на несколько этапов [6]: 

- выделение границ информационных сообщений (выделение синхронизирующих последовательностей в общем потоке данных);

- определение наличия перемежения и выполнение деперемежения;

- распознавание типа ПК (блочный или сверточный);

- определение параметров ПК (длина информационной и проверочной частей);

- проверка полученных результатов через оценку качества декодирования.

Данные процедуры должны учитывать существующие стандарты передачи данных ССпС с целью сужения области проверок различных параметров и уменьшения времени анализа.

На рис. 2 приведена блок-схема алгоритма распознавания типа и оценки параметров ПК, соответствующая поэтапному выполнению указанного перечня процедур.

Рассмотрим более детально функции, выполняемые каждым из блоков.

В блоке определения положения и вида последовательностей кодовой синхронизации, осуществляется поиск повторяющихся элементов на основе получения автокорреляционной функции анализируемой последовательности (АП). При этом по наличию и положению максимумов полученной функции определяется  интервал между последовательностями кодовой синхронизации.

На первой итерации работы предложенного алгоритма в блоке деперемежения не производится ни каких операций. На последующих этапах (если они требуются) осуществляется депермежение информационного потока на основе схем, применяемых в ССпС. Таким образом задействуется априорная информация о используемых стандартах связи.

В блоке определения и анализа статистических характеристик АП производится следующие операции:

1) Построение гистограммы
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где S(i) - весовая функция, отображающая число единиц в блоке длиной N, взятом из вектор - последовательности 
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. Признаком наличия определенного  ПК в последовательности может служить норма 
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 между 
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 случайной последовательности с равновероятным появление двоичных символов 
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 и экспериментально полученной гистограммой весов - 
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. По значения 
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 можно определить тип ПК, содержащегося в АП.

2) Построение закона распределения вероятности последовательного появления блоков определенного вида в 
[image: image261.wmf]L

 (матрица переходов):


[image: image262.wmf](,,)(,,)

ij

WijnPNNn

=

,
где 
[image: image263.wmf]P

(
[image: image264.wmf],

ij

NN

) - вероятность совместного появления последовательно стоящих  блоков 
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 длины 
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. Одним из  критериев оценки матрицы переходов может быть относительный динамический диапазон распределения 
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, который определяется по формуле: 
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Область значений 
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 для используемых ПК можно разбить на непересекающиеся подобласти, каждая из которой соответствует ПК определенного типа или случайной последовательности, не содержащей какой-либо код.

На основе полученных данных производится оценка типа ПК используемого в АП. В случае если не удалось определить тип помехоустойчивого кода  производится возврат к процедуре деперемежения. 

Алгоритмы определения параметров блочных и сверточных ПК основаны на различных свойствах таких кодов [4,5]:

- между любыми соседними символами сверточного ПК существует статистическая связь, степень которой зависит от длины кодового ограничения и возможного перфорирования [5];

- пространство сверточного ПК характеризуется несколькими значениями мерности, разница между которыми фиксирована и равна параметру n такого кода;

- выделенное из АП множество кодовых слов сверточного ПК однозначно соответствует гипотетическим параметрам кода, если они истинные;

- одной из особенностей циклических кодов является то, что примитивный элемент поля является корнем многочлена составленного из кодового слова [4];

- циклический сдвиг любого разрешенного кодового слова дает разрешенное кодовое слово [4].

В блоке проверки результата через декодирование осуществляется декодирование АП соответственно полученным параметрам ПК и оценка коэффициента ошибок 
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декодирования для каждой из полученных конфигураций параметров. Конфигурация, для которой 
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является минимальным, признается истиной.

Возможна ситуация, когда ПК, содержащийся в анализируемой последовательности является каскадным. В данном случае необходимо повторить процедуру распознавания типа и оценки параметров для внешнего ПК, входящего в состав каскадного кода. 

Проведены экспериментальные исследования на возможность распознавания типа и оценки параметров вышеперечисленных ПК посредством предложенного алгоритма и при достаточном объеме выборки. 

В проводимых экспериментах использовались следующие ПК:

- сверточные ПК с параметрами: (5.3.1), (8.3.1), (5.2.1), (7.2.1), (5.3.2), (7.5.3);

- блочные коды БЧХ с параметрами: (15,11), (15,7), (31,26), (31,16), (63,45), (63,36), (127,92), (127,64), (255,187), (255,131), (255,87);

- блочные коды Рида-Соломона с аналогичными значениями параметра n над расширенным GF и значениями кодовой скорости;

- турбо-коды на основе рекурсивных сверточных кодов: (1784, 3576), (1784, 5364), (1784, 7152).

