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ՆԵՐԱԾՈՒԹՅՈՒՆ 

Ատենախոսության արդիականությունը 

Ատենախոսությունը վերաբերվում է վերջին ժամանակներում բուռն զարգացում 

ստացած OFDM(Orthogonal Frequency-Division Multiplexing) բարդ ազդանշանների 

ուսումնասիրությանը և կիրառմանը ռադիոլոկացիոն համակարգերում։ Ի սկզբանե, այդ 

դասի ազդանշանները նախատեսված էին հեռահաղորդակցական խնդիրների լուծման 

համար, սակայն, ժամանակին համընթաց, սկսեցին զարգանալ այնպիսի հիբրիդային 

համակարգեր, ինչպիսիք են ռադիոլոկացիոն-հեռահաղորդակցական համակարգերը։ 

Դրանց միջոցով հնարավոր է լինում ռադիոլոկացիա իրականացնելուն զուգընթաց 

փոխանցել ինֆորմացիա։ Այդպիսի համակարգերը իրենց կիրառությունն են գտել 

ինչպես կենցաղային, այնպես էլ ռազմական ոլորտներում։ 

Ռադիոլոկացիոն համակարգերի զարգացմանը զուգընթաց աճել է դրանց 

իրականացման մեխանիզմների բարդությունը, և հետևաբար, նաև ծախսատարությունը, 

քանի որ այդպիսի ազդանշանների մշակման համար անհրաժեշտ են արագագործ և 

թանկարժեք սարքավորումներ։ Այդ իսկ պատճառով արդյունավետության, 

ճշգրտության և ինտերակտիվության ապահովմանը զուգահեռ, առաջնային 

խնդիրներից մեկն է դարձել համակարգի իրագործման ծախսատարության մաքսիմալ 

նվազեցումը։ 

OFDM ազդանշանի՝ արտաքին պայմաններում տարածվելու կայունության և 

ճկունության շնորհիվ` հնարավոր է դառնում այն կիրառել միաժամանակ և՛ 

ռադիոլոկացիոն, և՛ հեռահաղորդակցական խնդիրներում։ Քանի որ այն օժտված է 

ինֆորմացիոն սիմվոլների մեծ տևողությամբ և լայն սպեկտրով, ապա դա ապահովում է 

չափված ռադիոլոկացիոն պարամետրերի մեծ ճշգրտություն։ Ընդ որում, նախկինում 

կիրառվող պիլոտ-ազդանշանների փոխարեն, OFDM-ը թույլ է տալիս ռադոիոլոկացիոն 

ազդանշանում տեղակայել ինֆորմացիա և միաժամանակ լուծել երկու խնդիր՝ 

ռադիոլոկացիա և հեռահաղորդակցություն։ 

Այդպիսի համակցված խնդրի լուծման համար մինչ այժմ առաջարկվել են մի շարք 

եղանակներ: Այդ եղանակներից մեկով, առաջարկվում էր ռադիոլոկացիա՝ հիմնված 
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հաղորդված և ընդունված ինֆորմացիոն հաջորդականությունների հարաբերությամբ՝ 

ռադիոլոկացիոն պարամետրերի որոշման վրա[1]: Մեկ այլ եղանակով առաջարկվում էր 

որոշել ռադիոլոկացիոն պարամետրերը՝ OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանի 

մատրիցական ներկայացման միջոցով: Այդպիսի ներկայացումը թույլ էր տալիս 

տարանջատել ռադիոլոկացիոն պարամետրերի առանձին ազդեցություններն առանձին 

մատրիցներում և դրանց միջոցով որոշել այդ պարամետրերը[2]։ Սակայն, այդպիսի 

եղանակներով իրականացված ռադիոլոկացիան պահանջում է մեծածավալ 

հաշվողական ռեսուրսներ, և հետևաբար, կարող է բերել ծախսատարության կտրուկ 

աճի։ Այդ իսկ պատճառով էլ մեր իրականացված ուսումնասիրություններում շեշտը 

դրվել է OFDM մշակման այնպիսի եղանակների նախագծմանը, որոնց միջոցով 

իրականցվող ռադիոլոկացիոն պարամետրերի հաշվարկը կլինի ավելի քիչ ծախսատար՝ 

համեմատած մինչ այդ իրականացված մշակման եղանակների հետ` օգտագործելով 

ինֆորմացիոն բնույթի ազդանշան և պահպանելով երկու խնդիրների միաժամանակյա 

առկայության պայմանը։ 

 

Ատենախոսության նպատակը 

Ատենախոսության նպատակն է միաժամանակ և հեռահաղորդակցության մեջ, և 

ռադիոլոկացիայում կիրառելի OFDM բարդ ազդանշանների համաստեղության 

մշակման միջոցով՝ նախագծել ռադիոլոկացիոն պարամետրերի որոշման այնպիսի 

եղանակներ, որոնք կպահանջեն քիչ ծավալով հաշվողական ռեսուրսներ: Նշված 

նպատակին հասնելու համար ատենախոսության մեջ դրվել են հետևյալ խնդիրները՝ 

Ուսումնասիրել և նախագծել OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանների մշակման 

եղանակներ` հիմնված OFDM կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղության մշակման վրա։ 

OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանների մշակման եղանակներից օգտվելով՝ 

նախագծել այնպիսի ալգորիթմներ, որոնք թույլ կտան իրականացնել ռադիոլոկացիա և 

կպահանջեն փոքրածավալ հաշվողական ռեսուրսներ։ 
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Մշակված մեթոդներում կիրառել OFDM ինֆորմացիոն բնույթի ազդանշաններ, որը 

թույլ կտա լուծել միաժամանակ և ռադիոլոկացիոն և հեռահաղորդակցական բնույթի 

խնդիրներ։ 

Իրականացնել նախագծված ալգորթիմների համեմատումներ, 

արդյունավետության, ճշգրտության և աղմկակայունության գնահատումներ։ 

 

Գիտական նորույթը 

Ցույց է տրվել, որ OFDM համաստեղության վերլուծության միջոցով կարելի է 

որոշել նպատակակետի դիրքը և արագությունը: 

Առաջարկվել է OFDM ինֆորմացիոն-ռադիոլոկացիոն արձագանք-ազդանշանի 

համաստեղության ցրվածության միջին քառակուսային շեղման ժամանակային և 

հաճախականային տիրույթներում իրականացված գնահատման միջոցով 

համապատասխանաբար որոշել նպատակակետի դիրքը և արագությունը։ 

Առաջարկվել է OFDM ինֆորմացիոն սիմվոլների համաստեղության միջինացման 

եղանակ, որը թույլ է տալիս միաժամանակ որոշել թիրախի հեռավորությունը և 

արագությունը՝ մեկ OFDM սիմվոլի տևողությամբ: 

 

 Գործնական արժեքը 

Մշակված եղանակներով իրականացվող ռադիոլոկացիան պահանջում է 

փոքրածավալ հաշվարկային ռեսուրսներ և այդ պատճառով դրա իրագործումը դառնում 

է դյուրին և որ շատ կարևոր է՝ քիչ ծախսատար։ 

Մշակված եղանակները իրենց բնույթով համատեղելի են և հնարավորություն են 

տալիս ներդնել դրանք՝ արդեն մշակված ռադոիլոկացիոն կայանների ծրագրային 

ապահովման մեջ և իրականացնել ռադիոլոկացիա: 

Կիրառվող OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանը իր բնույթով ինֆորամցիոն է, 

հետևաբար ռադիոլոկացիոն պարամետրերի լուծմանը զուգընթաց հնարավոր է 

իրականացնել ինֆորմացիայի փոխանցում։ 
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Պաշտպանությանը ներկայացվող հիմնական դրույթները 

OFDM ռադիոլոկացիոն արձագանք-ազդանշանի համաստեղության  մշակումը 

թույլ է տալիս իրականացնել ռադիոլոկացիոն պարամետրերի որոշում: 

OFDM արձագանք-ազդանշանի համաստեղության ցրվածության միջին 

քառակուսային շեղման գնահատման միջոցով հնարավոր է իրականացնել  թիրախի և՛ 

դիրքի, և՛ շարժման արագության որոշում: 

OFDM արձագանք ազդանշանի համաստեղության վերլուծության միջոցով 

հնարավոր է հաշվարկել ռադիոլոկացիոն պարամետրերի շնորհիվ ազդանշանի 

ստացած փուլային փոփոխությունները, դրանց միջոցով էլ հաշվել ռադիոլոկացիոն 

պարամետրերը: 

OFDM արձագանք ազդանշանի ինֆորմացիոն բնույթի շնորհիվ ազդանշանի 

համաստեղության մշակման եղանակները թույլ են տալիս ռադիոլոկացիային զուգահեռ 

լուծել հեռահաղորդակցական խնդիրներ: 

 

Աշխատանքի ներկայացումը 

Ատենախոսության հիմնական արդյունքները բազմիցս քննարկվել են 

Ռադիոֆիզիկայի և էլեկտրոնիկայի ինստիտուտի Ազդանշանների մշակման ու ԳԲՀ 

սարքավորումների լաբորատորիաների սեմինարներում և ներկայացվել IRPhE’2012(16-

17 հոկտեմբերի, Երևան, Հայաստան), PIERS 2013 (12-15 օգոստոսի, Ստոկհոլմ, Շվեդիա), 

YSC 2013 (2-6 դեկտեմբերի, Խարկով, Ուկրաինա), միջազգային գիտաժողովներում: 

 

Տպագրություններ 

Ատենախոսության թեմայով տպագրվել է 5 աշխատանք, որոնցից 2 հոդված՝ 

միջազգային[3, 4]  և 1 հոդված՝ հայկական գիտական ամսագրերում[5], և 2 զեկույց՝ 

ներկայացված միջազգային գիտաժողովում[6, 7]։ 
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Ատենախոսության կառուցվածքը 

Ատենախոսությունը բաղկացած է ներածությունից, 3 գլուխներից, 

եզրակացությունից և 102 հղում պարունակող գրականության ցանկից: Աշխատանքի 

ընդհանուր ծավալը 104 էջ է և պարունակում է 57 նկար: 
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ԳԼՈՒԽ 1. ԲԱԶՄԱԿՐՈՂ ՀԱՂՈՐԴՈՒՄ ԵՎ ՌԱԴԻՈԼՈԿԱՑԻՈՆ 

ՀԱՄԱԿԱՐԳԵՐ 

1.1. OFDM-ը որպես բազմակրող հաղորդում  

1.1.1. Բազմակրող հաղորդման առավելությունը ռադիոլոկացիոն խնդիրներում 

Ռադիոլոկացիոն և հեռահաղորդակցական խնդիրներում շատ կարևոր է 

կապուղում կիրառվող ազդանշանի սպեկտրալ հատկությունների կառավարումը: Այդ 

տեսանկյունից մի շարք առավելություններ են իր մեջ պարունակում բազմակրող 

հաղորդման ռադիոլոկացիոն ազդանշաները: Եվ, քանի որ բազմակրող հաղորդման 

ժամանակ, ազդանշանի յուրաքանչյուր ենթակրող բաղադրիչի սեփական ամպլիտուդն 

ու սկզբնափուլը կարող են լինել լիովին անկախ մյուս ենթակրողների ամպլիտուդներից 

և սկզբնափուլերից, ապա, դա տալիս է ազդանշանի սպեկտրի ղեկավարման 

աննախադեպ հնարավորույթուն: Այնուամենայնիվ OFDM ազդանշանների կիրառման 

արդյունավետությունը կապված է հաշվարկային մեծ ռեսուրսների հետ։ Սակայն, այդ 

նույն ծավալի հաշվողական ռեսուրսների դեպքում, այն ակնհայտորեն առավելություն 

ունի այնպիսի լայնասպեկտր ազդանշանների նկատմամբ, ինչպիսք են կոդային 

բաժանումով բազմակի հասանելիության (CDMA - Code Division Multiple Access) և 

պատահական աղմկային ազդանշանները[8, 9]։ Ընդ որում, նշված ազդանշանները 

սպեկտրալ տեսանկյունից չեն տալիս այնպիսի ճկունություն, ինչպիսին տալիս են 

OFDM ազդանշանները։ 

Բազմակրող հաղորդման համակարգի մեկ այլ կարևորագույն հատկանիշներից է 

զգայունությունը դոպլերյան հաճախականության փոփոխությունների նկատմամբ։ 

OFDM բազմակրող համակարգը ապահովում է սպեկտրալ բաղադրիչների 

օրթոգոնալությունն ու անկախությունը, այն դեպքում, երբ նման ապահովումը 

բացակայում է ռադիոլոկացիոն խնդիրների համար կիրառվող այլ ազդանշաններում, 

ինչպիսին են, օրինակ՝ գծային մոդուլացված ռադիոլոկացիոն ազդանշանները[2]:  

Միակրող հաղորդման դեպքում դոպլերյան ազդեցության փոփոխությունը 

անհնար է միանշանակ չափել։  Այդ ոչ միանշանակությունը բնութագրվում է դոպլերյան 

անորոշության ֆունկցիայի միջոցով, որը համարվում է համակարգի կարևոր 
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բնութագրիչներից մեկը[10, 11]: Պարզվում է որ բազմակրող հաղորդման ժամանակ 

ամեն ենթակրողի վրա դոպլերյան հաճախականությունը նույն չափով է ազդում, և հենց 

ենթակրողների վրա ունեցած այդ ազդեցությունների համադրման շնորհիվ է հնարավոր 

դառնում լուծել դոպլերյան անորոշության ֆունկցիան։ Այնուամենայնիվ դոպլերյան 

հաճախականության չափման համար, անորոշության ֆունկցիայի լուծման համար, 

ազդանշանի ձևավորվման ժամանակ կան որոշակի սահմանափակումներ։ Այս 

հնարավորությունը նույնպես բացակայում է շատ այլ ազդանշաններում, որտեղ 

անհնար է իրականացնել սպեկտրալ բաղադրիչների ճկուն կառավարում։ OFDM 

մոդուլյացիայի նման ճկունությունը  հավելյալ հնարավորություն է տալիս  օգտագործել 

մի շարք մոտեցումներ, ուղղված ռադիոլոկացիոն համակարգի արդյունավետության 

բարելավմանը[12-14]: 

Այսիպիսով բազմակրող հաղորդումը իրականացվում է OFDM ազդանշանների 

միջոցով, որոնք ռադիոլոկացիոն տեսանկյունից, կիրառման լայն հնարավորություններ 

են տալիս։ Սակայն, այդ հնարավորություններին զուգահեռ շատ կարևոր է մշակել 

այնպիսի եղանակներ որոնք կպահանջեն փոքրածավալ հաշվարկային ռեսուրսներ։Հենց 

այդպիսի քիչ հաշվարկային ռեսուրսներ պահանջող OFDM ռադիոլոկացիոն 

եղանակների մշակմանն է նվիրված սույն ատենախոսությունը: 

1.1.2. OFDM ազդանշանի նկարագրումը 

Ընդհանուր առմամբ, OFDM ազդանշանը իրենից ներկայացնում է տարբեր 

սկզբնափուլերով ու ամպլիտուդներով հարմոնիկների գումար: Այն իրականանում է 

զտիչների բանկի միջոցով, միմյանց օրթոգոնալ, բազմաթիվ ենթակրողների ձևավորման 

արդյունքում[15]: Սակայն, պրակտիկ տեսանկյունից դրա իրականացումը գրեթե 

անհնար է և ոչ արդյունավետ, այդ իսկ պատճառով այդ ամենը փոխարինվել է արագ 

Ֆուրյե ձևափոխության(FFT - Fast Fourier Transform) ալգորիթմով[16, 17]:  

Ինչպես արդեն նշեցինք ձևավորված ենթակրողները պետք է լինեն օրթոգոնալ մեկը 

մյուսին: Այդ պայմանը բավարավում է, երբ OFDM սիմվոլի տևողությունը՝ 

   
 

  
 (1.1.1) 
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որտեղ   -ը երկու հարևան ենթակրողների միջև հեռավորությունն է: Այլ կերպ ասած, 

OFDM սիմվոլի տևողությունը պետք է լինի երկու ենթակրող հաճախականությունների 

միջև եղած հեռավորության հակադարձ մեծությունը: 

Ի տարբերություն հեռահաղորդակցական խնդիրների, որտեղ, որպես ազդանշան 

վերցվում է ազդանշանի ինֆորմացիոն տեսանկյունից ձևավորված OFDM սիմվոլներից 

բաղկացած OFDM բլոկը, ռադիոլոկացիոն խնդիրներում բավական է վերցնել մեկ OFDM 

սիմվոլ և հաղորդել դրա կրկնօրինակներից բաղկացած հաջորդականությունը, որն էլ 

տալիս է մեզ հնարավորթյուն, ստանալ ավելի հստակ տեղեկություն դոպլերյան 

ազդեցության վերաբերյալ: Ըստ այդմ OFDM ազդանշանի մաթեմատիկական տեսքը 

կարելի է ներկայացնել՝  

            ∑      {   }    {       }

   

   

 (1.1.2) 

տեսքով, որտեղ 

         {
                                 
      մնացած դեպքերում (1.1.3) 

   -ը և   -ը համապատասխանաբար  -րդ ենթակրողի ամպլիտուդն ու սկզբնափուլն 

են,  -ը OFDM ազդանշանի ենթակրողների թիվն է:  Հատկանշականն այն է, որ 

մոդուլյացիայի պարամետրերը կարող են տրվել յուրաքանչյուր ենթակրողի համար 

իրարից անկախ, որն էլ կապահովի սպեկտրալ ճկունությունը: 

1.1.3. OFDM իրականացումը FFT-ի միջոցով 

Ինչպես նշեցինք, OFDM սիմվոլի տևողության և ենթակրողների միջև 

հեռավորության մեջ առկա է ուղղակիորեն կապ: Այդ տևողության սահմանումը կարևոր 

է, քանի որ այն սահմանում է նաև տևողություն, որի ընթացքում ընդունիչը պետք է 

ընդունի և ընտրույթավորի OFDM սիմվոլը: 

OFDM մոդուլյացիան արտակարգ կերպով իրականացվում է հակադարձ արագ 

Ֆուրյե ձևափոխությամբ(IFFT – Inverse Fast Fourier Transform), իսկ դեմոդուլյացիան՝ 

FFT-ի միջոցով, ինչպես ցույց է տրված նկ. 1.1.1-ում: FFT երկարությունը որոշվում է 

ենթակրողների թվով, և այն պետք է բավարարի Նայքվիստի պայմանին: Ըստ այդմ 
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կարելի է ընտրել FFT երկարությունը՝    , որը կհանդիսանա Նայքվիստյան 

