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Resumo

Nesta tese € proposta uma nova abordagem para o projeto de arranjos lineares de antenas, bem como
sua aplica¢iio na melhoria de desempenho de sistemas de comunicagdes mdveis. Além dos métodos
classicos de projeto, que sdo tratados de forma introdutdria, para que se possa ter uma base tedrica para
0s topicos tratados nos capitulos seguintes, sao apresentadas propostas de projetos de arranjos lineares
considerando a possibilidade da aleatoriedade nos parfimetros do arranjo. Sio apresentadas, neste caso,
quatro novas configuracdes de arranjos lineares. Na primeira configurago proposta, a distincia d entre
os elementos isotrdpicos € fixa e a amplitude dos coeficientes de excitagdo desses elementos € mode-
lada por uma varidvel aleatdria com distribui¢o uniforme. Na segunda configuragio, as amplitudes de
excitagdo dos elementos sio determinadas e a distincia entre eles € escolhida aleatoriamente em um in-
tervalo apropriado, ou seja, a distincia pode variar entre dois valores dados em termos do comprimento
de onda. No terceiro caso, tanto a distdncia entre os elementos quanto a amplitude dos coeficientes de
excita¢io sdo escolhidas aleatoriamente. Na quarta configuracio, a fase a diregfio de varredura do feixe
principal irradiado € aleatéria em uma determinada regio em volta da antena.

Para as trés primeiras configuragdes foi calculado o desvio padriio do fator de arranjo, que fornece
um limitante para a variago de amplitude do diagrama de irradiagdo. A partir de uma escolha ad-
equada dos pardmetros do arranjo, pode-se mostrar que tais estruturas fornecem os diagramas de ir-
radiagdo pré-definidos. As demais contribui¢des da tese sdo propostas de aplicagdes de arranjos de
antenas para a melhoria de desempenho de enlaces de comunicacdes. Um exemplo dessas aplicagdes é
o uso de arranjo circular no cancelamento de interferéncia usando métodos de decomposigio em sube-
spagos. Outras contribui¢des sio a obtengio de expressdes analiticas para o cilculo dos coeficientes
de correlagiio espacial para o arranjo circular, a obteng@o de expressdes fechadas para a poténcia de
interferéncia miitua no modelo de canal de baixo-rank, a avaliagio da capacidade do canal, em termos

de nimero de usudrios, por meio de arranjos linear e circular e o estudo de arranjos compactos em
sistemas com diversidade espacial.



Abstract

This thesis presents a study for the problem of designing linear antenna arrays, as well as its ap-
plications on the performance improvement of mobile communication systems. Besides the classical
methods, which are presented in an introductory way, to establish theoretical grounds for the topics that
are treated in the following chapters, proposals for linear arrays, which have random parameters, are
presented. Four new configurations for linear arrays are proposed. In the first proposed configuration,
the distance d between the elements is fixed and the amplitude of the driving coefficients is modeled
as a uniformly distributed random variable. In the second configuration, the driving amplitudes at the
elements are fixed and the distance between them is chosen from an appropriate interval, this is, the
distance is allowed to change between two given values, as a fraction of the wavelength. In the third
case, the distance between the elements as well as the amplitude of the driving coefficients are chosen
randomly. In the fourth configuration, the scanning array direction is taken at random. In this case, the
main antenna beam randomly scans a certain space area around the antenna.

For the first three configurations the standard ratio for the array factor was computed, and it provides
an upper limit for the antenna radiation pattern. If the antenna parameters can be adequately chosen,
one can show that those structures proved good radiation patterns. The other contributions from the
thesis are proposals for the use of antenna arrays to improve the performance of communication links.
On such example is the use of the circular array to cancel interference using subspace decomposition
methods. Other contributions are the derivation of closed-form expressions for the computation of
spatial correlation coefficients for the circular array, the derivation of closed-form expressions for the
mutual interference power for the low-rank channel, the evaluation of the channel capacity, in terms of

number of users, and the study of compact arrays for space diversity.

it
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Capitulo 1
Introducao

A difusio de informagdes por meio de ondas eletromagnéticas vem influenciando a comunicagfo en-
tre seres humanos desde o ano em que o cientista inglés James Clerk Maxwell (1831-1879) as previu.
No ano de 1864, o entido professor de fisica experimental da universidade de Cambridge, Inglaterra,
demonstrou teoricamente a provavel existéncia de tais fendmenos sem constatagio prética ¢ foi o
primeiro a estabelecer o conceito fundamental de ondas eletromagnéticas por deducdo matemadtica. Do
seu frabalho, resultaram as famosas Equagdes de Maxwell que indicavam a existéncia dessas ondas,
que mais tarde (1886) foram constatadas pelo fisico alemao Heinrich Rudolph Hertz (1857-1894) [1].

Apés Maxwell, muitos outros pesquisadores despertaram para o desenvolvimento de elementos ir-
radiantes e deram inicio & revolugdo das telecomunicagdes que existe no século atual. No ano de 1901,
o cientista Guglielmo Marconi realizou a primeira transmissio eletromagnética através do Atlantico,
enviando sinais de Poldhu, em Cornwall, Inglaterra, para St. John’s, Newfoundiand. Por quatro dé-
cadas a tecnologia de antenas ficou restrita a elementos irradiantes formados por fios ¢ a intervalos de
freqiiéncia na faixa UHFE S6 apds a Segunda Guerra Mundial que novos elementos, como aberturas e
refletores, foram introduzidos, aumentando o desempenho das estruturas anteriores. Um fator impor-
tante para essa nova era das antenas foi a invencio de fontes de microondas, como o magnetrom. Entre
as décadas de sessenta e oitenta, 0s avancos na arquitetura dos computadores trouxeram a promessa
de novo impulso para o desenvolvimento das antenas na década seguinte. Essa promessa foi cumprida
com o surgimento dé¢ métodos numéricos que permitiram que estruturas complexas pudessem ser pro-
jetadas com mais precisdo.

A medida que os sistemas de comunicagdes foram evoluindo e a necessidade por novos servigos
COmecou a aumentar, as pesquisas comecaram a ser direcionadas para a busca de novas estruturas radi-
antes mais eficientes. Uma categoria de antenas que ultimamente vem recebendo bastante atengio sdo

as antenas inteligentes. Nessa categoria de antena, a poténcia irradiada € direcionada para locais especi-



ficos por meio de estruturas de elementos irradiantes, conhecidas como arranjos, de forma otimizada.
Essas estruturas t€m sido propostas na setorizagao e projeto de sistemas celulares e na melhoria de
desempenho de alguns sistemnas de comunicagdes.

Virios elementos de antenas podem ser arranjados no espago e interconectados para produzir
padrBes de irradiacfio direcional. Configuragdes desse tipo, com multiplos elementos irradiantes, sdo
referidos como arranjos de antenas. Geralmente, essas configuragdes so formadas pelo agrupamento
de muitas antenas de pequenas dimensdes, para que se possa obter um nivel de desempenho semel-
hante a0 obtido com uma tnica antena de grandes dimensdes. Nesse caso, os problemas mecénicos
associados com uma unica antena de grandes dimensdes se transformam em problemas elétricos asso-
ciados a0 conjunto de pequenas antenas agrupadas em arranjo. Esses problemas, entretanto, tendem a
desaparecer devido ao avanco na tecnologia de dispositivos de estado-s6lido, minimizando os custos de
implementagdo das antenas. Os arranjos de antenas fornecem capacidade Ginica de direcionamento do
feixe irradiado por meio do ajuste da fase da corrente de excitagdo em cada elemento. Esses arranjos
séo referidos como 'arranjos controlados por fase e encontram muitas aplicacdes [2].

O conceito de arranjos controlados por fase foi inicialmente proposto em 1889, mas o primeiro
arranjo pratico s6 veio surgir em 1906. A introdugéo de cquipamentds de radio de ondas curtas em
1920 tornou possivel 0 uso de arranjos de antenas com dimensdes razodveis, surgindo a partir dai
uma maneira conveniente de se obter um padrio de irradiag@o diretivo para sistemas de comunicagdes.
Durante a Segunda Guerra Mundial, os arranjos de antenas operando nas faixas de VHF ¢ UHF foram
usados em sistemas de radar. Atualmente, esses arranjos est3o encontrando aplicagdes em vérias outras
sub-areas das telecomunicagdes. '

Os arranjos podem ser encontrados em diferentes configuragdes geométricas, sendo a mais comum
a configurac¢io linear em que os elementos s@o dispostos ao longo de uma linha reta. Existem ainda
a configuracio planar, em que os elementos sdo dispostos em uma grade quadrildtera, a configuragio
circular na qual os elementos s@o dispostos igualmente espagados ao longo de um circulo de raio a e
uma classe emergente que sio os arranjos conformais. Nessa iltima configuragiio, os elementos sdo
dispostos em superficies ndo-planares, como na parte externa de veiculos, avides e jates.

As estruturas em arranjo oferecem muitas vantagens em relagfio as configuragSes usuais. Nas
antenas parabdlicas, por exemplo, o direcionamento do feixe irradiado € feito juntamente com toda
a estrutura mecinica da antena, enquanto nos arranjos esse direcionamento € feito em tempo real na
velocidade de processamento dos dispositivos eletrdnicos do arranjo, simplesmente ajustando-se 0s
parimetros de excita?;ﬁo dos elementos.

A #rea de estudo das antenas, se equiparada aos circuitos_; eletrdnicos, pode ser dividida em imple-

mentagdes analégicas e digitais. Geralmente as antenas com distribuigdo de corrente com excitagdo



‘continua sdo equiparadas & parte analGgica dos circuitos eletrbnicos e devem ser analisadas por meio
de integrais que sdo geralmente mais complexas de avaliar, enquanto que os arranjos equivalem a parte
digital dos circuitos e podem ser analisados por meio dos somatérios que representam o fator de ar-
ranjo. O diagrama de irradiagio de um arranjo  caracterizado pelos tipos de elementos individuais, por
sua orientagdo, por seu posicionamento, pela fase e pela amplitude das correntes de excitagio de cada
elemento. Controlando os pardmetros comuns a esses elementos ¢ entdo possivel controlar a irradiagio

emitida por essas estruturas com um maior grau liberdade e de forma mais prética e segura.

1.1 Motivacao

O diagrama de irradiagio de um tdnico elemento irradiante é geralmente largo e com baixa dire-
tividade e em mwitas aplicagdes so necessérias antenas com altos ganhos direcionais (diretividade).
Existem vérias situagdes nas quais antenas com essa caracteristica diretiva so mais apropriadas. Como
exemplo, considere uma 4rea rural com relevo acidentado, de modo que dificulte a instalagio das con-
figuragGes convencionais. Nessa situacdo, uma antena diretiva instalada em um ponto geogréfico apro-
priado, tendo seu feixe principal direcionado para a concentragdo dos usudrios, satisfaz as necessidades
locais evitando a perda de poténcia irradiada para as dreas impréprias 4 permanéncia de usudrios. Um
outro exemplo s#o as dreas residenciais costeiras. Nessas dreas, a reducéio na perda de poténcia pode ser
significativa se o feixe irradiado por uma antena diretiva for direcionado para a area povoada, evitando
que regides despovoadas sejam cobertas por feixes eletromagnéticos.

Enlaces terrestres com essas caracteriticas sao mais eficientemente projetados usando-se antenas
diretivas e especificamente as configuragdes em arranjo, por serem mais verséteis, tanto mecanicani-
camente quanto eletricamente. Nesses arranjos, 0s elementos individuais sdo excitados por correntes
elétricas cujas amplitudes ao longo do eixo do amranjo t&m geralmente distribui¢io uniforme, poli-
nomial ou binomial [1]. Nesses trés casos cldssicos, as amplitudes das correntes associadas a cada
elemento sdo projetadas e em seguida os elementos sdo igualmente espagados a uma distincia uni-
forme d = A/Z uns dos outros. Se um diagrama de radiagiio com uma ouira forma, mais ou menos
diretivo, for necessério, todas as amplitudes das correntes de excitagio precisardo ser recalculadas para
que O arranjo possua 0s novos requisitos de projeto. Como serd mostrado posteriormente, 08 arranjos
tornam-se mais ou menos diretivos de acordo com o nimero de elementos excitados. Nos casos em que
o padriio irradiado precisa ser moldado em tempo real, de modo a atender com rapidez os requisitos do
sisterna no qual estd inserido, é mais apropriade o uso de estruturas que permitam reconfiguracio dos
pardmetros de forma rapida e eficiente.

Essa eficiéncia com a qual os arranjos de antenas ajustarn seu padrdo de irradiagio € chamada



de inteligneia. Assim, antenas inteligentes podem ser definidas como sendo estruturas de arranjos
que fazem ajuste de seus pardmetros de modo a modelar o padrio de irradiagio de forma mais eficiente
possivel. A busca por novos métodos de ajuste desses parimetros e por estruturas com feixes irradiados
mais eficientes pode ser vista, no contexto do que foi discutido anteriormente, como uma motivagio
para o desenvolvimento deste trabalho. A proposta dos métodos apresentados € justificada pela andlise
matemdtica e numérica dos resultados obtidos e se mostra apropriada e eficiente como contribuicio

para methorar o desempenho dos sistemas que usam a tecnologia das antenas inteligentes.

1.2 Objetivo

O objetivo deste trabalho é mostrar uma nova abordagern para andlise de arranjos de antenas, visando
a obtencio de diagramas de irradiag¢do com valores apropriados de diretividade e com baixas amplitudes
dos 16bulos (feixes) secunddrios, e de novas aplicagdes de arranjos lincares e circulares em modelos
de canais méveis. Na primeira parte do trabalho, especificamente, sdo propostas estruturas com for-
mas de excitagdo aleatdria e com posicionamento aleatério dos elementos ao longo do eixo do arranjo.
As estruturas podem ser projetadas de modo a ter o comportamento médio das configuracdes obtidas
tomando-se as amplitudes de excitagdo dos elementos do arranjo como sendo realizagdes de um pro-
cesso aleatdrio. Sob um outro ponto de vista, arranjos com caracteristicas aleatérias podem também
ser vistos como estruturas com perturbagOes tanto em seus coeficientes de excitagfo quanto no posi-
cionamento de seus elementos. As duas andlises sdo feitas ao longo do texto e € mostrado, por meio
dos diagramas de irradiag@o, a eficiencia dos métodos propostos. Seguindo o contexto de aleatoriedade
associada ao projeto dessas estruturas, € proposta uma nova forma de andlise dos arranjos esparsos.
Nesses arranjos, conhecidos na lingua inglesa como Thinned Arrays, a excitagio dos elementos estd
presente ou ndo de modo que, diferentemente das outras configuracdes lineares, a dist@ncia entre os
elementos possa ser maior que A/2.

Na segunda parte do trabalho sdo propostas algumas aplicagdes nas quais os métodos € as estruturas
propostas podem ajudar a melhorar a capacidade e o desempenho dos enlaces de alguns sistemas de co-
municagdes. Embora o estudo desenvolvido na primeira parte do trabalho seja para arranjos lineares,
sdo propostas algumas aplicagGes para os arranjos circulares. As aplicagbes s3o propostas basica-
mente para o cancelamento de interferéncia e para o aumento de capacidade de sistemas setorizados

e mostram o quanto as estruturas em arranjo podem ser promissoras nos sistemas de comunicagBes

modernos.



1.3 Organizacio do Texto

O texto estd organizado da seguinte forma: O Capitulo 2 apresenta uma introdugio geral a respeito
de arranjos de antenas, dos principais tipos de configuragdes e introduz a proposta do uso de parmet-
ros aleatdrios no projeto dessas estruturas. Sdo analisados também o uso de algoritmos adaptativos
come ¢ LMS ¢ o RLS no ajuste de padrdes de irradiacdo, e sdo mostradas as principais vantagens e
desvantagens associadas a essa tecnologia. O capftulo € encerrado com uma revisdo bibliografica das
principats contribuigGes para a drea.

O Capitulo 3 propde € apresenta o desenvolvimento matemético necessirio ao projeto de arranjos
com parimetros aleatérios e & obtencdo das principais figuras de mérito usadas em tais projetos. Na
segunda parte do capitulo, € feita uma introdugdo aos arranjos aperiddicos dentro do contexto discutido
ao longo do capitulo.

O Capitulo 4 apresenta o desenvolvimento matemdtico necessdrio ao estudo da aplicagfo de arran-
jos de antenas no cancelamento de interferéncia usando decomposigio em subespagos. E apresentado
um estudo do efeito do uso parimetros aleatdrios no desempenho do método de cancelamento e é
proposto o uso de arrannjo circular para melhorar o seu desempenho.

H4 uma pausa na seqiiéncia dos capitulos anteriores e siio mostrados no Capitulo 5 as expressdes
obtidas para o célculo dos coeficientes de correlagio espacial entre os elementos do arranjo. A seqiién-
cia de exposigio € retomada no Capitulo 6 com a proposta do uso de arranjos simétricos no cancela-
mento de interferéncia no modelo de canal apresentado.

O Capitulo 7 mostra o desenvolvimento matemitico necessério a obtengéo de expressoes fechadas
para a probabilidade de erro de simbolos em um ambiente Nakagami considerando-se receptor de
razio mdxima de combinagio e arranjos de antena linear e circular. O texto € entdo encerrado com as
conclusdes, principais contribuigdes e propostas de continuidade do trabalho.

O Apéndice A complementa o texto sobre projeto de arranjos lineares com conceitos introdutérios

e informagdes adicionais sobre o efeito do acoplamento eletromagnético.,



Capitulo 2

Antenas Inteligentes

2.1 Introducio

O projeto de sistemas inteligentes é geralmente desenvolvido a partir de observagtes de modelos
e seres vivos encontrados na natureza ¢ uma das estruturas mais estudadas pelo homem € o proprio
cérebro. Nesse estudo, sdo usados tanto conhecimentos a respeito da parte fisica quanto da parte psi-
coldgica do cérebro e com base na forma como o homem raciocina e organiza suas idéias bdsicas, sio
propostos algoritmos com algumas caracteristicas de inteligéncia. Em relagfo as antenas inteligentes,
tem-se conhecimento a respeito da estrutura fisica das antenas e de muitos algoritmos de processa-
mento de sinais que podem ser utilizados em conjunto com os elementos da parte fisica. O que permite
o surgimento de estruturas inteligentes € justamente a pesquisa por algoritmos e métodos de projeto
eficientes. Para entender como projetar essas antenas, € necessério antes conhecer a parte fisica a qual
se pretende adicionar inteligéncia. Com o intuito de fornecer esse conhecimento introdutério, o capi-
tulo inicia com uma explanagio dos principios bdsicos dessa tecnologia e em seguida sdo apresentados
os beneficios e algumas das configuragdes mais usadas.

O conceito de arranjo € desenvolvido a partir de uma estrutura simples com apenas dois elemen-
tos e € entdo estendido para estruturas lineares mats genéricas. Como um dos objetivos do trabalho
€ o projeto de arranjos com pardmetros aleatorios, sio mostrados neste capitulo, como motivagio, re-
sultados numéricos obtidos considerando-se parimetros como espagamento e amplitude de excitagio
aleatdrios. Embora o estudo de algoritmos adaptativos nio seja objetivo do trabalho, o texto abre um
breve paréntese para introduzir a forma como algoritmos cldssicos como o RLS ¢ 0 LMS [3] podem
ser usados no ajuste dos coeficientes de excitacio dessas antenas. Com esses algoritmos so analisados
fatores como complexidade, tempo de convergéncia e resposta dos coficientes ajustados ao sinal de

entrada. A Gltima se¢iio do texto faz uma anélise da relag@o custo/beneficio que deve ser levada em



consideragfio na implantagio dos projetos.

2.2 Fundamentacio Teorica

Os primeiros sistemas de comunicagdes foram desenvolvidos usando sistemas de antenas fixas, com
configuragdes especialmente projetadas para alcangar determinadas especificagdes de projeto, sem que
houvesse, entretanto, um ajuste dindmico de suas estruturas para reagir &s mudangas de trafego do
sistema. Para suprimir essas dificuldades, tém sido estudados os chamados sistemas de antenas in-
teligentes, que sdo conjuntos de elementos de antenas dispostos geometricamente em arranjos, com
processadores associados aos elementos. Os sinais irradiados por esses elementos sfio combinados
para formar um padrdo de irradiagdo, que pode ser direcionado, por meio de técnicas de processa-
mento digital de sinais ou circuitos RF (Rdio Freqiiéncia), para a unidade mdvel ou fixa do assinante.
Isso permite que essas antenas focalizem o equipamento de RF de um assinante particular, enquanto
minimizam o impacto do ruido, interferéncia e outros efeitos que possam degradar a qualidade do sinal.

Quando se melhora a qualidade do sinal transmitido, pode-se ter informagdo mais confidvel, ou
simplesmente ter mais informagdo com a mesma confiabilidade. Os sistemas de antenas inteligentes
podem contribuir para isso tanto aumentando o niimero de usudrios que o sistema de comunicagdes
pode manipular quanto expandindo o niimero de servicos que o sistema pode fornecer a um mesmo

ndmero de usudrios. Alguns dos beneficios que essa tecnologia pode trazer sdo:

e Aumento da drea de cobertura do campo irradiado ¢ maior capacidade de penetragio em edifi-

cios: Essas antenas podem aumentar a drea de cobertura por meio de um aumento no ganho da

antena da estagio radiobase.

¢ Diminuicio dos custos de implantacfio do sisterna de comunicagbes: Os sistemas de comuni-
cagles geralmente s#o projetados para reunir certos requisitos. Com poucos usuarios no sistema,
um nimero suficiente de estagdes radiobase deve ser implantado para fornecer cobertura em
4reas criticas. A medida que mais usudrios sio adicionados 4 rede, a capacidade do sistema pode
ser aumentada diminuindo o raio de cobertura da estacdo radiobase ¢ adicionando mais células
A rede. Nesse caso, a receita obtida com os novos usudrios pode cobrir custos de instalagio de
células adicionais. Além do mais, na instalagdo dos sistemas celulares convencionais, as estagBes
radiobase sio implantadas para reunir certos requisitos de projeto sem que haja o suporte finan-
ceiro proveniente da venda dos futuros servigos prestados pela operadora do sistema. As antenas

inteligentes podem minimizar esse custo pelo controle do raio de cobertura da antena, que nesse



caso pode ser mais efetive. Entretanto, os custos adicionais decorrentes dessa tecnologia devem

ser ievados em consideracfo na avalia¢do dos beneficios econdmicos.

O sistema torna-se mais robusto ¢ menos sensfvel: Quando usadas juntas com sistemas CDMA
(Acesso Multiplo por Divisdo em Cédigo), que geralmente requerem um complexo controle de
poténcia para assegurar que todos os sinais que chegam na estacdo radiobase estejam aproxi-
madamente no mesmo nivel de poténcia, as antenas inteligentes podem ajudar a isolar os sinais
do enlace de subida dos diferentes usudrios, reduzindo os requisitos de controle de poténcia ou
eliminando os impactos do controle de poténcia imperfeito. Os sistemas CDMA também sio
sensiveis & distribui¢io geogréfica dos usudrios nas células e nesse caso, as antenas inteligentes

podem redirecionar sua drea de cobertura para atender as dreas geogrificas com mator densidade

temporéria de usudrios.

A qualidade dos enlaces pode ser melhorada por meio do gerenciamento de multipercurso: Um
dos tipos de degradacio que o efeito de multipercursos pode causar na informagéo transmitida
é o desvanecimento ou dispersdo no tempo. Nesse caso, essas antenas podem diminuir essa

degradacdo ou simplesmente explorar a diversidade incrente aos miltiplos percursos.

Aumento de capacidade - Uma das principais razdes para o crescente inferesse nessa tecnologia
¢ o aumento de capacidade em termos de nimero de usndrios. Em dreas geogréficas densamente
populosas, os sistemas moveis s&o normalmente limitados pela interferéncia mitua dos usuérios.
Isso significa que a relagdo sinal/interferéncia (SIR) € menor que a relagio sinal/ruido (SNR).
As antenas adaptativas nesse caso tentam, simultaneamente, aumentar o nivel do sinal recebido

e diminuir o nivel de interferéncia.

Em sistemas TDMA o aumento da SIR permite geralmente uma diminuicdo da distincia de
reuso de fregiiéncia, permitindo a diminuicio do mimero de células por cluster e o aumento
de capacidade. Sistemas CDMA, como o IS-95 ¢ UMTS, sio mais limitados pela interferéncia
do que o sistema TDMA, porque a principal fonte de perturbagio do sistema € a soma dos
sinais dos outros usudrios, devido aos cédigos de espathamento néio serem, na pratica, idealmente

ortogonais.

Novos Servigos - Com essas novas antenas, a rede de comunicagOes terd informacdes pre-
cisas a respeito da localiza¢Go dos usudrios, permitindo que novos servigos, como chamadas
de emergéncia e notificagdes em pontos especificos possam ser realizados. Poder-se-ia, por ex-

emplo, receber pelo aparelho celular uma lista dos produtos em promogdo de um determinado



supermercado ou loja, & medida que o aparelho mével circulasse nas proximidades desses estab-

elecimentos.

e Seguranca - E mais dificil interceptar uma conex@o quando as antenas inteligentes sdo usadas,

porque nesse caso o interceptor teria que se posicionar na mesma dire¢ic que 0 usuério visto

pela estagdo radiobase.

¢ Reducio do Nimero de Percursos de Propagagdo - O uso de antenas de 16bulos magnéticos
estreitos pode, alguma vezes, reduzir o nimero de multiplos percursos. Essa redugio depende

do cendrio em volta do meio de propagacio e nem sempre € significativa.

e SDMA (Acesso Miiltiplo por Divisdo em Espaco): Essas antenas também podem ser usadas
para separar os sinais espacialmente, permitindo que vérios usudrios compartithem a mesma
fonte espectral, dado que eles so espacialmente separdveis na estagfio radiobase. Isso permite
que muitiplos usudrios operem na mesma cé€lula, no mesmo espago de tempo/freqiiéncia. Desde
que essa técnica permite que mais usudrios sejam alocados em uma faixa espectral limitada, ela

pode aumentar a capacidade do sisterna em termos de niimero de usudérios.

Sabe-se que os sistemas de antenas inteligentes combinam elementos de antenas com unidades de
processamento de sinais que otimizam dinamicamente a recepcdo € os diagramas de irradiagio em
resposta ao ambiente no qual o sinal € transmitido. Essas unidades de processamento sio estruturadas

em quatro se¢des principais:

1. Estimacao da diregio de chegada (Direction of Arrival, DOA) — A partir de dados obtidos pela
estacdo radiobase no enlace de subida, o nimero de frentes de onda e suas respectivas diregdes

de chegada séo estimadas.

2. Classificagio da DOA — No passo seguinte, sdo identificadas as frentes de onda que sdo origi-
nadas por usudrios do sistema. Um sistema de identificagfo decide se uma determinada frente de

onda pertence a um usuério ou constitue uma interferéncia em relagdo a um dado usuario.

3. Rastreamento — As direcdes de chegada dos usudrios séio rastreadas para que se tenha maior

confiabilidade de estimacdo dessas diregdes.

4. Modelamento - Finalmente, um algoritmo € usado para modelar ¢ direcionar o feixe irradiado

pela antena na direcfio desejada.
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Dessas quatro etapas de processamento, apenas a parte de modelamento ser estudada ao longo do
texto. Por constituirem 4reas de grande interesse atual, outras fontes de referéncia podem ser encon-

tradas para as demais dreas de estudo por exernplo em [4].

2.3 Estruturas Basicas

2.3.1 Antena com dois elementos

Nesta secdo € analisada a configuragio mais usual de arranjo de antenas, que € a disposigdo lin-
ear dos elementos da antena. Inicialmente, serd considerado o caso em que dois dipolos horizontais

infinitesimais sio posicionados ao longo do eixo z, conforme mostra a Figura 2.1.

r

z gl/ e 1

| . 4
d72 ' 6 d72

)
Y y

drz Iy dr2

| P

(a) Campo proxime (b) Campo distante

Figura 2.1: Geometria de umn arranjo de dois elementos posicionados ao longo do eixo 2.

Dessa forma, o campo total resuitante E, irradiado pelos dois elementos infinitezimais, admitindo

acoplamento eletromagnético nulo entre eles, pode ser escrito no plano ¥ — z como [1]

E.=E,+E;,=a4a Jneklola {e_j(k”_’s/g) g~ dkratB/2)
r = dd1 9 == aAg

o o cos(f) + R cos(@z)} , 2.1
em que 3 é a diferenca na fase da corrente de excitagiio dos elementbs, 7, € a impedancia intrinseca do
espago livre e vale aproximadamente 1207(2, I € uma intesidade de corrente elétrica constante, [ € o
comprimento dos elementos e £ € o nimero de onda.

Assumindo uma observagio do campo elétrico E, em um ponto distante do arranjo, pode-se con-
siderar # =~ §; = 6, e as seguintes aproximagdes para as vaﬁagées de fase de E,
7~ $cos(d) + 7y

(2.2)
2 = Seos(f) + .
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Adicionalmente ) & 1 & r, para as variacdes de amplitude. Desse modo, tem-se que

. Jneklgle 7k 1 '
E, = aaj”?o 4; :’ 2 cos(d) cos [g(kd cos(f) + ﬁ)] . 2.3)

Pode-se ver pela Equagdo 2.3 que o campo resultante E, é o campo de um dipolo

.. kIglge—i6r
E =4 jﬂo—%ﬁrwg:"h cos(f) 2.4

muitiplicado pelo termo
AF(8) = 2cos B— (kd cos(8) + 5)} ) (2.5)

que € chamado de fator do arranjo e € uma fungfio da geometria do arranjo e da fase da corrente de

excitagio dos elementos 3. Tem-se portanto que

E(resuitante) = E(Gnico elemento) - {fator do arranjo). (2.6)

Essa regra € vdlida para um numero qualquer de elementos idénticos e é conhecida como regra de
multiplicagdo de padrdes. Apesar da regra ter sido ilustrada para um arranjo com dois elementos,
ela também ¢ vilida para arranjos com um nimero qualquer de elementos idénticos que nfo tenham

necessariamente magnitude e fase de excitagdo e/ou espagamento idénticos.

2.3.2 Antena linear com N elementos: espacamento e amplitude uniformes

Considera-se agora o caso em que N elementos sfo dispostos, igualmente espagados, ao longo do
eixo z, conforme mostra a Figura 2.2. E assumido que esses elementos tém a mesma amplitude de
excitagfio, mas tém uma diferenga de fase 3 entre eles. Esse tipo de arranjo é conhecido como arranjo
linear uniforme e o fator de arranjo pode ser obtido considerando os elementos como fontes isotropicas.