Эксперименты показали, что можно распознавать тип и оценивать параметры  следующих ПК с достоверностью:

- сверточные коды с полного длиной кодового ограничения не более 20-и символов из GF(2) – достоверность 0.9-0.95;

- блочные коды длины не более 255 символов из GF(2) – достоверность 0.85-0.9.

Подобные результаты имеют место в случае приемлемого качества детектирования анализируемой последовательности, а именно при значении коэффициента  ошибок на символ Kош<0,05.

Сложность для распознавания типа и оценки параметров представляют коды большой длины (более 255 бит), так как для них требуется применение специальных высокопроизводительных вычислительных средств.
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ALGORITHM FOR TYPE AND PARAMETERS OF ERROR CORRECTING CODES RECOGNIZING

Kirillov S., Revutsky V., Semin D., Emelianenko D.
Ryazan State Radio Engineering University

Determining the type and parameters of error-correcting code in satellite communications system is an important task to simplify the solution procedures for electromagnetic compatibility. In modern telecommunication systems use many different codes, with parameters corresponding to different standards satellite communications system. The most common codes are Reed-Solomon codes convolutional (possibly punching), the constituent codes with Reed-Solomon codes and convolutional codes, composite codes with BCH codes and LDPS codes, turbo codes based on convolutional or block codes, and can be used other types of PCs is not widespread.

Recognition algorithm type and parameters of error correcting codes are include:

- Allocation of border information messages (clock selection sequences in general flow of data);

- Detect interleaving and deinterleaving;

- Recognition of the type of PC (block or convolutional);

- Define the parameters of the PC (the length of the information and check parts).

- Verification of the results obtained through the evaluation of the quality of decoding.

These procedures should take into account existing standards for data transmission standards satellite communications system to narrow the field inspections of various parameters and reduce the analysis time.

The experiment have shown that proposed algorithms can identify and evaluate options

- Convolutional codes with constraint length not more than 20-bit with probability 0.9-0.95;

- Block codes of length up to 255 bits with the probability of 0.85-0.9.
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МАНИПУЛЯТОР И СИСТЕМА УПРАВЛЕНИЯ МОБИЛЬНОЙ АВТОНОМНОЙ ИССЛЕДОВАТЕЛЬСКОЙ ПЛАТФОРМОЙ

Гребенкина А.В., Носков А.А., Кирнос В.П., Гомбац И.В.

Ярославский государственный университет им. П.Г. Демидова

Мобильный робот, снабженный системой компьютерного зрения – автоматическое устройство, которое способно частично или полностью заменить человека при выполнении работ в опасных для жизни условиях или при относительной недоступности объекта. Повы​шение степени автономности роботов, разработка стратегий поведения роботов на основе воспринимаемых данных – одна из основных задач современной робототехники. Стоимость даже простейших роботов очень высока, и ошибки во внедряемых алгоритмах стоят разработчикам очень дорого. 

Одним из проектов, реализуемых в лаборатории динамики электронных систем ЯрГУ им. П.Г. Демидова, является мобильная исследовательская платформа, снабженная системой компьютерного зрения. Внешний вид и структура комплекса приведены на рис. 1.
В настоящее время нет единого стандартного способа взаимодействия с мобильным программно-аппаратным устройством (роботом). Каждый разработчик, каждая компания разрабатываем соответствующее программное обеспечение самостоятельно. Существует многообразие решений, начиная от самых простых и до сверхдорогих и сложных систем. К первым относятся различного рода модели (авто-, авиа-), ко вторым – суперсовременные комплексы типа Sony Aibo. Такой робот включается в себя следующие способы управления: голос, жесты и беспроводной интерфейс. Таким образом, одной из практически важных задач, решаемых в рамках создания мобильной исследовательской платформы, стала разработка способа управления и передачи видео и телеметрических данных с «Мобильной автономной исследовательской платформы» (МАИП) к компьютеру оператора.
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Рис. 1. Структура разработанного прототипа мобильной исследовательской платформы

Основная сложность решения поставленной задачи заключается в том, что в литературе исследуемая проблема освящена очень слабо. Из-за новизны отрасли не встречаются даже стандарты рекомендательного типа. Хотя имеются множественные описания технологий для передачи информации. Сюда можно отнести стандарты IEEE 802.11(a, b, g, n) Wi-Fi и IEEE 802.15 Bluetooth. 

После изучения литературы и анализа существующих технологий передачи данных в качестве беспроводного интерфейса был выбран стандарт IEEE 802.11g Wi‑Fi за его пропускную способность, умеренное энергопотребление при достаточной дальности передачи и широкую распространенность конечных решений.