պայմանի բավարարման կրիտիկական դեպք: 

Դեմոդուլյացիայի հաջող իրականցման համար FFT-ի մուտքում պետք է լինեն IFFT 

գեներացված բոլոր ընտրույթները: Ըստ այդմ, FFT-ն պետք է ծածկի ողջ   տևողությամբ 

տիրույթը, որի ընթացքում առկա է ազդանշանը: Մի խոսքով, FFT պատուհանը պետք է 

հստակ համընկնի OFDM սիմվոլի հետ: 

OFDM ազդանշանի մոդուլյացիոն սիմվոլները կարելի է ներկայացնել՝ 

     ∑      {   }    {    
 

 
}

   

   

   {           } (1.1.4) 

                                 

  

Նկատենք, որ (1.1.2)-ի համեմատ (1.1.4)-ում ժամանակը փոխարինված է 

ընտրույթավորման պարբերությամբ՝ 

   
 

 
 

 

   
  (1.1.5) 

Դեմոդուլացված ազդանշանի համար կունենանք՝ 

     ∑        {     
 

 
}    {           }

   

   

 (1.1.6) 

(1.1.4)-ը տեղադրելով (1.1.6)-ում տեսնում ենք ենթակրողների օրթոգոնալության 

պայմանը 

 

Նկ. 1.1.1 OFDM-ի ձևավորման ընդհանուր սխեման: 
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Նկ. 1.1.2. OFDM-ի միմյանց վերադրված, մեկը մյուսին օրթոգոնալ ենթակրող 

սպեկտրալ բաղադրիչները: 

 

     ∑ ∑      {   }

   

   

   {         
 

 
}

   

   

 (1.1.7) 

Պատկերը պրակտիկայի տեսանկյունից շատ պարզ և հասկանալի թվում, և կարելի 

է ենթադրել, որ կաշխատի առանց որևէ խնդրի, քանի որ հաղորդման ցանկացած բլոկի 

հակադարձ աշխատանքով բլոկը առկա է ընդունման հատվածում, հետևաբար ամբողջ 

տվյալները պետք է հիանալի կերպով վերականգնվեն, իհարկե եթե ամեն բլոկն 

աշխատի անթերի: Անթերիության մասին խոսելիս առաջին հերիթն պետք է շեշտը դնել 

օրթոգոնալության ապահովման վրա: 

Ինչպես երևում է նկ. 1.1.2-ում, OFDM ազդանշանի սպեկտրը իրենից 

ներկայացնում է sinc-երի համադրում, և ամեն sinc-ը իրենից ներկայացնում է առանձին 

ենթակրողի սպեկտրալ բաղադրիչը[18]: Արդյունքում այս ֆունկցիաների պարուրիչն էլ 

արտահայտում է ազդանշանի սպեկտրը և հենց առանձին ենթակրող բաղադրիչների 

կառավարմամբ էլ կարողանում ենք կառավարել OFDM ազդանշանի սպեկտրը՝ մեր 

պահանջների համաձայն: 
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1.1.4. OFDM պաշտպանիչ ինտերվալ 

 Մինչ այժմ մենք ենթադրում էինք, որ հաղորդիչի և ընդունիչի միջև գործում է 

բացարձակ համաձայնեցում: Քանի որ հաղորդած ազդանշանը ընդունիչին հասնում է 

տարբեր ճանապարհներով, արդյունքում ստացվում է անհամաձայնեցված ազդանշան, 

որը ձևավորվել է նույն ազդանշանի տարբեր հապաղումներով՝ մեկը մյուսի հետ 

վերադրումից[19]: Արդյունքում օրիգինալ OFDM ազդանշանի հիմնական իմպուլսը և 

դրա հապաղված տարբերակը այլևս օրթոգոնալ չեն լինի: 

Ազդեցությունն ավելի լավ պատկերացնելու համար դիտարկենք պարզագույն 

հաղորդիչ-թիրախ-ընդունիչ ազդանշանի դեպքը: Ընդունիչում, ազդանշանը կլինի 

ուղղակիորեն ազդանշանի և թիրախից անդրադարձած բաղադրիչների գումարը. 

                 ∑      {   }    {       }

   

   

 (1.1.8) 

                      {        } ] 
 

Արդյունքում տարբեր ժամանակային ինտերվալների համար ազդանշանի համար 

կունենանք տարբեր արտահայտություններ՝ 

     

{
 
 
 
 

 
 
 
 ∑      {   }    {       }

   

   

                                                                       

∑      {   }    {       }

   

   

       {        }                            

∑      {   }    {       }

   

   

    {        }                                

 (1.1.9) 

 

(1.1.9)-ից ակնհայտ երևում է, որ   տևողության մեջ անհնար է պահպանել 

ենթակրողների միջև օրթոգոնալությունը, և ըստ այդմ, OFDM ազդանշանի 

մոդուլյացիայի պարամետրերում անհրաժեշտ են փոփոխություններ սիմվոլի   

տևողության սահմանման մեջ: Այլ կերպ ասած        -ի համար գրած (1.1.3) պայմանը 

պետք է փոխարինվի հետևյալով.  

         {
                               
      մնացած դեպքերում  (1.1.10) 
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Արդյունքում ամեն OFDM սիմվոլի վերջից ավելացնում ենք նույն սիմվոլի սկզբից 

վերցրած   տևողությամբ հատված: Այն կոչվում է ցիկլիկ նախածանց կամ պաշտպանիչ 

ինտերվալ[20]:  

Ռադիոլոկացիոն խնդիրների տեսանկյունից շատ կարևոր է ընտրված ցիկլիկ 

նախածանցի երկարությունը[21]: Այն ուղղակիորեն կապված է բազմաճառագայթային 

անդրադարձման արդյունքում առաջացած ժամանակային հապաղման հետ: Թիրախից 

անդրադարձած, ազդանշանի հենց այդ ժամանակային հապաղման միջոցով ենք 

որոշում դրա հեռավորությունը ռադիոլոկացիոն կայանից, և ըստ այդմ հենց 

պաշտպանիչ ինտերվալի ընտրությամբ ենք որոշում մեր ռադիոլոկացիոն համակագի 

գործողության տիրույթը:  

1.1.5. OFDM համակարգերում ազդանշանի աղավաղման գործոնները 

Կախված ռադիոլոկացիոն համակարգի ընտրությունից, մեր առաջ տարատեսակ 

գործոններ են առաջ գալիս, որոնք նպաստում են համակարգում կիրառվող ազդանշանի 

աղավաղմանը: Բիստատիկ ռադիոլոկացիոն համակարգերի դեպքում լուրջ խնդիր է 

ներկայացնում համակարգի ժամանակային և հաճախականային համաձայնեցումը [22, 

23]: Դա պայմանավորված է նրանով, որ հաղորդիչն ու ընդունիչը գտնվում են իրարից 

առանձին-առանձին և որոշակի հեռավորության վրա: Համձայնեցման տեսանկյունից 

խնդիրն ավելի դյուրին է, երբ գործ ունենք մոնոստատիկ ռադիոլոկացիոն 

համակարգերի հետ[24, 25]: Այնուամենայնիվ, մոնոստատիկ համակարգերում առկա է 

փուլային աղմուկ, որով է նաև պայմանավորված ռադիոլոկացիոն կայանի թիրախային 

արագության որոշման նվազագույն արժեքը: Իրոք, համակարգում առկա փուլային 

աղմուկների հզորությունը պետք է այնքան փոքր լինի, որպեսզի անհամեմատելի լինի 

դանդաղ շարժվող թիրախների առաջացրած դոպլերյան հաճախականային շեղման 

հզորության հետ: 

OFDM ազդանշանի սպեկտրալ բաղադրիչների կառավարումը կարող է բերել 

պիկային և միջին հզորության հարաբերության(PAPR - Peak to Average Powr Ratio) 

հնարավոր աճին: OFDM ազդանշանի PAPR-ը ներկայացվում է՝ 
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     |     |

  
 

 
∫ |     | 

 

   
  

 (1.1.11) 

որտեղ՝ 

             {     } (1.1.12) 

OFDM լայնաշերտ ազդանշանն է՝ մոդուլացված    կրող հաճախականությամբ: 

Հնարավոր բարձր     -ը համարվում է բազմակրող հաղորդման հիմնական 

թերություններից մեկը, որի լուծումը, սակայն, ավելի հեշտ է ռադիոլոկացիոն, քան 

հեռահաղորդակցական խնդիրներում[26-28]: Իրոք, հեռահաղորդակցական 

խնդիրներում ձևավորված ազդանշանի բաղկացությունը մեզ համար անհայտ է և ոչ 

կառավարելի, իսկ ռադիոլոկացիոն համակարգում, մենք ենք որոշում ինչպիսի 

ազդանշան ձևավորել, և ըստ այդմ ավելի ճկուն կերպով կարող ենք խուսափել PAPR-ից: 

Լուծումներից մեկով ազդանշանի սպեկտրալ ձևափոխման արդյունքում բազմակրող 

ազդանշանը բերվում է հաճախականամոդուլացված տեսքի, որն էլ իր հերթին բերում է 

ցածր     -ի[29]: Սակայն, բազմակրող հաղորդման առանձին ենթակրողների 

մոդուլյացիաների կապակցումը բերում է ազդանշանի ազատության աստիճանի 

սահմանափակման: 

Մեծ թվով հրապարակումներ են նվիրված OFDM ազդանշանի ֆլյուկտուացիոն 

սպկետրի խնդրին[30-33]: Կանալի պարամետրերի հստակ նշանակումը կօգնի լուծել 

նմանատիպ մի շարք խնդիրներ[34]: Նորանոր մեթոդներ են մշակվում խուսափելու 

բարձր պիկային հզորություններից, ինչպիսին է OFDM կորի ձևավորումը մեկ կրողի 

փուլի վրա[35], և IFFT բլոկից առաջ թվային Ֆուրյե ձևափոխության ցրող մատրիցի 

տեղադրումը, որը դարձնում OFDM  ազդնաշանը միակրող ազդանշան[36, 37]:  

1.2. OFDM-ը որպես ռադիոլոկացիոն ազդանշան 

1.2.1. OFDM ձևավորված ռադիոլոկացիոն ազդանշանը 

Ռադիոլոկացիոն պրոցեսը, ընդհանուր առմամբ, իրենից ներկայացնում է 

թիրախից անդրադարձած արձագանք-ազդանշանից՝ թիրախի մասին տվյալ խնդրի 

համար անհրաժեշտ տվյալների ստացումը։ Այդ տվյալներից ամենաֆունդամենտալն են 

համարվում թիրախի հեռավորությունը և շարժման արագությունը։ Պարզվում է, որ 
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հաղորդված և թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանների մատրիցական 

ներկայացումների համամեատությունը լավ հնարավորություն է տալիս արտազատել 

թիրախի վերաբերյալ մեզ անհրաժեշտ ինֆորմացիան։ Իրոք, մատրիցական 

ներկայացումը ավելի ակնառու է դարձնում այն փոփոխությունները որոնց ենթարկվել է 

անդրադարձված ազդանշանը, դոպլերյան հաճախականության և ժամանակային 

հապաղման ազդեցությունների շնորհիվ։ 

(1.1.2)-ում նկարագրած OFDM ազդանշանի կրող հաճախականությամբ 

մոդուլացված տարբերակը կունենա հետևյալ տեսքը․ 

            ∑      {   }    {            }

   

   

 (1.2.1) 

Նշենք, որ ռադիոլոկացին պարամետրերից ձևափոխված կոմպլեքս արձագանք- 

ազդանշանում առաջանում է հավելյալ ամպլիտուդային և փուլային բաղադրիչ։ Այս 

ամպլիտուդներն ու փուլերը կարող են լինել տարբեր՝ կախված թիրախի 

պարամետրերից, և ըստ այդմ հնարավոր է դրանց շնորհիվ մոդելավորել և կառուցել 

բազմաթիրախային հայտնաբերման ալգորիթմներ[38-40]։ Այդպիսի բազմակի 

թիրախներից անդրադարձումները կարող էն տարբեր ձևերով խանգարել մեկը մյուսին, 

կախված ազդանշանի հաճախականությունից և առանձին թիրախների փուլային 

հապաղումներից։ 

1.2.2. Թիրախից անդրադարձած OFDM լայնաշերտ ազդանշանը 

Ինչպես արդեն նշել էինք, շարժվող թիրախի արագությունից և դիրքից կախված 

արձագանք-ազդանշանը իր մեջ կրում է փոփոխություններ։ Արագությամբ 

պայմանավորված ազդանշանի աղավաղումը հայտնի է, որպես Դոպլերի էֆեկտ կամ 

դոպլերյան հաճախականային շեղում։ Այնուամենայնիվ, դոպլերյան շեղումը 

իրականում Դոպլերի էֆեկտի մոտարկումն է, որը բերում է ազդանշանի 

վերամասշտաբավորման։ Իսկ մոտարկման չափն արդեն պայմանավորված է մաքսիմալ 

արագության որոշման պայմանից։  

Այսպիսով,   արագությամբ և   հեռավորության վրա գտնվող թիրախից 

անդրադարձած ազդանշանը կլինի՝ 
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               ∑      {   }    {                 }

   

   

 (1.2.2) 

 

որտեղ    2r/c, և մասշտաբավորման գործակիցը՝ 

  
   

   
 (1.2.3) 

(1.2.3)-ը կարելի է ներկայացնել Թեյլորի շարքի տեսքով և ենթադրելով որ    , 

այն կունենա հետևյալ տեսքը․ 

    
  

 
 (1.2.4) 

Տեղադրելով (1.2.4)-ը (1.2.2)-ի մեջ և խմբավորելով կոմպլեքս էքսպոնենտները՝ ըստ 

հաճախականությունների կստանանք 

         ( (  
  

 
)   ) ∑      {   }    {       (  

  

 
)}

   

   

 

    {      (  
  

 
)}     {       

  

 
}     {      

  

 
} 

(1.2.5) 

Ցածր հաճակախականային մոդուլյացիայի արդյունքում ստացվում է կոմպլեքս 

նեղշերտ ազդանշանը, որը կլինի՝ 

         ( (  
  

 
)   ) ∑      {   }    {       (  

  

 
)}

   

   

 

    {       
  

 
}     {       

  

 
}     {      

  

 
} 

(1.2.6) 

Այնուամենայնիվ,    -ից բխած (1.2.3)-ի մոտարկումը մասշտաբավորման 

գործակցում չի բերում արագության բաղադրիչի վերացման։ (1.2.6)-ում 

մասշտաբավորման գործակիցը բազմապատկելով    -ով և    -ով, հնարավոր է 

ստացվեն շատ մեծ արժեքներ, և այդ դեպքում էքսպոնենցիալ բաղադրիչներում 

մասշտաբավորման գործակիցը կարող է լինել բավականին ազդեցիկ։ Այդուհանդերձ 

նման բաղադրիչների ճնշման խնդիրը առկա է հիմնականում այն դեպքերում, երբ առկա 

են, թե ամբողջովին, թե մասնակի ռադիոլոկացիայի հետ համադրված 

հեռահաղորդակցական խնդիրներ: 

Ստացված ազդանշանը թվային ներկայացնելու համար (1.2.6)-ում  -ի փոխարեն 

պարզապես պետք է տեղադրվի՝ 
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 (1.2.7) 

որտեղ,  -ը ընտրույթի թիվն է,  -ը բոլոր ենթակրողների և 

ընտրույթների(կիրտիկական ընտրույթավորման դեպքում) թիվը,  -ն OFDM սիմվոլի 

ողջ տևողությունն է և   -ը հարևան ենթակրող հաճախականությունների 

տարբերությունը։ 

Արդյունքում, թվայնացված ազդանշանը կլինի՝ 
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)   ) ∑      {   }    {      

 

   
(  

  

 
)}

   

   

 

    {      
 

   

  

 
}     {       
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(1.2.8) 

Ստացված արտահայտության մեջ ստանում ենք բաղադրիչներ, որոնցից ամեն 

մեկը իր մեջ պարունակում է դիրքի կամ արագության՝ ազդանշանի վրա ունեցած 

ազդեցություններից որևիցե մեկը, բայց ոչ երկուսը միասին։ Նման տեսքի բարդ 

արձագանք-ազդանշանները թվային մշակման համար ավելի հարմարավետ դարձնելու 

համար ազդանշանը պետք է բերել մատրիցական տեսքի։ 

1.2.4. OFDM ռադիոլոկացիոն համակարգի սահմանային հեռավորությունը 

Որպեսզի ապահովենք ենթակրողների միջև օրթոգոնալությունը և խուսափեինք 

երկու հարևան OFDM սիմվոների ինտերֆերենցիայից, ապա ժամանակային տիրույթը,  

որի ընթացքում ընդունիչը ակտիվ է պետք է համապատասխանի այն ժամանակին, որը 

անհրաժեշտ է հապաղված OFDM ազդանշանի և դրա ցիկլիկ նախածանցի ընդունման 

համար[41, 42]։ Այլ կերպ ասած, տարբեր թիրախներից տարբեր հապաղումներով 

ընդունիչ հասած արձագանք-ազդանշանները չպետք է իրենց մեջ ներառեն իրենց 

նախորդող կամ հաջորդող սիմվոլից որևէ հատված։ Արդյունքում հաղորդված 

ազդանշանը իր մեջ ամեն սիմվոլի օգտակար տևողությունից բացի ներառում է ցիկլիկ 

նախածանցի տևողություն, իսկ ահա ակտիվ ընդունումը տեղի է ունենում սիմվոլի 

օգտակար տևողության պարբերությամբ, ինչպես ցույց է տրված նկ. 1.2.1-ում[2]։ 

Հաջորդական սիմվոլները միմյանցից առանձնացված պահելու համար, 

պաշտպանիչ ինտերվալի համար պետք է բավարարվի հետևյալ պայմանը․ 

   
     

 
 (1.2.9) 
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Նկ. 1.2.1. OFDM ազդանշանի հաղորդման և ընդունման ժամանակային կապը: 

 

 