O fator de arranjo, nesse caso, de acordo com [1], pode ser escrito no plano ¥ — z como

: N
A F(f?) =1+ ptilkdeos(8)+8) |  +i2(kdeos(f)+8) 4 .. 4 g TIN=1){kd cos(8)+5) .. E ej(n—l)(kdms{ﬂ)%—ﬁ)’

n=1

2.
ou ainda

AF(f) = N -1/ kdeos()+5) sen (5 (kd cos(d) + 5)).

(2.8)
sen (;kdcosgj t)+8) )

No diagrama da Figura 2:2, o 4ngulo «y entre um vetor a, na dire¢io do eixo do arranjo € um vetor

radial indo da origem até o ponto de observagdo, a,, € tal que

cos(y) = a, - a, = a, - (a,sen(f) cos(¢) + asen(f)sen(d) + a, cos(d)) = cos(f) = v =0. (2.9)
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Figura 2.2: Representagio do campo distante de N elementos isotrépicos posicionados ao longo do eixo 2.

Dessa forma, a expresso para o fator de arranjo dada na Equagio 2.7 poderia ser escrita em termos de
¥ COMO

N
AF(()) =1 o Hilkdcos(y)+3) 4 e t32(kd cos(y)+8) 4ot e TIN=1){kdcos()+8) _ Zej(nml)(kdcos(q)-{-ﬁ).

n=1l

(2.10)
Para o caso em que os elementos do arranjo estéo dispostos ao longo do eixo x ou y, tem-se que

cos(v) = a, - a, = a, - (aysen(d) cos(¢) + a,sen({f)sen(p) + a, cos(f)) = sen(#) cos(¢). (2.11)

Dessa forma, v = cos™!(sen(8) cos(¢)) e o fator de arranjo, de acordo com a Equagio 2.8, pode ser

€sCritc como

_ l(N=1)/2)(kdsen(0) cos(d)+5) SED (5 (kdsen(#) cos() + B)
AF(6,9) = ¢ sen ((kdsen(0) cos(¢) + B)

Em muitas aplicagdes € desejdvel ter irradiagio méxima em uma direcfio normal ao eixo do arranjo.

(2.12)

Para o fator de arranjo mostrado na Equacdo 2.8, o maximo é obtido tomando o valor absoluto de
AF(0) e fazendo

kdcos(6) + 5 = 0. (2.13)
Desde que ¢ desejdvel ter o maximo direcionado para & = 90°, entfio
kdcos(8) + Blo_gee = 0=+ =0 (2.14)

Desse modo, para se ter o maximo do fator de arranjo de um arranjo linear uniforme normal ao eixo do
arranjo, é necessirio que a fase de excitagdo de todos os elementos seja a mesma. Para que 0 miximo

do fator de arranjo seja orientado ao lonjo do eixo do arranjo € necessirio que

kdcos(8) + Blg_ge =0 = 8= —kd (2.15)
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ou que
kdcos(9) + Blo—1g0o =0 = 3 = kd. (2.16)

Quando ¢ desejdvel ter o _meiximo irradiado orientado na diregiic 8, (0° < 8, < 180°), tem-se
kd cos(8) + Bly_g, = 0 => 8 = —kd cos(fy). (2.17)

Nas Figuras 2.3-2.5 a seguir, o valor absoluto da do fator de arranjo da Equagéo 2.8 € tracado para
diferentes valores de pardmetros. Ao se considerar o fator de arranjo da Equagio 2.8, fica assumido
que os elementos do arranjo estdo dispostos ao longo do eixo z.

Considerando um arranjo linear com 11 elementos, um espagamento d = A/2 obtém-se o diagrama
de radiagdo normalizado da Figura 2.3(a). Como se pode perceber neste diagrama, a dire¢io dos
I6bulos principais do arranjo mudam de acordo com o valor de 3.

Considerando o mesmo arranjo linear, s6 que com 5 elementos € com 0s mesmos parimetros
mostrados no caso anterior, pode-se perceber na Figura 2.3(b) um comeco de distor¢iio nos 1dbulos
principais. E portanto, por meio do ajuste desses parﬁmetros que se pode aumentar o alcance ¢ a
largura dos 16bulos principais € diminuir os 16bulos secundarios que podem representar interferéncia

para outros usudrios ou perdas de poté€ncia.

/J/--
o
moug .......
1
156
S,
(a) Diagrama de irradiacio normalizado de (b) Diagrama de irradiacdo normalizado de
um arranjo de 11 elementos com o = A/2. um arranjo de 5 elementos com d = A/2.

Figura 2.3: Diagrama de irradiagio no plano de elevagdo (plano E) de um atranjo linear uniforme com elementos

ao longo do eixo z e § = —kd cos(fp).
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Em geral, o desempenho de um arranjo de elementos de antenas € determinado por vérios fatores.
O tamanho do arranjo, determinado pelo espacamento ertre os elementos, determina o ganho maximo
que pode ser obtido no diagrama. Por outro lade, o niimero de elementos determina o niimero de
graus de liberdade que se pode ter no projeto desses diagramas. Em geral, essas duas grandezas estio
relacionadas ¢ dependendo dos valores que assumem podem aumentar ou diminuir a interferéncia em
outros usudrios. Na Figura 2.4(a) pode-se perceber que hd um estreitamento nos I6bulos principais
parad = A/2 e N = 11, enquanto na Figura 2.4(b) hd um alargamnto dos I6bulos principais para

d = 0,225\, E portanto possivel controlar a diretividade dos 16bulos principais por meio do controle

da abertura da antena.

g
(a) Diagrama de irradiacfo normalizado de {by Diagrama de irradiacio normalizado de
um arranjo de 11 elementos e um espaga- um arranjo de 11 elementos e um espaca-
mento 4 = A/2. mento d = 0, 225A.

Figura 2.4: Diagrama de imadiagfio normalizado no plano de elevagio (plano E) de um arranjo linear uniforme

com elementos ao longo do eixo z e 3 = ~kd cos(fy).

Na Figura 2.5 siio mostrados os diagramas de irradiagfio de uma antena com d; = 0,15 A e dy =
A/2. Percebe-se que para o espagamento d; = 0,15 o 16bulo principal € bem mais largo que no
caso em que d; = A/2 é usado. Um caso como esse poderia ser usado, por exemplo, pelo transmissor
de uma estagiio radiobase de um sisterna CDMA para transmitir os sinais piloto universal, canais de
sincronismo e canais de paging usando o 16bulo mais largo, que cobre uma drea maior, enquanto os
canais de trafego individuais seriam direcionados para os locais necessarios.

Um tipo de problema que surge em ambientes com muitos obstdculos em volta das fontes trans-
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S +_5§b_6___““_,,..

Figura 2.5: Diagrama de irradiagiio normalizado no plano de elevagiio (E) de um arranjo linear de 11 elementos

pozicionados no eixo z com espagamentos dy = 0,15 e d2 = A/2, 8 = —kd cos(fp), 61y = 0° e 825 = B5°.

missoras € o inevitdvel efeito do espalhamento do sinal transmitido por miltiplos percursos presentes
no meio de propagagio, fazendo com que diferentes componentes de um mesmo sinal cheguem ao
receptor com diferentes atrasos de tempo. Os sinais transmitidos em um 1ébulo largo sofrem mais
reflexdes e refrages do que os sinais transmitidos nos 1dbulos mais estreitos, que sdo mais diretivos e
conseqiientemente menos vulnerdveis as reflexdes e refragdes. Isso faz com que esses sinais encontrem
diferentes tipos de canais, ou seja, 0s sinais do 16bulo largo t€m pela frente um canal com miltiplos
percursos enquanto que os sinais do [6bulo estreito t€m pela frente um canal com uma visada direta ou
com poucos percursos. Essa diferenca nos canais faz com que haja uma distor¢do na relagfio entre a
fase da portadora do sinal piloto € a fase da portadora dos sinais de trifego. Uma forma de contomar
esse problema € incorporar a proposta do CDMA2000, usando sinais pilotos auxiliares {5]. Os sinais
pitotos auxiliares podem ser alocados de diferentes maneiras, como por exemplo, usados por muitos
assinantes dentro de um Iébulo fixo, de ampla drea de cobertura. Nos sistemas adaptativos de ajuste
de enlace de descida, esses pilotos podem ser associados a grupos de assinantes que compartilham vm
mesmo 16bulo ou podem ser associados a um tnico assinante.

Em geral, os elementos do arranjo podem ser dispostos em outras configuragdes, como pode ser

visto na Figura 2.6, entretanto as configuracdes mais utilizadas sfo a linear e a planar, que inclue os

arranjos circular e retangular.
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Ay

Ay

= e, aNFl

(a) (b) (©) (d)

Figura 2.6: Configuragdes de conjuntos de elementos de antenas

Um arranjo linear igualmente espagado com N elementos pode ser também representado, no modo
de recepgio, pelo diagrama da Figura 2.7. Nesta figura, os coeficientes a,, representam as amplitudes
de excitagdo dos elementos do arranjo e u,,(t) representa uma frente de onda plana amostrada no

elemento m, chegando ao arranjo com dire¢bes (¢, 6).

Frente de onda Frente de onda
Diregdo de propagagio no elemento 0 no ¢lemento m
by da onda plana
A =dcos¢sing
uo(t) u1{t) tn (t a1 (t) z
Elemento § *——A"‘"—’-I Elemento 1 ] Elemento m | Elemento [V -1
X
a0 @3 Qm -1
I\afz\:-/’

\*/z )

Receptor

Figura 2.7: Diagrama representativo de um arranjo linear igualmente espagado com N elementos.

2.3.3 Arranjo linear com espacamento uniforme e amplitude nio-uniforme

Nesta subsecio serd analisada uma configuracfio formada por um nimero par, 2M/, de elementos
isotrépicos posicionados simetricamente ao longo do eixo z e com um espagamento entre clementos
igual a d. Isso significa que as amplitudes das correntes de excitagio de M elementos posicionados

de um lado do centro geométrico do arranjo sdo iguais s amplitudes dos elementos posicionados do

outro lado.
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Um diagrama representando duas configuragSes de arranjo linear simétrico € mostrado nas Fi guras

2.8(a) e 2.8(b). A Figura 2.8(a) representa 2M elementos dispostos ao longo do centro da linha do

3
y |
T
al _ _/’”}//
an |
. >y
. _ll\_ _‘.—"/ I"’l
d |
5
p)
aM Af
(a)

Figura 2.8: Arranjo de amplitudes ndo-uniformes de niimero (&) par e (b) impar de elementos.

M+1

[

rM»;»l

T

r

i

rM+1

\

(b}

arranjo . E assumido que a distribuigiio da amplitude dos coeficientes de excitacio dos elementos a,, é

simétrica ao longo da origem, de modo que

AFpp(8) = apeti/Dkdeost o o o+i(3/2hdeosd |

Gprr€

+ o+ o+

ap

se reduz i forma normalizada

M
AFop(0) = Zan oS [
=]

(2

+F[(2A 1) /2]kd cos 8

e—Il(ZM-1)/2}kdcos b

mf';—l)kd cos 9} .

ale—j{I/Z)kdmsﬁ + aze—-j(3/2}kdcose 4.

(2.18)

(2.19)

Se o nimero total de elementos do arranjo for impar, 2M + 1, conforme a Figura 2.8(b), o fator de

arranjo passa a ser escrito como

AF2M+1(9) = 2a, +02e+3kdc039+a38+32kdcosﬂ 4. _+GM+163MkdcosG

-3 — -3 Mk [
+ age 3kdcost9+a3e 32’““c°59+-v-+aM+1e iMkdcos

(2.20)
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que pode ser simplificado para

M+1

AFor44(60) = Z ay cos|(n — 1}kd cosdl. (2.21)

n=1
2.34 Método da expansio binomial
Tendo sido determinado o fator de arranjo, pode-se agora obter os valores dos coeficientes a,, [1], [2].
Um forma de obter esses coeficientes & usando os coeficientes binomiais da expansio da série

(L+ 2™ =14 (m — D)z 4 T2 132(!’”’" 2) g2y (= 1)(m3_! Am=3) ... @

que siio dados por

It

1
1 1
121
1331
14641
1 5 10 10 5 1
1 6 15 20 15 6 1
1 721 35 35 21 71
1 8 28 36 70 56 28 8 1
0 1 9 36 8 126 126 84 36 9 1.

Desse modo, se os valores de m representam o nimero de coeficientes de excitagio dos dipolos, entio

fl

(2.23)

[ O [ |

3 3 3 3 38 8 8 8 8 B
13
— O 0e =1 Oy W1 e W b e

!l

as correspondentes amplitudes a, dos coeficientes sdo dadas por
L2M=m=2—a, =1
22M=m=4—= g, =3 a,=1
32M=m=6— a;=10 aa =5 a;=1
4. 2M=m=10— ¢, =126 ay=84 a3=36 ay=4 as=1.

Na Figura 2.9(a) é mostrado o diagrama de irradia¢io normalizado de um arranjo linear com 10
elementos e com coeficientes de excitagiio binomiais. Pode-se perceber pela figura que houve completa
eliminago dos 16bulos secunddrios para d = A/2 e d = A/4. Em relag@o &s configuragdes anteriores,
o uso de coeficientes binomiais implica em !6bulos principais mais largos e portanto menos diretivos.

Uma caracteristica indesejdvel dessa configuragio é a grande variagio de amplitude dos diferentes
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coeficientes de excitagho a,, principalmente nos arranjos com grande nimero de elementos. Essa
caracteristica faz com que o arranjo tenha uma baixa eficiéncia e seja pouco usado na prética,

Quando o mimero de coeficientes de excitagdo é impar entio

L2MA+1=m=3—> 20,=2 a, =1
2 2M+1i=m=235— 2(},1::6 CL2:4 a3m1

3. 2M+1:7n=11—’+ 2&1:252 a2x210 63:120 614:45 0;5:10 agzl,

Na Figura 2.9(b) pode-se ver o diagrama de irradiaciio de um arranjo com 11 elementos distrtibuidos
ao longo do eixo z. Percebe-se que em ambos os casos, nimero de elementos par e impar, ndo ha
16bulos secundarios para valores apropriados de d. Percebe-se que para d = A h& um grande 16bulo

secunddrio perpendicular ao 16bulo principal.

80"

{a) Diagrama de irradiagiio normalizado para (b) Diagrama de irradiagiio normalizado para
o espagamento d = A\, d = A/2, d = A4 oespacamento d = A, d = A/2,d = A/de
e d = 3X/4 e um nimero par de elementos, d = 3\/4 e um nimero impar de elementos,
N=10. N=11.

Figura 2.9: Diagrama de irradiagao normalizado no plano de elevag@o E de um arranjo com excitagiio binomial.

2.3.5 Método da expansao polinomial

Uma outra forma de obter os coeficientes de excitacio das configuracdes ilustradas nas Figuras 2.8(a)

e 2.8(b) & substituindo os termos em co-seno das expressdes do fator de arranjo pelos coeficientes do
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polindmio de Dolph-Tschebyscheff da seguinte maneira [1], [2]

m=0 cos(m-u)=1

m =1 cos(m: u)= cos(u)

m cos{m - u) = 2 cos®*(u) | 2.24)
m =3 cos(m-u)=4cos®(u) — 3cos(u)

m=4 cos{m-u) = 8cos*(u) — 8cos?{u) +1

Fazendo z = cos(u) na Equagdo 2.24, tem-se

m=0 cos{0) =1 = Ty(z)

m=1 cos{u)=2z=T(z)

m=2 cos,( cu) =227 — 1 = Tyfz)

m=3 cos(3-u) =4z — 3z = Tz(z) (2.25)
m=4 cos(4-u)=162" — 202* + 5z = Ts(z)

m=9 cos(9-u) = 262" — 57627 + 4322° ~ 1204 + 9z = To(2).

cuja forma recursiva € dada por {1]

Tin(2) = 22T, -1 (2) — Thy-2(2). (2.26)

O procedimento de projeto nesse caso Consiste nos seguintes passos:

L.

Selecionar um fator de arranjo apropriado;

Expandir o fator de arranjo e substituir cada fungfo cos(m-u) pela sua expansao dada na Equagio
2.25;

. Determinar o ponto z = z no qual T,,(2) = Ry, em que Fy € a razio entre o maior ¢ 0

menor valor atingido pelos 16bulos do diagrama de irradiagdo do arranjo. O valor de 2, pode ser
calculado por 2y = T;'(Rp) = cosh [:£ cosh™ (Rp)];

Substituir cos(u) = z/z na equagio do fator de arranjo;

. Igualar o fator de arranjo do passo 2, apds a substituigio do passo 4, & expressio de T),(z). O

polindmio T,,,(z) escolhido deve ser de ordem m, em que m € um inteiro uma unidade menor

que o ndmero de elementos do arranjo;
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6. Escrever o fator de arranjo em termos dos coeficientes obtidos no passo 5.

Apds a obtengdo dos coeficientes pode-se tragar o diagrama de irradiagio, como o mostrado na Figura
2.10

60°

*, 60°

Figura 2.10: Diagrama de irradiag@io normalizado no plano de elevagiio de um arranjo de antenas com coefi-

cientes de excitagfio obtidos a partir dos coeficientes de um polindmio de Dolph-Tschebyscheff de ordem 9 e
Ry = 26 dB.

Pode-se perceber que os coeficientes do polindmio permitem uma boa conformagio do diagrama de
irradiacdo, a custo de certo processamento em tempo real, que consiste na resolucéo de um sistema de

equacdes lineares de ordem L ou na utilizacio do método de Barbiere para o cdlculo dos coeficientes
) G p

an [1], [6].

2.3.6 Método dos coeficientes aleatdrios

Um método alternativo para o projeto de arranjos lineares com N = 2M elementos simetricamente
distribuidos ao longo do eixo do arranjo, como mostrado na Figura 2.8(a), ¢ usar coeficientes uni-
formemente distribuidos em um intervalo adequado e com espacamento fixo entre elementos. Essa €
uma das propostas desta tese e serd visto, por exemplo, que uma das vantagens dessa configuragio de
arranjo em relagdo ao arranjo binomial € a possibilidade de haver apenas uma pequena variagio entre
os valores dos coeficientes de excitagdo. Poder-se-ia ainda sugerir que, tanto os coeficientes de exci-

tagio quanto o espacamento entre os elementos fossem escolhidos aleatério. Os diagramas das duas
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situacOes propostas sdo mostrados na Figura 2.11. Na Figura 2.11(a) sio mostradas as curvas do fator
de arranjo de uma antena com 8 elementos (distribuidos ao longo do eixo do arranjo) com amplitudes
de excitagdo uniformemente distribuidas no intervalo {M;2M|] e com valores de espacamento entre
clementos iguais a dy = Af2,dy = A/4, dyg = A\/6 e dy = A\/8. Na Figura 2.11(b) sdo mostrados os
diagramas de irradiagfio considerando-se que tanto o espagamento quanto os coeficientes de excitagio
sdo aleatérios, para o caso de um arranje com NV = 8§ elementos distribuidos simetricamente ao longo

do centro do arranjo. em que anotagio  ~ U(a; #) indica que z é um niimero aleatdrio uniformemente

A

e _,.....«..,,_u__‘_g“um_,_{); o

L d-U(0,85-0,45
'\\

pr .

S 150
g - g
(a) Diagrama de irradiacio médio normal- (b) Diagrama de irradiacic médic normal-
izado de um arranjo com amplitude de exci- izado de um arranjo com amplitude' dos
tacdo aleatdria para valores de espagamento coeficientes de excitagho e espagamento d
d=X/2,d=A/4,d=)X6ed=1A/8,eum aleatérios e para o nimero de elementos N =
mimero par de elementos, N = 2M = 8. 2M+1=4.

Figura 2.11: Diagramas de irradiacio normalizades no plano de elevagiio de um arranjo linear com pardmetros

aleatérios.

distribuido no intervalo de a até b.

2.4 Sistemas Adaptativos com Antenas

Os chamados sistemas adaptativos de antenas, sfio na verdade configuragbes de arranjos com proces-
sadores numéricos associados aos elementos do arranjo. Esses processadores controlam a amplitude e

a fase da corrente elétrica nos elementos do arranjo e o fazem de forma recursiva, geralmente por meio
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de treinamento, visando maximizar a qualidade do sinal de saida. Antes de explanar alguns algoritmos
recursivos, € interessante analisar o projeto de um arranjo do ponto de vista do método de Wiener f?j.
O projeto consiste no cdlculo de um vetor de coeficientes 6timos w,, de modo que a resposta do ar-
ranjo a esses coeficientes apresente uma atenuagio nos sinais que chegam ao arranjo com 4ngulo de
chegada diferente do dngulo desejado azimutal ¢,. Nos problemas tratados nesta segfio, o arranjo esta

posicionado no plano x — y. A Figura 2.12 ilustra um sisterna de coordenadas simplificado para esse
caso.

Figura 2.12: Sistema de coordenadas para andlise de sistemas adaptativos.

Para facilitar a anélise desse problema, é interessante representar a estrutura formada pelo arranjo,
por um diagrama semelhante ao ilustrado na Figura 2.13. Nesta figura, os valores dos coeficientes
associados aos elementos do arranjo sio representados pelos termos 1w, e o termo Z~! representa o
atraso que uma onda plana sofre ao se deslocar entre os elementos igualmente espagados do atranjo
linear com N elementos.

Como um exemplo da obtencfio de um vetor de pesos 6timo w,, considere o caso em que se deseja
eiiminar um determinado sinal de interferéncia, que chega na unidade de recepgo com um dngulo de
chegada ¢;. Neste caso, deseja-se atenuar os componentes de interferéncia captados nos elementos do
arranjo e processar os componentes desejados que chegam com um fngulo de chegada ¢y, Essa tarefa
constitui um problema de otimizacdo restrita, que pode ser estabelecido da seguinte forma:

Considere uma onda plana, representada por u{n) = /™49 chegando ao arranjo linear repre-
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&
=

L
()

Figura 2.13: Representagio de um arranjo linear com N elementos.

sentado na Figura 2.7 com um édngulo de incidéncia ¢4. Nesse caso, a saida do conjunto adaptativo

pode ser escrita como

N1 N-1 N-1
y(n) = Y whu(n—m) =y whel ket o g () N g7 pmimbdsendy 2.27)
m=0 m=0 m=()

em que up(n) ¢ a onda plana captada pelo elemento posicionado no inicio do arranjo. Para que a
saida dessa estrutura forne¢a um ganho g as amostras captadas provenientes de ondas que chegam com

angulo de chegada ¢g, € necessério que

N-1
S wpemimkdents = g (2.28)

m=f
em que g tem valor complexo. Para resolver esse problema de otimizag¢do € necessério uso de multi-

plicadores de L.agrange, de modo que a func¢fic de custo a ser obtida em termos desses multiplicadores

seja dada por

n=0

N-1N-1 N1 |
= > > wiwnr(n—m)+R [g* (Z wi e~ Tkdsen(@an _ g)} . (2.29)

n=0 m=0 n={

I = iy(n)l"+sﬁ[£* (iw;e‘f’cmwd}“—gﬂ

O primeiro termo do lado direito da Equagio 2.29 € a poténcia de saida do sistema, 0 segundo termo
é a restrigdo linear e 7(n — m) é a correlagdo entre as amostras de sinais no instante discreto n — m.
O vetor de coeficientes w, é obtido aplicando-se o gradiente V 2 funcdio J e igualando o resultado a
zero. Fazendo isto, obtém-se

N-1 .
> war(n —m) = —_—25—6—9"“@““@’&)“, m=01,-,N~1 (2.30)

n=>g
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ou na forma matricial
RWO = "“'*ga(qbd), (231)

em que R € a matriz de correlagiio N x N das amostras de u(n), w, € o vetor de coeficientes Stimos e

a{¢q) € o vetor de direcionamento do sinal desejado,
algg) =[ 1 e dhdsen(éa) ... p—i(N-Dkdsen(¢s) |T (2.32)

Da Equagio 2.31, tem-se que

Wo = —%R_la(%), ' (2.33)

assumindo que R seja ndo-singular, que é uma consideragfo justificada pelo fato de, na prética, o sinal
tomado na saida de cada elemento da antena incluir wm componente de ruido térmico modelado como

ruido gaussiano branco.
Tomando a transposic¢io hermitiana nos dois lados da Equag#o 2.33 e pds-multiplicando o resultado
por a(¢dy), obtém-se

W, a(ga) = ~§a”(¢d)R‘1a(¢d), (2.349)

na qual foi assumido que (R1# == R-!, pelo fato do processo que gera a matriz de correlagio R
ser gaussiano, e como conseqiiéncia, R ser hermitiana. Sabendo que o termo af’ (¢4)R'a(dy) é um
escalar € que wa(d,) = g tem-se, a partir da Equaggo 2.33,
w. = 7R 'a(da)
° all(gg)R'a(¢a)’

Na Figura 2.14 € mostrada a resposta de um arranjo com 10 elementos posicionados ao longe do

{2.35)

plano = — y, obtida pelo célculo dos pesos 6timos usando a Equagio 2.35. A matriz de correlagio
Rupx1o foi estimada usando-se 10° amostras do sinal de entrada u(£) com amostras de ruido gaussiano
branco de média nula e varidncia o7 adicionadas. Para este arranjo, o sinal que chega com diregio de
chegada no plano horizontal, tal que sen(¢) = 0, 2, recebe um ganho unitirio. Os sinais que chegam
ao arranjo com dngulos de chegada diferentes sao atenuados.

Percebe-se pela Equacdo 2.35 a limitacdo numérica desse procedimento, devido a necessidade de
se calcular a inversa da matriz de correlagio R™1. A medida que o tamanho da matriz R aumenta, o
esforgo computacional também aumenta. |

O método analisado acima ¢ chamado de Método da Varidncia Minima e, para superar as limi-
tacdes, geralmente numéricas, desse método, sio usados algoritmos recursivos como 0 LMS e o RLS,
analisados detathadamente na referéncia [7], que convergem para uma estimativa dos pesos 6timos de

forma recursiva.
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Figura 2.14: Resposta de um arranjo linear de 10 elementos para uma SNR=30dB.

24.1 Uso do algoritmo LMS

Quando um arranjo linear € usado em conjunto com um algoritmo recursivo para controlar a ampli-
tude e a fase da corrente de excitagio dos elementos, o conjunto arranjo-algoritmo pode ser represen-
tado por um diagrama semelhante ao da Figura 2.15. Os termos Z™* e w, t&m o mesmo significado
dos termos correspondentes na Figura 2.13 e o bloco denominado algoritmoe adaptativo usa

um algoritmo supervisionado para ajustar o valor dos coeficientes w,.

uin)

y(n)

Algoritmo
adaptativo

Figura 2.15: Representagio de um arranjo linear de N elementos com algoritmo recursivo acoplado.

O primeiro algoritmo analisado € o LMS. O uso do algoritmo LMS na estimag#o de coeficientes 4ti-
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mos encontra indmeras aplicages e seu estudo tem despertado um considerdvel interesse. O algoritmo
é referido como LMS restrito quando os seus coeficientes sfio ajustados sujeitos a alguma restrigio em

cada iteracio e € referido como LMS irrestrito quando os seus coeficientes néo sofrem restrigdes.

2.4.2 Algoritmo LMS irrestrito

O LMS calcuia os seus coeficientes em cada itera¢fo estimando o gradiente da superficie de erro
quadritico médio e ajustando os novos valores na direcfio oposta & do gradiente, por um i)equeno
valor. A constante que determina o incremento dado aos coeficientes € normalmente referida como
o tamanho do passo de ajuste, e, dependendo do seu valor, o processo converge para um conjunto de

valores 6timos, referidos também como pesos 6timos. As equacdes do algoritmo LMS convencional

irrestrito so dadas por
y(n) = % (n)u(n)
e(n) = d(n) — y{n) (2.36)
w(n +1) = w(n) + pu(n)e*(n).
e fornecem respectivamente a saida do sistema ilustrado na Figura 2.15, o erro de estimacdo e a equagfo
de ajuste recursivo dos coeficientes. O termo d(n) representa uma amostra de treinamento no instante
n e o parAmetro 4 controla a convergéncia dos coeficientes para um valor préximo ao fornecido pela
Equagio 2.35. A seguir sfio mostradas mais duas versdes do LMS irrestrito que sfo respectivamente o
a-LMS e 0 LMS normalizado.
O LMS normalizado € uma variagiio do LMS convencional que usa um passo de tamanho varidvel
a cada iteragfio e evita a estimacfo dos autovalores da matriz de correlagfo dos dados de entrada para
a selecdo do valor méximo permissivel para o tamanho do passo de ajuste. Essa variagdo do LMS,
geraimente tem desempenho melhor e menor sensitividade em relagdo aoc LMS convencional. Uma
outra varia¢io do LMS que é menos sensivel as variagdes do sinal de entrada € o o-LMS, que possui
um passo de ajuste de convergéncia de tamanho varidvel e leva em consideragio o passo da iteragdo
anterior.
Nas Figuras 2.16(a) e 2.16(b) sfio mostradas as curvas de convergéncia de duas versdes do LMS
que sdo o LMS normalizado e o o-LMS [7]. Os pardmetros de convergéncia do LMS normalizado e

" do a-LMS sio dados respectivamente por

f=—— e p=>—, (2.37)

em que o, é dado por

o = afug(n)|? + (1 — a)on_r. (2.38)
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Figura 2.16: Convergéncia das variantes (a) LMS Normalizado e (b) o-LMS, em fungio do mimero de-amostras

de treinamento Na, para uma SNR=30dB.

Na obtengfio da curva da Figura 2.16(b) foi usado @ = 107° e ;. = 0.1 e pode-se observar que com
um niimero de amostras em torno de 20 a 30 ja se obtém uma consideravel reducio no erro guadratico

médio. Para obtencdo dessas curvas foi utilizado o sinal
uln) = Ayefrriseniéin) o 4 ginkdsentdin) 4 p(p), (2.39)

em que ¢ primeiro termo no lado direito da Equagie 2.39 corresponde ao sinal de interesse, o segundo
termo corresponde a um sinal de interferéncia e o terceiro termo € uma amostra de rnido gaussiano de
valor complexo com média nuia e varidncia 0121. Na Figura 2.17 é mostrada a resposta de uma estrutura
adaptativa, semelhante & mostrada na Figura 2.15, com um arranjo linear de N = 5 elementos posi-
cionado no plano x ~ y, com coeficientes obtidos pelo algoritmo «-LMS usando-se os pardmetros da
curva da Figura 2.16(b). A resposta dos coeficiente do arranjo, apds o algoritmo recursivo entrar em
regime permanente, € dada por 20log |vﬁo‘q a(¢)]>. Nas curvas mostradas na Figura 2.17 foi consider-
adod = A\/2.