Для решения задачи передачи данных через канал Wi-Fi была разработана отдельная программная библиотека WNCL. Она позволяет абстрагировать остальную часть системы от особенностей конкретной технологии передачи данных и в случае необходимости с легкостью заменить ее. Для ее использования не требуется глубоких знаний в областях сетевых технологий и программирования. 

Пожалуй, самой важной частью системы является библиотека MRAPInterface. Она специально создана для платформы МАИП. Она реализует следующие функции:

· Передача и обработка команд управления с компьютера оператора

· Обработка и передача видеоданных с МАИП к компьютеру оператора

· Исследования качества алгоритмов сжатия изображений и видео

Для увеличения дальности и получения видео с разрешением более 320х240 был проведен анализ существующих алгоритмов сжатия. Выиграл алгоритм сжатия изображений JPEG, а не видео. Критерии отборы были следующими:

1. Скорость работы. Процессор Intel Atom N230 не должен быть загружен более чем наполовину.

2. Размер сжатых кадров. Необходимо было получить видео с разрешением минимум 640х480, 10 кадров/с при скорости потока не более 1 Мбайт/с. Не более 100 Кбайт на кадр.
По результатам тестов была выбрана библиотека Intel JPEG Library. Она потребовала 30% ресурсов процессора. Средний размер кадра составил 23 Кбайт при  параметре качества 60. Алгоритмы сжатия видео не смогли обеспечить производительность при кодировании в реальном времени без использования аппаратного кодировщика, встроенного в чипсет Intel 945GC.

В ходе работы было созданное программное обеспечение, которое позволяет без труда управлять комплексом МАИП, принимать с него телеметрию и видео, посылать команды управления. Также появился удобный способ для передачи данных по сети с помощью библиотеки WNCL. Сжатие позволило добиться значительного улучшения качества изображения (за счет увеличения разрешения и частоты кадров) при снижении нагрузки на канал передачи данных.

Реализованная библиотека WNCL может быть использована любым программистом для ускорения разработки сетевых программ. Сжатие и передача видео  по сети позволяет перенести сложные математические расчеты по обработке видео на компьютер оператора, тем самым разгрузив маломощный встроенный процессор МАИП. Кроме того, благодаря передаче команд управления, стала возможной организация обратной связи с платформой.

Реализация системы управления и передачи данных между платформой и пунктом оператора позволило начать работу по разработке и установке на МАИП подвижного манипулятора. Этот манипулятор представляет собой сочленение трех костей, которые перемещаются в одной плоскости при помощи сервоприводов. Данная конструкция крепится на диск, вращающийся в перпендикулярной плоскости.

Движения манипулятора осуществляются с помощью 4 сервоприводов. Для облегчения системы сервоприводы были помещены не в местах сочленения, а гораздо ближе, чтобы уменьшить момент инерции всей системы, за счет чего мы смогли сэкономить на мощности  сервоприводов.

Данная модель сначала была создана при  помощи среди 3ds max (см. рис. 2), после чего она была экспортирована в виртуальную среду OGR. 
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Рис. 2. Реализация модели подвижного манипулятора в среде 3Ds Max
В процессе построение экспериментальной модели была использована микросхема atmega8 фирмы Atmel. Материалом для изготовления манипулятора послужил текстолит вследствие своей доступности и относительной легкости изготовления необходимых форм. Мы столкнулись с проблемой прочности материала, из которого были сделаны сочленения.

На конце манипулятора была установлена видеокамера, данные с которой передаются на пункт управления. Использование двух камер, одна из которых расположена на самой платформе, а вторая на манипуляторе, позволяет тестировать большое число алгоритмов компьютерного зрения, основанных на принципе стереоскопии, и, в частности, обрабатывать алгоритм по захвату объектов.
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MOBILE CRAN AND SYSTEM OF MOBILE RESEARCH AUTONOMOUS PLATFORM DATA TRANSFER

A mobile robot with computer vision system can replace people in lots of difficult and dangerous situations. So, one of the important problems in this field is the robot possibility to make a decision due to the video information. The way of the data transfer between the robot and the operator is also very important. In this article a multipurpose mobile robotics research complex is proposed. A multitask method of wireless data transfer was performed. This method was developed for mobile research robotics complex to solve the problem of the robot and the operating control point communication. The main problem is absence of common standards for such communication. After the analysis of present technologies the IEEE 802.11g Wi‑Fi standard was chosen as the wireless interface. Among the reasons for such decision were its traffic capacity, reasonable energy consumption and prevalence of final decisions. To solve the task of data transfer a separate WNCL library was developed. The main component of the method is another library – called MRAPInterface – serving for control point command processing, transfer data from robot and images and video compression algorithms analysis. The method was successfully worked out and tested. Also a mobile crane for additional camera was worked out.     
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