որտեղ   -ն ցիկլիկ նախածանցի տևողությունն է։ Այս պայմանը ապահովում է, որ 

ամենահեռու թիրախից անդրադաձած արձագանք-ազդանշանը կընդունվի առանց 

ներսիմվոլային ինտերֆերենցիայի։ Այդուհանդերձ, այս պայմանի խախտումը 

անմիջապես չի բերի ռադիոլոկացիոն համակարգի խանգարման, այլ դրա խախտման 

աճին զուգընթաց կխափանվի ռադիոլոկացիոն համակարգի արագագործությունը։ Նաև, 

պայմանի խախտման դեպքում, դիրքի որոշման որոշ եղանակներ կբերեն 

անորոշության խնդրին։ 

1.2.5. Ընդունված ազդանշանի մատրիցական ներկայացումը  

Ինչպես արդեն նշել էինք, ընդունված արձագանք-ազդանշանի մատրիցական 

ներկայացումը լայն հնարավորություններ է ընձեռում, թիրախի պարամետրերի 

ստացման ճանապարհին։ Մատրիցական ներկայացված ազդանշանի դեպքում 

հնարավոր է դառնում ստանալ այնպիսի արտահայտություններ, որտեղ ակներև են 

առանձին ենթակրողների ամպլիտուդներն ու փուլերը։ 

Ընդունված արձագանք-ազդանշանը ներկայացնենք   սյունյակ վեկտորի տեսքով, 

որի յուրաքանչյուր էլեմենտ համապատասխանում է մի դիսկրետ ընտրույթի։  -ը այս 

դեպքում կհամապատասխանի տողերի թվին։ Արդյունքում    վեկտորի յուրաքանչյուր 

էլեմենտի համար (1.2.8)-ի աջ մասի գումարի գործողությունը կարելի է փոխարինել 

որպես վեկտորական արտադրյալ և գրել հետևյալ ձևով․ 
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                (1.2.10) 

որտեղ  -ը համապատասխանում է Համմարդի բազմապատկման գործողությանը, 

որն իրենից ներկայացնում է միևնույն չափանի երկու վեկտորների կամ մատրիցների 

բազմապատկում:     -ի բաղկացուցիչ մատրիցները հետևալներն են՝ 

      {      
  

 
} (1.2.11) 

      {      
  

 

 

   
} (1.2.12) 

   [                 ] (1.2.13) 

       {   (  
  

 
)

 

 
} (1.2.14) 

                 (1.2.15) 

       {      
  

 
} (1.2.16) 

         {   }      {   }          {     }  
(1.2.17) 

Որպեսզի     -ը համախմբենք   վեկտոր սյունյակում, անհրաժեշտ է   -երից 

ձևավորել   մատրից, որի տողերը կլինեն     վեկտոր տողերը:  -ի յուրաքանչյուր տող 

ունի իր առանձին   -ը, որոնք կարելի է համախմբելով ձևավորել   անկյունագծային 

մատրիցը: Արդյունքում արձագանք-ազդանշանի համար կունենաք՝ 

           (1.2.18) 

որտեղ   սյունակ-վեկտորը է, և պարունակում է իր մեջ ընդունված ազդանշանի 

ընտրույթները, իսկ   անկյունագծային և   մատրիցները կլինեն՝ 

      {              } (1.2.19) 

  

[
 
 
 
 

       
         

 
 
 

  

 
      

  

 
       

 
 
 

       

 

       ]
 
 
 
 

 (1.2.20) 

(1.2.18)-ում թիրախի ազդեցությունները տեղակայված են առանձին բաղադրիչների 

մեջ: Թիրախի պարամետրերը տեղակայված են   անկյունագծային մատրիցում,   
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վեկտորում և   սկալյար բաղադրիչում: Իսկ թիրախի արագության մասին 

ինֆորմացիան տեղակայված է   մատրիցում և այն պարզեցնելու համար ներմուծվում է 

նեղշերտության պայմանը: (1.2.18)-ի միակ մատրիցը, որը իր մեջ ներառում է 

մասշտաբավորման գործակիցը, դա հենց   է, որը իրենից ներկայացնում է IFFT 

մատրից, որի գործակիցները սեղմվել են Դոպլերի էֆեկտի արդյունքում: 

Նեղշերտության պայմանից է նաև բխում հնարավոր դոպլերյան արագությունների 

չափումը։ Ըստ այդ պայմանի, OFDM սիմվոլի սեղմումը պետք է ավելի փոքր լինի քան 

կրիտիկական ընտրույթավորման պարբերությունը, և հաշվի առնելով Նայքվիստի 

ընտրույթավորման թեորեմը, նեղշերտության պայմանը կլինի․ 

 
  

 
 

 

   
 (1.2.21) 

հաշվի առնելով OFDM սիմվոլի տևողության և հարևան ենթակրողների միջև 

տարբերության (1.1.1) առնչությունը, (1.2.21)-ը կարող ենք գրել՝ 

  

 
 

 

 
 (1.2.22) 

Արդյունքում ստանում ենք թիրախի արագության և ենթակրողների միջև կապ 

հաստատող առնչությունը։ Հատկանշական է, որ ստացված արտահայտության մեջ 

թիրախի արագության սահմանափակումը այլևս կախված չէ հարևան ենթակրողների 

միջև հեռավորությունից։  

Ստացված մատրիցական ներկայացումը թույլ է տալիս որոշել ռադիոլոկացիոն 

պարամետրերը, ընդ որում, խուսափելով նախկինում դրված որոշ 

սահմանափակումներից։ Սակայն դրա իրագործումը պահանջում է բանավականաչափ 

մեծ հաշվողական ռեսուրսներ, հաշվի առնելով բազմապատկվող հսկայական չափերի 

հասնող մատրիցները։ 

Նման պահնաջվելիք ռեսուրսներից անհրաժեշտությունից խուսափելու համար 

պետք է ուսումնասիրել OFDM արձագանք-ազդանշանների այնպիսի ներկայացումներ, 

որոնցից հնարավոր կլինի որոշել ռադիոլոկացիոն պարամետրերը՝ օգտագործելով 

համեմատաբար քիչ հաշվողական ռեսուրսներ։ Այստեղ արդեն կախված խնդրից ու 

ունեցած հնարավորություններից ընտրություն է արվում արագագործության ու քիչ 

սահմանափակության միջև։ 
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1.3. OFDM ռադիոլոկացիոն համակարգերի մշակման տարբեր եղանակների 

նկարագրությունը 

1.3.1. OFDM-ի միջոցով, թիրախի դիրքի որոշման «նոր» ալգորիթմի 

նկարագրությունը 

OFDM տեխնոլոգիայի առավելություններին համընթաց ռադիոլոկացիոն  

խնդիրներ լուծելիս, հանդիպում ենք դրա մի շարք թերությունների։ Քանի որ OFDM 

ազդանշանների ինքնակոռելացիոն հատկությունները իդեալական չեն, ապա դասական 

կոռելացիայի տեսանկյունից իրականացրած ռադիոլոկացիոն մշակման մեջ ի հայտ 

եկած կողային թերթիկները վնասում են դիրքի որոշման ճշգրտությանը։ 

Այդ տեսանկյունից մշակվել է նոր մոտեցում, ըստ որի, ռադիոլոկացիոն պրոցեսը 

իր մեջ այլևս չի ներառում նեղշերտ ազդնաշանի կոռելացիոն մշակում, այլ 

ուղղակիորեն իրականացնում է ռադիոլոկացիան՝ հիմնվելով OFDM մոդուլյացիոն 

սիմվոլների վրա։ Նշված մեթոդը թույլ է տալիս ռադիոլոկացիայից բացի հաղորդված 

ազդանշանում տեղադրել ինֆորմացիա, այսինքն խնդիրը վերածվում է 

ռադիոլոկացիոն-հեռահաղորդակցական համակցված խնդրի։ Ենթադրենք, հաղորդված 

OFDM ազդանշանի ժամանակային ներկայացումը ունի հետևյալ տեսքը․ 

     ∑                               

   

   

 

 

(1.3.1) 

Այստեղ     -ը ինֆորմացիա պարունակող բաղադրիչն է։ Հենց այդ բաղադրիչի և 

ընդունված ազդանշանի՝      -ի հետ համեմատության միջոցով ռադիոլոկացիոն 

պարամետրերի որոշումն է ներկայացված այս մոտեցման մեջ։ Նման տարբերակով 

թիրախի դիրքի որոշման մեկ այլ ալգորիթմ կա մշակված: Ըստ այդ մոդելի, ընդունված 

     ժամանակային ազդանշանը պարզապես կոռելացնում էր       հաղորդված 

ժամանակային ազդանշանի հետ՝ 

       ∫              (1.3.2) 

որտեղ  -ն ընդունված ազդանշանի ժամանակային հապաղումն էր։ Սակայն, 

ինչպես արդեն նշել էինք, նման մոտեցումը ունի թերություններ։ Դրանցից առաջինը 
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ժամանակային տիրույթում ազդանշանի ինքնակոռելացիոն ֆունկցիայի ոչ 

իդեալականությունն է, որը դիրքի որոշման պրոցեսում բերում է կողային թերթիկների 

առաջացման։ Երկրորդ թերությունը հեռահաղորդակցության տեսանկյունից է, ըստ որի, 

կոռելացիոն հատկանիշները կախված են հաղորդվող {    } հաջորդականությունից և 

հետևաբար այն բացառում է համակարգի արդյունավետության ապահովությունը, երբ 

հաղորդվում է պատահական բնույթի ինֆորմացիա։ 

Ներկայացված «նոր» մոտեցմամբ, ընդունված մոդուլյացիոն սիմվոլները վերցվում 

են, մինչև կանալի էկվալայզինգի և դեկոդավորման փուլեր անցնելը։ Այդ ժամանակ 

ազդանշանի աղավաղումը պարունակվում է ուղղակիորեն {     }-ի մեջ։ Արդյունքում 

ստացված աղավաղումները իրենցից կներկայացնեն ընդունված և հաղորդած 

մոդուլյացիոն սիմվոլների հարաբերությունը․ 

        
     

    
 (1.3.3) 

Ընտրույթավորված կանալի իմպուլսային բնութագիրը, որը հենց հանդիսանում է 

թիրախի դիրքը կստացվի (1.3.3)-ի IFFT-ից. 

          {       }  
 

 
∑        

   

   

   ( 
  

 
  )                  (1.3.4) 

Այնուամենայնիվ, ռադիոլոկացիոն համակարգի գործողության տիրույթը 

ստացվում է (1.3.4)-ի ժամանակային անընդհատ ներկայացումից․ 

      ∑           ( 
  

 
  )

   

   

 (1.3.5) 

Այս մոտեցմամբ դասական կոռելացիայի բոլոր նշված թերությունները շրջանցվում 

են, թողնելով միայն Ֆուրյե ձևափոխությունից մնացած կողային թերթիկները, որոնք մեծ 

ազդեցություն չեն ունենում ընդհանուր պատկերի վրա(Նկ. 1.3.1)[43]։ Բացի այդ, 

դրանցից հեշտորեն կարելի է ազատվել օգտագործելով պատուհանային մեխանիզմներ, 

ինչպես դա արվում է գծային հաճախային մոդուլացմամբ անընդհատ գործողության 

ռադիոլոկացին համակարգերում[7, 44-46]։  

Ներկայացված ալգորիթմի թերություններից է հանդիսանում ռադիոլոկացիոն 

համակարգի լուծողականության պարբերականությունը, որը կարող է առաջ բերել 
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Նկ. 1.3.1. Դասական կոռելացիոն մեթոդի (ա), ներկայացված «նոր» մոտեցման(բ) 

տիրույթի նորմավորված պատկերների համեմատությունը։ 

 

 

մի շարք անորոշություններ՝ կախված երկու, հարևան ենթակրողների տարբերության 

ընտրությունից։ 

1.3.2. Դոպլերի շեղման գնահատումը համակցված ռադիոլոկացիոն-

հեռահաղորդակցական համակարգի միջոցով 

Ներկայացված մեթոդը թույլ է տալիս անդրադարձած OFDM ազդանշանից 

հաշվարկել մի քանի թիախների արագությունները՝ առանց որևէ կոդավորման 

տեխնիկայի կիրառման։ Այն հնարավոր է կիրառել նախորդ ներկայացված մեթոդի հետ 

միասին։ Նախկինում, առանց կոդավորման կիրառման, արդեն մշակվել էին Դոպլերի 

հապաղման հաշվարկման մեթոդներ[47, 48], որոնք կրկին հիմնված էին դասական 

կոռելացիոն մոտեցումների վրա, պահանջում էին հսկայական հաշվարկման 

ռեսուրսներ և ունեին դոպլերյան մեծ անորոշություններ։ 

Այս մեթոդում, ինչպես և նախորդում, մշակումը կատարվում է անմիջապես 

ընդունված և հաղորդված OFDM մոդուլյացիոն սիմվոլների հետ։ OFDM ազդանշանի 

ժամանակային տեսքը կլինի․ 

     ∑ ∑                   

   

   

   

   

                (1.3.6) 

որտեղ  -ը ենթակրողների թիվն է,  -ը հաջորդական սիմվոլների թիվը։ Եթե 

վերցնենք ընդունված      ազդանշանը մինչև էկվալայզինգը և դեկոդավորումը, ապա 
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Նկ. 1.3.2. Ներկայացված ալգորիթմով երկու թիրախների(շարժվող և անշարժ) 

արագության և դիրքերի չափման արդյունքները։ 

այն իր մեջ կպարունակի դոպլերյան հապաղումը, ընդ որում, այն տեղակայված կլինի 

հենց կոմպլեքս մդուլյացիոն սիմվոլների {      }-ի մեջ։ 

     ∑ ∑                   

   

   

   

   

        (1.3.7) 

որտեղ՝ 

                  (      
  

 
)             (1.3.8) 

Ընդունված և հաղորդված կոմպլեքս մոդուլյացիոն սիվոլների հարաբերությունը 

այս դեպքում կլինի՝ 

          
       

      
 (1.3.9) 

Այստեղ, քանի որ դոպլերյան շեղման ազդեցությունը բոլոր ենթակրողների վրա 

բերել է միևնույն         փուլային շեղմանը, ապա,          -ը անկախ կլինի  -ից, և 

արդյունքում կստացվի՝ 

                    ,                           (1.3.10) 

Կատարելով Թվային Ֆուրյե ձևափոխություն կարելի է արդեն որոշել դոպլերյան 

հապաղումը․ 

         {       }  
 

 
∑        

   

   

   ( 
  

 
  )                  (1.3.11) 
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Այս մոտեցումը ևս խուսափում է կոռելացիոն մոտեցման ժամանակ առաջացող 

կողային թերիթիկներից, ունենալով միայն Ֆուրյե մշակման արդյունքում ձևավորված 

կողային թերթիկներ(Նկ. 1.3.2) [1]։ Դրանք էլ կարող են ճնշվել Հեմմինգի պատուհանների 

միջոցով[49-51]։ Հարկ է նշել, սակայն, որ այս մոտեցմամբ հնարավոր չէ իրականացնել 

բազմաթիրախային ռադիոլոկացիա։ Ալգորիթմը թուլ է տալիս ստանալ 

հեռավորությունների և արագությունների արժեքներ, սակայն, թե որ հեռավորությանը 

որ արագությունն է համապատասխանում տվյալ ալգորիթմի շրջանակներում մնում է 

անորոշ։ 

1.3.3. Արագության և հեռավորության ճշգրիտ գնահատման OFDM մոդելը և  

համակարգում առկա գաուսյան աղմուկների նվազագույն շեմը 

Հետևյալ քննարկումը, ի տարբերություն նախորդների իր մեջ ներառում է ադիտիվ 

սպիտակ գաուսյան աղմուկներ: Ենթադրվում է, որ յուրաքանչյուր OFDM բլոկ, իր մեջ 

պարունակում է   հատ ենթակրողներ և   հատ OFDM սիմվոլներ: OFDM 

մոդլույացիայի ժամանակ սահմանվել են հետևյալ պայմանները: Նախ պաշտպանիչ 

ինտերվալի համար դրվել է պայման, ըստ որի, այն ավելի մեծ է քան անդրադարձված 

ազդանշանի դեպի ամենահեռու նշանակետ հասնելու և հետ անդրադառնալու 

ժամանակը: Հարևան ենթակրողների հաճախականային տարբերության՝   -ի համար, 

որ այն ամենաքիչը մեկ կարգով ավելի բարձր է քան ամենամեծ դոպլերյան շեղումը: 

Ազդանշանի կրող հաճախականությունը մի քանի կարգ ավելի բարձր է քան ամբողջ 

թողարկման շերտը, որի արդյունքում դոպլերյան շեղումը համարվում է հաստատուն 

թողարկման ամբողջ շերտում: Եվ նշանակետի արագությունը բավարար չափով փոքր է 

վերցվում, որպեսզի այն հնարավոր լինի համարել հաստատուն չափման ընթացքում: 

Ի տարբերություն OFDM ազդանշանի կադրի պատկերման շատ ձևերի այն 

նկարագրում ենք, որպես     մատրից՝ 

 

    (

                       
           

   
              

) (1.3.12) 
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Ինչպես արդեն նշեցինք, ի տարբերություն նախկինում քննարկված դեպքերի, այս 

անգամ մատրիցի ամեն տողին համապատասխանում է մեկ ենթակրողի տվյալ, այն 

դեպքում, երբ ամեն սյունին համապատասխանում է մեկ OFDM սիմվոլի տվյալ:    -ի 

համար դրված է ամբողջությամբ չկոռելացվածության պայման: 

Քանի որ սա OFDM համակարգ է, ապա     -ն ձևավորվել է հետևյա կերպ.    -ի 

յուրաքանչյուր սյուն ձևափոխվել է  -ից մեծ կամ հավասար երկարությամբ արագ 

Ֆուրյե ձևափոխությամբ, որի արդյունքին ավելացվել է ցիկլիկ նախածանցը:  

Ակտիվ ընդուման ընթացքում, եթե գոնե մի անդրադարձնող նշանակետ 

հայտնվում է ռադիոլոկացիոն տիրույթում, ապա ժամանակային և հաճախականային 

շեղված ազդանշանը ընդունվում է: Ընդունված ազդանշանի ժամանակային ֆունկցիան, 

գաուսյան աղումկներով հանդերձ կլինի՝ 

     ∑                        

   

   

        (1.3.13) 

որտեղ  -ը ռադիոլոկացիոն տիրույթում գտնվող նշանակետների թիվն է:    

|  |   ̃ -ը  -րդ նշանակետի կոմպլեքս մարման գործակիցն է: Ընդանուր կորուստնեի 

բացակայության համար, ընդունում ենք, որ |  |   :       -ը    դիսպերսիայով 

գաուսյան սպիտակ աղմուկ է: 