J4 na Figura 2.18 é mostrada a resposta da estrutura adaptativa em fungido do nimero de amostras
Na usadas para o treinamento. Pode-se perceber por essa figura que € possivel obter uma boa atenuagio

no sinal de interferéncia com um ndmero de amostras de treinamento em torno de 20 a 50 amostras.
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Figura 2.17: Resposta de uma estrutura de arranjo adaptativo de 5 elementos posicionados no eixo z para
sen(diy) = —0.2 e sen(¢iz) = 0.1.
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Figura 2.18: Resposta de uma estrtutura de arranjo adaptativo de 5 elementos posicionados ao longo do eixo z

para sen{¢iy ) = —0.2 e sen(¢iz) = 0.1, em funcio do mimero de amostras de treinamento,
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2.4.3 Algoritmo LLMS restrito

O algoritmo L.MS restrito, para determinagio do vetor de pesos 6timos, é escrito na forma

a

w(n+1) = Q{w(n) - ug,(w(n))} + “Fa

, (2.40)
em gue

anH

=] =

Q afla

a é um vetor de direcionamento ¢ g, (w(n)) é uma estimativa no viciada do gradiente da superficie de

; (2.41)

poténcia w# (n)Rw(n), com respeito a w(n), apds a n-ésima iteracio ¢ R é uma matriz de correlagiio.
O algoritmo € “restrito” porque em cada iteragdo cle atende 2 restrigdo wH(n)a = 1, pratodo n. O

gradiente de w# (n)Rw(n) com respeito a w(n) é dado por

Vow Rw| _ = 2Rw(n). (2.42)

Quando a saida do processador adaptativo € acessivel, a estimativa usual do gradiente é feita
multiplicando-se as amostras de salda do arranjo x, pela sa{da do processador y*(w(n)) de modo a
obter |

g (w(n)) = 2x(n + Ly (w(n)), (2.43)
que é uma estimativa no-polarizada.

A segunda versdo de algoritmo LMS restrito constitui 0 caso em que a matriz de correlagio R €

estimada recursivamente. Essa versdo é chamada de LMS restrito recursivo e nesse caso gp(w(n))

denota a estimativa do gradiente que € dada por

ga{w(n)) = 2R{(n + 1)w(n), (2.44)
em que .
Rn + 1) = 24+ x(::i)x (n+1) (2.45)

Da Equagdo 2.45 sabe-se que lim,_,o, R{n) = R, de modo que lim,,_,, gr(w(n)) = 2Rw(n). Pode-

se mostrar [3] que a covaridncia do gradiente estimado nos casos 2.43 ¢ 2.44 € dada respectivamente

por
Vauiwemyy = 4w (R)Rw(n)R (2.46)
. |
Ver(win) = *(gt%jawg (n)Rw(n)R, (2.47)

0 que mostra que a covaridncia do gradiente estimado pelo método recursivo decai por um fator (n+ 1)*

2 medida que o ndmero de iteragOes aumenta, Na Figura 2.19 € mostrada a curva de convergéncia da
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poténcia do ruido de saida de um arranjo linear de 10 elementos respectivamente para crg = 0,01,
crg = ,1e 0,2? = 1,0 ¢, de acordo com o grifico, pode-se perceber que o algoritmo minimiza a

poténcia de saida 2 medida que o conjunto de pesos do algoritmo converge para o valor 6timo.

Poténcia do ruldo de saida [dB)

0 200 400 600 800 1000
Nimero de amostras

Figura 2.19: Curva de convergéncia da poténcia do ruido de saida de um arranjo adaptativo com 10 elementos,
usando o LMS restrito recursivo.

A terceira versdo de algoritmo LMS restrito € o LMS estruturado. O gradiente usado nesse algo-
ritmo € calculado estimando-se a matriz de correlagio das amostras do arranjo e restringindo-a a ter a
forma de uma matriz de Toeplitz. O uso dessa restriciio resulta em uma melhor estimativa dos pesos

gue o algoritmo LMS restrito padrio. A estimativa do gradiende do LMS estruturado € dada por

g.(w{(n)) = 2R(n + L)w(n), (2.48)
com R{n) dada por ) X
R(n+1) = ”R(n):'i(” ), (2.49)

e R{n) dada por

fo(n)  Fi(n) o Fna(n) ]

Rmy=| "W : (2.50)
: - ' f1(n)

fvaa(m) oo fi(n)  fi(n)
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em que
. 1 .
Fi(n) == ﬁZmQ(n)x;‘H(n), 1=0,1,--- N—-1 (2.5
v
e N, = N -1 [3]

Na Figura 2.20 € mostrada a convergéncia da poténcia do ruido de saida da mesma estrutura linear

do caso anterior & medida que os pesos da estrutura tendem para um valor préximo do valor 6timo.

Poténcia do ruido de saida (dB)

0 200 400 800 800 1000
Numero de amostras

Figura 2.20: Curva de convergéncia da poténcia do ruido de saida de um arranjo linear adaptativo com 10

elementos usando o LMS restrito estruturado.

244 Algoritmo RIS

Sabe-se gue a convergéncia do LMS depende dos autovalores [7] da matriz de correlagio R e,
portanto, se a raz3o entre 0 maior e o menor autovalor de R for grande, o LMS terd uma convergéncia
muito lenta. Esse problema pode ser resolvido usando-se o algoritmo RLS, cujas equagdes sio listadas
a seguir.

Inicializagdo do Algoritmo

P(0) = 671, § = pequena constante positiva.

(2.52)
w(0) =0
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Para cada instante discreton = 1,2, -+ - | calcule:
_ ("'P(n - u(n)
kin) = 14+ ¢~'uf (R)P(n — Du(n) 253
e(n) = d(n)—w{n—1)u(n) (2.54)
w(n) = Ww(n- 1)+ k(n)e*(n) (2.55)
P(n) = ¢("'P(n-1) - kmuf (n)Pn—1), (2.56)

em que ¢ é uma constante que literalmente representa o fator de esquecimento do algoritmo e determina

basicamente a natureza da fungfio de custo a ser minimizada. Lembrando que o objetivo do RLS &

minimizar a fungio
E(n) =Y " eld)P, 2.57)
i=1

em que e(i) € o erro de estimagdo do algoritmo na i-ésima iterag@o. O caso em que ¢ = 1 corresponde
a0 método dos minimos quadrados e nesse caso ¢ algoritmo tem memdria infinita. A matriz P N x N
e o vetor k N x 1 sdo referidos respectivamente como matriz de correlagio inversa e vetor de ganho
do algoritimo.

Na Figura 2.21 s8o mostradas curvas de convergéncia do RLS em fungio do ndmero de amostras
de treinamento, para uma SNR=30dB, engnanto que na Figura 2.22 é mostrada a resposta do conjunto
de elementos da antena com os pesos j4 ajustados.

Em um caso mais geral, um cancelador multiplo pode ser projetado como ilustrado na Figura 2.23.
Nesta figura, € ilustrado um banco de L arranjos de antenas com N elementos cada. Pode-se ver que o
1-ésimo arranjo tem seus pesos ajustados pelo i-ésimo processador adaptativo, denotado na figura como
PA.,i=1,2,---, L. Cada processador dispde de uma seqiiéncia de treinamento d; cujo comprimento
depende do algoritmo utilizado no ajuste dos pesos. As amostras de treinamento podem ser enviadas
intercaladas com os dados, em intervalos de tempo diferentes, no caso de sistemas TDMA, ou podem
ser transmitidas como codigos ortogonais em paraleto com os dados em caso de sistemas CDMA.,

Nas Figuras 2.24 e 2.25 sio ilustradas a i'esposta de um cancelador multiplo para o caso de 3 arran-
jos adaptativos com N = 5 elementos cada ¢ as respectivas curvas de convergéncia de erro quadratico
médio do algoritmo da cada processador. O ajuste dos pesos dos arranjos foi feito pelo algoritmoRLS e
o modelo de uma amostra de sinal recebida s{n}, considerando o mimero de fontes de sinais conhecido,

€ escrito como
s(n) = Ai,e"Pdsen(®in) 4 pq, ginfden(dic) | gy pfnfdsen(dis) o p(p). (2.58)

De acordo com a Equagio 2.58, o termo Ad,el"f%en(¢h} representa uma interferéncia para os sinais

Aigeinbdsen(diz) o A7, efnBdsen(#is) o agsim sucessivamente. Desse modo, cada arranjo do cancelador



34

0.9

0.8

0.7

0.6

Erro quadratico médio

O e

T S IR A

10 20 .30 40 50 60 70 80 80 100

Amostras

Figura 2.21: Curva do efro quadritico médio do RLS para {( = 0.6 e § = 0.004 em funcfio das amostras de

treinamento Na.
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Figura 2.22: Resposta de uma estrutura de arranjo adaptativa de 5 elementos disposto 4o longo do eixo z com

sen(¢i1) = —0.25 e sen(¢giz) = 0.1, usando o RLS com { = 0.6 e 6§ = 0.004, para diferentes valores de

amaostras de treinamento Na.
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Figura 2.23: Estrutura de um cancelador adaptativo miltiplo.

miiltiplo deve ser correlacionado com um dos componentes do sinal s{n), captado pelo arranjo no
instante ¢ = n, e descorrelacionado com os demais componentes. O componente 7{n) representa uma
amostra de ruido gaussiano branco complexo de média nula e varidncia a,";.

De acordo com as Figuras 2.23 e 2.24, o processador adaptativo P.A.1 fornece ganho unitdrio para
0 componente de sinal que t&m angulo de chegada tal que sen(di;}) = —0,2 e atenua os outros dois
componentes, que representam interferéncia para o processador PA.1. Da mesma forma o processador
P.A.2 fornece ganho unitirio ao componente de sinal com angule de chegada tal que sen{¢is) = 0,4 e
atenua os outros dois componentes .que representam interferéncia para P.A.2. Por dltimo, P.A.3 fornece
ganho unitdrio ac componente com angulo de chegada tal que sen{¢is) = 0,8 e atenua os demais
componentes. |

Apesar de exigir um esforgo computacional maior que o LMS, o algoritmo RLS se apresenta como
uma boa alternativa para ser usado em sistemas de antenas adaptativas que fazem ajuste dos coeficientes
de forma supervisionada, pois sua convergéncia mais rdpida exige menos amostras de treinamento para

obtencdo dos coeficientes 4timos.

2.4.5 Outros algoritmos

Existem ainda mais dois algoritmos que também merecem ser citados entre os algoritmos adaptativos

cldssicos. Sdo os algoritmos CMA (constant modulus algorithm) e o método do gradiente conjugado.



36

20

$opbried

emocTimmemTooo

-100

Resposta do-arranjo de antenas (dB)
t
)]
[ov]
1

TEeraatABALYLIID

120 b

YR E N N SN T N A A
-1 08 06 04 -02 0 02 04 08 0.8 1

sen(d)

Figura 2.24: Resposta de um cancelador adaptativo com 3 arranjos de 5 elementos posicionados no plano z -y,

usando o algoritmo RLS com ¢ = 0,6 e¢ § = 0,004, para uma SNR = 30dB ¢ um niimero de amostras de
treinamento igual a 20. '
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Figura 2.25: Curvas de erro quadritico médio do RLS usado no ajuste do cancelador miltiplo com 3 arranjos e

¢ =0,6ed = 0,004, para uma SNR = 30dB ¢ um nimero de amostras de treinamento Na igual a 20.
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O CMA ajusta seus pesos minimizando a fungio de custo [8-10].

1
T = 3B [y - )7 (259
usando a equacio
w(n+1) = w(n) - pg(w(n)), (2.60)

em que y(n) = w¥(n)x(n + 1) é a saida do arranjo ap6s a n-ésima iteragfio, g € a amplitude desejada
na auséncia de interféncia e g(w(n)) denota wma estimativa do gradiente da fungio de custo.

O outro método,'mais utilizado na resolugfio de sistemas de equagdes da forma Aw = b, ajusta
seus coeficientes com base em um vetor residual e = b— Aw que denota um erro entre o sinal desejado
¢ a safda do arranjo em cada iteracdo. O método ¢ inicializado com uma suposi¢io inicial w({0) dos
coeficientes para obter um erro inicial (0} e um vetor de direg@o inicial a(0). As equacdes de ajuste
dos pesos sao dadas por

w(n+ 1) = w(n) — u(n)a(n), {2.61)

em que o passo de ajuste p(n} é dado por

2 |ATe(n)?

e os valores de e(n) e a(n) sdo ajustados pelas Equagdes

e(n-+1) = e(n) + p(n)Aa(n) (2.63)

a(n+1) = Afe(n+ 1) — a(n)a(n), (2.64)
- |Afe(n + 1)
A |[A%e(n+1
a(n) = AR (2.65)

em que a matriz A corresponde a matriz de correlagdo R.

Estes exemplos foram colocados para mostrar como esses sisternas de antenas podem, a partir de
informagdes fornecidas pelos centros de controle dos sistemas de comunicagtes, usar métodos adap-
tativos para ajustar os iébulos eletromagnéticos a serem irradiados. Novos algoritmos t€m sido desen-
volvidos com aplicagbes para TDMA e CDMA [11] e existe ainda uma ampla classe de algoritmos
ndo-supervisionados que realizam as operagdes de ajuste sem seqii€ncias de treinamento e se baseiam

nas estatisticas do sinal recebido para ajustarem o vetor de processamento espacial.
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2.5 Métodos Baseados em Aut'o-an'élis.e

Auto-andlise, ou o que ¢ também chamado de técnica de super-resolugdo, foi inicialmente proposta
na estimagfio de angulos de chegada, e, posteriormente passou a ser usada no cancelamento de inter-
feréncias. O cancelador de super-resolugdo, que é baseado na estrutura da matriz de autocorrelagio,
tem propriedades dnicas que o torna vantajoso em algumas aplica¢des. Por exemplo, um sinal de in-
terferéncia intencional ou um sinal “quase amigdvel” poderia ser prejudicial mesmo tendo uma baixa
poténcia. Nesse caso, o cancelador poderia ser mais qtil se colocasse nulos mais profundos na dire¢ic
do sinal indesejado ao invés de minimizar a soma combinada das interferéncias e poténcias do ruide
de background como no caso dos canceladores convencionais.

Em um sistema de antenas adaptativas convencionais para cancelamento de interferéncia, é usual
assumir que o arranjo é composto de elementos igualmente espacados. Essa estrutura de arranjo, cujos
elementos sdo assumidos idénticos, forma a conhecida estrutura de arranjo regular uniforme e é com
base nessa estrutura regular que se pode avaliar a aplica¢ido do método de auto-andlise no cancelamento
de sinais indesejados. Os métodos baseados na decomposicdo em subespacos serfo estudados mais

adiante junto com as propostas de aplicagdes.

2.6 Aplicacoes das Antenas Inteligentes

Serdo considerados alguns beneficios da aplicacio dessas antenas em sistemas como o 1S-136, GSM
TDMA ¢ 1S-95 CDMA. O sistema IS-136 tem 3 usudrios por canal, com 162 simbolos por intervalo
de tempo, usando uma modulagiio w/4 DQPSK (Differential Quaternary Phase Shift Keying) a uma
taxa de 48,6 kb/s. Um equalizador € usado para lidar com o espalhamento por atrasos acima de um
terapo de simbolo. Uma seqiiéncia de sincronizacio de 14 simbolos, que estd presente em cada slor
de tempo, ¢ usada para o treinamento do equalizador, mas pode ser usada também para ajuste dos
coeficientes associados & antena adaptativa [12]. Devido a rapidez. do desvanecimento, o canal pode
mudar severamente em um slot de tempo, sendo necessirio o ajuste dos pesos em cada slot.

O sistemna GSM, por outro lado, tem 8 usudrios por canal com 156,25 bits por slof de tempo, usando
uma modulacio GMSK (Gaussian Filtered Minimun Shift Keying) a uma taxa de 270,833 kb/s. Devido
3 alta taxa de dados, o equalizador deve operar com atraso de decisfo por virios simbolos, e desse
modo essa estrutura é mais complicada que no IS-136. Entretanto, nas taxas de desvanecimento dos
canais de radio tipicos, o canal ndo muda significativamente em um slot de tempo, de modo que o
equalizador e o processador da antena adaptativa precisam réajustar OS pesos somente uma vez por

frame (uma seqiiéncia de sincronizagio de 26 simbolos estd presente em cada slot de tempo). No
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GSM o processamento conjunto espacial-temporal é mais complexo devido a maior complexidade do
equalizador [13].

G sistema IS-95 (CDMA) permite miltiplos usuirios simultaneamente em cada canal de 1,25 MHz,
com uma taxa original de 8 kb/s por usudrio e um ganho de processamento igual a 128. Um receptor
RAKE, que combina versdes atrasadas do sinal CDMA, contorna os problemas com espalhamento por
atrasos e fornece ganho de diversidade. No caso do CDMA, como j4 foi citado antes, os cédigos de
espalhamento podem servir de sinais de referéncia para o célculo dos pesos das antenas adaptativas.
Vale apena citar que o I1S-95 foi originalmente desenvolvido usando o codificador de voz (vocoder) IS-
96A, com uma taxa de voz de 8,6 kbps. As taxas de processamento desse sistema original sio chamadas
de Conjunto de Taxas 1 (Rate Ser 1) e foram mudadas posteriormente para um chamado Conjunto
de Taxas 2 (Rate Set 2), para ficarem compativeis com a taxa de voz de 13 kbps do novo vocoder
CDG-13, desenvolvido pelo grupo de desenvolvimento CDG, hoje conhecido como cdmaOne. Uma
pritica comum no sistema IS-95 € incluir também o impacto da codificagio convelucional no ganho
de processamento. No conjunto de taxas original, que usa um codificador convolucional de razio 1/3
no enlace reverso, o ganho de processamento € igual a 128 [5]). Para o Conjunto de Taxas 2 € usado o
codificador de razdio 1/2 ¢ nesse caso o ganho de processamento ¢ aproximadamente 85. Neste texto, a
menes que seja especificado o contrério, serd considerado o ganho de processamento igual a 128 e os

pardmetros referentes ao padrio original.

2.7 Miiltiplo Acesso por Divisao no Espaco (SDMA): A Evolucio

das Antenas Inteligentes

O espaco € uma das Oltimas fronteiras quando se pensa nas proximas geracdes de sistemas de comu-
nicacdes sem fio. O aumento do nivel de influéncia desses sistemnas em nossas vidas didrias ird neces-
sitar de significante reducfio de custos e de considerdvel aumento de capacidade, beneficios que uma
exploragao apropriada. da dimensdo espacial pode oferecer. Essa € uma das razdes para o significante
nimero de companhias que €m surgido para fornecer produtos baseados nessa idéia. A diversidade
de técnicas varia daquelas baseadas em sistemas de l6bulos chaveados aquelas baseadas em sistemas
completamente adaptativos.

No lado das técnicas adaptativas esté a tecnologia SDMA. Essa tecnologia emprega arranjos de
antenas e técnicas de processamento de sinais multi-dimensionais para prover significativo aumento de
capacidade e qualidade de muitos sistemas de comunicagdes moveis. E uma tecnologia especialmente

apropriada para os sistemas de comunicagdes que fornecem os denominados servigos de comunicagdes
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pessoais. Arranjos de antenas associados a métodos adaptativos de processamento de sinais na estacdo
radiobase aumentam o alcance de cobertura, a capacidade e a eficiéncia de entroncamento do sis-
tema, permitindo o desenvolvimento de projetos com custos reduzidos usando células de moderadas a
grandes dimensses.

Na maioria dos sistemas de telecomunicagdes atuais, um dos principais objetivos é vender o pro-
duto oferecido por pregos razodveis. O produto, nesse caso, € a transmissio de informagdes. De um
ponto de vista técnico, a transmissdo de informagdes requer recursos na forma de poténcia e largura
espectral. Geralmente, taxas de transmissio elevadas necessitam de poténcia elevada ou de uma targura
de faixa independente do meic. Enquanto a transmissdio na parte cabeada dos enlaces pode ser feita
independentemente para cada enlace, o mesmo ndo acontece na transmissio sem fio., Enquanto as
fibras éticas, por exemplo, sdo excelentes no confinamento da maior parte da informac@o ou energia
transmitida, em uma regido pequena do espaco (o cabo 6tico), a transmissdo sem fios € bem menos efi-
ciente. Transmissao confidvel sobre distancias relativamente curtas requer uma grande quantidade de
energia transmitida, espalhada sobre uma grande regido do espaco. Dessa energia transmitida, somente
uma pequena por¢io € captada nas estruturas de recepgéo, a maior parte dessa energia é considerada
interferéncia para outros usudrios em potencial do sistema. I basicamente esse aspecto da ineficiéncia
da comunicago sem fio que € levado em consideragfio pela tecnologia SDMA.

Como o nome indica, a tecnologia SDMA explora a informag3o coletada na dimensio espacial,
em adicfio & dimensdo temporal, para fornecer sighiﬁcativo aumento de desempenho na transmissao
sem fio. Vérias técnicas para explorar a dimensio espacial t8m sido desenvolvidas, incluindo sistemas
setorizados mais refinados e microcélulas, Como a eficiéncia de entroncamento tem sido um assunto
bastante discutido, uma atenc¢fo especial tem sido dada ultimamente a técnicas mais avangadas, desde

o chaveamento de 16bulos irradiados a métodos totalmente adaptativos.

2.7.1 Meétodos baseados em diversidade

Uma das primeiras.tentativas de tratar as dificuldades impostas pelo canal de comunicagdes méveis
foi por meio de duas antenas idénticas separadas por vérios comprimentos de onda, cada uma equipada
com recepiores convencionais. A idéia basica por trds de tal projeto € que, em meios de propagagdo
complexos, existe espalhamento suficiente das ondas eletromagnéticas irradiadas para praticamente
descorrelacionar os sinais captados por antenas suficientemente afastadas. A importincia disso € que a
probabilidade de que os sinais captados em ambas as antenas se torne extremamente fraco, a0 mesmo
tempo, € muito pequena e a sele¢@o do sinal mais forte sempre ird aumentar a qualidade da recepgao.

Apesar dessas técnicas ainda estarem em uso, elas ndo aumentam o alcance ou a capacidade dos sis-
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temas de¢ comunicagdo, fazem apenas uso do espalhamento presente no meio de transmissio para tratar
o efeito do desvanecimento no enlace reverso.

2.7.2 Métodos baseados no chaveamento dos I6bulos irradiados

Como uma extensio do conceito de microcélulas, a tecnologia de chaveamento de 16bulos irradiados
tem sido estudada como uma possivel solugdo para as necessidades de aumento de alcance e capaci-
dade. O projeto de sistemas baseados nessa tecnologia envolve o uso de arranjos de antenas com alto
ganho, 16bulo principal estreito no ponto de queda de 3 dBs, equipamentos de Aardware para o proces-
samento dos sinais digitais e/ou de rddio freqliéncia e softwares para selecionar qual ¢ 16bulo ou setor
do espago deve ser usado na comunicagio com cada usudrio. Para contornar os problemas relacionados
a eficiéncia de entroncamento de pequenas células, um conjunto de recursos de radio tem sido estudado
pelos propositores dessa tecnologia. Adicionalmente, muitos dos tépicos relacionados aos canais de
acesso e controle necessitam de atengiio especial, bem como as mudangas necessdrias no enlace direto.
Enqguanto as primeiras solugGes para tratar tais problemas datam de 1970, quando sistemas setorizados
em seis regides geogréficas de mesma 4rea foram desenvolvidos, os novos métodos de processamento

digital de sinais podem fornecer solugGes para os desafios enfrentados pelos 16bulos irradiados nos

ambientes com caracieristicas variantes no tempo.

2.7.3 Mdétodos baseados no uso de antenas inteligentes

No outro extremo da gama tecnoldgica esta a fecnologia SDMA. Essa tecnologia emprega arran-
jos de antenas, componentes de hardware digital e de ridio freqiiéncia e métodos de processamento
muitidimensional para fornecer aumento de capacidade e de desempenho em muitos sistemas de co-
municagdes. E uma tecnologia especialmente apropriada para os sistemas celulares atuais e para os
sisternas da préxima geragfio, conhecidos também como Redes de Comunicagdes Pessoais (PCNj,
Servicos de Comunicagbes Pessoais (PCS) e Enlaces Locais sem Fio (WLL).

Qs arranjos de antenas, associados com as técnicas de processamento digital de sinais, permitern
o desenvolvimento de projetos com custos reduzidos, além dos outros beneficios mencionados anteri-
ormente. Em adi¢iio a esses beneficios imediatos, a flexibilidade dessa tecnologia também permite a
criacdo de novos serVir;os de valor agregado, gue podem fornecer uma significante vantagem competi-
tiva para as operadoras que oferecem o servico. A SDMA néo € restrita a qualquer formato particular
de modulacfio ou protocolo de interface aérea ¢ € compativel com a maioria dos formatos atuais de
interfaces.

Além dos arranjos e métodos de processamento de sinal, também s@o usados algoritmos para fazer
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0 uso eficiente dos recursos do sistema (algoritmos de alocagfio de canal). A Figura 2.26 mostra um

diagrama ilustrando um sistema de antenas intcligentes tipico, usando o processador € IntelliCell da
ArrayComm, Inc.

Arranjos de Antenas
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Transmissores
Multi canal

il

Multiptexadores

Rececptores

Multi canal

11

Demultiplexadorey

Processador

IntelliCell

1Lt
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Espaciais Espaciais
Demoduiadores Moduladores

Figura 2.26: Diagrama de um sistema tipico de antenas inteligentes.

274 Modelo matematico fundamental

Apesar dos detalhes relacionados aos algoritmos por tris dessa tecnologia estarem além do propésite
desse texto, uma breve descrigdo do moedelo dos dados e suas implicagBes pode ajudar na apreciacio
da nova tecnologia e de seus beneficios. A idéia fundamental é que, usando arranjos de antenas comn
técnicas de estimacio de pardmetros ¢ processamento de sinais, ndo somente contribuigbes para con-
tornar os impactos do canal de transmissio podem ser obtidas, como também estratégias para recepcio
e transmissdo de sinais no mesmo canal podem ser desenvolvidas.

Por questbes de simplicidade, considere wm arranjo linear urniforme formado por NV elementos de
antena isotrOpica, com espagamento entre elementos igual a d. O @ngulo de chegada de uma onda
plana, em relagdo ao eixo do arranjo, é denotado por ¢. Considere também que os sinais transmitidos
satisfazem a condic@o de faixa estreita, ou seja, o inverso da faixa de coeréncia dos sinais transmitidos
€ muito menor que o intervalo de tempo necessédrio para uma frente de onda se propagar ao longo do
arranjo. Desse modo, denotando o -ésimo componente complexo do sinal em banda base s;(t), com
angulo de chegada ¢;, a saida complexa em banda base do arrahjo, y{t), pode ser escrita como

N

() = 3 a(g)silt) +nit), 2.66)

i=}

em que :
a(g) = [e4e@ .. .ej(z'——l)kdcos(m]?’ 2.67)
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e 7)(t) representa o ruido branco de média nula. A varidvel y{¢) ainda pode ser escrita como

y(t) = As(t) +5(t) A=[a(¢) a(ds) --- alon) |- (2.68)

Quando a matriz A € de rank completo, ambos os ingulos de chegada e os sinais 5:(t) podem

ser estimados a partir de y(t). Devido ao fato dos dngulos de chegada ¢; também serem dependentes
do tempo, y (%) € geralmente processado A parte, para produzir estimativas periddicas dos 4dngulos de
chegada que servem de entrada para os algoritmos de rastreamento dos usuirios, Apesar desse exem-
plo simples ter considerado uma estrutura de arranjo lineér, a SDMA niéo se restringe a tal estrutura ¢
estruturas de arranjos mais complexas podem ser emprégadas. Enquanto a regularidade das estruturas
de arranjos lineares leva a simplificagdes nos algoritmos, configuragdes mais complexas levam a algo-
ritmos mais complicados e a maiores requisitos computacionais, Independente da estrutura do arranjo,
¢ importante que o modelo matemitico dos dados tenha forma geométrica simples que permita o uso

de técnicas apropriadas de processamento ndo-linear.

2.7.5 Principio de funcionamento da SDMA

A tecnologia SDMA € um novo método de miiltiplo acesso por meio do qual a capacidade dos sis-
temas de comunicagdes méveis existentes pode aumentar de forma econdmica ¢ eficiente. Baseado
na tecnologia de arranjos adaptativos de antenas, a dimensfo espacial do sistema existente passa a ser
explorada por meio da formacfio de feixes eletromagnéticos independentes em cada um dos canais
originais. Esse aumento de capacidade pode ser alcancado se a energia eletromagnética, em vez de ser
transmitida e recebida omnidirecionalmente, for direcionada individualmente para os usuérios do sis-
tema. Essa operago de direcionamento ¢ feita na estagio radiobase por meio de algoritmos adaptativos
de controle e permite rastrear os usudrios méveis ao longo da drea de alcance da antena. Dessa forma,
um mesmo canal de radic pode ser compartithado por miltiplos usuérios se os feixes irradiados pud-
erem ser formados com a réstri¢iio de haver minimizagfo da relagfo (poténcia da portadora)-(poténcia
da interferéncia) (C/I) para cada um dos usuérios.

Os requisitos da relagio (C/I) podem ser traduzidos em duas condiges. A primeira é que os
usuarios que compartilham o mesmo canal de rddio concomitantemente devem estar localizados em
posicdes angulares diferentes, vistos pela estagdo radiobase. A segunda restricao € que, sob condigcdes
reais, os arranjos de antenas usados na implementagfio SDMA s6 possam atenuar os sinais de usudrios,
dentro do mesmo canal e da mesma célula, e que estejam acima de um determinado nivel de poténcia.
As diferentes regides do espago cobertas pelos feixes irradiados pelas antenas podem ser servidas pela
mesma faixa de fregiiéncia, no caso de se usar sistemas como o TDMA ou CDMA, ou ainda podem

ser servidas por faixas diferentes de freqii€ncia, no caso do FDMA.
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A SDMA permite que os usudrios compartilhem o meio de transmissio por meio de seu posiciona-
mento espacial. Todos os usudrios do sistema devem ter informagdes em tempo real de sua posicio
espacial e a drea geografica na qual estdo localizados é dividida em 4reas menores nas quais existe
um mapeamento entre as divisSes no espago e as divisdes na largura de faixa disponivel. No caso das
redes tempordrias, formadas por veiculos, por exemplo, hé a necessidade de um acurado sistema de
posicicnamento dos veiculos. Erros de posicionamento podem fazer com que um usudrio tente acessar
a faixa espectral destinada a um outro usudrio. Atualmente, o sistema de posicionamento global (GPS)
¢ o mais usado por oferecer uma boa precisfo. Essa preciséo depende do ambiente em torno do veiculo
¢ das condi¢des climdticas. Em dreas urbanas, os receptores GPS t8m seu desempenho comprometido
pelo efeito da propagacio por miiltiplos percursos.