Դոպլերյան շեղմումը և ժամակային հապաղումը (1.3.12) մատրիցում իրենցից 

ներկայացնում են, որպես՝ տողային տատանում      հաճախականությամբ և փուլային 

շեղում՝                -ով, համապատասխանաբար: 

Ճառաայթման մատրիցը առաջին նշանակետի համար կլինի վերափոխված 

ընդունված մատրիցը՝ 

                                                                  (1.3.14) 

 -ն գաուսյան աղմուկի մատրիցական ներկայացումն է: Բոլոր փուլային 

շեղումները, որոնք հաստատուն են ամբողջ կադրում գումարվում են    բաղադրիչի 

մեջ: 

(1.3.14)-ից կարող ենք ստանալ հաղորդած և ընդունված OFDM մատրիցի 

հարաբերությունը, որում հենց այդ հարաբերությունն է պարունակում և՛ դոպլերյան 

շեղումը և՛ ժամանակային հապաղումը: 
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Նկ. 1.3.3. Ներկայացված OFDM ռադիոլոկացիոն համակարգի աշխատանքը։ 

        
        

        
           (             )       

      

        
 (1.3.15) 

 (1.3.14)-ը ցույց է տալիս, որ  -ի և   -ի գնահատումը համարժեք է մատրիցում 

երկու օրթոգոնալ կոմպլեքս սինուսոիդների մոդուլյացիայի հաճախականությունների 

գնահատմանը. մեկը դոպլերյան շեղմամբ առաջացած տողային մոդուլյացիան, իսկ 

մյուսը՝ ժամանակային հապաղումից առաջացած սյունային մոդուլյացիան: Այստեղից 

հետևում է նաև, որ  -ի և   -ի գնահատումը երկու իրար նկատմամբ  օրթոգոնալ 

խնդիրներ են և կարող են լուծվել առանձին առանձին: Ներկայացված համակարգի 

նկարագրությունը բերված է նկ.1.3.3-ում[52]: 

 

 

Համակարգի նախագծման ժամանակ մեծ ուշադրության են արժանացել 

ազդանշան-աղմուկ հարաբերության(SNR - Signal to Noise Ratio) հստակ պայմանները, 

քանի որ, ի սկզբանե նշվել էր, որ համակարգում առկա են աղմուկներ: Հետևաբար շատ 

կարևոր է հաշվարկել համակարգի     -ը և պարզել, թե ինչ նվազագույն շեմի 

պարագայում համակարգը կաշխատի առանց արդյունավետության լուրջ կորուստների: 

Ի շնորհիվ միավոր հզորության նորմավորման,    -ը տրվում է աղմուկի 

հզորությամբ՝ 

             
  (1.3.16) 

   -ի հաշվարկման համար անհրաժեշտ է հաշվարկել ընդունված հզորությունը. 
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 (1.3.17) 

որտեղ    -ը հաղորդված հզորությունն է,  -ն ամբողջ անտենայի ուժեղացման 

գործակիցն է (ընդունման և հաղորդման ճանապարհին),  -ն լույսի արագությունն է, իսկ 

    -ը նշանակետի ռադիոլոկացիոն լայնական հատույթը:   -ը ազդանշանի 

կենտրոնական հաճախականությունն է, իսկ  -ը ամենամոտ նշանակետի 

հեռավորությունը: 

Աղմկային հզորությունը կսահմանվի, որպես ջերմային աղմուկ, դրան գումարած 

աղմկային գործակիցը:    -ը արդյունքում կլինի՝ 

            

   

       
 (1.3.18) 

որտեղ   -ն Բոլցմանի հաստատունն է,  -ն ազդանշանի թողարկման շերտն է,  -ն 

ընդունիչի ջերմաստիճանը, և NF-ը ընդունիչի աղմկային գործակիցն է:  

1.3.4. Բազմակրող փուլակոդավորված ռադիոլոկացիոն ազդանշանները որպես 

ռադիոլոկացիոն ազդանշաններ 

Դեռևս նախորդ դարի 80-ականներին Կռեսչմեռ Ֆրանկի կողմից ներմուծվել էին 

փուլակոդավորված P1, P2, P3, P4 ազդանշանները, որոնք օժտված էին իդեալական 

պարբերականությամբ ինքնակոռելացիոն ֆունկցիայով, այսինքն ապահովում էին 

զրոյական պարբերական ինքնակոռելացիոն կողային թերթիկներ[53-55]: 

Փուլակոդավորված ազդանշանները նաև օժտված են հավելյալ ազատության 

աստիճանով՝ կապված նրան ցիկլիկ նախածանցի հետ։ Պոպովիչը ցույց է տվել, որ 

իդեալական պարբերական ինքակոռելացիոն ֆունկցիա ունեցող ցանկացած 

հաջորդականության ցիկլիկ ժամանակային հապաղմամբ բոլոր տարբերակները 

ձևավորում են կոմպլեմենտար բազմություն[56]։ Այնուհետև, Լևանոնի կողմից մշակվել 

է բազմահաճախականային կոմպլեմենտար փուլակոդավորված (MCPC - Multifrequency 

complementary phase-coded) ազդանշանը, որը ակնհայտորեն տարբերվել է 

արդյունավետությամբ, նմանատիպ այլ՝ P4, Հաֆմըն(Huffman)[57-59] և 

Կոստաս(Costas)[60-62] կոդերից: 

P4 ազդանշանի փուլային հաջորդականությունը կնկարագրվի՝ 
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Նկ. 1.3.4.   չափանի P4(ա) և MxM չափանի MCPC(բ) ազդանշանների սխեմատիկ 

համեմատությունը։ 

   
 

 
              (1.3.19) 

   կոմպլեքս հաջորդականությունը, որի  -րդ էլեմենտն է      -ն, ձևավորում է 

կոմպլեմենտար բազմություն, եթե այդ բազմության բոլոր հաջորդականությունների    

ոչ պարբերական ինքնակոռելացիոն ֆունկցիաների      գումարը հավասար է զրոյի` 

բոլոր ոչ զրոյական   ժամանակային հապաղումների համար։ Այսինքն՝ 

     ∑ ∑        
       

     

   

   

   

{
∑      

   

   

    

                             

 (1.3.20) 

որտեղ  -ը կոմպլեքս համալուծի նշանն է,  -ն ժամանակային հապաղում է և      -

ն    հաջորդականության էներգիան է։ Երբ բազմությունն ունի ընդամենը երկու 

հաջորդականություն(կոմպլեմենտար զույգ), ապա երկու հաջորդականությունները 

պետք է ունենան ոչ պարբերական ինքնակոռելացիոն ֆունկցիաներ, որոնց կողային 

թերթիկները ունեն միևնույն մեծությունը, սակայն, տաբեր նշանների են։ Քանի որ 

ենթադրվում է, որ այդ դեպքում երկու հաջորդականություններ երկարությունները   է, 

ապա երկու ինքնակոռելացիոն ֆունկցիաների գումարը կտա    մեծությամբ գագաթ և 

զրոյական կողային թերթիկներ։ Կիրառելով բազմակրող հաճախականություններ, մենք 

ստանում ենք տարանջատման մեկ այլ հնարավորություն։  

Պարզագույն     չափանի MCPC ազդանշանը համեմատած      չափանի P4 

ազդանշանի հետ սպեկտրալ տեսանկյունից, բերում է, բավականին մեծ 

արդյունավետության(Նկ. 1.3.4)[63]:  
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Նկ. 1.3.5. MxM չափանի MCPC(ա) և   չափանի P4(բ) ազդանշանների հզորության 

սպեկտրալ խտությունը։ 

Նկ. 1.3.6. MxM չափանի MCPC(ա) և   չափանի P4(բ) ազդանշանների անորոշության 

ֆունկցիաները։ 

 

 

 

 

 

 

Հաջորդ երկու կարևոր համեմատության չափանիշներն են հզորության սպեկտրալ 

խտությունը և դոպլերյան զգայունությունը։ Առաջինի համեմատականը կարելի է 

տեսնել նկ. 1.3.5-ում։ Իսկ ահա դոպլերյան զգայունությունը համեմատվում է 

անորոշության ֆունկցիաների միջոցով(Նկ.1.3.6)։ 

1.3.5. Կրող և դոպլերյան հաճախականության շեղումների համեմատականները 

Մի շարք աշխատանքներ են նվիրված կրող հաճախականության շեղման (CFO – 

Carrier Frequensy Offset) խնդրի լուծմանը[64-68]։ Ինչպես արդեն նշել էինք 

հաճախականային համաձայնեցման խոտանները բերում էն ենթակրողների միջև 
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Նկ. 1.3.7. Տարբեր CFO-ի ազդեցությամբ(30կՀց(ա), 50կՀց(բ)) OFDM արձագանք-

ազդանշանի կոնստելացիան։ 

ինտերֆերենցիայի։ Դրա պատճառ կարող են դառնալ, ոչ գծային կանալում դոպլերյան 

շեղումները և փուլային աղմուկները[69]: 

OFDM համակարգի զգայունությունը CFO-ի նկատմամբ աճում է ենթակրողների 

միջև հաճախականային տարբերության նվազմանը զուգընթաց։ Ինչպես արդեն նշեցինք, 

CFO-ի առկայությունը բերում է ազդանշանի փուլային փոփոխությանը։ Այդ փուլային 

փոփոխությունը ակնհայտորեն երևում է, երբ դիտում ենք, կոմպլեքս ազդանշանի 

համաստեղության ներկայացումը։ Հաճախականային շեղման ադյունքում 4 բևեռները 

առանցքի նկատմամբ պտտվում են(Նկ․ 1.3.7)[70]: 

CFO-ի խնդիրը առկա է և հեռահաղորդակցական, և բազմաստատիկ ռադիոլոկացիոն 

համակարգերում, քանի որ այն բերում է համակարգի 

        

 

  

անհամաձայնեցմանը, իսկ ինչպես արդեն նշել էիք, այդ խնդրի առաջ չենք կանգնում, 

երբ ունենք մոնոստատիկ ռադիոլոկացիոն համակարգ[66, 71]։ Եվ պատահական չէ, որ 

անդրադարձել ենք նման հապաղումներին։ Իրականում, CFO երևույթը նմանություններ 

ունի դոպլերյան հապաղման հետ[72]։ Երկու դեպքում էլ արձագանք-ազդանշանը 

ստանում է միևնույն փուլային հապաղումը բոլոր ենթակրողների վրա և դա 
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ակնհայտորեն երևում է արձագանք-ազդանշանի կոմպլեքս համաստեղությունից։ 

Հաջորդ գլխում կներկայացվի OFDM հաղորդումն ու ընդունումը և թե ինչպիսի 

ազդեցությունների է ենթարկվում արձագանք-ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

շարժվող թիրախից անդրադառնալիս։  
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Նկ. 2.1.1. OFDM հաղորդման ընդհանուր սխեման։ 

ԳԼՈՒԽ 2. OFDM ՌԱԴԻՈԼՈԿԱՑԻՈՆ ԱԶԴԱՆՇԱՆՆԵՐԻ ՁԵՎԱՎՈՐՈՒՄԸ 

ԵՎ ԴՐԱՆՑ ՎՐԱ ՌԱԴԻՈԼՈԿԱՑԻՈՆ ՊԱՐԱՄԵՏՐԵՐԻ ԱԶԴԵՑՈՒԹՅԱՆ 

ՆԿԱՐԱԳՐՈՒՄԸ 

2.1. OFDM ազդանշանների ձևավորման, հաղորդման և ընդունման 

իրականացումը MATLAB ծրագրային ապահովման միջոցով 

 2.1.1. OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանի ձևավորման և հաղորդման մոդելը 

OFDM ազդանշանի գեներացման առաջին փուլը, դա նախնական ազդանշանի 

թվային մոդուլյացիան է։ Կիրառելի են թվային մոդուլյացիայի մի շարք եղանակներ՝ 

կվադրատուր-փուլային մոդուլյացիա (QPSK - quadrature phase-shift keying), QAM, 

հաճախականային մոդուլյացիա (FSK - frequency-shift keying), ամպլիտուդային 

մոդուլյացիա (ASK - amplitude-shift keying), որոնցից, սակայն, հիմնականում կիրառվում 

են PSK և QAM եղանակները[73-75]։ Ամենատարածված կիրառում ստացած OFDM 

մոդուլյացիայի եղանակը, այնուամենայնիվ, համարում է 4-QAM կամ, որ նույնն է QPSK 

մոդուլյացիան[76, 77]։ OFDM հաղորդման ընդհանուր սխեման բերված է նկ. 2.1.1-

ում[78]։ 

  

Ինչպես արդեն նշեցինք, առաջին փուլում ձևավորվում են կոմպլեքս մոդուլյացիոն 

սիմվոլները (Նկ. 2.1.2)։ Հաջորդ փուլում իրականացվում է IFFT և հարկ է նշել, որ OFDM 

հաջող իրականացման համար անհրաժեշտ է, որ իրականացվող IFFT-ի  չափը 

գերազանցի ենթակրողների թվին։ Ըստ այդմ կարելի է վերցնել ենթակրողների թվին 

գերազանցող, մոտակա 2-ի աստիճանը, և որպես IFFT չափ վերցնել դրա 

կրկնապատիկը(ենթակրողների թիվը վերցված է       , և հետևաբար IFFT չափն 

  

4-QAM 
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Նկ. 2.1.2. OFDM կոմպլեքս մոդուլյացիոն սիմվոլների ժամանակային բնութագիրը. 

In-Phase բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

Նկ. 2.1.3. OFDM կոմպլեքս մոդուլյացիոն սիմվոլների հաճախականային բնութագիրը. 

FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ խտության գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.4.      պատուհանային մոդուլացված OFDM կոմպլեքս մոդուլյացիոն սիմվոլների 

ժամանակային բնութագիրը. In-Phase բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

Նկ. 2.1.5.      պատուհանային մոդուլացված OFDM կոմպլեքս մոդուլյացիոն 

սիմվոլների հաճախականային բնութագիրը․ FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության 

սպեկտրալ խտության գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.6. Թվա-անալոգային բատերֆորդյան զտիչի բնութագիրը։ 

ընտրված է`        ) [79, 80]։ Ձևավորված ազդանշանի հաճախականային 

բնութագիրը բերված է նկ. 2.1.3-ում։  

Հաղորդման հաջորդ փուլում թվային, կոմպլեքս մոդուլյացիոն ազդանշանը 

բերվում է անալոգայինի` դեռևս չմոդուլացված ազդանշանի էլեմենտար 

պարբերականության տևողությամբ միավոր      իմպուլսով պատուհանային 

մոդուլյացիայի շնորհիվ: Ստացված ազդանշանի ժամանակային և հաճախականային 

բնութագրերը բերված են համապատասխանաբար նկ. 2.1.4-ում և նկ. 2.1.5-ում։  

Այնուհետև թվա-անալոգային զտիչի միջոցով իրականացվում է ազդանշանի ցածր 

հաճախականային զտում։ Այն իրենից ներկայացնում է 13-րդ կարգի բատերֆորդյան 

զտիչ՝ նեղշերտ ազդանշանի էլեմենտար պարեբրականության հակադարձ մեծության 

կտրման հաճախականությամբ(Նկ. 2.1.6): 

 

 

Թվա-անալոգային զտման արդյունքում, բարձր հաճախականային բաղադրիչները 

վերացվում են: Ազդանշանը ժամանակային և հաճախականային բնութագրերը 

ներկայացված են նկ. 2.1.7-ում և նկ. 2.1.8-ում։  
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Նկ. 2.1.7. Թվա-անալոգային զտված OFDM ազդանշանի ժամանակային բնութագիրը. 

In-Phase բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

  

Նկ. 2.1.8. Թվա-անալոգային զտված OFDM ազդանշանի հաճախականային 

բնութագիրը․ FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ խտության 

գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.9. Կրող հաճախականությամբ մոդուլացված OFDM լայնաշերտ 

ազդանշանի ժամանակային բնութագիրը 

Նկ. 2.1.10. Կրող հաճախականությամբ մոդուլացված OFDM ազդանշանի 

հաճախականային բնութագիրը․ FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ 

խտության գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.11. OFDM ընդունման ընդհանուր սխեման։ 

Հաջորդ փուլում ազդանշանը մոդուլացվում է կրող հաճախականությամբ և 

վերջապես հաղորդովում է։ Հաղորդվող լայնաշերտ ազդնշանի ժամանակային և 

հաճախականային բնութագրերը պատկերված են նկ. 2.1.9-ում և նկ. 2.1.10-ում։ 

Ընդունման պրոցեսը իրենից ներկայացնում է հաղորդման հակադարձ պրոցեսը, 

գրեթե նույն գործողություններն իրականցնող բլոկներով։ Դրա մանրամասն 

նկարագրությունը կտրվի հաջորդ ենթապարագրաֆում։ 

2.1.2. OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանի ընդունման մոդելը 

Ինչպես արդեն նշեցինք, OFDM ընդունման մոդելը նման է հաղորդման մոդելին։ Ի 

տարբերություն հաղորդման բլոկերի, ընդունման բլոկերը դասավորված են հակառակ 

հերթականությամբ, թվա-անալոգային փոխակերպման փոխարեն իրականցվում է 

անալոգա-թվային փոխակերպում և հակադարձ արագ Ֆուրյե ձևափոխության 

փոխարեն, որպեսզի ստացվեն մոդուլյացիոն սիմվոլները, իրականացվում է արագ 

Ֆուրյե ձևափոխություն(Նկ. 2․1․11)։ 

 

 

Նախ և առաջ ընդունված ազդանշանը պետք է բերել նեղշերտ ազդանշանի։ 

Առաջին քայլում ազդանշանը դեմոդուլացվում է կրող հաճախականությամբ, որի 

ժամանակային և հաճախականային բնութագրերը բերված են նկ. 2.1.12-ում և նկ. 2.1.13-

ում: Հաջորդ փուլում ազդնաշանը զտվում է ցածր հաճախականային զտիչով՝ կրող 

հաճախականության կրկնապատիկի կտրման հաճախականությամբ(Նկ. 2.1.14, նկ. 