Adicionalmente aos problemas de posicionamento, 0s efeitos da propagacdo por miiltiplos percur-
sos ddo surgimento a uma demanda por controle dindmico da poténcia transmitida por cada unidade
mével no enlace reverso, para prevenir que gualquer usudrio particular eleve o nivel de interferéncia
para os outros usudrios. Como a poténcia de transmissao de cada usudrio € limitada pelo consumo da
bateria de sua unidade mével, € necessirio um limite na intensidade do controle de poténcia aplicado
ao enlace reverso. Se a antena da estaciio radiobase for projetada para filtrar espacialmente o sinal de
cada usudrio desejado, de forma a maximizar a sua poténcia recebida, entdo o enlace reverso de cada
usudrio ¢ methorado com a diminuigo da interferéncia. Dessa forma, antenas adaptativas na estagio
radiobase diminuem alguns dos principais problemas do enlace reverso.

Na técnica SDMA, todos os usudrios do sistema podem estar aptos a se comunicar simultanea-
mente, usando o mesmo canal de trifego. Em adigiio, um sistema de antenas adaptativas bem pro-
jetado, deve ser capaz de rastrear componentes individuais de multipercurso e combina-los de forma
otimizada para maximizar a poténcia recebida de cada usudrio. No caso ideal, antenas adaptativas com
feixe principal de largura infinitesimal e capacidade de rastreamento infinita implementariam uma téc-
nica SDMA ideal, provendo um canal de transmissdo sem interferéncia alguma. Na prética, entretanto,
antenas com essas caracteristicas ideais ndo sdo realizdveis, mas estruturas com diretividade moder-
ada podem ser projetadas. Dessa forma, um dos fatores limitantes do desempenho dessa técnica € a

qualidade de projeto das antenas.

2.8 Consideracdes em Relaciio ao Custo das Antenas Inteligentes

Apesar dos beneficios das antenas inteligentes serem muitos, existem também as desvantagens e

custos que devern ser avaliados em relagdo aos ganhos.
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¢ Complexidade do transceptor - Os transceptores das estagdes radiobase que usam antenas adap-
tativas sdo mais complexos que os transceptores das estagdes convencionais e a antena necessita
de uma acurada calibracfio, feita em tempo real, para cada um dos seus elementos. Além do mais,
o controle do diagrama de irradia¢do € um processo computacionalmente intensivo, no caso de

serem usadas antenas adaptativas, e exige em todas as estages radiobase o uso de poderosos

processadores numéricos.

e Gerenciamento de Recursos - Embora essas antenas sejam usadas para controle de enlaces de
radio, o seu uso implica na demanda por novas fungdes na rede, como fungdes de gerenciamento
de recursos e de mobilidade. Quando uma nova conexdo estd para ser estabelecida ou transferida
para uma outra estacdo radiobase, a nova estacio deve ter informaggo angular para encontrar a
unidade mével. Isso pode ser feito deixando a estagio radiobase varrer a célula continuamente
a procura de novas conexdes para handover ou por meio de uma sistema de posicionamento
externo como o GPS. Uma outra possibilidade € fazer cofn que a rede use informagao direcional

da célula atual para fazer uma estimagfo adequada da nova célula para a qual o handover deve

ser realizado.

® Tamanho fisico - Um outro fator que deve também ser levado em consideracéo € o tamanho
das antenas, ja que tipicamente s3o necessérios vérios elementos na antena para se obter um
ganho razodvel. Tipicamente, t8m sido usadas antenas com um niimero de 6 a 10 elementos para
ambiemes externos. O espagamento entre elementos da antena varia de 0,4 a 0,5 comprimentos
de onda, significando que uma antena de 8 elementos teria aproximadamente 1,2 m de largura

em uma freqiiéncia de 900 MHz e 60 cm em 2 GHz.

2.9 Revisio Bibliografica

Embora o conceito de antenas inteligentes seja recente, a teoria por tris das configura¢des em arranjo
¢ bem mais antiga. O que hd de novo é a aplicagio de novos métodos de processamento de sinais
que permitem o desenvolvimento de solugBes que seriam impraticdveis sem 0s atuais processadores
numéricos e sem o atual nivel de desenvolvimento dos dispositivos de estado sélido.

As primeiras contribuigGes significativas para o projeto de estruturas em arranjo foram dadas por
W. W. Hansen e J. R. Woodyard em seu artigo clissico publicado no jornal IRE Procs. em margo de
1938 [14]. Nesse artigo sdo estabelecidas, por exemplo, as condi¢des para que um arranjo tenha ganho
maximo nas direcbes § = 0° ou # = 180°. Essas condigdes ficaram conhecidas como condigdes de

Hansen-Woodyard ¢ os arranjos projetados com essa caracteristica s8o chamados de end-fire arrays.
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Mais tarde, em 1943, S. A. Schelkunoff publicou Uma Teoria Matematica dos Arranjos Lineares pelo
Bell System Journal [15]. Nesse trabatho, Schelkunoff propds analisar a expressio matemdtica do fator
de arranjo como um polinémio no plano complexo e a partir dessa expressio fazer o posicionamento
dos pontos de nulo do diagrama de irradiagio,

Trés anos mais tarde, em 1946, C. L. Dolph publicou um trabalho no Procs. IRE and Waves pro-
pondo uma distribui¢do de corrente que otimizasse a relacfo entre largura do 16bulo principal e o nivel
dos lébulos secundérios em arranjos lineares tipo broadside. Ne‘sse método, a amplitude da distribui¢do
de corrente de cada elemento do arranjo € obtida a partir da expansio do polindmic de Tschebyscheff
e 0s arranjos assim projetados ficaram conhecidos como arranjos de Dolph-Tschebyscheff [16].

Uma outra forma de projeto semelhante, foi patenteada nos Estados Unidos por J. S. Stone e ficou
conhecida como Método da Expansio Binomial, em que as amplitudes das correntes de excitaciio
dos elementos do arranjo correspondem aos coeficientes da expansdo de um bindmio elevado a m.
Seguindo essa linha de desenvolvimento, foi publicado em 1972 um artigo intitulado Propriedades de
Radiagio do Arranjo Binomial [17]. |

Dando continuidade ao trabalho de Dolph, foram publicados, respectivamente em 1952 e 1953,
dois trabalhos no jomal Procs. IRE mostrando métedos para o cilculo dos coeficientes de excitagio
e da largura de faixa dos arranjos calculados por expansio polinomial {6] [18] e em 1968 C. J. Drane
publicou um interessante trabalho mostrando o cdlculo aproximado de parimetros como diretividade
¢ Jargura de feixe para grandes estruturas excitadas pelo método de Dolph [19]. Dois anos depois,
em jutho de 1970, foi publicado no jornal Radio Science uma coniribuig@o para o projeto de arranjos
planares. O artigo de B. J. Forman [20] trazia uma expressdo matemadtica para o calculo da diretividade
de arranjos planares.

Ainda na década de 60, comegaram a surgir outros trabalhos relacionando a transformada Z ao pro-
jeto de arranjos lineares. Impulsionados pelo trabalho de Schelkunoff surgiram interessantes trabalhos
consolidando a transformada Z como ferramenta de projeto, como por exemplo em [21]. J4 no comecgo
da década de 70, 1971, surgé o trabalho de Dennis J. Gausshell propbndo a sintese de arranjos lineares
por meio da transformada Z [22].

No ano seguinte surge um outro interessante trabalho intitulado Comparison Between the Peak Sid-
edlobe of Random Array and Algorithmically Designed Aperiodic Arrays [23]. Para o tipo de arranjo
analisado, j& conhecido 3 epoca como Thinned Array, foi proposta uma andlise do comportamento
médio da estrutura assumindo que excitagdo de alguns dos elementos pudesse ser simplesmente ligada
ou desligada de forma aleatéria. Esse tipo de configuracio voltou a ser avaliada mais tarde em 1997
em [24], sem no entanto ter sido proposto um tratamento matematico.

Nas décadas seguintes, solugdes ja existentes foram reapresentadas para o mesmo problema. Co-
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megaram a ser publicados artigos propondo o uso de algoritmos adaptativos como os cléssicos LMS,
RLS e suas versSes melhoradas para a conformago do diagrama de irradiagiio beamforming. Sinteti-
zando todas as publicagGes anteriores foi publicado em 1997 o artigo de cingiienta e duas paginas de
Godara [3]. Nesse extenso tutorial, pode-se encontrar uma apresentacio unificada de diversos algorit-
mos e métodos usados para beamforming, estimagio de angulos de chcgada ¢ nimero de fontes, além
de uma valiosa referéncia bibliogrifica com mais de quinhentas referéncias.

Ainda no ano de 1997 € proposto por Keen-Keong Yan e Yilong Lu ¢ uso de algoritmos genéticos
(GAS) para a redugio de 16bulos laterais em diagramas de irradiacfio de estruturas lineares {25]. Nos
anos seguintes, 1998 e 1999, sdo propostas aplicacdes dos GAS para corre¢do de falhas nos elementos
do arranjo ¢ como forma de reorganizar os elementos em sub-arranjos [26], [27]. No ano 2000, a
décima sétima conferéncia de ciéncias do radio, realizada no Egito, trouxe wm artigo propondo o uso
de redes neurais com fungdes de base radiais no projeto de arranjos controlados por fase. O uso de redes
neurais nesse contexto foi pioneiramente apresentado um ano antes em um simpésio do IEEE [28],[29].

Tao importantes quanto as contribui¢des dadas no sentido de consolidar e desenvolver a teoria
relacionada ao projeto de arranjos, foram as propostas de aplicagGes dessa teoria. Além do tuterial de
Godara [3], que traz um considerdvel apanhado de referéncias nas quais s@o apresentadas diferentes

aplicacbes, o tutorial {4] também traz uma descri¢io unificada de vérios algoritmos € uma extensa

referéncia bibliografica.

2.10 Conclusao

Neste capitulo foi feita uma revisfio tedrica &s antenas inteligentes, bem como analisado seu cres-
cente potencial de aplicacdo nos sistemas de comunicacfes modernos. Inicialmente foram mostradas
algumas configuragSes de arranjos usuais e foi visto como diferentes conjuntos de pardmetros fornecem
diferentes diagramas de irradiagio. Foram vistos também os virios beneficios que essas antenas po-
dem trazer, como aumento de capacidade do sistema, aumento de drea de cobertura e a diminuicio
da interferéncia causada por outros usudrios. Adicionalmente, foram apresentados alguns algoritmos
adaptativos que podem ser usados no ajuste dos coeficientes de excitagio dos elementos, aspectos da

tecnologia SDMA e uma resumida reviso bibliografica.



Capitulo 3

Analise de Arranjos com Parametros

Aleatorios

3.1 Introducio

Ja bastante consolidada, a teoria de arranjos de antenas tem dado aos pesquisadores a oportunidade
de estudar sua aplicagiio em conjunto com os métodos mais recentes de processamento de sinais, com
0 objetivo de obter diagramas de irradiacfio controldveis de acordo com informacdes trocadas entre
os usudrios de um determinado sistema de comunicagles ¢ a estagfio radiobase. Para tanto, o pro-
cessamente numérico realizade na estacfo radiobase precisa ser rdpido e eficiente. Desse modo, sio
necessdrios bons algoritmos para que, com base nas estimativas de dire¢do de chegada e no nimero
de fontes de chegada, os feixes irradiados pelo arranjo possam ser direcionados para um ponto dese-
jado, em resposta as necessidades de um determinado usudrio. Um apanhado geral dos métodos mais
recentes ¢ mais usados para estimagfio de angulo de chegada pode ser encontrado na referéncia [4].

Depois que o niimero de sinais que chegam ao arranjo, juntamente com sua dire¢fio de chegada,
sdo estimados, sdo usados métodos numéricos que déem a melhor forma possivel ao feixe irradiado.
O objetivo desse modelamento € evitar a perda de poténcia irradiada em 16bulos secundérios, melhorar
a eficiéncia da antena e aumentar a diretividade. Uma maneira de controlar esse diagrama de irradi-
acio € ajustando parimetros tais como espacamento entre os elementos do arranjo, a amplitude dos
coeficientes de excitacfo e a diregio de varredura do arranjo. Na literatura, por exemplo, s3o propostos
diferentes métodos para obten¢o desses coeficientes, como 0 método baseado na utilizagfio dos coefi-
ciente do polinémio de Dolph-Tschebyscheff € o método baseado nos coeficientes obtidos a partir da
distribuicio binomial [1].

O estudo apresentado neste capitulo € feito considerando que as observagdes do campo irradiado

43



49

pela antena sejam feitas em pontos distantes do arranjo e que esses coeficientes sejam dispostos simet-

ricamente ao longo da origemn do eixo do arranjo, como mostrado nas Figuras 2.8(a) e 2.8(b).

3.2 Fundamentacio Teodrica

A idéia por trds do estudo de parﬁfnctros aleatérios no projeto de arranjos lineares, surgiu de forma
intuitiva, a partir da observagio da densidade espectral de poténcia (DSP) de alguns processos estocés-
ticos, como os que surgem do estudo de alguns esquemas de cédigos digitais de linha e de modulacio
digital [44]. Nesses processos, a DSP resultante tem uma grande similaridade com os diagramas de
irradiacdo, tragados em coordenadas cartesianas, dos arranjos estudados. Por meio do ajuste de alguns
pardmetros, € possivel controlar a forma da DSP desses esquemas de modulagio para melhor adequar
o sinal transmitido a0 meio de transmissdo. De forma similar, pode-se ajustar alguns pardmetros dos
arranjos de modo a controlar os feixes irradiados.

E analisada a seguir a viabilidade de trés configuragdes de arranjo linear, considerando a forma
do diagrama wradiacdo, de acordo com os valores dos coeficientes de excitaglo e a disposi¢io dos
elementos no eixo do arranjo. Serd considerado primeire um arranjo com um nimero par N = 2M de
elementos isotropicos posicionados simetricamente ao longo da origem do eixo 2z, como mostrado na
Figura 2.8.

Considerando o espacamento entre os elementos do arranjo constante, que a amplitude dos coe-
ficientes de excitacio € simetricamente distribuida ao longo da origem do eixo do arranjo e que as
observacdes do campo irradiado sfo feitas em um ponto distante do arranjo, pode-se reescrever a ex-

pressdo matemdtica para o fator de arranjo com um niimero par de elementos como

APy () = 01850 4 g,ed 5 eos®) g g 8T cosl0)
F aye? T ol gpemdtitostd) 4oy anet T cos(8) (3.1
que também pode ser escrito em uma forma normalizada como
Y n—1
AFyy(8) = > aycos K 5 ) kd ces(e)] : (3.2)
n=1

em que a, sdo os coeficientes de excitagio do arranjo, k € o niimero de onda, £ = 27/\, e déa
distincia entre os elementos do arranjo.
Se o ndimero de elementos isotrépicos do arranjo for itapar, N = 2M + 1, como mostrado na Figura

2.8(b), entdo o fator de arranjo é escrito como

AF2M+1(9) e 26&1 + azejkdcos(ﬂ) A agejzkdcos(ﬁ)) e 4 aM+16jQMkdcos(B})

4 qpehdeos®) g omitkdeas(®) 4 | g o=s2Mkdcos(f) (3.3)
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ou em uma forma normalizada

M+

AFor1(0) = Y aycosf(n — 1)kd cos(6)]. (3.4)

n=1

S6 para relembrar, visto que esse assunto j4 foi tratado no Capitulo 2, as duas formas mais usadas
para obtengio dos coeficientes de excitagdo sdo por meio da extragio dos coeficientes da expansio
binomial de uma funcdio do tipo f(z) = (1 + z)™! e por meio da utilizacio dos coeficientes do
polinémio de Dolph-Tschebyscheff. No primeiro caso, os coeficientes positivos da expansio binomial
para diferentes valores de mm formam o conhecido tridngulo de Pascal, e, se os valores de m sio usados
para representar o niimero de elementos do arranjo, entdo os coeficientes da expansdc representam as
amplitude relativas dos elementos. No segundo caso, considerando kd cos(f) = u, os termos cos(@)
nas Equagdes 3.2 € 3.4 podem ser expandidos em série de co-senos com um {nico argumento igual a

u. Assim, tem-se por exemplo, para m = 9 que
cos(mu) = 256 cos(u)® — 576 cos(u)” + 432 cos(u)® — 120 cos(u)?® + 9 cos(u), (3.5)
forma um polinémio de Dolph-Tschebyscheff de ordem 9, que pode ainda ser reescrito como
Tolz) = 2562° ~ 57627 + 4322° — 12023 + 92, em que z = cos(u). {3.6)

Neste capitulo, em vez de usar uma forma deterministica para encontrar os coeficientes de excita-
¢do, seus valores s@o assumidos como varidveis aleatérias independentes e uniformemente distribuidas
no intervalo [a;; a.], em que a; e a, s3o respectivamente, o menor e 0 maior valor assumidos pelos
coeficientes de excitagio. A notagdo a, ~ Ulay; e, indica que a varidvel aleatéria a,, € uniformemente
distribuida no intervalo [a;; a,].

Quando se trata de coeficientes de excitagio aleatérios, € interessante trabalhar com um fator de
arranjo médio e, nesse caso, sua expressio matemdtica € obtida tomando o valor esperado da expressic

do fator de arranjo, que nesse contexto passa a ser uma varidvel aleatdria, ou seja

M
z @y, COS {27@2_ 1 kd cos(ﬁ)] }
n==1

M [Qn—l

= Z Ela,] cos

(_“f.._:;;ﬁil KE cos [3”—2111“; cos(e)}

_ Har+a,) :‘;I(Mkd cos(6))
= 4 sen (% cos(#))

ElARu(®)] = E

kd cos(B)]

I

(3.0
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Na Figura 3.1(a) € mostrado o diagrama de irradiacio normalizade do fator de arranjo obtido na
Equacdo 3.7, enquanto na Figura 3.1(b) é mostrado o diagrama de irradiagiio obtide pelo método de
expansdo binomial. Percebe-se por estas figuras que o método proposto apresenta diagrama similar ao
método de expansdo binomial, com a vantagem de ndo apresentar grandes variagGes na amplitude dos

coeficientes de excitagio dos elementos do arranjo. Isso faz com que a eficiéncia da antena aumente e

ela tenba maior utilidade prética.

{(a) Armanjo com 8 elementos distribuidos ao (b) Arranjo com 11 elementos distribuidos
longo da origem do eixo z, com amplitude dos ao longo da origem do eixo do arranjo, com
coeficientes de excitacio nniformemente dis- amplitude dos coeficientes de excitacfio dadz
tribuida no intervalo [8; 16] e espacamento d pela expansdo binomial e com distincia d en-
entre os elementos igual a A/2, A/4, A6 e tre os elementos iguais a A, A/2, Af4e3)/4.
A/8. '

Figura 3.1: Diagrama de irradia¢do normalizado no planc y — z, ou plano de elevacfio, de uma arranjo linear

com elementos uniformente espagado ao longe do eixo 2.

Em adigdo & aleatoriedade dos coeficientes de excitagdo, a distiincia entre os elementos do arranjo
também pode ter comportamento similar. Nesse caso, poder-se-ia usar um modelo probabilistico para
a distincia entre os elementos, para controlar a forma do diagrama de irradiagdo. Assumindo que a

distancia d € uniformemente distribuida no intervalo [d,; d;], o fator de arranjo médio € obtido tomando-



52

se o valor esperado do fator de arranjo, ou seja

z @y, COS [
E anE [c,os {- 5 —b kd,, cos(t?)i ]

M

- S f: o (@L_;llk cos(ﬂ)dn) p(dn)da,

=]

E[AF ()]

kd 005(6‘)] -

il

~ 1 ia ; sen (fznz—_l)kcos(ﬂ)dr) J sen (%kcos(@)dz)
dr — dy AT @n-D k cos(8)d, l En Uk cos(0)d)

[k

M
1
= g 2 an(d:Sa((2n — 1jur) — diSa((2n — 1)), (38
r n=1

em que u, = £ cos(9)d,, w = £ cos(0)d; e Sa(z) = 2 1

™

Percebe-se pela Equagéo 3.8, que os coeficientes a,, ficam livres para receber valores atribuidos por

meio de qualquer método. Poder-se-a entfo usar os coeficientes da expansfo do polindmio de Dolph-
Tschebyscheff para a obtengio do fator de arranjo e nesse caso ter-se-ia o diagrama de irradiagéo
mostrado na Figura 3.2, A distribui¢io binomial nfio € usada por causa da desvatagem ji citada.

Como pode ser visto na Figura 3.2, € possivel ter um bom controle do diagrama de irradiagéo
apenas controlando ¢ espacamento entre os clementos do arranjo. No caso de usar ¢ polindmio de
Tschebyscheff, tem-se total eliminagio dos 16bulos laterais quando d ~ U0, 25; 0, 45)A ¢ um curioso
comportamento guando d ~ U[0,00;0,50]\. Pode-se concluir, portanto, que a variagfo aleatSria
do espacamento entre 0s elementos suaviza o diagrama de irradiagdo, Apesar de intervalos como
d ~ U]0,00;0,50}A, nos quais a extremidade esquerda € nula, fornecerem diagramas de irradiacio
razodveis, devem ser evitados nos projetos. Posteriormente, no Apéndice A, serd mostrado que tal
situagfio seria inconcebivel na prética se o acoplamento miituo for considerado.

O terceiro caso a ser considerado € aquele em que tanto a amplitude dos coeficientes de excitagiio
quanto a distincia entre os elementos € aleatéria, ou sejaa ~ Ulay; o, e d ~ Uldy; d,] respectivamente.

Nesse caso, o fator de arranjo médio pode ser escrito como

Z fp COS [(Zn )kd cos(@)”

= / / Z: cos {Mkdﬂ cos(ﬁ)} plan, dy)dy, da, . (3.9
moed —e0 \amy 2

'Sa(z) também & denotada por sinc{z) na literatura, Alguns autores definem Sa(z) = sen(rz)/(nz)
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Figura 3.2: Diagrama de irradiagao médio, no planc y — z, de um arranjo linear com 10 elementos distribuidos
ap longo do eixo z, com amplitude dos coeficienies de excitagiio dados pelo polindmio de Tschebyscheff e

espagamento o entre os elementos uniforme em [0, 25; 0, 45]A, [0,00;1,00]X e {0, 0; 0, 50}

Considerando que a, ¢ d,, sejam varidveis aleatdrias independentes, tem-se que

1
— St < ap < Greth < d, <d
Ptn, dn) = plan)p(dy) = ¢ Crme)ler=d) P e e (3.10)

0, ¢aso contririo

€ portanto

BlARMO) = (o — at) (dr — di) /:r /a (i o 8% { )kd COS(H)]) oo,

1

(acz +_ aé{) Z ] [(2“ ~ Dy, cos(f?):l dy,
d;Sa ((an )kdt 005(3))]

Fazendo u, = w ey = £ cm’(a) tem-se
E{AF(0)] = (a;- -+; a(;”) Z [d,S.((2n — Du,) — diSa((2n — Du)] . (.11
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Os dois somat6rios em 3.11 ainda podem ser representados por integrais indefinidas da seguinte forma

M

EZ sen(2n — Nu,} 1 -/'senQMurd 312
ur = (2n-1) " u, J  sen(u,) r (3.12)
e
M

2 sen(Zn—Duy) 1 /sen2Mu;

u ; (2n—1)  w ) sen{w) i, 3-13)
de modo que E [AFy5(8)] pode ser escrito na forma integral

- {ar ) (d,r /sen(QMur) d /sen(?Mm)
E{AFpy) = &t o) (& [senlalu), o fsenl2Mu), _
[AFzu} A(d, — d;) \ u, sen(u,) du, Uy sen{uy) duy (3.14)

Quando os parAmetros d,, e a, sdo distribuidos em um intervalo apropriado, os diagramas de jrra-

diagéo médio, em coordenadas cartesianas, s8o similares aos ilustrados na Figura 3.3.

i T T T T - T T 1 T
oo} gl .
G| e
08+ Dl - e
el e
QT * ........ * ....... O P PTCPPTRPVUTOTPROI
Linha da quada A el
de 3dB I T o M=3
06F e +20 * Med R
g FiI R s
[ I e x + M5
o 68 o I "
<t sl Ll
. [ Ponlode
41 B ;Tmazdmo f b
6 1 -
03p S - 3
Dol o Amplituda
IR Lk do pimairo
o2y Do P i6nulo secunddrio 7
a1
s
ol Q.
[+ 20

Figura 3.3: Diagrama de irradiagfio médio, no plano de elevagfio, de um amanjo linear com N = 2M ele-
mentos distribuidos stmetricamente ao longo eixo z, com amplitude dos coeficientes de excitagdo uniforme em

[0, 25; 0, 50] e espacamento d entre os elementos uniforme em [0, 15; 0, 50}A,

Na Figura 3.3, estfo indicados alguns pardmetros no diagrama de irradia¢@o que sdo controlados
por meio do ajuste dos pardmetros do arranjo. S#o ajustados, geralmente, a largura do feixe principal
no ponto de queda de 3 dB, a relag@io entre a amplitude do principal l6bulo secunddrio e a amplitude do
I6bulo principal, e a diretividade do arranjo. Na Figura 3.4 sfo mostrados os diagramas de irradiacéo

médio com amplitudes dos l6bulos secunddrios bem reduzidas.
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{(a) Diagrama de ir;adiagﬁo médio de um arranjo (b) Diagrama de irradiaciio médio de um arranjo

linear com N = 2M elementos distribuidos si- linear com N = 20 elementos distribuidos si-
metricamente ao longo da origem do eixo do ar- metricamente ac longo da origem do eixo do ar-
ranjo, com amplitude dos coeficientes de excita- ranjo, com amplitude dos coeficientes de excita-
¢iio uniforme em [0, 25; 0, 50] e espacamento d ¢fo uniforme em [0,25;0, 50] e espagamento d

entre os elementos uniforme em {0, 15; 0, 45]A. entre os elementos uniforme em [0, 15; 0, 40]A.

Figura 3.4: Diagramas de irradiagdo médio, no plano de elevagio, de uma arranjo linear com elementos ao

iongo do eixo z, usando parimetros aleatdrios.

3.3 Calculo de Diretividade

Um importante pardmetro que € usadoc no projeto de antenas € a diretividade. Esse parmetro €
definido como a razdo entre a intensidade de irradiagio U; em uma dada direcio € a intensidade de

irradiag@o Uy de uma antena isotrdpica ¢ € dado por

Dy = .gii (3.15)
em que Uy é dada por
1 o
= =/ fo U(0)sen(6)dgdo
= %/;U(H)sen(ﬁ‘)dﬁ. (3.16)

Quando a direcio desejada nfio & especificada, € assumida a direcdo na qual o diagrama de irradiagio
atinge maior intensidade, Nesse caso, Uy = Upy = AF2|g—y,. Para facilitar o cdlculo desse pardmetro,

um método diferente é usado neste capitulo. Por exemplo, no caso de um arranjo linear simétrico com
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um nlimero N = 2M de elementos, o fator de arranjo pode ser escrito na forma matricial como

M
ARy (0) = gan 0S8 [(%; 1)J's:dcos(fi') = c'f{8), (3.17)
em que
[ ay | ] cos(1u cos(8)) ]
as cos(3u cos(d))
c= | ay £(8) = cos(Hu cos(6)) = k—; (3.18)
| anr | | cos((2M — LJucos(f)) |

Dessa foria, a intensidade de irradiagio U{8#)} pode ser escrita simplesmente como
U(8) = [AF () = [(cT£(8))(cTE(0)] = [TE(@)ET (8)c] . (3.19)
O produto £(6)fT(0) resulta em uma matriz F (), M x M, cujos elementos, f, ., s30 tais que

cos?((2m — Ducos(d)) m=n

i = cos((2m — Ducos(8)) cos((2n — Ducos(®)) m#n

(3.20)

Aplicando entdo a integral da Equagfo 3.16 a Equacio 3.19, tem-se que a intensidade Uy pode ser

escrita como
Us = ¢"Re, (3.21)

em que os elementos da matriz R s@o dados por

$(1+8a2u(2m 1)), m=n
L(Sa(2u(m +n — 1)) + Sa(2u(m — n))), m#n

Tmap =

) (3.22)

em que u = %d e Sa(z) = &';(-""—} A notagiio R continuou sendo usada na Equacéic 3.20 porque R,
neste caso, pode ser visto também como uma matriz de correlagio espacial.
Em um arranjo linear simétrico, o valor méximo atingido pelo fator de arranjo ocorre em # = 90°.

Dessa forma, a intensidade maxima de irradiagdo € dada por

M 2
Upax = [AF(G)]2|3=900 = (Z an) . (3.23)
n=1

O somat6rio ao quadrado em 3.23 também pode ser escrito em uma forma matricial compacta de modo

que

M 2
(Z an) = ¢’ Be, (3.24)

n=1
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em que a matriz B € da forma

1000 - 0]
2100 0

B=[22 10 --- 01. (3.25)
2222 ... 1

Dessa forma, a diretividade de um arranjo linear simétrico pode ser escrita em uma forma compacta,

para qualquer tipo de excitagio nio aleatdria

¢I'Be

Dy = ¢’Re’

(3.26)

Quando se considera pardmetros aleat6rios no arranjo linear, torna-se muito complicado obter uma
expressao matemdtica fechada para a diretividade média. Uma forma alternativa de analisar o compor-
tamento desse pardmetro é por meio de aproximacfo de fdp. E possivel mostrar numericamente, que a
diretividade pode ser aproximada por uma fdp gaussiana com média /i e variincia 2. Um exemplo de
aproximagao € mostrado na Figura 3.5. Esta figura representa o histograma de uma realizacio com 10?
amostras de Dy. Ao lado € mostrada uma curva de ajustabilidade, ou seja, as amostras aleatérias de Dy
s$do tragadas ao longo da reta que une o primeiro e terceiro quartil da distrtibuigio normal com parfimei-
ros i € 2. Quanto mais proximas as amostras estiverem da reta, mais a sua distribuico se aproxima
de uma distribui¢do normal. Na Figura 3.5 a amplitide dos coeficientes foi considerada aleatéria e a
distancia entre os elementos foi considerada fixa; e pode-se perceber que as amostras de Dy aderem
totalmente 2 reta nos intervalo [11, 50; 1, 75], que é onde a maioria das amostras se concentram.