2.1.15)։ Զտված ազդանշանը, այնուհետև, թվայնացվում է ընտրույթավորման սարքի 

միջոցով (Նկ. 2.1.16, նկ. 2.1.17): Հաջորդ փուլում իրականացվում է FFT և, որից հետո 

տրվում է ընդունված OFDM ազդանշանի կոնստելացիոն ներկայացումը(Նկ. 2.1.18): 

Նկարում պատկերված դեպքում ազդանշանը ընդունվել է գրեթե այնպես, ինչպես  
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Նկ. 2.1.12. Ընդունված OFDM ազդանշանի ժամանակային բնութագիրը. In-Phase 

բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

  

Նկ. 2.1.13. Ընդունված OFDM ազդանշանի հաճախականային բնութագիրը․ FFT 

պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ խտության գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.14. Ցածր հաճախականային զտված OFDM ազդանշանի ժամանակային 

բնութագիրը. In-Phase բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

  

Նկ. 2.1.15. Ցածր հաճախականային զտված OFDM ազդանշանի 

հաճախականային բնութագիրը․ FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ 

խտության գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.16. Ընտրույթավորված OFDM ազդանշանի ժամանակային 

բնութագիրը․ In-Phase բաղադրիչը (ա)-ում, Quadrature բաղադրիչը (բ)-ում։ 

 

Նկ. 2.1.17. Ընտրույթավորված OFDM ազդանշանի հաճախականային 

բնութագիրը․ FFT պատկերը (ա)-ում, հզորության սպեկտրալ խտության 

գնահատումը (բ)-ում։ 
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Նկ. 2.1.18. Ընդունված OFDM կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղությունը։ 

 

 

 

հաղորդվել է։ Այն իր մեջ պարունակում է չնչին աղավաղումներ, որոնք 

պայմանավորված են համակարգի անճշտություններով։ Սակայն, դրանք լուրջ 

ազդեցություն չեն թողնում ազդանշանի ընդհանուր պատկերի վրա և աղավաղումների 

հիմնական պատճառը կարող է դառնալ աղմուկների առկայությունը, որը, սակայն, 

ադզանշան-աղմուկ հարաբերության համապատասխան ընտրության դեպքում, 

հետագա, ռաիդոլոկացիոն պարամերտրերի որոշման ժամանակ, մեծ ազդեցություն  չի 

ունենա։ 

OFDM ազդանշանի համաստեղությունը կամ, այսպես կոչված կոնստելացիոն 

ներկայացումը շատ պատկերավոր կերպով ցույց է տալիս արձագանք-ազդանշանի 
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աղավաղումները[81, 82]։ Ընդ որում, կախված աղավաղման տեսակից, 

համաստեղության բևեռները փոփոխվում է տարբեր կերպ[83-85]։ 

Հարկ է նաև նշել, որ OFDM համակարգում համաձայնեցման խախտման դեպքում, 

մասնավորապես, ժամանակային և հաճախականային համաձայնեցման խախտման 

դեպքում, կոնստելացիոն պատկերը սկզբունքորեն կրում է միևնույն տեսակի 

փոփոխություններ, ինչպիսիք այն կկրեր ռադիոլոկացիոն կայանից, որևէ 

հեռավորության վրա գտնվող, շարժվող թիրախից անդրադարձած՝ դրա դիրքով և 

արագությամբ պայմանավորված, ժամանակային և հաճախականային շեղումներով 

OFDM արձագանք-ազդանշանը: 

2.2. Ռադիոլոկացիոն պարամետրերի ազդեցությունները OFDM կոմպլեքս 

ազդանշանի համաստեղության վրա 

2.2.1. Թիրախի դիրքով պայմանավորված ժամանակային հապաղման 

ազդեցությունը OFDM ազդանշանի համաստեղության սիմվոլների վրա 

Ռադիոլոկացիոն հիմնական խնդիրներից մեկն է թիրախի կամ, որևէ օբյեկտի 

դիրքի  որոշումը տարածության մեջ[86]։ Հաղորդվող ազդանշանը հասնելով թիրախին 

անդրադառնում է դեպի ընդունիչ և անդրադարձած արձագանք-ազդանշանը, 

համեմատած հաղորդված ազդանշանի հետ՝ իր մեջ պարունակում է ժամանակային 

հապաղում[87]։ Այդ հապաղումը հավասար է թիրախի՝ ռադիոլոկացիոն կայանից 

ունեցած հեռավորության կրկնապատիկի և լույսի արագության հարաբերությանը. 

  
  

 
 (2.2.1) 

Որպեսզի լավ հասկանանք, թե ինչպիսի ազդեցություն է ունեցել ժամանակյին 

հապաղումը ազդանշանի վրա, դիտարկենք հաղորդված   ենթակրողներով    OFDM 

ազդանշանը։ Այն կարելի է ներկայացնել հետևյալ կերպ. 

   
 

√ 
∑       ( 

    

 
)

   

   

 (2.2.2) 

Ընդունված ժամանակային հապաղմամբ արձագանք-ազդանշանը կլինի՝ 

            (2.2.3) 

իսկ ընդունված ազդանշանի հաճախային պատկերը կլինի՝ 
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                      (2.2.4) 

 -րդ ենթակրողի համար անդրադարձած և հաղորդված ազդանշանների միջև 

կապը կլինի հետյալը. 

         (
      

 
) (2.2.5) 

(2.2.5)-ը ցույց է տալիս, որ ժամանակային հապաղումը բերում է ազդանշանի 

փուլային շեղման։ Ընդ որում, փուլային շեղումը ուղիղ համեմատական է 

ենթակրողների ինդեքսներին։ Ազդանշանի համաստեղության տեսանկյունից, սա 

նշանակում է, որ տեղի է ունենալու համաստեղության սիմվոլներին համապատասխան 

վեկտորների պտույտ, ազդանշանի ամպլիտուդային շառավիղով շրջանագծի ողջ 

հետագծով[88]։ Ժամանակային հապաղմամբ արձագանք-ազդանշանի 

համաստեղությունը պատկերված է նկ. 2.2.1-ում։ 

(2.2.5)-ից, պարզ երևում է, որ յուրաքանչյուր հարևան ենթակրողների միջև 

փուլային շեղումների տարբերությունները միմյանցից չեն տարբերվում։ Դա 

հետագայում մեզ հնարավորություն կտա, հաշվելով բոլոր հարևան ենթակրողների 

փուլային շեղումների տարբերությունների միջինը՝ ստանալ ժամանակային 

հապաղումից առաջացած փուլային շեղման արժեքը։ 

Ժամանակային հապաղումը ունի մեկ այլ ուշագրավ առանձնահատկություն։ Այն 

կայանում է նրանում, որ ընդունված ազդանշանի վրա ժամանակային հապաղման 

ունեցած ազդեցությունը փուլային տեսանկյունից հսկայական է՝ համեմատած այլ 

հապաղումների հետ, մասնավորապես հաճախականային հապաղման հետ[89-91]։ Դա 

նշանակում է, որ հնարավոր չէ իրականացնել որևէ գնահատումներ այլ հապաղումների 

վերաբերյալ, մինչև չվերացվի ժամանակային հապաղումից առաջացած ազդեցությունը։ 

Հետևաբար, առաջնահերթ պետք է լուծվի այդ խնդիրը, այն է թիրախի դիրքի որոշումը, 

որից հետո, միայն, հնարավոր կլինի որոշել թիրախի արագությունը։ 

Հաջորդ ենթապարագրաֆում կներկայացնենք, թե ինչպիսի ազդեցության է 

ենթարկվում արձագանք-ադզանշանը հաճախականային հապաղման առկայության 

դեպքում։ 
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Նկ. 2.2.1. Ժամանակային հապաղմամբ ընդունված OFDM ազդանշանի 

համաստեղությունը։ 

 

2.2.2. Թիրախի արագությամբ պայմանավորված դոպլերյան հաճախականային 

շեղման ազդեցությունը OFDM ազդանշանի համաստեղության սիմվոլների վրա 

Մի շարք ուսումնասիրություններ ցույց են տվել, որ բազմակրող հաղրոդման 

ժամանակ դոպլերյան հապաղումը բերում է ազդանշաի փուլային շեղմանը և 

համապատասխանաբար, համաստեղության բևեռների՝ կոմպլեքս հարթության 

սկզբնակետի նկատմամբ պտույտի[92, 93]: Ընդ որում, դոպլերյան շեղման 

ազդեցությունը բոլոր ենթակրողների վրա ունի հաճախականային բնույթ, այլ ոչ 

ժամանակային, ինչպես նախորդ դեպքում էր։ Այդ իսկ պատճառով տեղի է ունենում 

կոնստելացիոն ներկայացման բևեռների պտույտ կոորդինատական համակարգի  
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սկզբնակետի շուրջը, անկախ ենթակրողի ինդեքսից և արդյունքում չորս բևեռները 

պահպանում են միմյանց նկատմամբ մասշտաբային դասավորվածությունը[94]։ 

Իրականում, առանձին ենթակրողների վրա դոպլերյան հաճախականությունը 

ունենում է ազդեցություն։ Սակայն, ենթակրողի ինդեքսից կախված ազդեցության 

փոփոխությունը չնչին է և կրում է ֆլուկտուացիոն բնույթ։ Դա է պատճառը, որ 

ընդհանուր պտույտից բացի, առաջանում է համաստեղության բևեռների ամպանման 

ցրվածության գոյացում։ [64, 95]։  

Ինչպես գիտենք    արագությամբ շարժվող թիրախի կողմից ստեղծած դոպլերյան 

հաճախականային շեղումը կլինի՝ 

    
  

 
   (2.2.6) 

Հաղորդված    և    դոպլերյան հաճախականային շեղում պարունակող, 

ընդունված    ազդանշանների միջև կապը կտրվի հետևալ առնչությամբ. 

         ( 
     

 
) (2.2.7) 

Այստեղից կարող ենք գրել դոպլերյան հաճախականային շեղմամբ ընդունված 

ազդանշանի տեսքը ըստ  -րդ ենթակրող բաղադրիչի՝ 

   
 

√ 
∑ (      ( 

     
 

))

   

   

    (  
    

 
) (2.2.8) 

(2.2.8)-ից երևում է, որ դոպլերյան շեղմամբ պայմանավորված փուլային շեղումը 

կախված չէ ենթակրողների ինդեքսից, և բոլոր ենթակրողների վրա ունի միևնույն 

ազդեցությունը։ Դոպլերյան հապաղմամբ OFDM ազդանշանի համաստեղությունը 

բերված է նկ. 2.2.2-ում։ 

Ինչպես արդեն նշել էինք, ռադիոլոկացիոն համակարգի նախագծման և OFDM 

ազդանշանի պարամետրիզացիայի փուլում շատ կարևոր է ուշադրություն դարձնել 

OFDM սիմվոլի տևողության ընտրությանը, որով պայմանավորված է ենթակրողների  
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Նկ. 2.2.2. Դոպլերյան հաճախականային շեղմամբ ընդունված OFDM ազդանշանի 

համաստեղությունը։ 

 

 

 

 

միջև հաճախականության տարբերությունը, քանի որ դոպլերի շեղման որոշակի 

արժեքից սկսած, խախտվում է օրթոգոնալության պայմանը[96]։ Օրթոգոնալության 

պայմանի խախտման դեպքը կոնստելացիոն ներկայացման վրա երևում է, երբ 

համաստեղության վեկտորների բևեռների պտույտը նախնական դիրքից սկսում է 

գերազանցել    -ը, այսինքն՝ բևեռները դուրս են գալիս կոորդինատական հարթության 

իրենց սկզբնական քառորդ տիրույթներից։  

Քանի որ, հետագայում ցույց կտրվի, որ արագության չափումը ուղղակիորեն 

կապված է համաստեղության բևեռների պտտման անկյամբ, ապա այն դեպքում, երբ, 

բևեռները տեղափոխվեն մեկ այլ քառորդ, կհանգենք անորոշության և չենք կարող 
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Նկ. 2.2.3. Ենթակրողների միջև տարբերությունը գերազանցող դոպլերյան 

հաճախականային շեղմամբ ընդունված OFDM ազդանշանի համաստեղությունը։ 

 

հստակ ասել, ինչպիսի անկյամբ է շեղվել իր սկզբնական դիրքիրց համաստեղության 

որևէ բևեռը։  

Ընդ որում, դոպլերյան շեղման աճին զուգընթաց, սկզբնակետի շուրջը պտույտից 

բացի մեծանում է բևեռներում գոյացող «ամպը» և արդյունքում  տեղի է ունենում բոլոր 

սիմվոլների ցրված պատկեր, որից արդեն անհնար է դառնում կատարել ճշգրիտ 

գնահատումներ (Նկ. 2.2.3): 

 

Մեր կատարված ուսումնասիրությունները հիմնված են ժամանակային և 

հաճախականային հապաղված ազդանշանի համաստեղությունից՝ բևեռների պտտման 

անկյան, ցրվածության համապատասխան միջին քառակուսային շեղման, 

ենթակրողների միջև փուլային պտույտի անկյան և այլ պարամետրերի արտազատման 
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միջոցով ռադիոլոկացիոն պարամետրերի որոշման վրա։ Ընդ որում, շատ մեծ 

ուշադրույթուն է դարձվել, փոքրածավալ հաշվողական ռեսուրսների օգտագործումը։ 

  



53 
  

ԳԼՈՒԽ 3. OFDM ԱԶԴԱՆՇԱՆԻ ՀԱՄԱՍՏԵՂՈՒԹՅԱՆ ՄԻՋՈՑՈՎ 

ՌԱԴԻՈԼՈԿԱՑԻՈՆ ՊԱՐԱՄԵՏՐԵՐԻ ՈՐՈՇՄԱՆ ԵՂԱՆԱԿՆԵՐԸ 

3.1. OFDM կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղությունից թիրախի դիրքի որոշման 

զտման եղանակը 

3.1.1 Թիրախի դիքի որոշման ժամանակային հապաղման զտիչների բանկի 

կիրառման եղանակի նկարագրությունը 

Ինչպես արդեն նշեցինք, շարժվող թիրախից անդրադարձած արձագանք-

ազդանշանը իր մեջ պարունակում է ռադիոլոկացիոն կայանից թիրախի 

հեռավորությամբ պայմանավորված ժամանակային հապաղում և թիրախի շարժման 

արագությամբ պայմանավորված դոպլերյան հաճախականային շեղում։ Նախորդ գլխում 

քննարկել էինք այդ երկու շեղումների ազդեցությունները OFDM ռադիոլոկացիոն 

ազդանշանի կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղության վրա։  

Ե՛վ ժամանակային, և՛ հաճախականային հապաղումները բերում են 

ենթակրողների փուլային շեղման։ Սակայն, դրանց ազդեցությունները միանգամայն 

տարբերվում են միմյանցից։ Ժամանակային հապաղումը ամեն ենթակրող բաղադրիչի 

վրա տալիս է, այդ հապաղմամբ պայմանավորված, փուլային շեղում և յուրաքանչյուր 

ենթակրողի փուլային շեղումը խիստ տարբերվում է մյուսներից։ Բայց այդ փուլային 

տարբերությունները ունեն մեկ ընդհանուր օրինաչափություն: Յուրաքանչյուր երկու 

հարևան ենթակրողների միջև փուլային տարբերությունը մնում է նույնը և 

պայմանավորված է ենթակրողների միջև հաճախականային տարբերությամբ, որը 

հավասար էր սիմվոլի տևողության հակադարձ մեծությանը։ Դոպլերյան 

հաճախականային շեղումը, սակայն, ընդհանուր առմամբ, ունենում է միևնույն 

փուլային շեղումը բոլոր ենթակրողների վրա, և ինչպես տեսանք (2.2.8)-ից, դրա 

առաջացրած փուլային շեղումը կախված չէ ենթակրողների ինդեքսից և զուտ 

պայմանավորված է դոպլերյան հաճախականությամբ։ 
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Նկ. 3.1.1. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի կոմպլեքս 

համաստեղությունը, որն իր մեջ պարունակում է և ժամանակային, և 

հաճախականային հապաղում։ 

 

  

 

Քանի որ, ամեն ենթակրողի վրա փուլային շեղումը տարբերվում էր մյուսներից, 

ապա համաստեղության մեջ, ինչպես նշել էինք, ունենում ենք OFDM սիմվոլների 

համաստեղության վեկտորների ցրվածություն՝ ամպլիտուդային շառավղով շրջանագծի 

երկայնքով։ 

Դոպլերյան շեղումը, սակայն, բերում էր կոմպլեքս հարթության սկզբնակետի 

շուրջ՝ ազդանշանի համաստեղության բևեռների պտույտ, առանց խախտելով միմյանց 

նկատմամաբ հիմնական դասավորվածությունը: Այնուամենայնիվ, դոպլերյան շեղման 

դեպքում տեղի էր ունենում ենթակրող բաղադրիչների ամպլիտուդային շեղում, և 



55 
  

Նկ. 3.1.2. Ժամանակային հապաղման որոշման ODFM ընդունման սխեման։ 

 

արդյունքում առաջանում էր սկբնակետի շուրջ որոշակիա անկյամբ պտտված 

ամպանման, ցրված բևեռներ։ Դրանց երկուսի համադրությամբ ստացվում է շրջանագծի 

երկայնքով պտտված և ամպանման շերտ հիշեցնող պատկեր(Նկ. 3.1.1): 

Առաջարկված մեթոդում կիրառվում է ժամանակային հապաղումների զտիչների 

բանկ։ Մեթոդի իրականացման սխեման բերված է նկ. 3.1.2-ում։ Անդադարձած 

ազդանշանը որոշակի հապաղման քայլով անցկացվում է ժամանակային հապաղման 

զտիչով և ամեն անգամ գրանցվում է OFDM անդրադարձած ազդանշանի 

համաստեղության պատկերը: Ստացված պատկերի համար, ամեն քայլին 

իրականցվում է OFDM համաստեղության սիմվոլների ցրվածության միջին 

քառակուսային շեղման հաշվարկ։ Քանի որ, համաստեղության հարթության 

քառորդներում սիմվոլներին համապատասխան վեկտորների ցրվածությունը միևնույն 

բնույթի է, ապա միջին քառակուսային շեղման հաշվարկը բավական է իրականցնել 

համաստեղության քառորդներից որևիցե մեկում։ Քանի որ սիմվոլների ցրվածության 

պատճառը ժամանակային հապաղումն էր, ապա դրա միջին քառակուսային շեղման 

 

 

 

  

 

 