Na Figura 3.5, os valores de /i e 52, junto com seus respectivos intervalos de confianga sfo dados
por

1o 11,637 < 11,638 < 11,639

(3.27)
52 : 0,0507 < 0,0514 < 0,0522

e a diretividade média £[Dy, neste caso, ¢ ignal ao parmetros fi.

Quando ambos, distincia d entre elementos e coeficientes de excitagiio so aleatdrios, pode-se tam-
bém obter uma boa aproximacio para a distribuigdo de Dy, Os grificos dessa aproximagio sdo mostra-
dos na Figura 3.6, para um arranjo linear com 12 elementos. Para este segundo caso, as estimativas de

fie 62, junto com seus intervalos de confianga, sio dadas por

f: 7,5546 < 7,5622 < 7, 5697

(3.28)
&% 0,3814 < 0,3867 < 0,3921
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Figura 3.5: Distribuigiio das amostras de D para um arranjo linear com 12 elementios, considerando coeficientes

de excitaglio aleatérios e uniformemente distribuidos em [0, 25; 0, 50], ¢ espagamento d entre os elementos igual
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Figura 3.6: Distribui¢io das amostras de Dy para um arranjo linear com 12 elementos, considerando coefi-

cientes de excitagiio aleatérios e uniformemente distribuidos em [0, 25; 0, 50], e espagamento d entre os elemen-

10s aleatdrio em [0, 25; 0, 5OJA.
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3.4 Calculo de Parametros de Projeto

Na segfio anterior foi mostrado o célculo da diretividade de arranjos com parimetros aleatérios.
Nesta segdo sdo considerados mais alguns parimetros, O primeiro a ser analisado € o ponio de nulo,
0, ou seja 0 dngulo em que o diagrama de irradiagio assume valor nulo. No caso do fator de arranjo

com coeficientes de excitaglio aleat6rios e d fixo esse valor é obtido simplesmente igualando a Equagio
3.7 a zero, ou seja
a; + ) sen Mkdc g
(02 + o) sen(Mkdeos(d)) _ 3.29)
4 sen (%2 005(9))

cuja solugdo € 0 = 0, = mr £ 7%, m=0,1,2,---. Considerando ainda a mesma configuragio de

arranjo da Equagdo 3.7 tem-se que o ponto de queda de 3dB, ou de meia poténcia, acontece quando

E[AFm ()] =10"% ~ ? (3.30)

ou seja,
sen(2M % cos 6) 2
sen(8cosf) o, +a’
ou ainda em uma forma que possa permitir 0 uso de valores tabelados,
sen(2M & cos 9) N V2
2Msen(E cos8) ~ M(ar + a;)’

em que os angulos assim obtidos serfio denotados #,,.

(3.31)

(3.32)

O valor miximo assumido pelo fator de arranjo dado em 3.7 é obtido fazendo
MkEdcos ) = Lnr, (3.33)

pois sen{Mzx)/(Msen(z)) = 1 quando z = 0. Desse modo tem-se que o dngulo @, no qual o fator de

arranjo médio assume seu valor maximo é

B, == cos™ (im) n=0,1,---. (3.34)

Devido & complexidade do fator de arranjo da Equagfio 3.8, nfio € possivel obter expressoes al-
gébricas para o ponto de nulo e o ponto de queda de 3 dB. Esses parimetros s6 podem ser obtidos
numeticamente.

Em relagfio ao fator de arranjo médio mostrado na Equagio 3.14, pode-se fazer as seguintes aprox-
imagGes: Considerando que u, € u; assumam valores pequenos teti-se

sen{(2n —1)u,) 1 /‘sen(ZMu,. EMfsen 2Mur
Uy Z 2n-1)  u sen{u, ) 2Mu, Aue

w?_Z:s_en((Zn— Du) 1 fsen(2Mu¢)d L 2M / sen(?]i/hs;)dul
Uy

@2n-1 u sen(u) 0 w 2Muy

n=1
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Fazendo 2Mu, = v e 2Mu; = v, ontém-se

M

2 sen{(2n — Vu,) 2M _, Si(MEkd, cos(8)
— ~ —Si(u) ~ 2M -

ur ; 2n—1) o i)~ 2M = cos(8)
2 M sen((2n — 1)wy) QMSi(v) - 2MSi(Mk:d.g cos(6)
w i (Zn-1) v T Mkdy cos(8)

Dessa forma tem-se que

. [AFQM(G)] ~ M(a, + a)) {dr Si(Mkd, cos(f)) P Si(Mkd; cos(8)) } (3.35)

2(d, — dy) MEkd, cos(6) " MEd, cos(8)

O primeiro ponto de nulo #,, do diagrama de irradiagéo € o valor no qual E [AFy,(8)] = 0. O
ponto de maximo desse fator desse diagrama de irradiacio ocorre em 6 = 90° e é igual a ~M—{‘—"§t'ﬂl
Dessa forma, no ponto de queda de 3 dB 6, E [AF5,(6)] vale -“il—(%i'—‘ﬁ%? Dessa forma, o ponte do

diagrama de irradiagdo em que hd uma queda de 3 dB em relagdo ao valor méaximo & obtido resolvendo-

se a Equagio

ME

Si(Mkd, cos(0,)) — Si(Mbkd; cos(0h)) = —~(dr - di)v'2 cos(6)). (3.36)

O valor da lagura do I6bulo principal no ponto de queda de 3 dB pode ser entiio dado por

O, ~ 2 l% - ehi . (3.37)

Um outro pardmetro que também pode ser usado na avaliagcdo do desempenho de um arranjo de
antenas € a eficiéncia de irradiagiio em uma determinada regido angular. Esse pardmetro serd tratado

na préxima segdo.

34.1 Eficiéncia de feixe irradiado

A eficiéncia de um feixe irradiado € definida como a razo entre a poténcia transmitida em uma
regido angular cOnica e a poténcia transmitida omnidirecionalmente. De acordo com a referéncia [1],
a eficiéncia de um feixe irradiado, com seu maximo orientado a0 longo do eixo z, como mostrado na

Figura 3.7, € dada por
U9, ¢)senfdddg

— (3.38)
fo U(8, d)senddfde
enquanto que para um l6bulo orientado ao Iongo do eixo y é dada por
27 [2U(0, ¢)sen(0)dod
Jif U@, $)sen(0)dbds 539)

2 [EU(8, ¢)sen(d)d6dd
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#

{a) Lébulo diretivo de uma antena, (b) Lébulo diretivo de uma antena, direcionado ao

direcionado ao iondo do eixo z longo do eixo ¥

Figura 3.7: Modelo de um Iébulo diretivo, orientado ao longo dos eixos y € z

Tomando o caso em que o feixe principal estd direcionado ao longo do eixo ¥, a eficiéncia de feixe

radiado &€ pode ser escrita como

B f;i/ ? (cTF(8)c) sen(8)dd 3 c’ ( 97:!2 F(O)sen(@)) c

K Y = . 3.40
Jy (cTF(f)c) sen(6)d6 c(fy F(G)sen(@)dﬁ') C (3.40)
Fazendo
/2 T
E= [ F@)sen(0)dd ¢ R= / F(0)sen(0)dd (3.41)
¢ 0
a eficiéncia € pode ser reescrita em uma forma matricial como
cTEe
= - 4
em que os elementos da matriz E, e, ,, sdo da forma
e @i {1+ Sa((2m — Lkdcosth)}, m=n (3.43)

s {Sa(kd(m +n — 1) cos#y) + Sa{kd(m — n) costh)}, m# n

e os elementos da matriz R sfio dados na Equagio 3.22.
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No caso de arranjos lineares cujos I¢bulos principais $d0 posicionados ao longo do eixo dos y, no
quais o valor mdximo do I&bulo radiado ocorre perpendicular ao eixo do arranjo, a integragdo interna no
numerador da Equagdo 3.39 também pode ser feita no intervalo [f;, 03], em que & = seby=2+0,,
em que 6, € o primeiro ponto de nulo do diagrama de radiaciio. Dessa forma, a eficiéncia de radiacio
¢ avaliada apenas no IGbulo principal e os elementos da matriz E pode ser escritos como
(o801 {1 4 Sa((2m — 1)kd cos(f;))}

— 58 {1 + Sa((2m ~ 1)kd cos(0:))}, m=n
cosds [Sa(kd(m + n ~ 1)) cos(f1)) + Sa(kd(m — n) cos(8,))}
{ ——C—m’-g—@l {Sa{kd(m + n — 1) cos(f;) + Sa(kd(m —n)cos(2))}, m#n

Para as trés configuragdes propostas até agora, com expressdes do fator de arranjo reescritas na
notacao abaixo,

E[AF150(0)] = ""’”“’")z {2'"' ﬁdcos@}

Empn = 4

(3.44)

E|

i Z Z an{d-Sa((2n — L)u,) ~ diSa((2n ~ 1)w))

E[AF35(6)] = (Z’“ ij‘; Z(d Sa((2n — Du,) — diSa((2n — D)),

a eficiéncia de feixe radiado ¢ dada respectivamente por
o (B [AF150(6)])* senfdf . o (B [AF25(8)])* senddf
JF(E[AF1,0,(8)])" senddd 2T jo (E [AF 2207 sen6do
o (B [AF32,1(6)))” senfdf
J7 (E[AF320(6)]))* sendf’

em que f; = 90°, §; = 90° + 8, e 8, ¢ o primeiro ponto do nulo do diagrama de irradiac@o. Um

1:

3..7»

exemplo de curva de eficiéncia de feixe irradiado para um arranjo linear com coeficientes calculados
por meio do método de Dolph-Tschebyscheff € mostrado na Figuracurefici

Basicamente, esses sd0 os pardmetros necessérios ao projeto de um arranjo de antenas que atenda
as necessidades do sisterna de comunicagdes no qual ele estd inserido. Como se pode perceber, nem
sempre & possivel obter expressdes fechadas para tais pariimetros € a complexidade dessas expressoes

depende da configuragio do arranjo.

3.5 Arranjos com Varredura Aleatéria

Nas tltimas secdes foram estudados apenas os casos de arranjos nos quais o 16bulo principal é

direcionado ao longo do eixo principal ou perpendicular a esse eixo. Essas configuragdes recebem
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Figura 3.8: Eficiéncia de feixe irradiado de um arranjo linear simétrico, com coeficientes de excitagiio obtidos

por expansdo polinomial, para diferentes valores do nimero de elementos ¢ em fung3o do dngulo 6.

0s respectivos nomes de end-fire array e broad-side array. Nesta se¢io, serfo analisados os casos de
arranjos em que o I6bulo principal € direcionado em uma determinada regifio angular segundo uma
distribuicfio uniforme. S&o obtidas expressdes matematicas para o fator de arranjo resultante e em
seguida € avaliado o diagrama de irradiac@o resultante.

E considerada aqui uma estrutura de arranjo semelhante aquelas analisadas nas se¢des anteriores,
com a amplitude de excitacio dos elementos simetricamente distribuida ao longo do arranjo. Nesse

tipo de configuragéo, quando se leva em consideragdo o actimulo progressivo de fase de elemento para

elemento do arranjo, obtém-se o fator de arranjo na forma {1}

AFop(8) = ale'f'.'i%{kdcoss+ﬁ} + a26+j§(kdms 0+8) 4 ...

aMeH%;il(kdcasHﬁ),}.
ale“j%(kdcos 6+8) + aze»-j%{kdc059+ﬁ) e
apre= BMoL) (kdcos §+5)

ou ainda em uma forma mais compacta

s (2n —1)
AFp(8) = Z dy, COS [wamm(kdcosﬂ + ,8)} : (3.45)
=1

O valor maximo do diagrama de irradiagfio ocorre quando

kdcosO+ flg_g =0 = [ =—kdcost. (3.46)
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Nesse caso, o fator de arranjo passa a ser escrito como

M
2n~1
AFou(8) = Z Q, COS [( nQ )kd(cosé) — €08 60)} : (3.47)
=1

Para obter o diagrama de irradiagio médio quando o I6bulo principal varre aleatoriamente uma deter-
minada regido angular, € conveniente primeiro desenvolver a Equagfio 3.47 como a seguir
M

2n—1 2n—1
AFyp(8) = Zan cos an—)kd coS 9] cos [g—-%mlkd cos 80] +

n=I

Z ansen [ -1) kd cos B] sen [(2 5 D) kd cos 90]

Admitindo que d; seja uniformemente distribuido em [6;, 8,] e tomando o valor esperado de AFy (6}

nesse intervalo, tem-se que

2n —1
E|AFy(6)] = Zan {n) cos { )kdcos 9] -+ ;;ani «(n)sen [Em?w—)kdcos 6] , (3.48)
em que [.(n} e I(n) sdo dados respectivamente por
1" [(@n- ]
I.(n) = f o8 Miad cos byt dby (3.49)
0, — o T2 |
© 9
T 2n 1
I(n) = — sen | 2% D acoss, | dto. (3.50)
6, — 01 Jg, 3
O fator de arranjo E [AF(8)] pode ainda ser escrito como
I —
E[AF\(0)] = chsen [( n2 decosé’ + @(n)} , (3.51)
em que
C = p/ 12(n) + I2(n) (3.52)
) ()
I{n
® tgm LS ) 53
= (Is(n)) 539

Na Figura 3.9 a seguir € mostrado o diagrama de irradiagdo de um arranjo linear de 12 clementos, com
varredura aleatéria no intervalo {6;; 8,

Percebe-se pela Figura 3.9 que o diagrama de irradiagio se maniém com intensidade maxima em
todo o intervalo [ 16 16] As estruturas com varredura aleatdria podem encontrar aplicagdes tanto
em sistemas de radar quanto em sistemas de telecomunicagdes e 0s mecanismos usados para a exci-

taciio dos elementos do arranjo podem ser os mesmos dos casos estudados anteriormente. Desde que
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Figura 3.9. Diagrama de irradiagfio no plano de elevago de uma arranjo linear de 12 elementos posicionados

ao longo do eixe z, com d = X/2 e varredura aleatéria no intervalo |— £ %.].

a varredura do feixe irradiado deve ser feita de forma continua, o sistema deve ser capaz de variar
continuamente a fase entre os elementos do arranjo. Na pritica, isso poderia ser feito usando-se deslo-
cadores de fase a base de diodos ou de ndcleos de ferrite. Para os deslocadores & base de ferrite o
deslocamento de fase seria controlado pelo campo magnético do niicleo de ferrite. Esse campo, por
sua vez, seria controlado pela intensidade de corrente que circula pela bobina em volta da ferrite. Para

os deslocadores que usam diodos, o deslocamento de fase poderia ser feito por um comando digital por

meio de um conversor analégico-digital.

3.6 Cailculo da Variancia do Fator de Arranjo

Quando se assume que os pardmetros do arranjo podem ter comportamento aleatério, a expressio
do fator de arranjo passa a ser vista como uma varidvel aleat6ria com um comportamento médio. Na
verdade, as expressdes mostradas nas segdes anteriores fornecem o comportamento médio do diagrama
de irradiaciio obtido quando os pardmetros do arranjo variam em um determinado intervalo. Levando-

se em consideracio essa variagio, o fator de arranjo passa a variar entre dois limitantes, ou seja

E[AF(6)] - o4p(6) < E[AF(8)] < B[AF(6)] + 04r(0), (3.54)
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em que o 45 (#) é dado por

oar(0) = VETAF2(8)] - BZIAF()). (3.55)

Para o caso de se usar arranjos simétricos com N = 2M e N = 2M + 1 elementos, as éxprcssﬁes

Para g gy, © 04, podem ser obtidas pelo desenvolvimento da Equaggio 3.55. Considerando que

os coeficientes de excitago do arranjo tém distribuicao uniforme, a, ~ Ulay; a,], tem-se que

o M sen{2Mkd cos 9)
9 aru (6) = (ar ”“)\/EZ [1 + 2Msen (kd cos 9)] (3.56)
€
M4+1 sen((2M + 1)kdcosf)
g 9 - r
Oarue (0) = (@ “‘)\/ 24 [1 * M T Deon(kdoosf |’ (3.57)

ou seja, os desvios padrio oap,,, () e o4p,,,, (0} sdo proporcionais A diferenca de amplitudes dos

coeficientes de excitagio (a, —a;). O comportamento dessas expressdes é mostrado nas Figuras 3.10(a)
e 3.10(b}.

0.75

Oar

0.5

0.45 FCie -

0.4 Firoel

P IR SV S A R I
Q 20 40 €0 80 100 120 140 180 180 0 20 40 60 80 100 120 140 60 180
e 9

(a) Arranjo linear uniforme com d = A\/2, {(b) Arranjo linear uniforme com d = A/4.

Figura 3.10: Desvio padrio do fator de arranjo de um arranjo linear simétrico com amplitude dos coeficientes

de excitagdo tal que a, ~ Ulay; ar).

No caso das estruturas com distancia entre elementos aleatéria, mostrou-se pela Equagfo 3.8 que o

fator-de arranjo médio de um arranjo com 2M elementos pode ser escrito como

1
dr ~ d;

M
> an(d,Sa((2n ~ 1)) ~ diSa((2n — L)w), (3.58)

n=1

E [AFQM(g)] =



67

Fazendo
d, d;
U (U, 1) = i d;Sa((Zn — Du,) — ) Sa((2n — 1)uy) (3.59)
tem-se
. A
E[AFm ()] = anthulu,, w). (3.60)
n=1

A varidncia pede entdo ser escrita como

Var(AF3(0) Za + = 5 Za 'tbn(Qur,ng) - 2¢n(ur,u;)] 3.61)

ﬂ:l
No caso em que tanto a distincia entre os elementos do arranjo quanto a amplitude dos coeficientes
de excitagdo Ao varidveis aleatdrias, mostrou-se pela Equacfio 3.11 que o fator de arranjo médio de

um arranjo com 20 elementos pode ser escrito como

E[AF(0)] = 2&}' _ia;t Z [d.-Sa(( up) — diSa{(2n — Duy)l, (3.62)

que pode ser entdo escrito em termos da Equagéo 3.59 na forma

(a,, + (L[) M
. E [AF'ZM((?)] = “-_2“— an(ur; 'U,;). (3.63)

n=1
Seguindo entdo o mesmo procedimento do caso anterior, obtém-se que a variincia em funcio de 4 pode

ser escrita como

Var(AF (8)) = § (ﬁ2 a’a’) {M + an(m,zur)] - azan (s, ), (3.64)

1 n=1
emque @ = (o +a,)/2.

Os grificos que mostram o comportamento do desvio padrio o4p(f), respectivamente para os
fatores de arranjo médios das Equagdes 3.58 e 3.62, podem ser vistos nas Figuras 3.11(a) e 3.11(b).

Como se pode perceber novamente pelas Figuras 3.11(a) e 3.11(b), 0 espacamento entre os elemen-
tos € que determina o nivel de varidncia que pode ocorrer no diagrama de irradiac@o projetado usando
0s procedimentos propostos neste capitulo.

A varifincia ainda poderia ser escrita em uma forma matricial mais compacta. Nesse caso, ter-se-ia
que

AFyp(6) = cTE(0), ‘ (3.65)

em que

7 = [ cos(udy) cos(3udy) --- cos((2M — 1yudy) |

(3.66)
c"={a a - au)
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Figura 3.11: Desvio padrio do fator de arranjo linear com 2M elementos e parimetros aleatérios.

em que u = k cos{6)/2 e d, ~ Uldy; d;]. Tem-se portanto que o fator de arranjo médio pode ser escrito

como
E{AFM(0)) = E [c'f] = c's,

em que s = Fif].

(3.67)

Para que se possa obter uma expressio para a varifincia do fator de arranjo, devido a variagiio no

espacamento entre os seus elementos, precisa-se desenvolver os seguintes valores esperados

E[AF}] = E[(c71) (¢7f)] = " B[] ¢ = ¢"Recc

E? [AF3,(0)) = (cTs) (c"s) =cTssc.
A varifincia pode entdo ser escrita como
Var(AFap(8)) = ¢"Reec — eTss”e = ¢ (R, — S)e,
em que S = ss”, os elementos das matrizes R, ¢ S sdo dados por

'wm(uz,ﬂr)%(uz, ur)a m 7é 1

Reelm, ) = 51+ ¥m(2u,2u,)], m=n

(3.68}

(3.69)

(3.70)

370
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ﬂ)m(ur, ?Lg)?,f)n(u,., ul), 1m # n
S(m: ) = |
) Vi (w, 1y, m=n (3.72)

e a fungfio ¥, {u,,u;) é dada na Equagio 3.59. Desse modo, os elementos da diagonal da matriz
R =R, — SS7 sio dados por

R, = % [+ %, (2u, 2uy)] — d)vza(u"? ) (3.73)

e os outros elementos fora da diagonal sfo nulos.

3.7 Arranjos Aperiddicos

No estudo de arranjos lineares perceben-se que € possivel retirar a excitagfo de alguns elementos sem
prejudicar as caracteristicas do diagrama de irradiag8o desejado. Essa agfio, de simplesmenie retirar a
alimentagdo de alguns elementos e de outros ndo, resuita em economia tanto de poténeia, quanto de
tempo de vida 1til da estrutura, Em outros casos, entretanto, percebeu-se ser possivel controlar e até
melhorar as caracteristicas de irradiacfio do arranjo, simplesmente ligando e desligando os elementos
do arranjo de alguma forma orientada por algoritmos ou aleatéria. Nas referéncias {23] e [24] sdo
analisados alguns casos desses arranjos, também chamados de aperiédicos, sem que, no entanto, tenha
sido proposto algum modelamento matemdtico. Apenas resultados de simulagdes foram obtidos.

Essa categoria de arranjo parece ser pritica e promissora, pois, aparentemente, € necessiria apenas
uma operagao de chaveamento para controlar a alimentacio dos seus elementos. Uma forma de exci-
tagdo seria, por exemplo, assumir que os elementos fossem ligados e desligados de forma aleatéria e

equiprovavel. Nesse caso, tanto a configuragfio simétrica quanto a assimétrica poderiam ser usadas.

3.7.1 Arranjos assimétricos com excitaciio aleatdria e equiprovavel

O que caracteriza um arranjo assimétrico € o fato de que as amplitudes de excitagdo dos elementos
ndo sio simetricamente distribuidas ao longo do arranjo. No caso dessas estruturas serem aperiddicas,
significa que essa excitag@io pode ou ndo estar presente. Ou seja, alguns elementos podem ser simples-
mente desligados. A expressdo do fator de arranjo de uma estrutura assimétrica com N elementos ¢

dada por

N
AFx () = Z 1,3 (7 Dikd 0o 0+) (3.74)

n=1
€ no caso em que a excitagdo dos elementos tem comportamento aleat6rio, essa expressdo representa

uma soma de varidveis aleat6rias com uma determinada distribui¢do de probabilidade. Devido a essa
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natureza aleatéria, torna-se mais apropriado falar em comportamento médio do diagrama de irradiagio,
como j4 foi comentado antes. Uma grandeza também usada para avaliar o diagrama de irradiagio é a

intensidade de irradiacfio, que no caso analisado nesta se¢io tem um comportamento médio denotado
por E [U(#)] e escrito como

E [U(Q)] AFN(9)2 E Z E an e}(n_l){kdcosaﬂil}eg(m—1}{kdcost?h@)

n=1 m=1

NN (3.75)
- Z Z.R(,m}} n)ej(m+n—2}kd(cos #—cos 80}’
n=1 m=1
em que 8 = —kd cos 8 € o actimulo de fase ao longo dos elementos do arranjo e 12(rn, n) é uma funcéo
de correlagfio entre os elementos, que pode ser escrita como
E[a? se m=mn
R(m,n) = Elana,] = [0:m) , {(3.76)

ElamlEla,] se m#n

no case das variaveis a,, serem independentes. Pode-se também assumir que o chaveamento dos el-
ementos ao longo do arranjo seja feito de forma dependente, ou seja o estado de um determinado

elemento dependendo do estado do elemento anterior.

3.7.2 Arranjos simétricos com excitaciio aleatoria e equiprovavel

No caso dos arranjos simétricos com N = 2M elementos, a intensidade de irradiacio média

mostrada na se¢fio anterior pode ser escrita como

(Zancos[ D oseaD (Z amcos[ Dkdcosen] (3.77)

que pode ainda ser escrita como

EU

1 M M
E[U®) =5 Z Z R(n,m) cos({n 4+ m ~ 1)kd cos )

=i m- (3.78)
+ = ZZR n,m) cos({(n — m)kdcos§),

n.*"l m=1

em que a fungdo de correlagdo R(m,n) ¢é dada pela Equagio 3.76. A partir das Equagdes 3.74 ¢ 3.77,
pode-se analisar alguns casos de estruturas aperiddicas. No primeiro caso analisado os elementos séo

ligados e desligados com distribui¢o de probabilidade dada por

Pla, =0) = -;— = Pla, =1). (3.79)
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Dessa forma, o valor esperado Fa2] pode ser escrito como

Blé) = Jim 7 >

n=1 | (3.80)
1 1
+ v 2 - =
I\lll—?goNl:NO - +N1 2] 5

e o valor esperado F|[a,] pode ser.dado por

Fla,) = I%ﬁZan

(3.81)
1
Usando esses dois resultados, pode-se escrever a fungdo de correlagio R(m, n) como
%, L= 17
R(m,n) = X (3.82)
4 m ?é m
¢ a intensidade de irradiagio média pode ser reescrita como
E{U(#9) =3 gcos {(2n ~ 1)ucosf)
Mol M
+ 5 Z 2 cos[2(m + n — 1)ucos b (3.83)
n=1 m=n+1
M-1 M

|

+

5 Z Z cos[2(m — n)u cos 8],

n=1 m=n+1

em que u = &,
Um outro caso de chaveamento da excitagdo dos elementos que também fornece bons resultados €

o caso no qual a distribuicdo de probabilidade dos coeficientes de excitagio € tal que

Plan = 0) = P(an = 0,5) = Play = 1) = % (3.84)

ou seja, a excitagdo dos elementos é chaveada de forma equiprovédvel entre trés valores de modo que

os valores esperados E{a?] e Fla,] possam ser dados respectivamente por

1 1\ 1 1 5
= — 2 A=) .= 12| == 3.85
Blon] = %%N[NO 3 N(2) 3 TV 3} 13 (3.8}
. |
1 1 11 1] 1
— 2 bl _ 3.86
Ela,] = 1520 [N03+N23+N13] 5 (3.86)
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Dessa forma, a fun¢go de correlagfio passa a ser escrita como

m =T

2
R(m,n)=<¢ ¥ (3.87)
A

m # n.
Usando estes resuliados, pode-se obter alguns exemplos da suavizagio e diminuicio dos idbulos
secunddrios nas Figuras 3.12(a) e 3.12(b) que ilustram a intensidade de irradiaco de um arranjo lincar

aperiédico. A excitagdo de cada um dos elementos é chaveada de forma independente ¢ equiprovive!

entre ( e 1. Dessa forma, uma amplitude de excitagdo nula significa um elemento desligade do arranjo

¢ uma amplitude unitiria significa um elemento ligado.

;
0.8 b i b 0.8 |rombom b
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(a) Amranjo linear aperiddico com espaga- (b) Arranjo linear aperiddico com espaga-
mento d = A/2. mento d = Af4.

Figura 3.12. Diagrama de irradiagio normalizado, no plano de elevagio, de um arranjo linear assimétrico e

aperiédico, com elementos dispostos ac longo do eixo z, para diferentes valores do mimero de elementos V.

Fazendo o chaveamento das amplitudes de excitacio entre trés valores, por exemplo 8, 0,5 ¢ 1,0,
também de forma independente e equiprovével, pode-se obter um desempenho melhor do que o caso
chaveado entre apenas dois valores de excitagio. Na Figura 3.13 € mostrada a intensidade média
de irradiaéﬁo para um arranjo assimétrico com amplitudes de excitag@o chaveadas enire 0, 0,5 ¢ 1.
Observa-se nas Figuras 3.13(a) e 3.13(b) que h4 uma considerdvel diminui¢do nos 16bulos secundérios
usando-se esse método de excitacio. _

Usando a disposigio simétrica dos elementos ao longo do eixo do arranjo, tem-se os padrdes de
irradiaciio mostrados na Figura 3.14.

Percebe-se pelas Figuras 3.12 e 3,13, que no caso assimétrico a atenuagio nos l¢bulos secundarios

tende a 0, 1 ou a 20 dB abaixo do valor maximo do lébulo principal, pedendo também chegar a 16, 48
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(a) Arranjo assimétrico com espagamento d = (b} Arranjo assimétrico com espagamento d =
A2 Al4.

Figura 3.13: Diagrama de irradiagdo normalizado, no plano de elevagiio, de um arranjo linear assimétrico e
aperiddico, com elementos dispostos ao longo do eixo z, para diferentes valores do nimero de elementos N e

com amplitade de excitacio chaveada aleatoriamente entre 0,0,5e 1,0,
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(2) Arranjo simétrico com excitacdo chaveada (b) Amanjo simétrico com  excitagdo
entre 0 e 1. chaveadaentre 0, 0,5 e 1.

Figura 3.14: Diagrama de irradiagio normalizado, no plano de elevagdo, de um arranjo linear simétrico e
aperiédico, com elementos posicionado ao longo do eixo z, para diferentes valores do nimero de elementos M

e com espacamento d = A/2.
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dB, dependendo do niimero de elementos. No caso simétrico a amplitude dos idbulos secundérios tende
a zero e quando M = 4, o valor méximo do primeiro 1ébulo secunddrio atinge 26 dB abaixo mixima
do 16bulo principal.

Se os elementos forem acionados sempre & partir de uma das extremidades do arranjo, pode-se im-
por uma certa dependéncia entre os elementos, de modo que a excitagio do elemento seguinie dependa
da excitagio do elemento anterior. Um exemplo desse caso pode se visto nas Figuras 3.15, em que

a excitagdo dos elementos € comutada equiprovavelmente entre 0, 0,5 ¢ 1,0. O estado do elemento

seguinte sempre depende do estado do elemento anterior.
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9 :]
(a) Arranjo simétrico com espagamento d == (b) Arranjo simétrico com espagamento d =
AJ2. : 0,25A.