նվազագույն արժեքի գրանցման դեպքում կարող ենք փաստել, որ ժամանակային 

հապաղումը վերացված է, այսինքն դրան համապատասխան զտիչների բանկի տված 

ժամանակային հապաղմամբ էլ ընդունվել էր ազդանշանը։  

Որքան փոքր վերցնենք բանկի հապաղման քայլը, կստանանք այնքան ավելի 

ճշգրիտ արդյունք։ Սակայն, պետք չէ մոռանալ    -ի կարևորության մասին։ 

4096 

FFT 

 𝑓𝑐 

𝑟 𝑡  

Ժամանակային 

հապաղման  

զտիչների բանկ 
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Հապաղման քայլի փոքրացման ճշգրտությունը կարգով զիջում է    -ով 

պայմանավորված ճշգրտությանը և բավականին մեծ աղմուկների դեպքում, հապաղման 

քայլի ընտրությունը էապես չի ազդի ճշգրտության վրա։  

Ռադիոլոկացիոն համակարգի դիրքի որոշման գործողության տիրույթը 

սահմանափակված է սիմվոլի տևողությամբ: Քանի որ ցիկլիկ նախածանցը նախապես 

ընտրվել է OFDM սիմվոլի տևողության ¼-ի չափով, ապա մաքսիմալ ժամանակային 

հապաղումն էլ, որ կարող է գրանցվել, պետք է չգերազանցի ցիկլիկ նախածանցի 

տևողությանը։ 

Ալգորիթմը մշակվել և կառուցվել է MATLAB համակարգում։ OFDM սիմվոլի 

տևողությունը սահմանվել է՝      վ։ Համաձայն (1.1.1) բանաձևի ենթակրողներ 

հաճախականությունների միջև տարբերությունը սիմվոլի տևողության հակադարձ 

մեծությունն է և կլինի՝         կՀց ։ Ինչպես որ նշեցինք, ցիկլիկ նախածանցը վերցվել 

է սիմվոլի տևողության ¼-ը, այսինքն՝          վ։ Արդյունքում, ողջ սիմվոլի 

տևողությունը          վ։ Ենթակրողների քանակը՝       : Որպես կրող 

հաճախականություն վերցվել է՝      ԳՀց։ Ռադիոլոկացիոն համակարգի 

հեռավորության որոշման մաքսիմալ արժեքը կլինի՝ 

     
     

 
     մ (3.1.1) 

Որպես ժամանակային հապաղման զտման քայլ վերցվել է`         նվ։ 

Այստեղից էլ կարող ենք հաշվարկել դիրքի որոշման ժամանակ, հապաղման զտման 

քայլով պայմանավորված ճշգրտությունը։ 

   
   

 
     մ (3.1.2) 

MATLAB միջավայրում ալգորիթմը գեներացնում է պատահական հեռավորության 

վրա(0-413մ) գտնվող, որևէ արագությամբ շարժվող(արագության մասին մանրամասն 

կքննարկվի հաջորդ պարագրաֆում) պատահական թիրախ։ Այնուհետև ընդունված, 

աղավաղված ազդանշանը անցկացվում է ժամանակային հապաղման զտիչների 

բանկով և, ինչպես նշեցինք, ամեն մի քայլից հետո OFDM ազդանշանի 

համաստեղության բևեռների համար կատարվում է ցրվածության միջին քառակուսային 
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շեղման հաշվարկ։ Արդյունքում ստացվում է համաստեղության բևեռների սիմվոլների 

ցրվածության միջին քառակուսային շեղման կապը ժամանակային հապաղման զտման 

քայլի հետ։ Ժամանակային հապաղման զտման քայլին համապատասխանում է 

որոշակի հեռավորություն։ Դիրքի որոշումը հենց կատարվում է հապաղման զտման 

քայլի և միջին քառակուսային շեղման կախվածության գրաֆիկից(Նկ․ 3.1.3): 

Հաջորդիվ բերված են կատարված սիմուլյացիայի մի քանի զտիչների գրանցած 

արդյունքներ։ Չզտված վիճակում կոնստելացիոն պատկերը բերված էր նկ. 3.1.1-ում։ Նկ. 

3.1.4-3.1.7 բերված են սիմուլյացիայի արդյունքները ժամանակային հապղաղման զտիչի 

              վ ,              վ ,               վ ,               վ : 

Սիմուլյացիայի արդյունքում ալգորիթըմ գեներացրել է          մ 

հեռավորությամբ թիրախ։ Դրան համապատասխան ժամանակային շեղումը կլինի՝ 

          վ։ Ընդունված ազդանշանի համաստեղության ցրվածության միջին 

քառակուսային շեղման նվազագույն արժեքին համապատասխան ժամանակային 

հապաղման արժեքը գրանցվել է            վ։ Օգտվելով (2.2.1) բանաձևից կհաշվենք, 

հապաղման այս արժեքին համապատասխան թիրախի դիրքը՝ 

      
      

 
     մ (3.1.3) 

Հեռավորության արժեքը չափելուց հետո անհրաժեշտ է իրականացնել ալգորիթմի 

սխալի գնահատում: Դրա համար, նախ, անհրաժեշտ է հաշվել դիրքի որոշման 

բացարձակ սխալը. 

       |           |   մ (3.1.4) 

Այնուհետև, (3.1.4)-ից հաշվում ենք դիրքի որոշման հարաբերական սխալը. 

       
      

    
       (3.1.5) 

որտեղից էլ, կստանանք հարաբերական սխալի տոկոսային արտահայտումը. 

         
      

    
         (3.1.6) 
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Նկ. 3.1.4. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված               վ հապաղմամբ։ 

 

Նկ. 3.1.5. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված              վ հապաղմամբ։ 
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Նկ. 3.1.6. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված               վ հապաղմամբ։ 

 

Նկ. 3.1.7. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված               վ հապաղմամբ։  
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Արդյունքում ստանում ենք, որ թիրախի դրքի որոշման ալգորիթմը աշխատում է 1% 

հարաբերական սխալով: Սակայն, նշված սիմուլյացիայում չի ենթադրվել արտաքին 

աղմուկների առկայությունը, այսինքն ընդունվել է, որ ազդանշանը բացի թիրախից 

ստացված հապաղումների չի ենթարկվել այլ տեսակի աղավաղումների: Աղմուկների 

առկայության դեպքում ալգորիթմի սխալի գնահատումը կներկայացվի հաջորդ 

ենթապարագրաֆում։ 

3.1.2. Դիրքի  որոշման զտման եղանակի հարաբերական սխալի գնահատումը 

գաուսյան աղմուկների առկայության դեպքում։ 

Ինչպես տեսանք, նախորդ ենթապարագրաֆում, աղմուկների բացակայության 

դեպքում ալգորիթմը գրեթե գերճշգրիտ է աշխատում։ Սակայն, ոչ մի համակարգի 

ճշգրտության մասին չի կարելի տալ որևէ գնահատական մինչև նրա աշխատանքը 

չիրականացվի աղմուկի առկայության դեպքում։ Միայն այդ գնահատումից հետո 

կարելի է հստակ ասել, թե ինչքանով է ճշգրիտ աշխատում համակարգը։  

Ինչպես և ցանկացած ինֆորմացիոն համակարգի, այնպես էլ ռադիոլոկացիոն 

համակարգի հաղորդման կանալում առկա են այսպես կոչված, ադիտիվ սպիտակ 

գաուսյան աղմուկներ[97-99]։ Դրանq բնորոշվում են համաչափ սպեկտրալ խտությամբ, 

ամպլիտուդի նորմալ բաշխմամբ և ազդանշանի նկատմամաբ գումարային կամ ադիտիվ 

հատկությամբ[100-101]: 

Ընդհանուր առմամբ, նկ. 3.1.3-ում միջին քառակուսային շեղման նվազագույն արժեքը 

բավականին նեղ տիրույթում է գրանցվում, և դա թույլ է տալիս ենթադրել, որ գրանցումը 

կլինի բավականին ճշգրիտ։ Այնուամենայնիվ, ինչպես նշեցինք, շատ կարևոր է 

համոզվել այդ ճշգրտության մեջ: Որպեսզի համոզվենք ալգորիթմի ճշգրտության մեջ, 

կարելի է իրականացնել միջին քառակուսային շեղման գնահատումը    -ի տարբեր 

արժեքների դեպքում։ Նկ. 3.1.8-ում, բերված է ժամանակային հապաղման քայլից՝ միջին 

քառակուսային շեղման կախվածության գրաֆիկը, տարբեր    -ի արժեքների դեպքում։ 

Այստեղ կարող ենք նկատել, որ անգամ       արժեքի դեպքում ինչքան էլ գրաֆիկում 

առկա են աղմկային գագաթներ, միևնույն է, հիմնական գագաթը չափված           մ 

արժեքին շատ մոտ է։  Սխալի գնահատման հաջորդ քայլում կարելի է իրականացնել 
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հեռավորության հարաբերական սխալի արժեքի գնահատում՝    -ի տարբեր 

արժեքների դեպքում[102]։ Եվ այսպես, նկ. 3.1.9-ում կարող ենք տեսնել, որ       

արժեքից սկսած հարամերական սխալը դառնում է 1%-ի կարգի ։ 1%-ի սխալն արդեն 

պայմանավորված է հապաղման քայլի ընտրությամբ։  

Ինչքան փոքր վերցնենք հապաղման զտման քայլը, այդքան հարաբերական սխալի 

տոկոսային արժեքը կմոտենցնենք 0-ի, սակայն, դրան զուգահեռ կտրուկ կաճի 

հաշվողական ռեսուրսների քանակը, որը կոնկրետ այս դեպքում էֆեկտիվ չի, քանի որ 

սխալն ընդամենը 1% է։  

Նման ճշգրտության պատճառը կայանում է նրանում, որ OFDM ազդանշանը շատ 

զգայուն է ժամանակային հապաղման նկատմամբ, սիմվոլների ցրվածության 

տեսանկյունից։ Ինչպես նշել էինք, ժամանակային հապաղման փուլը ամեն եթենակրող 

բաղադրիչ շեղում է առանձին փուլով՝ կախված ենթակրողի ինդեքսից։ Այդ իսկ 

պատճառով, անգամ չնչին ժամանակային հապաղումը համաստեղության մեջ բերում է 

համեմատաբար մեծ ինդեքոսվ ենթակրող բաղադրիչի վեկտորի՝ սկզբնակետի շուրջը 

բազմակի պտույտի։ Այդ իսկ պատճառով միջին քառակուսային շեղումը շատ 

արագորեն է մեծանում, և հետևաբար հեշտ է հապաղման քայլին նայելով տարբերել 

դրա նվազագույն արժեքը, որը շատ լավ երևում էր և նկ. 3.1.3-ում և նկ. 3.1.9-ում։ 

Արդյունքում կարող ենք փաստել, որ նշված մեթոդը աշխատում է բավականին լավ 

և ճշգրիտ որոշում է թիրախի դիրքը տարածության մեջ։ Ընդ որում, համեմատած 

մատրիցական ներկայացմամբ OFDM ռադիոլոկացիայի նշված մեթոդի իրականացման 

համար պահանջվում են շատ անգամ ավելի քիչ հաշվողական ռեսուրսներ։ 

Այնուամենայնիվ ներկայացված ալգորիթմը զտման ամեն քայլում իրականցնում է 

ընդունված ազդանշանի մշակում։ Այս իսկ պատճառով դիրքի որոշման հաջորդ 

ներկայացվող մեթոդի նախագծման ժամանակ, շեշտը դրվել է իրակաացվող 

գործողությունների քանակը բերել մինիմալին։ 

Ժամանակային հապաղման ազդեցությունից հետո անցնում ենք ռադիոլոկացիոն 

հաջորդ, կարևորագույն պարամետրի՝ արագության որոշման եղանակը, որը 

ներկայացված է հաջորդ պարագրաֆում։ 
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Նկ. 3.2.1. Դոպլերյան շեղման որոշման ODFM ընդունման սխեման։ 

 

3.2. OFDM կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղության միջոցով թիրախի 

արագության որոշման զտման եղանակը 

3.2.1. Թիրախի արագության որոշման հաճախականային զտիչների բանկի 

կիրառման եղանակի նկարագրությունը 

Երբ արդեն թիրախի դիրքը որոշված է, անցնում ենք հաջորդ՝ ոչ պակաս կարևոր,  

թիրախի շարժման արագության որոշման խնդրի լուծմանը։ Նախորդ 

պարագրաֆներում արդեն նշել էինք, թե ինչպիսի փոփոխության է ենթարկվում OFDM 

ազդանշանի համաստեղությունը՝ դոպլերյան հաճախականային շեղման արդյունքում։ 

Ընդ որում, OFDM աղդանշանի համաստեղության մեջ, կոնկրետ դոպլերյան 

ազդեցությունը կարելի է տեսնել միայն, երբ ազատվում ենք ժամանակային 

հապաղումից(Նկ. 3.1.6):  

Արագության որոշման մեթոդը իրենից ներկայացնում է ընդունված արձագանք- 

ազդանշանի անցկացումը հաճախականությունների զտիչների բանկով, որի 

արդյունքում OFDM ազդանշանի համաստեղությունից հնարավոր է գրանցել այն 

դոպլերյան հաճախականությունը, որով շեղվել է OFDM աազդանշանի փուլը։ 

Դոպլերյան հաճախականության որոշումից անմիջապես կկարողանանք որոշել 

թիրախի արագությունը[6]։ 

Համակարգի սխեման բերված է նկ. 3.2.1-ում։ Ակնհայտ երևում է, որ նախորդ 

ալգորիթմում կիրառված ժամանակային հապաղման զտիչների բանկի փոխարեն, 

այստեղ օգտագործված է հաճախականային զտիչների բանկ[4]։  
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Այս եղանակն իրականացվել է նախորդ պարագրաֆում տրված OFDM նույն 

պարամետրերի դեպքում՝      վ,         կՀց,          վ,        ,      ԳՀց։ 

Նաև, շատ կարևոր է սահմանել արագության չափման սարժեքները։ Փաստորեն 

որպեսզի չխախտվի օրթոգոնալության պայմանը պետք է դոպլերյան շեղումը լինի՝   

  ։ Իրականացված սիմուլյացիայի ընթացքում, օրթոգոնալության պայմանի 

չխախտման համար ենթադրվել է, որ |     |     , հետևաբար՝ 

      ⁄ ։ Այստեղից կարող ենք հաշվել մաքսիմալ արագությունը, որը կարելի է 

հաշվել նշված պարամետրիզացիայի դեպքում։ 

     
   

    
  71մ/վ = 255կմ/ժ (3.1.4) 

Որպես զտման հաճախականության քայլ վերցրել ենք       Հց : 

Սիմուլյացիայի ժամանակ, ինչպես նշել էինք նախորդ պարագրաֆում, գեներացվել 

էր որոշակի դիրքում գտնվող(0-413մ), 0-255կմ/ժ արագությամբ շարժվող թիրախ։ 

Կոնկրետ սիմուլյացիայի դեպքում թիրախի գործող արագությունը գեներացվել է՝ 

          մ/վ: Ժամանակային հապաղման որոշման և ազդանշանից դրա 

ազդեցության ազատման փուլից հետո սկսվում է արագության որոշման փուլը, որի 

ժամանակ ազդանշանը անցկացվում է հաճախականային զտիչների բանկով։ Զտման 

ընթացքում OFDM համաստեղության մեջ կարող ենք նկատել, որ դրա ամպանման 

բևեռները սկսում են պտտվել կոորդինատական համակարգի սկզբնակետի նկատմամբ 

և պտույտին զուգընթաց տեղի է ունենում սիմվոլների ցրվածության նվազում։ Ինչպես և 

նախորդ ալգորիթմի իրականացման ժամանակ, այնպես էլ այս դեպքում, կարող ենք 

նկատել, որ կոնստելացիոն հարթության չորս բևեռներն էլ ցրվածության տեսանկյունից 

համարժեք են միմյանց, հետևաբար, հաշվարկները բավական է իրակացնել միայն մեկ 

քառորդի համար։ Հաճախականային ամեն հաջորդ քայլի ընթացքում իրակացվում է 

համաստեղության բևեռի ցրվածության միջին քառակուսային շեղման հաշվակր[5]։ Այն 

հաճախականային հապաղման քայլին, երբ այդ միջին քառակուսային շեղումը կլինի 

նվազագույնը, այդ քայլին համապատասան հաճախության արժեքն էլ կարող ենք 

համարել, որպես դոպլերյան հաճախականային շեղման արժեք։ 
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Նկ. 3.2.2-3.2.5-ում բերված էն կատարված սիմուլյացիայի արդյունքները։ OFDM 

կոնստելացիաները համապատասխանում են  զտիչների բանկի չորս տարբեր    

հաճախականություննրի արժեքներին՝ 0.5կՀց, 1.3կՀց, 2.65կՀց և 5.55կՀց։ Նկ. 3.2.5-ում 

կարելի է նկատել, որ համաստեղության բևեռները կուտակումից հետո սկսում են 

ստանալ հակառակ նշանով փուլային շեղում։ Ի սկզբանե բևեռները պտտված կլինեին 

այդ ուղղությամբ, եթե թիրախը հակառակ ուղղությամբ շարժվելիս լիներ։ Այսինքն, 

ստացված պատկերը նաև տալիս է մեզ տեղեկություն, թիրախը շարժվում է դեպի մեր 

ուղղությամբ, թե հակառակ ուղղությամբ: Նկ. 3.2.6-ում բերված է համաստեղության 

սիմվոլների ցրվածության միջին քառակուսային շեղման կախվածությունը 

հաճախականային զտման քայլի արժեքից։ Կատարված չափման արդյունքում միջին 

քառակուսային շեղման նվազագույն արժեքը ստացվել է        կՀց հաճախականային 

զտման արդյունքում, որտեղից էլ (2.2.6)-ի միջոցով անմիջապես կարելի է հաշվել 

շարժվող թիրախի չաված արագությունը. 

      
   
   

  16.56մ/վ = 59.62կմ/ժ (3.2.1) 

Քանի որ հաճախականային զտման քայլը վերցված էր՝       Հց, ապա 

չափումները կբերեն դրանով պայմանավորված հավելյալ սխալմունքի՝ որը կլինի ՝ 

   
    
   

  0.31մ/վ (3.2.2) 

 Արագության արժեքի չափումից հետո, ինչպես և նախորդ պարագրաֆում 

իրականացնում ենք հարաբերական սխալի որոշում։ 

Թիրախի արագության որոշման բացարձակ սխալը կլինի՝ 

       |           |      մ/վ (3.2.3) 

(3.2.3)-ից կհաշվենք թիրախի արագության որոշման հարաբերական սխալը. 