Figura 3.15: Diagrama de irradiagdo normalizado, no plano de elevagio, de um arranjo linear simétrico e
aperiédico, com elementos dispostos ao longo do eixo z, para diferentes valores do mimero de elementos M

com coeficientes de excitagfio tomando valores equiprovdveis no conjunto 0, %, 1.

Percebe-se claramente pelas Figura 3.15(a) e 3.15(b), que a dependéncia na amplitude dos coefi-
cientes de excitagdo tem praticamente o mesmo efeito no diagrama de irradiagio que os casos com

independéncia.

3.8 Conclusio

Neste capitulo foi apresentada a fundamentagdo matemdtica necessdria ao projeto de arranjos lin-
eares usando-se tanto amplitude de excitagfio quanto espagamento entre elementos aleatério. Duas

estruturas de arranjo linear foram consideradas: os arranjos simétricos e os assimétricos e pdde-se
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perceber, por meio dos resultados numéricos, que € possivel conseguir bons resultados em termos de
diagrama de irradiagfo e até mesmo melhorar o diagraina de irradiagdo obtido por meio de algum
método cldssico. Verificou-se também ser possivel especificar alguns dos parimetros necessarios ao
projeto dos arranjos e que em termos de complexidade computacional as estruturas propostas sdo mais
apropriadas. Embora as estruturas de arranjos aperiddicos j4 sejam conhecidas, prdpésnse o uso de um
tratamento matemdtico para o diagrama de irradiaciio resultante e o uso de diferentes distribuicdes de
probabilidade para as amplitudes de excitagGo. Em todos os casos apresentados percebeu-se ser pos-
sivel suavizar os 16bulos secunddrios ¢ em alguns casos foi possivel conseguir l6bulos com atenuactes
de mais de 26dB em relacfio a amplitude mdxima do 6bulo principal. Em todos os casos deve haver

comprometimento entre o desvio padrio 0 45(f) e 0 acoplamente eletromagnético.



Capitulo 4

Cancelamento de Interferéncia por Meio de

Auto-analise

4.1 Introducao

A partir deste capftulo, comega-se a analisar algumas propostas de aplicacGes das estruturas em
arranje no combate a interferéncia. Para esse propdsito, sdo usados tanto os arranjos lineares quanto
os arranjos circulares e o primeiro método estudado é o método da auto-andlise. Além da introdugio
do método, que j4 € conhecido na literatura, sdo analisados os efeitos de perturbagdes, modeladas por
varidveis aleatdrias, na capacidade de cancelamento de interferéncia do método, € analisado o uso
do arranjo circular como uma alternativa para contornar as falhas do arranjo linear e é analisado o
desempenho do método quando se considera que os Angulos de chegada dos sinais de interferéncia sio
modelados por uma distribuigio de probabilidade uniforme.

O método de autoanilise, ou método de super-resolugio, tem sido extensivamente usado na esti-
magio de dire¢ao de chegada, mas sua aplica¢fio no cancelamento de interferéncias s6 foi proposto
posteriormente. Esse método € baseado na auto-estrutura da matriz de correlacio de saida do arranjo
de antenas ¢ tem propriedades que o torna vantajoso em algumas aplicagdes. Uma dessas aplicagdes
serd analisada neste capitulo e consiste na eliminacdo de sinais de interferéncia que chegam ao arranjo
sob dngulos de incidéncia quaisquer ¢ vindas de pontos distantes do arranjo. Esse cancelamento de
interferéncia € feito usando a grande capacidade que o método tem de impor grandes atenuagdes, ou
colocar nulos profundos, nos sinais indesejados.

Na estrutura do autocancelador ji conhecida, é admitido que as diregdes de chegada das fontes
de interferéncia e das fontes de sinais desejados sejam conhecidas. Geralmente, existe um estigio de

estimacgao dos dngulos de chegada e do nimero de fontes de sinais incidentes, anterior & estimagio

76
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da matriz de correlagdo. No caso do arranjo linear ¢ também admitido que a distAncia d entre os
clementos do arranjo € fixa e igual a A/2. Mas o que dizer do comportamento do autocancelador
quando sao atribuidas aleatoriedades aos parimetros do modelo do sinal e da antena? Poder-se-ia
admitir, por exemplo, que o &ngulo de chegada das fontes de interferéncia tivesse distribuiciio aleatéria
dependente do modelo usado para o canal de comunicagdes ¢ que a distdncia entre os elementos do
arranjo sofresse pequenas variagdes. Em um arranjo de antenas, essas variagdes poderiam ser atsibuidas
& aglo de fatores exiernos como variagbes de temperatura, o que levaria a expansdo ou & comprcssﬁd
das dimensdes dos elementos, a agdo dos ventos, que causaria um desalinhamento nos elementos ou
ainda a prépria fadiga do material que compse o arranjo.

Um outro problema que surge quando se estuda esse método ¢ verificado quando os dngulos de
chegada dos sinais incidentes se tornam muite proximos. Nesse caso, 0 método deixa de atender uma

parte das especificagbes de projeto e sofre uma queda de desempentio.

4.1.1 Definicio do sistema autocancelador

Seja L o nimero de ondas planas que chegam a um arranjo linear com angulos azimutais de chegada
. (I = 1,2,..-,L}. As fontes s, dessas ondas planas sfio consideradas processos aleatdrios faixa-
estreita, descorrelacionados ¢ de média nuia. Se o mimero de elementos do arranjo é igual a N, entdo

a n-&sima amostra de saida do arranjo € dada por

L
Ly = Z Sle_j(n_l)kdsen(@) + h, 0= 15 21 T N} (41)
i=1

em que 7, representa a n-ésima amostra de ruido gaussiano aditivo, assumido descorrelacionado de

elémento para elemento do arranjo, de média nula e varidincia o,ﬁ. A Equacfio 4.1 pode ser escrita na

seguinte forma matricial
x = As + 1, (4.2)
emque A=[a; a, --- a; )éumamatriz N x Le
ag=[ 1 e-kdun(e) pikdsen(dr) .. | eI (N—Dkdsen(y) T
s"=[s s 83 -+ s1]
n={m n m - awl

A matriz A é chamada de matriz de direcionamento dos sinais incidentes no arranjo e suas colunas
sdo divididas em vetores de direcionamento dos sinais desejados e dos sinais interferentes. Dessa

forma, a Equac@o 4.2 pode ser reescrita como

X = [A, Ad]S‘i"f} (43)
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Se 0 vetor de amostras x fosse passado diretamente para o autocancelador, todos os sinais desejados
seriam eliminados juntamente com os sinais interferentes. Dessa forma, nas aplicacbes préticas, é
necessdria uma etapa de pré-processamento das amostras tomadas nos elementos do arranjo. Esse pré-
processamento faz uma transformagdo do espago original do vetor x para um espago que nio altera as
caracteristicas estatisticas de x, mas que itnpede que as informacdes a respeito de A4 sejam eliminadas.

Tanto no cancelamento de interferéncia quanto na determinago de Angulos de chegada, a matriz de
correlagio R = E{xx™] tem um papel importante, jd que € a partir de seus autovalores e autovetores
que sdo obtidos 0s pesos dtimos do autocancelador. Uma caracterfstica importante dessa matriz € que
ela € Hermitiana e portanto seus autovalores distintos geram éutovetores ortogonais entre si. Dessa
forma, subespacos formados a partir das colunas de R sfo ortogonais. Naturalmente, a caracteristica
hermitiana R vem do fato que o processo estocdstico da Equagio 4.3 € gaussiano [7].

A matriz A, mostrada na Equagiio 4.3, também € definida como subespago de interferéncia e é
formada por N; vetores de direcionamento das fontes de interferéncia. Esses vetores de direcionamento
t&m portanto a mesma dire¢fio do subespago da interferéncia, Seja B = [ e, {=1,2,..- ,N; ] a
matriz. formada pelos N; autovetores correspondentes aos N; maiores autovalores de R e seja E,) =
[e, [=N;+1,---,N]a matriz formada pelos N — N; autovetores correspondentes aos N — NN,
menores autovalores de R, chamada de subespago do ruido. Sabendo que o subespago do ruido é
ortogonal ao subespaco da interfer€ncia, para obter o cancelamento total do sinal de interferéncia deve-

se projetar o vetor de pesos 6timos na diregio subspage do ruido E,, de modo que
wiE; = 0, (4.4)

ou seja, o vetor de pesos Otimos deve ser projetado para ser ortogonal ao subespago da interferéncia.
Isso pode ser feito simplesmente definindo o vetor de pesos w como o produto interno entre um vetor
v e o subespaco do ruido.

Desse modo, desde que o subespago E; é uma extensdo do subespago A, tem-se que wix =
0 para qualquer x no subespagco da interferéncia A; e em particular para qualquer um dos vetores
de direcionamento dos sinais de interfer€ncia. Isso significa que esse cancelador eliminard todos os
sinais de interferéncia independentemente da poténcia do ruido aditive. Essa caracteristica € o que €
realmente denominada de super-resolucéo.

A partir deste ponto é assumido que o vetor de amostras X na Equagfio 4.2 j4 passou por uma fase
de pré-processamento ¢ portanto j4 sofreu uma transformagfo para um outro espago matricial. Essa
transformacio € feita por meio de uma matriz de pré-processamento e serd analisada posteriormente,

apenas para informar o leitor. Com base nessa consideracio, a matriz de correlagio R passa a ser
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escrita como
R = AE[s(t)s” (¢)]Af + 021 (4.5)

Multiplicando a Equagio 4.3 por w!l e w tem-se
wPRw = w? A,SAfw + oZwiw (4.6)

que € na verdade a poténcia de saida do arranjo. Se w for definido no subespago do ruido, que é ortog-
onal ao subspago A, entdio a poténcia de saida do sinal desejado serd anulada e a poténcia resultante
serd a soma das poténcias dos sinais de interferéncia mais ruido. Dessa forma, minimizar a poténcia
de saida do arranjo € equivalente a minimizar a varidncia do ruido na saida do arranjo.

Deseja-se portanto obter um conjunto de coeficientes v, sob as seguintes restrigdes

min wZRw 4.7)

sujeito a wiA, = gH (4.8)

e w=E,v, 4.9)

emque Ay = {ay ag - 8 )2 i=12,,p sdo as diregbes desejadas pré-definidas e
gh =1g ¢ - g, | 580 os ganhos pré-associados ao diagrama de radiagio do arranjo nas di-

regdes de a,,. De fato, a condicio dada na Equacéo 4.9 reflete a restricio de que o vetor de coeficientes
&timos esteja no subespago E,, e portanto seja ortogonal a E;, como & necessdrio para que haja super-

resolug@io. Substituindo 4.9 em 4.7 e 4.8, tem-se que encontrar o vetor de pesos Gtimos v que atenda

as restrigdes
min vEIEHRE, v
nee (4.10)
sk HRpHA , — oH '
sujeitoa vOE Ay = g”.

Esse problema pode ser resolvido por meio de multiplicadores de Lagrange, escrevendo-se a fungio

Fv,€)
g(v,8) = o2v?Uv — ((VvIEI A, — g7), @.11)

derivando-a com relagiio a v e £ e igualando o resultado a zero. Dessa forma, encontra-se que o vetor
de pesos 6timos vg pode ser dado por

vo = UM A(AL U AL g, (4.12)

emque U = E,‘;I RE,, Ay = E;A e foiusadoofatodeque Ue U~! sdo Hermitianas.
Na Figura 4.1 & mostrada, como um exemplo, a resposta de um arranjo linear com 0s coeficientes

6timos obtidos de acordo com a teoria de auto-analise. O sinal considerado consiste da soma de V;
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componentes de interferéncia, ¢, no I-ésimo instante discreto de terapo este sinal, captado em um
arranjo de NV elementos, com distincia d = A/2, pode ser escrito como
N;
8 = e - Dmsen(dn) 4 m, (4.13)
n=1
em que a, € ¢, sio a amplitude e o Angulo de chegada do n-ésimo sinal de interferéncia. E assumido

que o sinal recebido ja passou pela etapa de pré-processamento e que os angulos de chegada dos sinais
desejados sdo conhecidos.

Resposta do arranjo sm dB

1 3 L — H 1 1 . —,
~1 -08 -06 -~04 02 0 0.2 0.4 0.6 0.8 i
san{Angulo de chegada)

Figura 4.1: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos isotrépicos posicionados

ao longo do plano z — y, com 3 fontes de interferéncia.

Percebe-se pela Figura 4.1 que o autocancelador coloca nulos bem profundos ! na dire¢éo dos sinais

indesejados, sen{¢;) = 0.1, sen(ds) = 0.3 e sen(¢s) = 0.8, e d4 um ganho unitirio na diregiio dos
sinais desejados, sen{dq, ) = 0.50 e sen(¢y4, ) = 0.95.

4.1.2 A fase de pré-processamento

A fase de pré-processamento € necessdria para que se possa separar os sinais de interferéncia dos
sinais desejados. Nessa etapa, ¢ definida uma matriz C que faz uma filiragem espacial do vetor de

amostras x{t), tomado nos elementos do arranjo, para que se possa entdo obter a matriz de correlagio

1O termo “nulos profundos” significa grandes atenuagbes nas diregdes dos sinais indesejadas.
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56 com os sinais de interferéncia. A matriz C tem dimensdes (N — Ny) x N e quando aplicada ao

vetor de amostras de entrada x, faz surgir as seguintes varidveis:
* A matriz de correlagio espacial R; = CRCY com dimensbes (N — N,) x (N ~ N,)
s O vetor x; = Cx com dimensiio (N — N;) x 1

e A matriz de direcicnamento Az- = CA,; com dimensdes (N —~ Ny) x Ny.

No caso de um arranjo linear, considerando-se apenas um sinal desejado, a matriz C {N — Ny} x N

pode ser escrita como

2 1 0 0 -0 0 O]
0 -2z 1 0 --0 0 0

C=| 0 0 =z 1 0 0 01, (4.14)
0 0 0 0 -0 -z 1

em que z; = e~ 78 No caso de um arranjo circular de raio r e com N elementos pode-se adiantar

que a matriz de pré-processamento, para apenas uin sinal desejado, pode ser escrita como

21 —zp O 0 G 0 0
0 z2 —-zmz O {0 0 0
C, = G 0 % —z4a 0 0 0 ’ @.15)
0 0 0 e —Aas 0 0
0
0 0 0 0 0 - ana —an

e QUE Zyn = €357 050n—0n) ¢ § & a posigio de cada elemento no arranjo, Mais detalhes a respeito
do cancelamento de interferéncia com arranjo circular serdo apresentados posteriormente. A se¢éo
prossegue com a Obtengﬁo dos subespagos da matriz R;. Esses subespacos passam a ser formados
pelos autovetores generalizados de R, denotados por e, e devem satisfazer a relagio R;e, = A, Ge,,

em que G = CC#. A decomposicio da matriz R; tem a seguintes caracteristicas

» R, possui N — N, — NN; autovalores generalizados iguais a 0

¢ Os autovetores associados aos N — Ny — N; autovalores generalizados formam um subespaco

En ortogonal & matriz de direcionamento Ai, E,, L A,-.
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s O subespago da interferéncia é obtido a partir das colunas de GE;, em que E; é uma matriz

formada pelos autovetores correspondentes aos N; autovalores generalizados dominantes de R,

O vetor de coeficientes apés o pré-processamento € entdio obtido a partir das restrigdes
min ~ wiR,w
sujetoa wHGE; =0 , 4.16)
e wid; =1
em que R, = a21.
Para que se poésa obter o vetor de pesos 6timos que atenda as restrigGes em 4.16 € necessdrio antes
fazer uma decomposigio em valor singular (SVD) da matriz GE; tal que

~ E—; | 21’
GE; = Q, o vi=1qQ Q,] v (4.17)

o

em que Q, e V, s3o matrizes unitdrias, ortogonais e de dimensdes (N — Ny} x (N — Ny e N; x N,
respectivamente, ¢ 2; € uma matriz diagonal formada por valores singulares de GE;. As partigdes Q;
e Q, t8m respectivamente N; e N — N, — N; colunas ortogonais. Ainda de acordo com a Algebra

Linear, as matrizes Q; e Q, formarm duas bases ortornormais tais que

1. Q; é uma base ortonormal ao espago coluna da matriz GE;

2. Q, ¢ uma base ortonormal ao espago coluna da matriz (GE;)L.

A matriz ; forma uma base ortonormal para gerar o espaco coluna da matriz GE; e a matriz
Q, forma uma base ortonormal para gerar um espaco coluna ortogonal ao espaco coluna gerado pela
matriz ;. Tem-se dessa forma que um vetor de pesos w projetado na base , cancela completamente
os sinais com diregdes indesejadas contidos no subespago de interferéncia gerado por GE;.

Projetando-se o vetor de pesos w na direco da base ortonormal (3, tem-se que o vetor de pesos re-
sultante u,, pode ser escrito como u, = Qf w e conseqiientemente w = {,,u,,. Usando este resultado,
a Equacdo 4.16 pode ser escrita como

: 2. H
min I, Uy

(4.18)
sujeitoa ufQfa; = 1.

Usando entdo o método de Lagrange e assumindo que ay4 seja o vetor de direcionamento do sinal

desejado, obtem-se que

H
a
W= %;THZ | (4.19)

A fase de processamento, embora necessdria, sé ¢ implementada em aplicagOes praticas. Para efeito de

avaliagdo do desempenho das estruturas, € suficiente assumir que os sinais ja tenham passado por €la

que é também conhecida, do ponto de vista de energia, como filtragem de branqueamento.
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4.2 Problema com Direcies Aleatérias para os Sinais de Interfer-
éncia

Nesta secfo ¢ analisado o éomportamento do autocancelador quando se considera que os dngulos
dos sinais de interferéncia tém distribui¢do de probabilidade uniforme.

Mais uma vez, € admitido que o vetor de amostras tomado nos elementos de um arranjo linear de N
elementos ja passou pela fase de pré-processamento. As amostras de sinais desse vetor sio represen-
tadas pela soma de amostras de processos estocésticos descorrelacionados, de média nula e varidncia
o%. As amostras de ruido aditivo em cada elemento também sio representadas por um processo gaus-
siano de média nula e varifincia ag. Essa consideragdo proporciona uma simplificacio na notagio ¢
desenvolvimento matemético e permite escrever as amostras tomadas no arranjo como

N,

I, = Sle_j(nwl)kdcosfti’!) +7n, n=12- N, (4.20)
=1

em que Els;s7] = o2, Eln:n;] = o2, € admitido que o niimero de fontes de sinais interferentes ¢
conhecido e igual a N; e que os dngulos de chegada desses sinais indesejados sdo varidveis aleatérias

independentes entre os elementos do arranjo e com distribuicio uniforme no intervalo [0; 7}, como

L

3
|8

mostrado na Figura 4.2.

B e

d

Figura 4.2: Estrutura de um arranjo linear com espagamento d entre os elementos e com dngulo de chegada

aleatério das fontes de interferéncia.

As amostras x,, podem ainda ser escritas como

n E{Y_—H 5 -‘ T
N; —jkd cos{¢r)
g™
) _ | L= ™ (4.21)
| zy | i E?—tl Sle—j(N—l}kdcos{qb;) ] K

Com base nessas consideracdes, a matriz de correlagio R = E[xx"] pode ser escrita como



84

1 () Stk Jo(2kd) o Jo((N —1)kd) |
2
. %gﬂ 1+(ﬁﬁ) | %@@ T'LmNﬁﬁM)lW% 422)
| Jo((N —~1)kd)  Jo((N = 2)kd) Jo((N — 3)kd) ~-1+(“%;f

em que Jo(z) € a fungfio de Bessel de primeiro tipo e ordem zero. Os elementos de R, denotados por

Tm,n» dinda podem ser escritos na forma

Nio2Jo(|m — nlkd), m #n
Tmn = ) ) ) (4.23)
Nigg +a,, m=mn
em que |z] representa valor absoluto de .
Para o casc em que ha apenas uma fonte de interferéncia, pode-se tomar o vetor de direcionamento
médio como sendo

&=[1 Jo(kd) -+ Jo((N - Dkd) |", (4.24)

que € o valor esperado do vetor de direcionamento a; dado por
a; = [ | e-ikdeos(d) ... p-ilN-1)kdcos(d) ] , (4.25)

Como foi considerada apenas uma fonte de interferéncia, o autovetor de R que corresponde ao
subespaco de interferéncia estd na diregdo de a; e desse modo pode-se considerar simplesmente que
e; = &, ou seja o subespago do sinal € formado apenas pelo vetor de direcionamento médio a;. Desse
modo os N — 1 autovetores que formam o subespaco do ruido podem ser obtidos, de forma sistematica,
tomando-se vetores que sejam ortogonais a e;.

Dessa forma, um possivel conjunto completo de autovetores da matriz R pode ser escrito como na
Equacdo 4.26 a seguir. J4 amatriz U = E,If E, pode ser obtida simplesmente multiplicando-se a matriz

E,. formada pelos V — 1 autovetores de R, pela sua transposta

[ 1 | [ 1 ] [ 0 ] [ 0 ]
Jo(kd) .‘Ig(lkd) —1
= To(2kd =! 0 ey = | QoD | . ey =
e o{2kd) €y 3 To(2kd) N 0
: : : -1
J —Nkd
| J0((V = 1)kd) | 0| 0| | e |

(4.26)
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A matriz U pode ser escrita como

i 2 . _ -
1 1
4+ (wm)  —w 0 0
2
1 Jo(kd) Togkd)
Tolkd) 1+ (Jon(zkd)) ~ Tolokd; 0
2
Jo(kd) 3o(2kd)
U= - 0 _JDO(%d) 1+ (Jg(zkd)) o 0
To((N—1}kd)
0 0 0 ”‘Jg{(Nmz}kd} )
Jo({N-2)kd)
0 0 0 o 1 () |

Tomando-se, por exemple, o caso em que o nimero de fontes de interferéncia N; = 3, o niimero
de elementos do arranjo € N = 10 e o espagamento entre os elementos do arranjo d = A/4, tem-se a

seguinte resposta do autocancelador mostrada na Figura 4.3 para os casos em que sen(¢q, ) = 0,35 ¢
sen{¢gq,) = 0, 90.

b ¢

Resposta media do aivanjc em ¢8

&

-100

1 i
0 0.1 0.2 03 04 05 0.6
sen(Angulo da chegada)

I i i 3 L]

07 08 09 1

Figura 4.3: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos isotrépicos ao longo do

plano = — y, com 3 fontes de interferéncia de diregSes aleatoriamente distribuidas no intervalo [0, 7).

Como se pode perceber na Figura 4.3, embora as dire¢Ses de chegada das fontes de interferéncia
tenham distribui¢do aleatdria, o autocancelador atenda as restricSes nas dire¢des desejadas sen(¢y, ) =
0,35 e sen(gyg,) = 0,90. Na préxima se¢o sZo considerados os casos em que as variagdes nas distin-

cias entre os elementos do arranjo sdo modeladas como varidveis aleatdrias.
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4.3 Problema com Aleatoriedades na Estrutura do Arranjo

Considere agora o caso em que a distdncia d entre os elementos do arranjo sofre uma pequena
variagdo modelada por uma varidvel aleatéria gaussiana p de média nula e varidncia o2. O modelo

matematico do problema passaria a ser dado por

Vi
T, = ZS!efj(nwlj{d-!-g)ksen{‘f’z) + 7y, n=1,2--,N. (4.27)
=1 .

Sabendo que s; € um processo descorrelacionado de média nula e que as amostras de ruido gaus-

siano modeladas por 7, sfo independentes de elemento para elemento do arranjo, tem-se que as

amostras da matriz de correlagdo nesse caso, apés a fase de pré-processamento, podem ser escritas

como
N;o? + O’%, ' m=n
Fom = 4 023 exp(j(m — n)dseng,) exp [_ (%qm)z] , m>n (4.28)
Trn» | m<n

em que r,,, € 0 complexo conjugado do elemento r,,,,, da matriz R.
Considerando novamente uma inica fonte de interferéncia e tomando um vetor de direcionamento

médio dado pelo valor esperado do vetor de direcionamento
a; = [ 1 e-dkldte)sens .. o~i(N-1k(d+g)sens ] (4.29)

tem-se que

=1 zu 22ut ... VLD ' (4.30)

2
em que z = exp(—jkdsen(¢)) e u = exp {— (f“\%ﬂ)
Do mesmo modo que na Equagiio 4.29, pode-se tomar o autovetor do subespago do sinal e; = a; e

os outros N — 1 autovetores do subspaco do ruido como sendo vetores ortogonais a eq, que podem ser

£SCritos como

1] 0 ] 0]
P T -1
e = 0 es= | zu> | - ep= 0 . (4.31)
-]
| 0] 0] EX s
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emquen =2,3,---, N eamatriz U = EIE, ¢ dada por

1 +u? gy} 0 0o .- 0 |
~zuTl T4yt —yd
0 20 14w 0 . 0
U= (4.32)
0 0 0 0 --- zu 2N -3)
I 0 0 0 0 --v 14 20N-3

Na Figura 4.4 é mostrada a distorcfio na resposta do autocancelador quando uma varidvel aleatéria o

de média nula e varifncia 62 = 0.0015 é somada A distancia d = A/2 entre os elementos do arranjo.

10 T T T

Reasposta do arranjo em dB
i
&

-1 0.8 -06 ~0.4 -2 0 02 0.4 06 08 1
sen(Angulo da chegadal

Figura 4.4: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos isotrépicos ao longo do

plano x —y, com 3 fontes de interferéncia e com uma variagio aleatoria p de média nula e variincia crg = 0.0015.

Como se pode perceber na Figura 4.4, para um valor de varifncia pequeno, 0'3 = 0.0015, o au-
tocancelador apresenta uma pequena atenuacio das 3 fontes de sinais de interferéncia que chegam ao
arranjo com ingulos de chegada dados de modo que seng;, = 0.10, seng;, = 0.30 e sen¢,, = 0.80.
Nas 2 fontes de sinais desejados que chegam com &ngulos de incidéncia tais que seng,, = 0.50 ¢
sengg, = 0.95 o autocancelador apresenta ganho predeterminado de OdB. Hé portanto uma queda de

desempenho em relagfio & estrutura de pardmetros ndo-perturbados com resposta mostrada na Figura
4.5.
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Resposta do arranjo em dB

-1 08 06 04 02 0 0.2 Oi-ﬂ 06 08 1
al

sen(Angulo de chegad

Figura 4.5: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos, com 3 fontes de inter-

feréncia de diregGes conhecidas e parimetros ndo-perturbados.

NaFigura 4.6 ¢ mostrada a resposta do autocancelador quando a varidncia da varidvel g € diminuida
para o2 = 0.0000625.

Como se pode perceber na Figura 4.6, a resposta do autocancelador comeca a se aproximar da
resposta mostrada na Figura 4.5 2 medida que a varidncia da perturbagfio ¢ diminui.

O dltimo caso a ser considerado € aquele em que a distdncia d entre os elementos sofre uma pequena
variag#o uniforme no intervalo [d — ¢, d + ¢|. Essa seria uma outra forma de modelar fatores como
variagoes de dimens#io do arranjo causada por fadiga do material que compde a estrutura da antena,
variagdes de dimensfio causada p or dilatagdo ou compressdo do comprimento da antena, devido a

temperatura ¢ outras causas. Nesse caso, o modelo de sinal na saida do arranjo pode ser escrito como

N;
= Y stk L n=1,2,-. N, (4.33)
=1

e os novos coeficientes da matriz de correlaciio R, apds o pré-processamento, seriam dados por

Niol+aol, m=n
2SR Sn(D), m>n (4.34)

Toan = Trms m < n

Tmn

em que

Smn(l) = Sa({m — n}kssend;) exp(—j(m — n)kdseng).
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Figura 4.6: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos isotrépicos ao longo

do plano z — y, com 3 fontes de interferéncia e com uma variagfio aleat6ria p de média nula e varifncia o2 =

;=
0.0000625.

Procedendo em relagiio 3 obtengo da matriz U da mesma forma que nos dois casos anteriores,
chega-se ao conjunto de pesos 6timos do autocancelador. Na Figura 4.7 é mostrada a resposta do
autocancelador para o caso em que d sofre uma pequena variagio no intervalo jd — ¢, d + ¢] para
¢ = 0.05.

Como pode ser visto na Figura 4.7, hd uma queda de desempenho quando d sofre uma pequena
variag#o ¢ a capacidade do autocancelador de colocar nulos profundos nas dire¢des indesejadas comega
a ficar comprometida em relagio a estrutura sem perturbacio. Na tentativa de tornar a estrutura de
autocancelamento mais robusta a distirbios, como os citados acima, sfo estudadas outras configuragdes

de arranjo, como o arranjo circular, proposto na proxima se¢o junto com o método de autoanilise.

4.4 Cancelamento de Interferéncia com Arranjo Circular

Considere um arranjo com um nimero N de elementos regularmente distribuidos ao longo de um
circulo de raio a ¢ na posi¢io angular b = 27 (%) . E mostrado nesta segfio que essa estrutura pode
ser usada na implementacio do método de auto-andlise e que seu uso ndo altera o procedimento de
decomposi¢io da matriz de correlagio R nos subespagos do ruido e da interferéncia. Nessa nova

configuragio, altera-se apenas a forma da matriz de direcionamento A.,
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Figura 4.7: Resposta de um autocancelador usando um arranjo linear de 10 elementos isotrépicos ao longo do

plano z — y, com 3 fontes de interferéncia e com uma varia¢io da distincia d no intervalo [d — 0.05,d + 0.05}..

Assuminde que um niimero N; de sinais chegue ao arranjo circular com um angule chegada ¢,

tem-se que as amostras de sinais tomadas em cada elemento podem ser modeladas por

N; )
Ty = Zs;ejﬁ““"s(q!"“g") +%, n=12.--,N, (4.35)
=1

em que as amostras s; representam processos faixa-estreita de média nula e descorrelacionados de
elemento para elemento do arranjo. A varidvel 7, representa a n-ésima amostra de rido gaussiano de
média nula e varidncia 0’72? adicionada as amostras de sinais captadas nos elementos do arranjo.

A Equacdo 4.35 pode ser escrita em uma notac¢do matricial como

x = As+7, (4.36)
emques’ =[s - sy L0 =[m - ny]eAéamatiizde direcionamento N x L dada
por

3 ejkaccasm,l ejkacosmll - ﬁjkacoscpz,,l

ejkacoszm!z ejkacosgog,z ejkacos:,oxhg

¥
. . . .
.