       
      

    
       (3.2.4) 
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Նկ. 3.2.2. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված         կՀց հաճախականությամբ։ 

 

Նկ. 3.2.3. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված         կՀց հաճախականությամբ ։ 
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Նկ. 3.3.2. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված          կՀց հաճախականությամբ ։ 

 

Նկ. 3.2.5. Շարժվող թիրախից անդրադարձած OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

զտված          կՀց հաճախականությամբ ։ 
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որտեղից էլ, կստանանք հարաբերական սխալի տոկոսային արտահայտումը. 

         
      

    
         (3.2.5) 

Ստանցանք, որ թիրախի արագության որոշման ալգորիթմը աշխատում է 1% 

հարաբերական սխալով: Բայց այս արդյունքը նույնպես ստացվել է այն դեպքում, երբ 

բացակայում էին արտաքին աղմուկները։ Ընդ որում, միջին քառակուսային շեղման 

գրաֆիկից երևում է, որ աղմուկների առակայությունը կբերի դրա լուրջ աղավաղման։ 

Հաջորդ ենթապարագրաֆում կներկայացնենք, թե ինչպիսի աղավաղումների է 

ենթարկվում մեր ընդունված OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանի համաստեղությունը և 

թե ինչպես է փոփոխվում արագության որոշման հարաբերական սխալը    -ի տարբեր 

արժեքների դեպքում։ 

3.2.2. Արագության  որոշման զտման եղանակի հարաբերական սխալի 

գնահատումը գաուսյան սպիտակ աղմուկների առկայության դեպքում։ 

Ավելի լավ հասկանալու համար մշակված ալգորիթմի էֆեկտիվությունն ու 

ճշգրտությունը, անհրաժեշտ է ուսումնասիրել ստացված արդյունքները տարբեր 

մակարդակի աղմուկների առկայության դեպքում: Ինչպես և նախորդ մեթոդում, այստեղ 

էլ համակարգում ներմուծվում է գաուսյան սպիտակ աղմուկների տարբեր 

մակարդակներ, և այդ մակարդակներին համապատասխան իրականացվում եղանակի 

սխալի գնահատում։ Առաջին հերթին տեսնենք, թե ինչպես է փոխվում 

համաստեղության սիմվոլների ցրվածության միջին քառակուսային շեղումը, երբ 

համակարգում առկա են աղմուկներ։ Նկ. 3.2.8-ում ներկայացված է OFDM 

համաստեղության սիմվոլների վեկտորների միջին քառակուսային շեղման 

կախվածությունը դոպլերյան հաճախականային զտման արժեքից, ազդանշան-աղմուկ 

հարաբերության՝    -ի տարբեր արժեքների դեպքում: (                  ): 

Գրաֆիկներից էլ երևում է, որ նույնիսկ        արժեքի դեպքում, դեռևես դժվար է 

տարբերել միջին քառակուսային շեղման նվազագույն արժեքը: Միայն        

արժեքների դեպքում նվազագույն արժեքը սկսում է տարբերվել աղմկային 

  



72 
  

  

Ն
կ

. 3
.2

.9
. O

FD
M

 ս
ի

մ
վ

ո
լն

ե
ր

ի
 ց

ր
վ

ա
ծո

ւթ
յա

ն
 մ

ի
ջի

ն 
քա

ռա
կ

ո
ւս

ա
յի

ն
 շ

եղ
մ

ա
ն

 կ
ա

խ
վ

ա
ծո

ւթ
յո

ւն
ը

 դ
ո

պ
լե

ր
յա

ն
 հ

ա
ճ

ա
խ

ա
կ

ա
ն

ո
ւթ

յա
ն

 զ
տ

մ
ա

ն
 ք

ա
յլ

ի
ց,

 

ա
զդ

ա
ն

շա
ն

-ա
ղ

մ
ո

ւկ
 հ

ա
ր

ա
բե

ր
ո

ւթ
յա

ն
 տ

ա
ր

բե
ր

 ա
ր

ժ
ե

քն
ե

ր
ի

 դ
ե

պ
քո

ւմ
 



73 
  

 

Ն
կ

. 3
.2

.7
. Թ

ի
ր

ա
խ

ի
 ա

ր
ա

գո
ւթ

յա
ն

 ո
ր

ո
շմ

ա
ն

 հ
ա

ր
ա

բե
ր

ա
կ

ա
ն

 ս
խ

ա
լի

 կ
ա

խ
վ

ա
ծո

ւթ
յո

ւն
ը

 հ
ա

մ
ա

կ
ա

ր
գի

 ա
զդ

ա
ն

շա
ն

-ա
ղ

մ
ո

ւկ
 

հ
ա

ր
ա

բե
ր

ո
ւթ

յա
ն

 ա
ր

ժ
եք

ի
ց 



74 
  

գագաթներից: Միանգամից կարող ենք նկատել, որ նույնիսկ չնչին աղմուկների 

առկայության դեպքում էլ, արագության որոշման հարաբերական սխալը կտրուկ աճում 

է: Դա պայմանավորված է նրանով, որ դոպլերյան հաճախականային շեղումը 

սիմվոլների ցրվածության վրա չունի մեզծ ազդեցություն: 

Հաջորդ փուլում իրականացվում է արագության որոշման հարաբերական սխալի 

գնահատում՝    -ի տարբեր արժեքների համար (Նկ. 3.2.7): Այս գնահատումը ևս մեկ 

անգամ փաստում է, որ նշված եղանակով արագության որոշման համար անհրաժեշտ է 

բավականին հզոր ազդանշան, որպեսզի աղմուկային ֆոնը հզորությամբ ավելի քան 20 

անգամ զիջի ազդանշանին: Այսինքն OFDM կոնստելացիոն սիմվոլները ցրվածության 

տեսանկյունից ավելի իներտ են իրենց դրսևորում, քան ժամանակային հապաղման 

դեպքում: Դրանով էլ բացատրվում է, միջին քառակուսային շեղման՝ հաճախականային 

զտման քայլի նկատմամաբ կախվածության գրաֆիկի փոքր դիքությունը, որը նույնպես 

որևէ մեծության չափման ճշգրտության կարևոր հատկանիշներից մեկն է:  

Դա հենց հանդիսանում է այս մեթոդի հիմնական թերություններից մեկը և մեթոդի 

բարելավման հիմնական ուղղությունը, դա միջին քառակուսային շեղման գրաֆիկի 

դիքության բարելավումն է: 

3.3. Թիրախի դիրքի որոշման միջինացման եղանակը 

3.3.1. Թիրախի դիրքի որոշման միջինացման եղանակի նկարագրությունը 

Չնայած նախորդ պարագրաֆում ներկայացված ալգորիթմենրը իրենց 

իրագործմամբ պարզ էին և չէին պահանջում հսկայածավալ հաշվողական ռեսուրսներ, 

այնուամենայնիվ, կարիք է զգացվում օպտիմիզացնել հաշվողական պրոցեսը, ի հաշիվ 

կատարվող մշակման քայլերի նվազեցման։ 

Ժամանակային հապաղման առկայության դեպքում OFDM համաստեղության մեջ 

նկատվում էր սիմվոլների ցրվածություն՝ ազդանշանի ամպլիտուդին հավասար 

շառավղով շրջանագծի երկայնքով։ Դա պայմանավորված էր նրանով, որ առանձին 

ենթակրողները ստանում էին միմյանցից տարբեր փուլային շեղումներ։ (2.2.5)-ից  

ակնհայտ երևում է, որ ժամանակային հապաղմամբ պայմանավորված փուլային 

շեղումը ուղիղ համեմատական է OFDM ազդանշանի ենթակրողների ինդեքսին։ Նաև 



75 
  

կարելի է տեսնել, որ յուրաքանչյուր իրար հաջորդող ենթակրողների միջև փուլային 

շեղումը կլինի նույնը և կախված կլինի հարևան ենթակրողների միջև հեռավորության 

չափից: Այսպես,   ժամանակային հապաղմամբ արձագանք-ազդանշանի  -րդ և    -

րդ ենթարողների ստացված փուլային շեղումները կլինեն՝ 

          (3.3.1) 

              (3.3.2) 

որտեղ   -ը և     -ը, համապատասխանաբար,   -րդ և    -րդ ենթակրող 

հաճախականություններն են։  -րդ և    -րդ ենթակրող բաղադրիչներին 

համապատասխան OFDM ազդանշանները կլինեն․ 

                   (3.3.3) 

                         (3.3.4) 

որտեղ   -ն ու     -ը հաղորդված OFDM ազդանշանի  -րդ և    -րդ ենթակրող 

բաղադրիչներն են, համապատասխանաբար։  

Քանի որ, մեր հաղորդվող ազդանշանը ինֆորմացիոն բնույթի է, ապա հարևան 

ենթակրող սիմվոլների վեկտորների սկզբնափուլերը կարող են ընդունել՝ 
 

 
 
  

 
 
  

 
 և 

  

 
 

արժեքները՝ կախված համաստեղության կոմպլեքս հարության քառորդից։ Այսինքն, 

ցանկացած երկու ենթակրող սիմվոլների միջև փուլային տարբերությունը կարող է 

ընդունել   
 

 
   և 

  

 
 արժեքները։ Հետևաբար ցանկացած երկու հարևան ենթակրող 

բաղադրիչների հարաբերությունը կլինի՝ 

    

  
    ( 

 

 
) (3.3.5)) 

որտեղ          ։ Այժմ, վերցնենք ըդնուված ենթակրող բաղադրիչները և 

յուրաքանչյուր երկու հարևան ենթակրողների հարաբերությամբ ձևավորենք     

չափանի հաջորդականություն՝  

   
    

  
 

    

  
                      (3.3.6)) 

որտեղ            : Հաշվի առնելով (3.3.5)-ը՝ (3.3.6)-ը կլինի՝ 
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      ( 
 

 
)               (3.3.7)) 

որտեղ`             հարևան ենթակրողների միջև տարբերությունն է։ 

Փաստորեն ստանում ենք մի նոր կոմպլեքս սիմվոլների հաջորդականություն, որի 

էլեմենետները իրենցից ներկայացնում են ընդունված OFDM ազդանշանի հարևան 

ենթակրողների հարաբերությունը։ (3.3.6)-ից երևում է, որ փուլային շեղումը, որը 

ստացվել էր արձագանք-ազդանշանի ժամանակային հապաղման պատճառով, այլևս 

կախված չէ ենթակրողի ինդեքսից և նոր ձևավորված հաջորդականության մեջ նույնն է 

բոլոր էլեմենտների համար։ Կարելի է ասել, որ միջանկյալ հաջորդականության 

ներմուծումով, ժամանակային հապաղման էֆեկտը բերվում է դոպլերյան 

հաճախականության էֆեկտին, այսինքն, շեղումը բոլոր ենթակրողների վրա ունենում էր 

միևնույն ազդեցությունը։  

(3.3.7)-ի համաձայն ազդանշանի        
      սիմվոլների փուլային    շեղումը 

անկյունային ներկայացմամբ կլինի՝ 

           (3.3.8)) 

Նկ. 3.3.1-ում բերված է առանց աղավաղման ընդունված OFDM կոմպլեքս 

ազդանշանի համաստեղությունը, իսկ նկ. 3.3.2-ում՝ նոր ձևավորված   սիմվոլների 

համաստեղությունը։ Նկարից երևում է որ, ժամանակային հապաղման բացակայության 

ժամանակ վեկտորենրի բևեռների սիմվոլները գտնվում են առանցքների վրա և կախված 

 -ի արժեքից ընդունում են  
 

 
 
  

 
 
  

 
 և 

  

 
 փուլային արժեքներ։ 

Այժմ տեսնենք, թե ինչպես կփոխվի համաստեղության պատկերը, ժամանակային 

հապաղման առկայության դեպքում։ Հաշվարկները և ալգորիթմը իրականացվել են 

MATLAB միջավայրում։ Սիմուլյացիայի ընթացքում գեներացվել է ռադիոլոկացիոն 

կայանից թույլատրելիության սահմաններում, որևէ հեռավորության վրա գտնվող 

թիրախ։ Կոնկրետ օրինակում, համակարգը գեներացրել է գործող           մ  

հեռավորության վրա գտնվող թիրախ։ Համաձայն (2.2.1)-ի, այդ թիրախից անդադարձած  
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Նկ. 3.3.1. Ինֆորմացիոն QPSK-OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

աղավաղումների բացակայության դեպքում։ 

 

Նկ. 3.3.2. Հարևան ենթակրողների հարաբերությամբ ձևավորված, նոր`  սիմվոլների 

համաստեղությունը՝ աղավաղումների բացակայության դեպքում։ 
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արձագանք-ազդանշանի վրա կավելանա           վ ժամանակային հապաղում։ Այս 

եղանակը, ինչպես որ նախորդ եղանակները, իրականացվել է OFDM հետևյալ 

պարամետրիզացիայով՝      վ,         կՀց,          վ,        ,      ԳՀց։ 

Ժամանակային հապաղման գործող արժեքին համապատասխան, հարևան զույգ 

ենթակրողների միջև փուլային տարբերությունը (3.3.8)-ից՝ կհաշվենք          : 

Ինչքան էլ, որ նշում ենք, որ յուրաքանչյուր հարևան ենթակրողների միջև փուլային 

տարբերությունը նույնն է, այնուամենայնիվ, համակարգի անճշտությունների 

արդյունքում, համաստեղության բևեռներում կունենանք փոքր միջին քառակուսային 

շեղմամբ ցրվածություն։ Փուլային շեղման ավելի ճշգրիտ իրականացման համար, 

կիրականացնենք համաստեղության սիմվոլների վեկտորների դիրքերի միջինացում։ 

Նկ. 3.3.3-ում բերված է ժամանակային հապաղմամբ ընդունված ազդանշանի 

համաստեղությունը։ Նկ. 3.3.4-ում, արդեն նոր ձևավորված   սիմվոլների 

համաստեղությունն է՝ ժամանակային հապաղման առկայության դեպքում։ Նկարից 

երևում է, որ   սիմվոլները շեղվել են որոշակի փուլային անկյամբ: Նկ. 3.3.5-ում բերված 

է  -ի համաստեղության բևեռնրի միջինացված պատկերը։ Սիմուլյացիայից ստացված 

փուլային տարբերության մաթեմատիկական սպասումը ստացվել է՝                

     :  

Օգտվելով (3.3.8)-ից և (1.1.1)-ից հաշվում ենք հապաղման ժամանակը՝ 

       
       

      
       վ  (3.3.9) 

որտեղից էլ (2.2.1)-ի միջոցով ստանում ենք թիրախի հաշվարկված 

հեռավորությունը՝          մ: 

Հեռավորության արժեքը չափելուց հետո անհրաժեշտ է իրականացնել ալգորիթմի 

ճշգրտության գնահատում: Դրա համար, նախ, անհրաժեշտ է հաշվել հեռավորության 

որոշման բացարձակ սխալը. 

       |           |      մ (3.3.10) 
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Նկ. 3.3.3. Ինֆորմացիոն QPSK-OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ 

աղավաղումների բացակայության դեպքում։ 

Նկ. 3.3.4. Հարևան ենթակրողների հարաբերությամբ ձևավորված, նոր`  սիմվոլների 

համաստեղությունը, ժամանակային հապաղման առկայության դեպքում։ 
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Նկ. 3.3.5.  սիմվոլների միջինացված համաստեղությունը, ժամանակային հապաղման 

առկայության դեպքում։ 

 

 

 

 

Այնուհետև, (3.3.10)-ից հաշվում ենք հեռավորության որոշման հարաբերական սխալը. 

       
      

    
       (3.3.11) 

որտեղից էլ, կստանանք հարաբերական սխալի տոկոսային արտահայտումը. 

         
      

    
         (3.3.12) 

Արդյունքում ստանում ենք, որ թիրախի հեռավորության որոշման ալգորիթմը 

աշխատում է 7% հարաբերական սխալով: Սակայն, նշված սիմուլյացիայում չի 

ենթադրվել արտաքին աղմուկների առկայությունը, այսինքն ընդունվել է, որ 

ազդանշանը բացի թիրախից ստացված հապաղումներից չի ենթարկվել այլ 

աղավաղումների: Աղմուկների առկայության դեպքում դիրքի որոշման սխալի 

գնահատումը կներկայացվի հաջորդ ենթապարագրաֆում: 
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3.3.2. Դիրքի որոշման միջինացման եղանակի հարաբերական սխալի  

գնահատումը գաուսյան աղմուկների առկայության դեպքում։ 

Ինչպես տեսանք, առանց աղմուկների համակարգը աշխատում է 7% 

հարաբերական սխալով։ Արդյունքները համեմատելով դիրքի որոշման նախորդ մեթոդի 

հետ, նկատում ենք, որ հարաբերական սխալը աճել է 6%-ով։ Այնումանեայնիվ այս 

եղանակի իրականացումը պահանջում է առնվազն մեկ կարգով ավելի պակաս 

հաշվողական ռեսուրսներ: Պատճառը կայանում է նրանում, որ այս եղանակի ժամանակ 

դիրքի որոշման համար իրականացվում է հարևան ենթակրող բաղադրիչների 

հարաբերության հաշվարկ և ստացված փուլային շեղումների մաթեմատիկական 

սպասման հաշվարկ։ Իսկ մենք հիշում ենք, որ նախորդ եղանակի դեպքում 

իրականացվում էր ժամանակային հապաղման զտում և ամեն զտման քայլում 

իրականացվում էր ընդունված արձագանք ազդանշանի համաստեղության մշակում և 

վեկտորների միջին քառակուսային շեղման հաշվարկ։ 

Սյժմ հետաքրքիր է տեսնել, թե ինչպես կփոփոխվի համակարգի աշխատանքի 

ճշտությունը, երբ համակարգում դիտարկվեն գաուսյան սպիտակ աղմուկներ։ Նկ. 3.3.6-

ում բերված է դիրքի որոշման հարաբերական սխալի կախվածությունը ազդանշան-

աղմուկ հարաբերությունից(   ):  

Պատկերից կարող ենք փաստել, որ ինչպես որ դիրքի որոշման նախորդ 

ալգորիթմում, այնպես էլ այստեղ, անգամ ոչ շատ մեծ    -ի դեպքում պահպանվում է 

հարաբերական սխալի արժեքը։ Դա փաստում է այն, որ այս եղանակը աղմկուկների 

նկատմամբ բավականին կայուն է։ 

Համեմատելով դիրքի որոշման երկու մշակված մեխանիզմները կարող ենք 

փատսել, որ զտման եղանակը միջինացման եղանակի համեմատությամբ, օժտված է 

բավականին մեծ ճշգրտույթյամբ, այն դեպքում երբ միջինացման եղանակը զտմանի 

համեմատ պահանջում է շատ ավեի քիչ հաշվողական ռեսուրսներ։ Այնպես որ 

եղանակի ընտրության հարցում պետք է առաջնորդվել դրված խնդիրների և 

պայմանների առաջնահերթությամբ և որոշել, թե որ առավելությունն է ավելի կարևոր, 

ճշգրտությունը, թե հաշվողական քիչ ռեսուրսների անհրաժեշտությունը։ 



82 
  

 

Ն
կ

. 3
.3

.6
. Թ

ի
ր

ա
խ

ի
 դ

ի
ր

քի
 ո

ր
ո

շմ
ա

ն
 հ

ա
ր

ա
բե

ր
ա

կ
ա

ն
 ս

խ
ա

լի
 կ

ա
խ

վ
ա

ծո
ւթ

յո
ւն

ը
 հ

ա
մ

ա
կ

ա
ր

գի
 ա

զդ
ա

ն
շա

ն
-ա

զմ
ո

ւկ
 հ

ա
ր

ա
բե

ր
ո

ւթ
յա

ն
 ա

ր
ժե

քի
ց 



83 
  

3.4. Թիրախի արագության որոշման միջինացման եղանակը 

3.4.1. Թիրախի արագության որոշման միջինացման եղանակի նկարագրությունը 

Թիրախի դիրքի որոշման փուլից հետո, ընդունված արձագանք-ազդանշանում 

ազատվում ենք ժամանակային հապաղումից առաջացած աղավաղումներից: 

Արագության որոշման փուլի իրականանացման համար դա պարզապես անհրաժեշտ 

պայման է, քանի որ հաշվարկի իրականացման համար անհրաժեշտ է, որպեսզի OFDM 

ռադիոլոկացիոն կոմպլեքս ազդանշանի համաստեղության ներկայացման փուլում, 

ունենանք միայն դոպլերյան հաճախականային շեղման արդյունքը: 

Իրականացված սիմուլյացիայի ընթացքում, օրթոգոնալության պայմանի 

չխախտման համար ենթադրվել է, որ |     |     , հետևաբար` 

   
 

   
 

  

 
 (3.4.1) 

Քանի որ, թողարկման շերտը շատ անգամ ավելի փոքր է, քան կրող 

հաճախականությունը՝       , ապա փաստում ենք, որ դոպլերյան հաճախականային 

շեղումը կարելի է համարել նույնը, բոլոր ենթակրողների համար: Ելնելով (2.2.6)-ից  -րդ 

ենթակրողի վրա դոպլերյան շեղման համար կարող ենք գրել. 