. .

eikecospr . pikecospan |, pfkecesprN

emque(pn?m:(gbn— "‘m)’n:]’%z!.-' ?Nieﬂl‘:lyza.” JN.
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A matriz de correlagio R, = Efxx”] tem um pape! importante no problema e, admitindo que j4

tenha passado pela fase de pré-processamento, pode ser escrita como

R = Exx")

ASAT + o2, (4.37)

em que S = F[ss”] € uma matriz diagonal cujos elementos sdo iguais a o2.
O procedimento para obter os coeficientes 6timos do autocancelador é similar a0 procedimento
usado para obter os coeficientes da estrutura com arranjo linear. Tem-se basicamente que obter os
subespacos dos sinais de interferéncia e do rufdo e confinar o vetor de coeficientes do autocancelador
no subespago do ruido denotado por E,,. Com este procedimento pode-se obter os resultados mostrados
na Figura 4.8 a seguir. Nesta figura € mostrado um caso comportado, em que existe um espago angular
regular entre os dngulos de chegada, ou seja os dngulos de chegada dos sinais de interferéncia sdo 5°,
35° € 50° e o dngulo do sinal desejado € 80°. A relagiio ruido/interferncia (INR) foi assumida 10 dB.

50 T Y T T

w — finear
- ircudar

Resposta do arranjo {dB)

-2501

_ 1 L : L 1 L L
3500 20 40 &) 80 100 120 140 160 180

Angulo de chegada

Figura 4.8: Resposta do autocancelador: Arranjo linear versus arranjo circular, ambos com 5 elementos isotrépi-

cos ao longo do plano z — y, d = A/2, ke = 57. Os ngulos de chegada dos sinais de interferéncia sao 5°, 35°,

50° e o Angulo de chegada do sinal desejado € 80°.

Como pode ser visto na Figura 4.8, ambas as estruturas apresentam um bom comportamento em
relacio ao cumprimento das restrigdes. No segundo caso, em que a diferenca entre 0s dngulos de
chegada € reduzida para 5°, a resposta dos arranjos passa a se comportar como ilustrado na Figura 4.9.

Como pode ser visto na Figura 4.9, as restricdes impostas sdo atendidas, mas qualquer outro sinal
que chegue com dngulo de chegada proximo (< 5°) ao dngulo do sinal desejado recebe um ganho acima

do valor maximo permitido. Esse ganho acima de um valor unitdrio ¢ uma falha numérica do arranjo
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Figura 4.9; Resposta do autocancelador: Arranjo linear versus arranjo circular, ambos comn 3 elementos isotrdpi-

¢os ao longo do plano z — y, d = A/2, fla = 57, mas com uma diferenga entre os Angulos de chegada de 5°, ou
seja 157, 25°, 30° e dngulo desejado ¢y = 35°.

linear e o inviabiliza para ser usado em sistemas de comunicagdes no cancelamento de interferéncia.
Pode-se verificar por avaliacio numérica que para diferencas de dngulos de chegada maiores ou iguais
que 5°, 0 auto-cancelador com ambas as estruturas de arranjo de antenas tem desempenho normal. Para
diferencas de dngulos de chegada igual ou menor que 5° o auto-cancelador implementado com arranjo

circular atende 3s especificagdes de proieto, ndo fornecendo ganho acima do valor unitario.

4.5 Conclusao

Neste capitulo foi feita uma andlise da resposta do autocancelador em situagdes em que os parfimet-
ros do modelo matemitico do arranjo de antenas, usado em conjunto com esse autocancelador, apre-
sentam perturbagdes aleatdrias. Inicialmente, mostrou-se que a direcdo das fontes de interferéncia que
chegam ao arranjo pode ser aleatdria e para o caso em que é uniformemente distribuida no intervalo
[0, 7] os elementos da matriz de correlagfio sdo dados na Equagdio 4.22. Nesse caso, embora o auto-
cancelador apresente uma queda de desempenho em relaciio a profundidade das atenuagdes, ele € capaz
de d4 um ganho aos sinais na direcfio desejada e dar uma considerdvel atenuagfo aos sinais que chegam
em outras direcdes. Em seguida foram analisados dois casos de perturbagio na estrutura do arranjo que
podem ser atribuidos a fatores como fadiga do material que compde o arranjo, variagio da dimens&o
dos elementos do arranjo e conseqiientemente da disténcia entre eles em fungio de mudangas de tem-

peratura e efeitos de desalinhamento causados, por exemplo, pela aghio do vento. Essas variagdes na
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disténcia d entre os elementos, foram modeladas por uma varidvel aleatéria p de média nula e varidncia
o2 somada ao espagamento d e por uma variago de d em um intervalo {d — ¢, d + ]. Nos dois casos
fol visto que, mesmo para valores bem pequenos de g € ¢, o autocancelador teve uma considerdvel
perda de desempenho em relagio & estrutura nio-perturbada. Além disso, foi visto que a estrutura de
arranjo circular apresenta um bom desempenho quando usada no cancelamento de interferéncia e que,

dependendo da situagdo, esta estrutura pode ser mais apropriada que a estrutura linear.



Capitulo 5

Estudo do Canal Direcional

5.1 Introducio

Geralmente, em sistemas de comunicagGes mdveis, o modelo matemadtico do canal tem um impor-
tante papel. Seria dificil avaliar uma nova técnica para melhorar a qualidade de um enlace de trans-
miss&o ser urn modelo apropriado. Na tentativa de incluir o maior niimero possivel das caracteristicas
encontradas nos canais fisicos, os modelos matematicos tornam-se cada vez mais complexos. As dreas
urbanas geralmente apresentam um maior grau de complexidade porque possuem edificacdes, arvores
€ outros tipos de obstdculos que funcionam como difusores das ondas eletromagnéticas trafegantes.
Esses difusores imp&em ao sinal transmitido alguns efeitos como espalhamento por miltiplos percur-
sos, espalhamento angular e espalhamento espectral Doppler. Em adigfo, a propagaciio por multiplos
percursos também causa varia¢oes na poténcia do sinal que sd@o chamadas de desvanecimento.

Para reduzir esses efeitos do meic de transmissdo, a aplicaciio de arranjos de antenas tem sido
proposta, especialmente as configuracdes linear e circular. Uma informacfo importante a respeito
dessas estruturas € a correlagdo espacial entre seus elementos. Essa correlagfio pode ser avaliada por
meio de diferentes distribui¢des para os dngulos de chegada [45], [46], [47], [48]. Na referéncia [36],
por exemplo, as fungdes de correlagfio espacial séo analisadas considerando-se a estrutura de arranjo
linear para as distribuicdes uniforme ¢ gaussiana. Neste capitulo, € feita uma analise dessas fungdes de
correlacio, considerando-se trés tipos usuais de distribuigdo de probabilidade para os ngulos azimutais
de chegada. Na préxima se¢do ¢ apresentado um modelo matemdtico do meio de transmissio e em

seguida os resultados numéricos sdo analisados para cada caso estudado.

94
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5.2 Modelo do Meio de Transmissiao

O primeiro modelo de canal que incluiu um componente direcional ¢ uma distribuigio de probabili-
dade para os 4ngulos de chegada dos sinais transmitidos foi proposto por Lee [45] em 1974, O modelo
de Lee foi projetado inicialmente para a avaliagfio da correlagio de sinais recebidos em diferentes an-
tenas, no estudo do désempenho de esquemas de diversidade. Posteriormente, outros pesquisadores
usaram o modelo de Lee como um ponto de partida para os estudos de antenas inteligentes e esse
modelo ficou entfio conhecido como modelo de difusores locais {36].

Nesse modelo de canal, os sinais que deixam a antena da estagio mével sio refletidos ¢ difratados
por difusores uniformemente distribuidos em uma regido circular em torno da estagio mével. Esses
sinais formam um aglomerado de sinais refletidos que alcangam a antena da estagio radiobase dentro

de um determinado intervalo angular, com dngulo médio ¢,. Um diagrama desse modelo de canal pode

ser visto na Figura 5.1.
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Figura 5.1: Vista superior de um modelo de canal direcional com difusores locais.

Os modelos de canais direcionais sfo geralmente classificados como modelos de baixo-rank ¢ de
alto-rank, de acordo com as varia¢des na poténcia do sinal recebido na antena da estaciio radiobase.
Como se sabe, essas varia¢cdes na poténcia do sinal transmitido podem ser classificadas em duas cate-

gorias:

o Desvanecimento em larga escala: A poténcia do sinal recebido varia lentamente, principalmente
devido ao movimento do receptor através do cendrio de difusores, 2 medida que novos difusores
aparecem ¢ outros desaparecem, devido ao sombreamento. Esse tipo de desvanecimento também

é conhecido como desvanecimento lento.
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¢ Desvanecimento em pequena escala: A poténcia do sinal recebido sofre variagdes significativas
quando o receptor realiza pequenos deslocamentos, apenas algumas fragdes de comprimento

de onda. Essas flutuagdes de sinal sdo causadas pela interferéncia dos sinais refletidos pelos
difusores.

No dominio da freqii€ncia, o desvanecimento pode ser classificado como

¢ Desvanecimento plano, que ocorre quando a banda de coeréncia do canal € maior que o intervalo
de freqii€ncias de interesse. Esse tipo de desvanecimento ocorre se a dispersio temporal do canal

for menor que o inverso da largura de faixa do filtro de recepgiio, 5; << 7317.

e Desvanecimento seletivo, que ocorre quando banda de coeréncia do canal € menor que a faixa de
fregiiéncias de interesse. Esse desvanecimento ocorre se a dispersao temporal 5, for maior igual

que o inverso da largura de faixa do filtro receptor, Sy > 731—.
5

Essas defini¢des aparecem freqiientemente na modelagem de canais de comunicagdes mas ndo

incluem uma classificacdo no dominio angular. No dominio angular o modelo do canal pode ser clas-

sificado como baixc-rank e alto-rank [49].

¢ Um canal € dito de baixo-rark quando a dispersao temporal 5; € menor que o inverso da largura
de faixa do filtro receptor e o espalhamento angular (S,,_, S;) € pequeno comparado & largura do

16bulo principal, O, radiado pelo arranjo de antenas, no ponto de queda de 3 dB, ou seja

i
Sy << R Sp, << Oy e 83 << Oy, 5.1)
f
e Um canal € dito de alto-rank quando a dispersfo temporal € maior igual que o inverso da largura
de faixa do filtro receptor, ou o espalhamento angular € maior ou igual que a largura do 16bulo
principal radiado, no ponto de queda de 3 dB, ou seja

Sy > —~1M, Sp, 2 Op on S5 > Oy (5.2}
By

O mais conhecido modelo de canal de baixo-rank é o cluster de difusores locais mostrado na Figura
5.1. Nesse modelo, a distribuigio espacial dos difusores determina como seri a distribuigfio do dngulo
de chegada dos sinais. Em ambientes rurais ou em dreas suburbanas, as antenas da estagfio radiobase
sdo geralmente mais altas que a maioria dos prédios vizinhos, de modo que hé, nesses ambientes, perda
do componente de visada direta no enlace de subida. Desse modo, os sinais refletidos pelos difusores
da vizinhanga formam um aglomerado ¢ chegam 2 antena da estagfo radiobase dentro de um intervalo

angular.
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No modelo de difusores locais mostrado na Figura 5.1, a distribuigio espacial dos difusores na drea

circular em torno da unidade mével € dada pela fungzo densidade de probabilidade (fdp) p(r) que, de
acordo com {49], [45] e [50], pode ser escrita como

5 I —rus| <R

p(r) = : (5.3)

n
0, caso contririo

em que r € uma disidncia radial medida a partir da estagdio mdvel, R é o raio do circulo de difusores,
tipicamente da ordem de 100 m a 200 m, e r ¢ € a distdncia entre a estagdo radiobase e a estaciio mével.
Em alguns ambientes, resultados de medigdes publicados na literatura mostram que os difusores mais
préximos & unidade mével contribuem com a maior parte das reflexdes. Nesse caso, a distribuicdo
espacial desses difusores em torno da unidade mével pode ser gaussiana e a fdp dessa distribuigio, de
acordo com {36], ¢ dada por .

L zrms) .
p(r)=2?{R26 TRE (5.4}

Dependendo da distribui¢do espacial dos difusores, diferentes fdps para a distribuicfic dos dngulos

azimutais de chegada sfo propostas na literatura. As mais usadas, entretanto, s3o a distribuigio uni-

forme, a gaus'siana e a co-senoidal. A fdp uniforme, denotada neste texto por p,(¢), € escrita como [46]

%_ﬂ hA+¢0S¢SA+¢O )

0, caso contririo

Pul@) = (5.5)

Apesar dessa distribuigio fornecer uma expresséio fechada para os coeficientes de correlagiio espacial,
tem sido mostrado na literatura, por meio de medigdes de campo, que essa distribui¢o néo € apropriada
para modelar os dngulos de chegada quando os difusores t€m distribui¢do espacial uniforme em volta
da estagiio mével. Nesse caso, uma segunda distribui¢io com fdp denotada por p.(¢), conhecida como

distribuicio co-senoidal, foi proposta em [45] e pode ser escrita como

& G4 _ _E .S
pc((f))“_' .-;{ZCOS (95 ¢o)! 2+¢OS¢S 2+¢’o , . (56)

0, caso contrario

em que () é um expoente que permiite aj ustar a abertura da fdp p.(4).

A terceira distribuigio utilizada € a gaussiana limitada, cuja fdp p,(¢), dada em [47] e {48], € escrita

COmMmo s
k s T
pel¢) = mﬁe I —;—r + 4. S 6 <5+ b (5.7)
| '7TO'¢

em que o, € o desvio padrdo angular e os pardmetros k; € k3 nas EquagGes 5.6 e 5.7 sdo escolhidos

para ajustar a drea das fdps p.(¢) e py(¢) a um valor unitdrio, ou seja

f pc(qb)d¢ =1 e f pg(¢)d¢ =1, (5.8)
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Apesar das distribuigGes p.(¢) e p,(¢) apresentarem forma semelhante, ¢ desenvolvimento matematico
€ diferente e portanto vale apena obter os coeficiente para essas duas fdps. Mais consideracbes serfio
feitas a respeito do modelo de baixo-rank nos préximos capitulos, 2 medida que for preciso. Por en-

quanto, as consideracdes feitas sio suficientes para prosseguir com o desenvolvimento matemético da

préxima secdo.

3.3 Calcule dos Coeficientes de Corrélagﬁo

Apbs apresentar o modelo do canal e as distribui¢Bes de probabilidade para os dngulos de chegada
dos sinais vindes do grupo circular de difusores, pode-se introduzir 0 modeto das amostras de sinais
tomadas nos elementos do arranjo de antenas. Essas amostras, denotadas por x; and x,, respectiva-

mente para o arranjo linear e o arranjo circular, podem ser escritas na forma vetorial como

o—Fiokdsen(d) ] i pikacos(—fr) 7
e—jhkdsen(xﬁ) ejkacos{qb—ég)
X = Xe = , (59)
e—jiN_;kd.sen(riJ) ejkacns(qé—g_:v)
L i L i
em que 0s expoentes iy, 4y, iz, -+, iy~; SAO tais que 2; = j, 7 = 0,--- , N — 1. Os dngulos 8,

representam a posicdo angular dos elementos do arranjo circular. No caso do arranjo circular uniforme

8, = 2r 3, emque N € o nimero de elementos em cada configuragio.

5.3.1 Funcdes de correlacio do arranjo linear

O primeiro caso analisado nesta secfo € a correlagdo entre duas amostras, 2, € Z,, tomadas em dois
elementos do arranjo linear quando a distribuic@io dos angulos de chegada € uniforme. Neste caso, a

correlagio espacial, denotada por p,(m, n), pode ser escrita como

pu{m,n) = Elzpz;). (5.10)
Usando a fdp mostrada na Equagio 5.5, a fun¢8o de correlagdo passa a ser escrita como
i Oty . )
pu(m,n) = = [ eI tim—in)kdsen{(@) (5.11)
28 J_A+tgo

Expandindo o integrando da Equagdo 5.11 em termos de séries de Bessel, como mostrado em 5.12

cos(zseng) = Jo{z) + 22 Joi(z) cos(21),
= (5.12)
sin(zsend) = 2 Z Jor41 (z)sen((2! + 1)¢),

i=0
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as partes real e imagindria de p,(m, n), respectivamente denotadas por R [p,(m, n)] € § [pu(m,n)],
podeIn ser escritas como

Rlou(m,n)] =2 Jn((im — in)kd) Aty(A, @0} + Jo((im — i)kd),
=1 (5.13)

Fou(m, n)] =2 " Jog1((im — in)kd)Brr(A, 6,),
=0
em que

Auwy(a, b) = Sa(2la) cos(21b)

(5.14)
Buy(a,b) = Sa{(2] + 1)a)sen((2! + 1)b), k€ N.

e Sa(z) = 55’5551

No segundo caso, a distribut¢io dos ngulos de chegada € co-senoidal, como dada por 5.6. Nesse

caso, a fung¢do de correlagio espacial é dada por
ky [2T (i —in)kdsend . .Q |

pe(m,n) == glltm =t cos” (¢ — ¢,)do. (5.15)

il _ZE+¢

F Q
Essas integrais ndo podem ser resolvidas analiticamente para um valor genérico do expoente Q).
A seguir, as fungdes de correlacfio s3o obtidas para trés valores desse expoente, ¢ = 1, ¢ = 2 ¢
@ = 3. Para cada um desses valores obtém-se um valor diferente da constante de ajuste ko mostrada
na Equagdo 5.6. Quando () = 1, o parimetro de ajuste k; & igual a 7 /2. Usando a expansio em séries
de Bessel mostrada na Equacdio 5.12, as partes real ¢ imagindria da fungéo de correlagio p.(m,n),

R [pc(m, n)] ¢ I [p.{m, n)], passam a ser escritas como

R [pc(m, ﬂ’]] = JO((zm - z0‘1)‘1:“(“‘{) -2 Z(—"l)"jﬂ((im - in)kd)ﬂcll(¢0)a
=1 (5.16)
S lpelm, m)] = S31{(im ~ in)hd)sen(ss),
em que a fungiio Acy{a) é dada por
cos(2la)
4z -1’

¢ o subscrito ¢; indica que a distribuigio co-senoidal com expoente ¢ = 1 € usada.

AC“({I) = (5. 17)

Quando o expoente () € igual 2, o pardmetro de ajuste &k, também € igual a 2. Nesse caso, as partes

real € imagindria da fungdo de correlagio p.(m, n), R [p.(m,n)] e I [p.(m, n)], passam a ser escritas

como

R [pe(m, n)] = Jo((im — in)kd) + J2((im — in)kd) cos(2¢;),

& (5.18)
O S (1) 141 (im — )Y Beni(),

{=0

& [pe(m. n)] =
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em que a fungio Bey(a) € dada por

Safa(2! + 1))
(20 +3)(2 — 1) : (5.19)

No terceiro caso, quando @ = 3, o parimetro de ajuste ko & igual a 37 /4. Nesse caso, as funcdes

de correlagio sio dadas por

Beya) =

R {pe(m, n)] = Jo((im — in)hd) + 18 Jur((im — in)kd)(— 1) Acs (o),
=1 (3.20)
S [pe(m, 7)) = T2 [B91{(im — in)d)send + Jy((im ~ in)c)sen3s],
em que a funcio Acs;(a) é dada por

cos(2al}
@ =)@ 1)’ 20

No terceiro caso, considera-se a distribui¢@o gaussiana mostrada na Equagio 5.7. Neste casoc, a

Acy(a) =

fungéio de correlagdo € dada por

(@—¢0)>

pelm,n) f ej((i“‘“i“)‘dse“‘;b)e_ % do. (3.22)
~Z+go

%
Apesar da integracdo na Equaciio 5.22 nio ser trivial, pode-se obter expressdes fechadas para esses
coeficientes de correlagdo em termos das séries de Bessel mostradas na Equagio 5.12. O primeiro passo
na resolucio desta integral € realizar uma mudanca de varidveis na segunda exponencial. Expandindo

o termo resultante da mudanga de varidveis, em séries de Bessel, obtém-se as seguintes expressdes para

as partes real e imagindria de p,(m, n), denotadas por R [p,(m, n)] € I [p,(m, n))], respectivamente

R [pg(m,n)] = Jo((im — n)kd) + st Ejgg( 10 ) o) (¢o, o)

Qk {5.23)
[pg m ?’L 2 Z }2l+1 kd)Isl(ﬁbm Utf))
erm que
= .
Ii(do,04) = e cos(?l(\/i%u + qﬁo))e'“gdu, (5.24)
_st%
e
oy
Iy(do,04) = f *¢ sin((20 + 1){(v204u + qbo))e”"“zdu. (5.25)
“-\/ExT‘p
Usando as relagGes de Euler
iz e > iz _ iz
cos(z) = e__é_e__ and - sen(z) = ?—_——,e—, - (5.26)
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as integrais nas Equagdes 5.24 ¢ 5.25 podem ser escritas em termos da fungfio erf(z). Ou seja,

Ii(¢o, 0g) = % [cos(2ldy) A2, 04) — 5811(21¢0)3(21,0¢)] o0}
£

Ia(¢a,04) = [sin((2] + 1)¢o) A(20 + 1,04}

(2t41)%2

—cos((2 + 1)) B2l + 1,05)] e =

]

Ala,b) = Re {erf (\/_b %) } — Re {erf (_—\/%g - _1%) } (5.27)

B(a,b) = Im {erf (%87’ —j%)} - Im{erf ("?}sﬁ - ;%) } . (5.28)

A funcio erf(a + 7b) é definida em {51] ¢ [36] como a fungdo erro de valores complexos € pade ser
calculada a partir das relagBes

em que

erf(z) = 1 — e w(jz) (5.29)

w(z) =e ™ (1 + = dt) (5.30)
'—0

Ap6s as fungdes de correiagdo terem sido calcuiadas para o arranjo linear, procedimento semel-
hante ¢ seguido para a obtengfio dessas fungdes para o arranjo circular. Nesse ponto, os resultados
obtidos constituem uma contribuic¢ic a ser adicionada aos resultados ja presentes na literatura, jd que o

desenvelvimento dessa sec@o ndo foi feito ainda para o arranjo circular com as distribui¢Ges gaussiana

e co-senoidal.

5.4 Tuncdes de Correlacio do Arranjo Circular

No caso do arranjo circular, as expressdes obtidas nesta se¢do representam mais uma contribuicao
da tese. As amostras de sinal captadas nos elementos do arranjo sdo modeladas pelo segundo vetor da
Expressio 5.9. Considerando a distribuigio de &ngulo de chegada uniforme dada na Equagao 5.5, a

funcdo de correlacdo serd dada por

1 Aty i
%mm:ﬁf g¥eCmm co5($=eman) g, (5.31)
—Ad e

em que Cpm p © P, 530 dadas respectivamente por

— (Sene’“ - Senej‘) (5.32)

cos By, — cos b,
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Coam = \/ 2(1 — cos(B,, — 8,)). (5.33)

Come pode ser visto na Equagdo 5.31, termos como sen{x cos(¢)) e cos(x cos(¢)) surgirdo no

desenvolvimento. Dessa forma, usando as séries de Bessel

cos(x cos(¢)) = Jo(x) + 2 Z(*"}.)iz}gg(ﬂi) cos(2i¢)

=1

o (5.34)
sen{x cos{g)) = 2 }: Jar (@) (—1) cos{(21 + 1)¢)
=0
na Equagfio 5.31, obtém-se que as partes real e imagindria de p, (m, n), sio dadas por
ER [p'u (m: n)] = Jﬂ(kaom,n) + 2 Z(_}-)SJZ!(kaCm,n)Aui(Av ¢'as (Pm,n)a
i=1 (S 35)

s‘f [pu(m: TL)] = 2 Z J21+1(kaCm,n)(—1)£Bul(As ¢09 (Pm,n):

I=0
em que

Auyla, b, ¢) = Sa(2la) cos(2l(b — c})
Buy(a, b, ¢} = Sa((2] -+ 1)a) cos({2! -+ 1)(b — ¢)).

Considerando agora a distribuigfio co-senoidal, a forma geral para as fungdes de correlacio pode

ser escrita como .
kg §+¢

pe(m,n) = gFkeCmncos(d—pmn) o5 (@ — ¢, )do. {5.36)

3 <]
Como se sabe, cada valor de ) fornece um par diferente de funcSes de correlagdo. Dessa forma,
quando @ = 1, k; = % ¢ obtem-se que as partes real e imagindria da funcio de correlagio p.(m, n)

sdo dadas respectivamente por

R [pc{m? n)] = Jﬂ(kacm,n) - ZJZI(kﬂCm,n)Aclt(ﬁbo: (Pm,n)s
=1 (5.37)

S [po(m, n)] = Z11(kaCnn) cos(do = Pra)
em que il )
cos(2l{ea — b
.ACM(G, b) = QW (538)
Quando @ = 2 tem-se que k» = 2 e neste caso o par de fungdes de correlagio € dado por
R [p(m, n)] = Jo(kaCumn) — J2(kaCrnn) €0s{2(do — Pman)),
' (5.39)

o0
3 [pc(ma n)] = Z JZHI(kaCm,n):BC?l(ém ‘Pm,n)a

=0
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em que
16 cos({2! + 1)(a — b)) '
@12 3) (5.40)
Similarmente quando @ = 3 tem-se k; = 37/4, e neste caso, o par de funges de correlacio é
escrito como |

BC?l(af b) =

oD
% [pc (7”: n)] = Z ']2{(kacm,n)ﬂ(;3t (¢0: @m,n) + Jﬂ(kavcm,n)
=1 (5.41)
3
ijc(m5 T?.) = —fg (SJI(kaCm,n) COS(¢0 - (pm,n) - J3(ka0m,n) COS(3(¢O - ﬁpm,n))) 3
em que
cos(2l(a — b))
(412 — 1)(4i2 — 9y
Ap6s avaliar os casos referentes a distribuicfio co-senoidal para = 1, Q@ = 2¢ Q@ = 3 pode-

Besy(a,b) = 18

(5.42)

se obter o Gltimo caso em que € considerada a distribui¢fio gaussiana para os fngulos azimutais de
chegada. Nesse caso, a fungéio de correlagiio entre dois elementos do arranjo circular, apds uma apro-
priada mudanca de varidveis, pode ser escrita como

ks [V

pg(m,n) = \/7—T

gikaCm.n coslVBrgttdo—pmn) =0 gy (5.43)

~Vie,

Expandindo as partes real e imagindria de 5.43 em termos de séries de Bessel, € possivel escrever as

partes real € imagindria de py(vn, n) como

R [pg(m n)] - Jﬂ(ka'cm n + k3 Z JZ! kﬂ.Cm n)ld(‘;boa Ty, ‘P'm,n) (5~44)
[+ 9 oo
S [pg(m, )] = ks e > (1) 31 (kaConn) Lst{ b0, 04, Prmn), (5.45)
[=0
em que
Tei(04, Boy Pran) = {?’-e-””“i [c0s(21( — Pma))A(2L, 0) -

sen(2i(¢; — ©mm))B(2L, 0¢)] '

((23+1)aé)2
Isi{04; Goy Pmpn) = \—/2—_7—re‘ T [cos((21 + 1} do — Pmn)) AL+ 1,04)— 546

sin((21 + 1)(ds — @mn))B(20 + 1, 04)]
e A(a, b) ¢ B(a, b) sdo dadas respectivamente pelas Equacdes 5.27 e 5.28.
Apbs obter as fungdes de correlacfio espacial para as trés distribui¢des de ngulo de chegada, para os
arranjos linear e circular, € possivel mostrar a avaliagio numérica por meio de graficos, dos resultados

obtidos. Esses resultados sfo mostrados na préxima secdo.
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5.5 Avaliacdo Numérica da Correlacio Espacial

Esta segiio € dividida em duas subsegdes, respectivamenté para os arranjos circular ¢ linear, Os grafi-
cos mostrados foram obtidos para diferentes valores dos pardmetros A, ¢, e 0, ¢ mostram a envolt6ria
da correlagio espacial entre os elementos do arranjo. Na referéncia [36], € mostrado que a correlagio
entre os sinais captados em dois elementos distintos de um arranjo linear € diretamente proporcional
ao coeficiente de correlac@o espacial entre esses elementos. Esse fator de proporcionalidade é a soma
das poténcias médias de desvanecimento, ao longo dos virios percursos existentes entre o arranjo de
antenas e a fonte dos sinais captados. De acordo com a referéncia {50], a envoltéria da correlagio é

definida como

plm,n) = R2{p(m, n)] + *[p(m,n)]. (5.47)

Ainda de acordo com [50], os quadrados na Equacgfo 5.47 justificam-se pelo fato desse coeficiente de
correlagdo representar uma poténcia miitua entre os dois sinais captados.

Antes de analisar as curvas, € interessante comentar um outro parimetro usual que € o espalhamento

angular denotado por Sy, que € na verdade o desvio padrao angular da varidvel aleatéria que representa

o Angulo de chegada ¢, Esse parfimetro é dado por

Sy = V E[¢?] - E*[¢] (5.48)

e pode ser verificado que

Rz Distribuig,ﬁo.uniforme
o Distribui¢éo gaussiana
Sy = ¢ VE-1 Q=1 | (5.49)
= _ S
| /ﬁ. -2 Q=2 Distribuiciio co-senoidal
w2 20 —
| LyYT % @=3

No caso da distribui¢io co-senoidal, S, depende do expoente (. Os resultados mostrados a seguir

também poderiam ser dados em termos de Sy.

5.5.1 Resultados para o arranjo linear

Os primeiros resultados desta segdo foram obtidos para a distribuigdo uniforme. Um arranjo linear
com 8 elementos e com distincia d entre elementos, foi usado. As curvas obtidas sio mostradas nas
Figuras 5.2 ¢ 5.3.

O segundo conjunto de resultados foi obtido usando uma distribuigdo co-senoidal para dois valores

do expoente de ajuste (. Os gréficos para ¢ = 1 ¢ @ = 3 séio mostrados nas Figuras 5.4 ¢ 5.5. Os
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Figura 5.2; Gréficos da correlag@o espacial entre o primeiro ¢ o segundo elemento em um arranjo linear com 8§

elementos, com diregdo do cluster principal ¢, = 0°, usando distribui¢do uniforme.