    
         

   

 
   

   

 
    (3.4.2) 

Ընդունված ազդանշանի համար կարող ենք գրել. 

     
 

 
  {∑                    

   

   

} (3.4.3) 

Ինչպես բազմիցս նշել էինք, դոպլերյան հաճախականային շեղումը բերում է OFDM 

ազդանշանի փուլային շեղմանը, որն էլ արտահայտվում էր՝ կոորդինատական 

համակարգի սկզբնակետի նկատամամբ OFDM ազդանշանի համաստեղության 

բևեռների պտույտով: Եթե կարողանանք հաշվարկել պտտման անկյան կապը 

դոպլերյան հաճախականության հետ, ապա OFDM համաստեղության բևեռների 

պտտման անյկունը չափլեով կկարողանանք որոշել դոպլերյան հաճախականությունը 

և, հետևաբար, շարժվող թիրախի արագությունը: Այդ նպատակով մեր ուշադրությունը 

սևեռենք ազդանշանի համափուլ(In-Phase) և կվադրատուր(Quadrature) բաղադրիչների 
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վրա: Դրանց միջոցով է, որ կկարողանանք հետագայում կապ հաստատել դոպլերյան 

շեղման և համաստեղության բևեռների պտտման անկյան միջև: 

Դոպլերյան հաճախականային շեղում պարունակող OFDM ազդանշանի  -րդ 

ենթակրողի In-Phase և Quadrature բաղադրիչների համար կունենանք՝ 

     {    }∫                                       

  

 

 (3.4.4) 

      {    }∫                             

  

 

           (3.4.5) 

Այստեղ   {    }-ը և   {    }-ը ազդանշանի կոմպլեքս ամպլիտուդի իրական և 

կեղծ մասերն են: Հետագա հաշվարկները կատարում ենք կոնստելացիոն հարթության և 

կոմպլեքս և իրական առանցնքների դրական տիրույթում, հետևաբար, կոմպլեքս 

ամպլիտուդի և իրական, և կեղծ բաղադրիչները ընդունում ենք հավասար √   -ի: 

Մյուս, երեք քառորդներում հաշվարկներ իրականացնելու դեպքում պարզապես կարող 

է փոխվել ամպլիտուդի բաղադրիչների  նշանը՝ կախված քառորդի ընտրությունից: 

(3.4.4)-ում և (3.4.5)-ում իրականացնելով եռանկյունաչափական պարզագույն 

գործողություններ, կստանանք դիտարկվող ենթակրողի համար In-Phase և Quadrature 

բաղադրիչները:   

Արդյունքում  -րդ ենթակրողի համար In-Phase բաղադրիչը կլինի՝ 

   
√ 

 
[

 

    

                              

 
 

         

                                    ] 

(3.4.6) 

իսկ Quadrature բաղադրիչը կլինի՝ 

    
√ 

 
[

 

    

                       

 
 

         

                                   ] 

(3.4.7) 

Եվ (3.4.6)-ը և (3.4.7)-ը իրենց մեջ պարունակում են երկուական գումարելի 

անդամներ: (3.4.6)-ի ու (3.4.7)-ի և առաջին գումարելիների, և երկրորդ գումարելիների 

հայտարարները նույնն են, ընդ որում,   -ը առկա է բոլոր հայտարարներում: Քանի որ 
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       և      , մենք կարող ենք դրանք արհամարհել: Նշենք նաև, որ   -ի 

առկայությունը (3.4.6)-ի և (3.4.7)-ի սինուսային և կոսինուսային բաղադրիչներում բերում 

է այն բանին, որ դրանք ընդունում են պատահական արժեքներ՝ կախված ենթակրողի 

համարից: Այդ իսկ պատճառով ալգորիթմում իրկանացվում է  In-Phase և Quadrature 

բաղադրիչների մաթեմատիկական սպասումնեի հաշվարկ, որն էլ վերացնում է դրանց 

կախվածությունը ենթակրողի համարից: Դա է հիմնական պատճառը, որ մենք կարող 

ենք իրականցնել հաշվարկը մեկ OFDM սիմվոլի տևողության ընթացքում: Ընտրելով մեկ 

այլ OFDM սիմվոլ և կատարելով միջինացման գործողությունը մենք կստանանք 

միևնույն արդյունքները(հնարավոր է բաղադրիչների նշանի փոփոխություն՝ կախված 

թե սիմվոլը որ քառորդում է գտնում): 

Արդյունքում, In-Phase բաղադրիչի մաթեմատիկական սպասման համար ստանում 

ենք՝ 

        
√ 

    
                      (3.4.8) 

արտահայտությունը, իսկ Quadrature բաղադրիչի համար՝ 

        
√ 

    
                      (3.4.9) 

Ստացված երկու բաղադրիչների միջին արժեքից կարող ենք որոշել կոմպլեքս 

համաստեղության վեկտորների պտտման անկյունը[3]. 

       (
                   

                   
) (3.4.10) 

Մշակված ալգորիթմի սիմուլյացիան իրականցվել է MATLAB համակարգում: 

Իրականացված նախորդ եղանակների նման, այս եղանակը նույնպես իրականացվել է 

OFDM հետևյալ պարամետրիզացիայով՝      վ,         կՀց,          վ,    

    ,      ԳՀց: Սիմուլյացիայի ընթացում գեներացվել է որևէ շարժվող թիրախ, որի 

արագության գործող արժեքը պատահականորեն ընտրվել է          մ/վ: Այնուհետև, 

ստացված OFDM աղավաղված ազդնշանի համաստեղության պատկերից, որը  
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Նկ. 3.4.1. Դոպլերյան շեղմամբ OFDM ազդանշանի համաստեղությունը՝ մինչև 

միջինացման իրականացումը: 

 

Նկ. 3.4.2. Դոպլերյան շեղմամբ OFDM ազդանշանի համաստեղությունը միջինացման 

պրոցեսից հետո: 
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պատկերված է նկ. 3.4.1-ում, միջինացման եղանակով ստացվել է բևեռների պտտման 

հաշվարկված անկյունը՝             (Նկ. 3.4.2): 

Ստացված անկյան արժեքի միջոցով կարող ենք (3.4.10)-ից որոշել դոպլերյան 

հաճախականության հաշվարկված արժեքը՝             Հց: Ստանալով դոպլերյան 

շեղման արժեքը՝ (2.2.6)-ից ստանանք արագության հաշվարկված արժեքը, որը ստացվել 

է           մ/վ :  

Այժմ արագության ստացված արժեքի ճշգրտության գնահատման համար պետք է 

իրականացնենք նույն գործողությունները ինչ կատաել էինք նախորդ 

ենթապարագրաֆում՝ հեռավորության ճշգրտության հաշվարկի համար: Նախ, հաշվում 

ենք արագության որոշման բացարձակ սխալը: 

Օգտվելով (3.4.18)-ում արագության որոշման բացարձակ սխալի արժեքից հաշվում 

ենք դրա հարաբերական սխալը. 

       
      

    
      (3.4.19) 

որտեղից էլ կհաշվենք արագության որոշման հարբերական սխալի տոկոսային 

արտահայտումը. 

         
      

    
          (3.4.7) 

Ստանում ենք, որ թիրախի արագության որոշման համար նախագծված ալգորիթմը 

աշխատում է 19% հարաբերական սխալով: Ինչպես և նախորդ մեթոդի իրականացման 

ժամանակ, այնպես էլ այս անգամ ենթադրվել է, որ բացակայում են արտաքին գաուսյան 

աղմուկները: Հաջորդիվ կներկայացվի ալգորիթմի հարաբերական սխալի գնահատումը 

համակարգում առկա գաուսյան աղմուկների տարբեր մակարդակների դեպքում: 

3.4.2. Արագության  որոշման միջինացման եղանակի հարաբերական սխալի  

գնահատումը գաուսյան աղմուկների առկայության դեպքում։ 

Այս ենթապարագրաֆում կներկայացնենք արագության որոշման միջինացման 

եղանակի ճշգրտության գնահատումը, տարբեր մակարդակի ադիտիվ գաուսյան  

       |           |      մ/վ (3.4.18) 
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աղմուկների առկայության դեպքում։ Նախորդ ենթապարագրաֆում տեսանք, որ մեթոդի 

հարաբերական սխալը, աղմուկների բացակայության դեպքում կազմում էր 19%։ Շատ 

կարևոր է ստուգել, թե ինչպես այն կփոխվի երբ հաշվի առնվեն համակարգում գործող 

աղմուկները։ 

Հիշենք, որ նախորդ՝ արագության որոշման զտման եղանակում, առանց 

աղմուկների հարաբերական սխալը կազմում էր գրեթե 1%։ Իրավիճակը, սակայն, 

կտրուկ փոխվում էր, երբ հաշվի էին առնվում գաույսան աղմուկները։ Հաշվարկները 

ցույց էին տվել, որ նույնիսկ        արժեքի դեպքում հարաբերական սխալը գրեթե 

50% էր, ինչը նշանակում էր, որ նման    -ի դեպքում համակարգը չի աշխատի։ Եվ, 

միայն       -ից նոր, հարաբերական սխալը բերվում էր մոտավորապես 10%-ի։ Այս 

եղանակի դեպքում, պատկերը փոքր ինչ այլ է։ Քանի որ գաուսյան աղմուկները բերում 

են ազդանշանի համաստեղության բևեռների ցրվածության միջին քառակուսային 

շեղման աճին, բայց ընդհանուր առմամբ փուլային շեղումը պահպանվում է, ապա 

համակարգը պետք է լինի ավելի աղմկակայուն քան նախորդ մշակած տարբերակը։ Եվ 

այսպես, հաշվարկները ցույց են տվել, որ       արժեքից սկսած, թիրախի 

արագության որոշման հարաբերական սխալը կայունացել է, տատանվելով 19% 

հարաբերական սխալի շուրջը(Նկ. 3.4.3)։  Հենք դա է փաստում քիչ առաջ արված մեր 

ենթադրությունը, որ մեր այս մեթոդով նախագծված համակարգը իր բնույթով ավելի 

աղմկակայուն է, արագության որոշման զտման եղանակը։ 

Այսպիսով, կարող ենք փաստել, որ արագության որոշման միջինացման եղանակի 

միջոցով հնարավոր է հաշվարկել թիրախի արագությունը։ Սակայն, այդ հաշվարկի 

հարաբերական սխալը կկազմի մոտավորապես 20%: Բայց, համեմատած 

ռադիոլոկացիոն պարամետրերի որոշման մատրիցական, ինչպես նաև, նախորդ զտման 

եղանակի, այն օգտագործում է շատ անգամ ավելի քիչ հաշվողական ռեսուրսներ։ Դրա 

պատճառներից մեկը հենց այն է, որ հաշվարկները իրականանում են մեկ OFDM 

սիմվոլի տևողությամբ։  
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Ինչպես և դիրքի եղանակների դեպքում, այստեղ էլ, մենք ինքներս պետք է որոշենք, 

թե ինչին ենք տալիս առաջնահերթ կարևորություն, աղմկակայունությանն ու քիչ 

հաշվողական ռեսուրսների անհրաժեշտությանը, թե հարաբերական սխալի արժեքին։ 
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ԵԶՐԱԿԱՑՈՒԹՅՈՒՆՆԵՐ 

 

 

1. OFDM ռադիոլոկացիոն կոմպլեքս արձագանք-ազդանշանի համաստեղության 

մշակումը թույլ է տալիս իրականացնել ռադիոլոկացիոն հիմնական պարամետրերի՝ 

նշանակետի դիրքի և արագության որոշում՝ օգտագործելով փոքրածավալ 

հաշվողական ռեսուրսներ: 

2. OFDM ռադիոլոկացիոն ազդանշանի համաստեղության՝ ռադիոլոկացիոն 

պարամետրերից կրած փոփոխությունները ցույց են տալիս, որ առաջանահերթ 

անհրաժեշտ է որոշել նշանակետի դիրքը, որից հետո միայն, հնարավոր կլինի 

իրականացնել արագության որոշում: 

3. Մշակվել և իրականացվել է նշանակետի դիրքի և արագության որոշման նոր 

եղանակ, որը հիմնված է OFDM արձագանք-ազդանշանի սիմվոլների 

համաստեղության ցրվածության միջին քառակուսային շեղման գնահատման վրա: 

4. Մշակվել և իրականացվել է նշանակետի դիրքի որոշման նոր եղանակ, որի հիմքում 

ընկած է ընդունված OFDM արձագանք-ազդանշանի՝ հարևան իմֆորմացիոն 

սիմվոլների հարաբերությամբ ստացվող նոր սիմվոլների փուլային շեղման 

արտաքսումը։ 

5. Հիմնվելով OFDM ազդանշանի միջինացման և արդյունարար փուլային շեղման 

հաշվարկի վրա՝ մշակվել է արագության որոշման նոր եղանակ, որի 

առանձնահատկությունն է արագության որոշումը մեկ OFDM սիմվոլի տևողության 

ընթացքում: 
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ՀԱՊԱՎՈՒՄՆԵՐԻ ՑԱՆԿ 

 

Հապավումը 

 

Լրիվ անվանումը(անգլերեն) Անվանման հայերեն թարգմանությունը 

OFDM - Orthogonal Frequnecy-

Division Multiplexing 

- օրթոգոնալ հաճախականային 

բաժանումով մուլտիպլեքսացիա 

CDMA - Code Division Multiple 

Access 

- կոդային բաժանումով բազմակի 

հասանելիություն 

FFT - Fast Fourier Transform - արագ Ֆուրյե ձևափոխություն 

IFFT - Inverse Fast Fourier 

Transform 

- հակադարձ արագ Ֆուրյե 

ձևափոխություն 

PAPR - Peak to Average Powr Ratio - պիկային և միջին հզորության 

հարաբերություն 

SNR  - Signal to Noise Ratio - ազդանշան-աղմուկ հարաբերություն 

MCPC  - Multifrequency 

complementary phase-coding 

- բազմահաճախականային 

կոմպլեմենտար փուլակոդավորում 

CFO  - Carrier Frequensy Offset - կրող հաճախականության շեղում 

QAM - Quadrature Ampltude 

Modulation 

- կվադրատուրա-ամպլիտուդային 

մոդուլյացիա 

QPSK  - Quadrature Phase-Shift 

Keying 

- կվադրատուրա-փուլային 

մոդուլյացիա 

I - In-Phase - համափուլ 

Q - Quadrature - կվադրատուր 
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ՇՆՈՐՀԱԿԱԼԱԿԱՆ ԽՈՍՔ 

 

Խորին երախտագիտություն եմ հայտնում իմ ատենախոսության ղեկավար՝ պարոն 

Արսեն Հախումյանին, մեր ծանոթության հինգ, և մասնավորապես վերջին երեք 

տարիների ընթացքում ատենախոսության աշխատանքիս ղեկավարությունը 

ստանձնելու, ինձ գիտության մեջ ուղղորդելու, նպատակասլացություն սերմանելու, 

դժվարին պահերին նոր գաղափարներով, իր բազմամյա փորձով ու նորանոր 

գիտելիքներով կիսվելու համար։ Մեծ շնորհակալություն եմ հայտնում Ազդանշանների 

թվային մշակման լաբորատորիայի և ԳԲՀ համակարգերի լաբորատորիայի բոլոր 

աշխատակիցներին, աշխատանքի իրականացման ընթացքում օգնելու՝ իրենց 

պատրաստակամության, քննարկումների, սեմինարների և հաճելի ու ընկերական 

աշխատանքային միջավայր ստեղծելու համար: 

Իմ մեծ շնորհակալություն եմ հայտնում, նաև, ծնողներիս, ավագ եղբորս և 

ընկերներիս, ովքեր միշտ կողքիս են եղել, ոգեշնչել և քաջալերել են ինձ դժվար 

պահերին, թե՛ ուղղակի, և թե՛ անուղղակիորեն նպաստելով իմ առջև դրված նպատակի 

իրականացմանը:   
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