Figura 5.3: Gréficos da correlagéo espacial entre o primeiro e o terceiro elemento em um arranjo linear com 8

elementos, com dirego do cluster principal ¢, = 45°, usando distribui¢io uniforme.
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resuitados mostrados nestas figuras mostram que os valores de () foram insuficientes para se obter

descorrelagdo total entre os elementos do arranjo.

‘ D ——
$=30° ---xc-
P45 o
4333{)“ o
] 9=00° ~wpn ]
03 ¢.._..120° _———e—
0.6 .
k=Y
0.4 - .
02 bt -
S
‘,.‘.h ”"“*n.,_u :
“l -‘““* ‘**“:ﬂ-'*-‘-n-c-.s...,,,._.__,'_'q
0 R A e A o D R -g-p -
0 1 2 3 4 5

dih

Figura 5.4: Gréficos da correlagio espacial entre o primeiro ¢ o quinto elemento em um arranjo linear com 8

clementos, usando distribuicdo co-senaidal com ¢ == 1, para difcrentes valores de ¢,.

O terceiro conjunto de resultados foi obtido usando a distribui¢fio gaussiana. Neste caso, os grificos
obtidos sao mostrados nas Figuras 5.6 e 5.7.

Como pode ser visto nas Figuras 5.6 e 5.7, com o uso da distribuigio gaussiana, os elementos do
arranjo tornam-se descorrelacionados para valores pequenos de espagamento d. Ultimamente, com os
estudos de aparclhos de estagdes moéveis cada vez mais compactos, tém surgido trabalhos propondo
solugfes com arranjos de antenas com espagamentos entre elementos cada vez menores. Quando o
espacamento € dado em fragdes de comprimento de onda, surgem dois problemas. Primeiro, € pre-
ciso levar em consideracfio a correlagdo espacial entre os elementos, como serd visto no estudo de
sistemas com diversidade usando antenas compactas. Segundo, € preciso levar em consideragio o
efeito do acoplamento magnético. Entretanto, como o acoplamento depende muito da alimentagio dos

elementos, pode-se projetar arranjos compactos sem que caracteristicas como diagrama de radiagio e

diretividade sejam comprometidas.
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Figura 5.5: Grificos da correlagio espacial entre o primeiro e o terceiro elemento em um arranjo linear com 8

elementos, usando distribui¢iio co-senoidal com @) = 3, para diferentes valores de ¢,.
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Figura 5.6: Grdficos da correlag@io espacial entre o primeiro e o quarto elemento em um arranjo linear com 8

elementos, usando distribui¢do gaussiana com ¢, = 0°, para diferentes valores de o.
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Figura 5.7: Griéficos da correlagdo espacial entre o segundo e o sétimo elemento em um arranjo linear com 8§

elementos, usando distribuigdo gaussiana com ¢, = 90°, para diferentes valores de 0.

5.5.2 Resultados para o arranjo circular

Esta se¢fo apresenta os resultados numéricos obtidos usando um arranjo circular com 8 elementos ¢

raio a. A posicao angular de cada elemento do arranjo € dada por

~ ofmn—1
f, = 360 ( N ), (5.50)

em que NV € o niimero de elementos. Considerando a distribuig@o uniforme, tem-se os seguintes graficos

mostrados na Figuras 5.8 ¢ 5.9.

O segundo conjunto de resultados, que pode ser visto nas Figuras 5.10 e 5.11 foram obtidos usando-
se a distribuigdo co-senoidal.

No dltimo caso analisado, a distribui¢fio gaussiana foi usada e os resultados foram obtidos para
diferentes valores de . Os gréificos obtidos sio mostrados nas Figuras 5.12 € 5.13.

Como pode ser visto nas Figuras 5.8 € 5.9, a correlagéo espacial depende da estrutura do arranjo e
da direcfio do cluster principal, que é a direcio média das ondas refletidas pelo conjunto de difusores
do canal de difusores locais. Com ¢, = 45°, 0 arranjo circular apresenta melhores resultados que os
outros casos que usam distribuicio uniforme. E interessante lembrar que a distribuigio uniforme nfio é
usada na prética para modelar os dngulos de chegada nesse modelo de canal.

Como se sabe, a distribui¢do co-senoidal se aproxima da distribui¢do gaussiana quando o expoente

de ajuste ) aumenta. Desse modo, quando essa distribuigio € usada junto com o arranjo circular,
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Figura 5.8: Grificos da correlagio espacial entre o primeiro e o segundo elemento em um arranjo circular com

8 elementos, com diregdo do cluster principal ¢, == 0°, usando distribuigio uniforme,
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Figura 5.9: Gréficos da correlagio espacial entre o primeiro € o terceiro elemento em um arranjo circular com

8 elementos, com distribuigio do cluster principal ¢, = 60°, usando distribui¢o uniforme.
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Figura 5.10: Grificos da correlacfo espacial entre 0 segundo e o quinto elemento em um arranjo circular com 8
elementos, usando a distribuigio co-senoidal com @) = 2, para diferentes valores de ¢,.

&

..

g ..y
*%n

SN
o S 0-@9_,.‘_._0_.
- : et
0 Sfzegoapoy i
0 1 2 3 4

5
alh

Figura 5.11: Graficos da correlagio espacial entre o quarto e o sétimo clemento em um arvanjo circular com 8

elementos, usando a distribuicao co-senoidal com @ = 3, para diferentes valores de ¢,.
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Figura 5.12: Gréficos da correlagdo espacial entre o primeiro e o quinto elemento em um arranjo circolar com

8 clementos, usando distribuigdo gaussiana com ¢, = 0°, para diferentes valores de o4.

Figura 5.13: Griaficos da correlaciio espacial entre o segundo e o quinto elemento em um arranjo circular com 8

elementos, usando distribuigdo gaussiana com ¢, = 90°, para diferentes valores de oy.
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as amostras captadas tendem a ser mais descorrelacionadas para menores valores do raic a. Quando
a distribuiggo gaussiana € usada, pode-se perceber que o envelope de correlagio tende a zero mais
rapidamente que nos outros casos.' Essa é uma importante caracterfstica do arranjo circular, ou seja, ¢
possivel obter amostras descorrelacionadas com uma pequena estrutura de arranjo.

Em geral, se o espalhamento angular € pequeno, os sinais tomados nos elementos da antena da
estacdo radiobase tornam-se mais fortemente correlacionados. Esse fato permite a aplicacfo de técnicas

de determinac@o de dngulos de chegada, baseadas na estrutura do arranje, conhecidas como métodos

de referéncia espacial.

5.6 Conclusao

Este capitulo apresentou uma introducio ao estudo de canais direcionats, mostrou o modelamento do
angulo de chegada dos sinais que alcangam o arranjo de antenas da estagio radiobase e mostrou como
os coeficientes de correlagiio espacial podem ser obtidos por meio das distribuigdes de probabilidade
dos 4ngulos de chegada. Foram usadas as distribui¢es uniforme, co-senoidal e gaussiana. As con-
figuractes de arranjo de antenas usadas foram a linear € a circular. Novas expressoes fechadas foram
obtidas para as fungdes de correlagdo para as distribuigdes gaussiana ¢ co-senoidal, com o arranjo
circular. As equagdes € 0s resultados numéricos apresentados, fornecem uma boa idéia do comporta-
mento da correlagio espacial, e conseqiienternente da correlag@o entre sinais captados nos elementos

do arranjo, nesse modelo de canal de communicagdes apresentado.

'Tender a zero mais rapido, neste caso, significa tornar-se descorrelacionado para valores de espagamento menores



Capitulo 6

Controle de Interferéncia com Arranjos de

Antenas

6.1 Introducéo

Este capitulo mostra como arranjos simétricos de antenas podem ser usados no conirole da inter-
feréncia miifua entre usudrios, em modelos de canal com caracteristicas semelhantes ao modelo de
difusores locais. S8o obtidos limitantes inferiores para o valor esperado da poténcia de interferéncia
¢ para o seu desvio padrio e € mostrado, por meio de resultados numéricos, o comportamento desses
parimetros. |

Como se sabe, tem havido um considerdvel aumento de interesse no estudo de arranjos de antenas
aplicados a sistemas de comunicacdes, especialmente a sistemas de comunicagdes méveis, como &
mostrado em [3]. Com esse aumento de interesse, vem a necessidade de projeto de estruturas que
fornecam cada vez mais, melhores resultados em termos de desempenho e custo de implementacéo.

Um dos problemas mais importantes, estudado no projeto de sistemas de comunicages moéveis, é a
interferéncia provocada por outros usudrios, conhecida também como interferéncia co-canal, presente
por exemplo em sistemas CDMA. Esse tipo de interfer@nceia, causada pelos usudrios ativos presentes
na mesma célula do usuério e pelos usudrios presentes nas células vizinhas, pode limitar a capacidade
do sistema se métodos apropriados ndo forem usados para diminuir o seu efeito.

Na referéncia [52] foi mostrado, apés o modelamento apropriado de efeitos como perdas por multi-
plos percursos, desvanecimento, sombreamento e interferéncia de multiplo acesso, que usando arranjos
de antenas € possivel aumentar a capacidade do sistema em termos de nimero de usudrios. Apesar de
ter sido mostrado na literatura que o uso de arranjos pode aumentar a capacidade do sistema, no havia

sido mostrado ainda uma relagfo entre intensidade de interferéncia e o tipo de excitagfo dos elemen-
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tos do arranjo nem com parimetros do modelo de canal utilizado no estudo. Essa andlise € feita nas

préximas segdes considerando-se um modelo de célula circular e um canal com cluster de difusores

focais.

6.2 Modelo do Problema

Nesta secfio € considerada, inicialmente como motivagdo, a andlise do controle de interferéncia
causada por usudrios dispostos em um modelo de célula circular em um sistema de comunicacoes
méveis. E analisada a combinagio apropriada dos sinais na antena, de modo que se possa obter a
reducio da interferéncia causada pelo sinal de um determinado usudrio que chega & antena com dngulo
de chegada ¢; sobre um outro sinal de usuério que chega com dngulo ¢;.

Considere em seguida uma estrutura de arranjo linear com 2M elementos dispostos simetricamente
ao longo do seu eixo de suporte, de modo que a distribuigiio das amplitudes de excitagio dos elementos
posicionados ac longo desse eixo também seja simétrica em relagfo ao ponto central do arranjo. Se
forem tomadas amostras de sinais que chegam com angulos ¢; e ¢; em relagfio ao eixo do arranjo,

em cada elemento do arranjo essas amostras serdo proporcionais as amostras dos seguintes vetores

normalizados
L#—lkdcos{gb i1 kd cos(¢;) —jLkdcoa{d;) L~~—}-hch:os(cg§ 1
2 [ a‘M'ej ) a]_EJ2 Yome I3 i <o ape =2 i) ] 7
V2N,
[ 5]
a.J = [ aMej‘(‘“_"'zh’;"_.ll deUS(¢J) PP a erdeUS(QS’J ale_j%de08(¢j) GMe_jwa:decgs(qu} ] 21}\; 7
LY o

em que N, é uma constante de normalizag3o dos vetores a; e a; e € dada por

M
No=> a2 (6.1)
n=1
Nesse caso, vm sinal de usudrio potencialmente interferente com &ngulo de chegada ¢; produzira
no receptor associado ao usudrio com dngulo ¢; uma poténcia de interferéncia que serd proporcional
a [52],
2
I{6;,8;) = |aaf'{". (6.2)
em que |a;af | é dado por
2N, |aiaj| _ aidlejﬁ%;’;llkd(cos(m)mcos{qfaj)) Fotad ejakd{cos(gb,) cos{; })

+ alejzkd(cos(gb,) cos(d )} +026_J L kd{vos(p;)—-cos(s; ) +a e ~3% £ kd(cos{d;)—cos{g;))

2 ehj

4 td EM=1 kd(cos(pi)—cos(; )) (6.3)
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ou ainda em uma forma simplificada

|a;a)’| = Za cos [ )kd(cos(qb,) — €08 ¢3))] Za cos[(2n — 1)¥), (6.4

em que 1 = & (cos(g) — cos(d,)),
Desse modo, I(¢;, ¢;) serd dado por

1 [ ’
I{(¢ir ;) = W(Zaicos[(?nwl)gb])

M-1

M
2
= Y. ) alakcos|(2n — 1)y cos[(2m — 1)y]
¢ n=1 m=ntl
1M
+ F‘?Za;‘l cos?((2n — 1)4)]. (6.5)
n=1
Considerando inicialmente que os dngulos ¢; e ¢; sfo varidveis aleatdrias independentes e uni-

formemente distribuidas em [0, 27}, ou seja,

_I"a 0 iy 7 '52
plds) =pld;) =4 " < fnd; <2 , (6.6)

0, caso contririo

tem-se que o valor médio de I(¢;, ¢;) é dado por

27 2T
E (g, 65)] = ] [ 6 ep(0(6 ) dsdes 67

Desenvolvendo a Equagéo 6.5 e aplicando a integral dada na Equacfo 6.7, tem-se

M-1 M

EI#¢:.6)] = 73 Z Y anal, (J5((m +n — Dkd) + J5{(m ~ n)kd))

" n=1 m=n+1

2
+ 2N2 Za 33((2n — 1)kd) + 2N2 Zan, (6.8)

2 n=l

em que Jy(z) € a fungdo de Bessel de primeiro tipo e ordem zero. Na Figura 6.1 a seguir sdo mostradas
as curvas do valor médio de I(¢;, ¢;) para arranjos lineares com amplitude de excitagdo aleatéria em
* fungdo do espagamento entre os elementos do arranjo e do nimero M de elementos

Como se pode perceber, a poténcia de interferéncia entre os usudrios € diminuida & medida que o
niimero de elementos da antena e a razfo (d/A) aumentam. J4 na Figura 6.2 sdo mostradas as curvas de

E|I(¢:, ¢;)] para arranjos lineares com amplitude de excitagdo obtidos por meio de expansio binomial,

expansdo polinomial e coeficientes aleatorios,
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Figura 6.1: Curvas de E [I{¢;, ¢;)] em fungdo do espagamento enire os elementos do arranjo e do niimero de
elementos para o caso em que a excitacdo aleatdria € usada.
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Figura 6.2: Curvas de E [I(¢;, #;)] em fungio do espagamento entre os elementos do arranjo e da forma de
excitacio dos elementos do arranjo para N = 2M =8,
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Novamente, pode-se perceber que a configuragdo proposta no Capitulo 2 apresenta meihores resul-
tados em relagdo &s configuragbes cldssicas.

O valor médio quadritico de E [I(¢;, ¢;)] pode ser calculado tomando-se o valor esperado de
I%(8;, ), ou seja

o s 2
E [P(¢,6,)] = ﬁ _[ (s, 6,)p(6)0(65)dbsd;. 6.9)

Desenvolvendo /%(¢;, ¢;} em termos de exponenciais e aplicande a Integral 6.9, chega-se a um so-
matdrio em termos de fungdes de Bessel ao quadrado, com argumentos semelhantes aos argumentos
da Funcao 6.8, Sabendo que as funcdes de Bessei decrescem rapidamente 4 medida que seu argu-

mento aumenta, pode-se desprezar os termos que contém essa funcfo e escrever o limitante inferior de
E [I*(¢:, ¢;)] como

3 gf MoloM
E [I(¢1,67)] > o3 (Z“f*’ 3 > dia } . {6.10)

n=1 m=n+1

Sabendo entdo que

, 1
E(I($65)] 2 5355 D G 6.11)

tem-se que

[I(q)h d)_j oty

4N4 (Za +ZZ z aia%) ' (6.12)

n=1 n=1 m=n+1

e desse modo, pode-se escrever o limitante inferior da variancia de 7{¢;, ¢,) como sendo
2
Var[I(¢;, ¢;)] = E[I*(¢i¢;)] — E[1(¢i, ;)]
1 M—1
ZN(Z +Z§:M) .13
] e n=1 n=1 m=n+1
Na Tabela 6.1, a seguir, sdo mostrados alguns valores de desvio padrdo calculados usando-se o limitante
“mostrado na Equagdo 6.13. E interessante observar que esses valores nfio dependem da disténcia entre
os elementos do arranjo, dependem apenas dos valores dos coeficientes de excitagao.

Como se pode perceber pela Tabela 6.1, em termos do desvio padriio, o arranjo com excitagio

aleat6ria é mais apropriado para o controle de interferéncia.

6.3 Controle de Interferéncia no Canal de Baixo-rank

O proximo passo da andlise mostrada na se¢fio anterior € a extensdo dos resultados obtidos para o

modelo de canal com difusores locais, como mostrado na Figura 5.1. Nesse caso, € considerado que
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Tabela 6.1: Desvio padrdo da interferéncia mitua entre usuérios ativos em um modelo de célula cir-

calar, em fungiio do método de excitagiio e do nlimero de elementos do arranjo linear simétrico com

antena isotrtdpica.

Excitacfo
Elementos | Binomial Polinomial Aleatéria
4 $,3002 0,2799 0,2792
6 06,2732 0,2391 0,2041
8 0,2591 0,1973 0,1595
10 0,2470 0,1646 0,1305
i2 0,2358 0,1401 0,1104

os difusores s&o uniformemente distribuidos na drea em torno da estagio movel e que os Angulos de
chegada dos sinais de usudrios sfo modelados por uma distribui¢io gaussiana. A distribuicfo uniforme
também € usada para servir de comparagio.

Sabendo que I{¢;, ¢;) pode ser escrita em termos de produtos de senos € co-senos, tem-se

M M

i, ¢5) = 2N2 Z Z aZa?, coslkd(m +n — 1) cos ¢;] cos[kd(m + n — 1) cos ¢;]+

? =1 m=1
M M

2N2 Z Z aa? sen[kd(m + n — 1) cos ¢;Jsenlkd(m + n — 1) cos ¢;]+

2 n=1m=1

i M M

N Z Z a2a?, cos[kd{m — n) cos ¢;) cos[kd(m — n) cos ¢;]+

@ n=1 m:l

5 N2 Z Z aa? sen[kd(m — n) cos g;lsen[kd(m — n) cos ¢;].

2 n=1m=]

(6.14)

o

6.3.1 Distribuicdo gaussiana para os angulos de chegada

Usando a distribui¢do gaussiana para os dngulos de chegada,

, kﬂ . (¢' - ¢o)2 "T T
p(¢;) = p(d;) = p(¢) = ——=exp [— —— } , —=+ ¢ <9< -+, (6.15)
/27“03& 2095 2 2

e considerando as varidveis ¢; e ¢; independentes, o valor médio, E [I(¢;, ¢;)], pode ser dado por

E(I(¢s¢5)] = f / 190, 6;)p(0)p(¢5) ddidd; ~ 2 +60 < db S5 +do  (616)

qbisd)j
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Aplicando o resultado mostrado na Equacfo 6.15 & Equacio 6.14, chega-se, apds alguma manipu-
lacdo algébrica, A expressic

1
E{l{¢;, ¢;)] = INE ZZ?RQ{S (m,n)}ala 2;;[2 ZZE?{E(m n)}aiaZ,

"n lm—l "n 1m=1

(6.17)

S ILICTRELRELE ) S CTRnEE]

0 n=1m=1 % n=1m=}

em que £(m, n) e F(m, n) sdo dados respectivamente por

oo ; ' (¢ - ‘9150)2
E(m,n) \/2_71-0-— /——+¢o exp(jkd(m — n) cos ¢} exp (“T‘E) do (6.18)

+¢0 ex kd _ (¢ - ¢0)2
p(jkd(m +n — 1) cosd)exp | ————=— | d¢. (6.19)
4 f 271'0’ +¢o 20

O somatdrio na Equaciio 6.17 pode ainda ser reescrito na forma simplificada

E [I(#:,¢))] = ; Ng ;;ﬁz §(m,n), (6.20)
em que §(m, n) é dado por
G(m, n) = |E(m, n)* +|F(m, n)|? (6.21)

e |z| € o valor absoluto do nlimero complexo z.

As integrais. mostradas nas Equagfes 6.18 e 6.19 podem também ser reescritas na forma de so-

matérios de fungdes de Bessel de primeiro tipo e ordem zero, ou seja

R{&(m,n)} = Jo(kd(m — n)) + ks i(—l)‘Jgg(kd(m ~ n))e~ 2% Ao, 0) (6.22)
: =1
S{E(m,n)} = ka ¥ _(—1)Jora (kd(m ~ n))e” 0 B (o 7o), (6.23)
=0
em que
Ala, b) = [cos(2ia)A(2L, b) — sen(2la)B(21,b)] (6.24)
Bi(a, b) = [cos((2L + 1)a)A((2L +1),b) — sen((21 + 1)a)B((2L +1),b)). (6.25)

Do mesmo modo tem-se
R{F(m,n)} = Jo(kd(m+n—1)) + ks 3 _(~1)In(kd(m +n — 1))e 2" 4i(,,04)  (6.26)
{=1 :

{F(m,n)} = ko (-1 (kd(m + 1~ 1)) “F 3 Bi(,04), (6.27)

=0
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em que as fun¢Bes A(a, b) € B(a,b) sio calculadas a partir das Equagdes 5.27 e 5.28, mostradas no
Capitulo 5.

~ ] 2. z : o .
A fungiio I°(¢;, ¢;), necesséria ao célculo do desvio padriio, € escrita, em termos de co-senos, como

8
¢27 ¢'_1 8N4 Z Z Z Z(akaiaman {z COS[QCJ'T:[)] } 4 (628)
j=1

klmn=1
em que
| ¢ | 1 1 1 1] [ o]
¢y 1 1 -1 -1 0
| e 1 1 1 =-1]|[&] 1
s 1 1 -1 1 ! 1
= - (6.29)
Cs I -1 1 1 M i
C -1 1 1 1 T 1
¢ 1 -1 1 -1 0
s ] |1 -1 -1 1 | |0 ]

Sabendo entdo que

B[P6o)] = [[ PG o)p0d(0) a6t ~ T+ 8ty <Trdn (630
s ripj
tem-se que

8
[Iz(qbu ¢'_7 N4ZZ ZZ akagaman {21 IHj'(k', l, 1, n)[z} . (6.31)
i=

kdmmn=1
As partes real e imagindria de H;(k,{, m,n) sio iguais as partes real ¢ imagindria mostradas nas
Equagdes 6.23 ¢ 6.27. Deve-se substituir apenas o termo (m — n) ou (m + n — 1) por ¢; mostrado na
Equacio 6.29.

Finzalmente, tem-se que

E [I(¢s, ¢5)]" N4ZZZ§:9 (k, O)S(m, n). (6.32)

klmn=1

O desvio padrio de I{¢;, ¢;) segue entdo diretamente das Equagdes 6.31 ¢ 6.32.

6.3.2 Distribuicfio uniforme para os ingulos de chegada

No caso de se modelar os 4ngulos de chegada dos sinais que alcangam o arranjo de antenas da

estagfio radiobase por uma distribui¢dio uniforme, p,(¢), tal que

pu(9) = m ~AteSesAts (6.33)
- 0 €aso contrario ’
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o procedimento para a obtengdo de £ {I(¢;, ¢;)] e do desvio padrio de I{¢;, ¢;) é similar ao procedi-
mento usado na subsecdo anterior.

O valor médio de I(¢;, ¢;) é dado por
E[I(¢, ¢5)] = J/f 1(¢s, 9:)p(00)p(9;) dsdd; — A+ 0o < ¢i, 05 <A+ B, (6.34)
By

Aplicando este valor esperado a expressdo de I{¢;, ¢;) dada na Equagdo 6.14, chega-se a uma

expressdo para F [7(¢;, #;)] em termos de produtos de integrais da forma

i Ao 1 Atdho
(ﬁ f cos(kd{m +n — 1) cos qﬁz)dqﬁ,) (ZA [ cos(kd(m +n — 1) cos qu)dqu) .,

—Atdo Atd,
{6.35)
1 Ato 1 Aty -
(— ] sen{kd(m +n — 1) cos qbg)dqbz) ( f - sen(kd(m +n — 1) cos qﬁj)dqﬁj) :
20 J_ave, 28 J_ate,
(6.36)
Essas integrais sdo na verdade as partes real e imaginéria dos valores esperados
E [ejkd(m+n—1) COS‘;#;:] e E [ejkd(m-ﬁ“nwl) cOSde} (637}

Chamando essas partes real ¢ imagindria novamente de R{F(m, n)} e I{F(m, n)}, pode-se escr-

ever, para a distribuig@o uniforme

R{F(m,n)} = Jplkd{m+n-1)) + ZE( 1 ngg(kd(m +n— 1))Sa(2[{A) cos(2lg,) (6.38)

F(m,n)} =2 Z Vg (kd(m + n — 1))Sa((2l + 1)) cos((2l + 1)¢,) (6.39)

De forma semelhante ao desenvolvimento da subse¢do 6.3.1, tem-se

R{&(m, n)} = Jo(kd(m —~n)) + 2 i(——l)ngg(fcd(m - n))Sa(2lA) cos(2¢,) (6.40)
=1
3{&(m,n)} = Qi 1) 3o (kd{m — n))Sa{(2] + 1)A) cos((21 + 1)d,). (6.41)
1=0

Do mesmo modo que na subsegdo anterior, a expressio para E [[(¢;, ¢;)] € idéntica a Equagdio 6.21.
A expressﬁo de E [I?(¢;, ¢;)] € idéntica & expressdo mostrada na Equagio 6.31, bastando substituir as
partes real e imagindria de H;(k, [, m, n) pelas partes real e imagindria mostradas nas Equages 6.38 ¢
6.39 ou 6.40 ¢ 6.41. Da mesma forma que no caso anterior, os termos (m+n—1) ou (m—n) devem ser
substituidos pelos termos ¢; mostrados na Equagio 6.29. A partir dos resultados obtidos acima pode-se
mostrar algumas curvas de E [I(¢;, ¢;)] para as distribui¢Ges gaussiana e uniforme, considerando-se o

arranjo linear simétrico com elementos excitados usando-se 0s métodos binomial e polinomial.
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6.4 Resultados Numéricos

Para que se possa analisar o desempenho da estrutura de arranjo linear simétrica no combate 3
interferéncia mitua no modelo de canal com cluster de difusores locais, ¢ interessante analisar o com-
portamento do valor médio da poténcia mmitua de interferéncia para diferentes valores de parimetros
do canal direcional. Sdo considerados apenas caracteristicas espaciais do modelo de canal.

O primeiro conjunto de resultados apresentado nas Figuras 6.3 e 6.4 mostra o comportamento de
E[I{8;,8,)] quando a expans3o binomial é usada no projeto dos coeficientes de excitagfio ¢ a dis-

tribuigio gaussiana é usada para modelar os ngulos de chegada.

1 g

0.8
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0.6

EDN01.4y)]

0.5
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— ?:se‘:séftﬁr#:fxr:i:s

0’2 ; i [
0 0.5 1 15 2

Figura 6.3: Curvas de E [I{¢;, ;)] em fungio de d/X para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao
longo do eixo =, para diferentes valores de ¢,, considerando-se 04 = 20°, excitag@o binomial e distribuicio

gaussiana.

O segundo conjunto de resultados mostrados nas Figuras 6.5 ¢ 6.6 mostra o comportamento de
E{I{¢;,¢;)} quando a expansdo polinomial € usada no projeto dos coeficientes de excitagdo e a dis-
tribuigio gaussiana & usada para modelar os dngulos de chegada

O terceiro conjunto de resultados mostrados nas Figuras 6.7 ¢ 6.8 mostra o comportamento de
E{I(¢;, ¢;)] quando a expansdo binomial € usada no projeto dos coeficientes de excitagdo e a dis-
tribuigdo uniforme € usada para modelar os dngulos de chegada.

Finalmente, o quarto conjunto de resultados nas Figuras 6.9 e 6.10 mosira o comportamento de
E{I(¢4,$;)] quando a expanséo polinomial ¢ usada no projeto dos coeficientes de excitagio ¢ a dis-

tribuigdo uniforme é usada para modelar os dngulos de chegada,
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Figura 6.4: Curvas de F [I(¢;, ¢;)] em fungio de /X para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao

longo do eixo x, para diferentes valores de o4, considerando-se ¢, = 45°, excitagiio binomial e distribuigio

gaussiana.
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Figura 6.5: Curvas de E'[I(¢;, ¢;)] em fungfio de d/A para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao

longo do eixo x, para diferentes valores de ¢, considerando-se oy = 20°, excita¢lio polinomial e distribuigdo

gaussiana.
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Figura 6.6: Curvas de E [I(¢;, ¢;)] em funciio de d/ para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao
tongo do eixo x, para diferentes valores de o4, considerando-se ¢, = 45°, excitagiio polinomial e distribuigio

gaussiana.

EfI(6;.0p)]

Figura 6.7: Curvas de £ [I(¢;, ¢;)] em fungio de d/X para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao
longo do eixo x, para diferentes valores de ¢,, considerando-se A = 20°, excitagdo binomial e distribui¢io

uniforme.
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Figura 6.8: Curvas de £ [I{¢;, ¢;)] em fungdo de d/A para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao
longo do eixo z, para diferentes valores de A, considerando-se ¢, == 45°, excitacio binomial e distribui¢io

uniforme.
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Figura 6.9: Curvas de E [I{¢;, ¢;)] em funcfio de d/\ para um arranjo linear simétrico com 10 elementos a0
longo do eixo z, para diferentes valores de ¢, considerando-se A = 20°, excitagho polinomial e distribuigéo

uniforme.
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Figura 6.10: Curvas de F [I(¢;, ¢;)] em fungio de d/\ para um arranjo linear simétrico com 10 elementos ao
lengo do eixo z, para diferentes valores de A, considerando-se ¢, = 45°, excitacio polinomial e distribuicdo

umforme.

Como se pode perceber pelas curvas, o arranjo associado 2 excitagio polinomial fornece niveis
médios de interferéncia mitua menores em relagio ao arranjo com excitacio binomial. Isso ocorre ba-
sicamente devido & regularidade da distribuicdo dos valores dos coeﬁciéntes fornecidos pela expansédo
polinomial e pela amplitude reduzida desses coeficientes. O comportamento da interferéncia mdtua
também depende do espalhamento angular e da diregio do componente direcional do canal ¢,. O es-

palthamento angular denotado por S, € relacionado ao desvio padrio angular e ao parametro A pela

Equagioc 5.49.

6.5 Obtencio da fdp de I(¢;, ¢;)

Sera apresentado nesta se¢fio o desenvolvimento matemadtico necessdrio & obtengdo da distribuicédo
de probabilidade da varidvel aleatéria I(¢;, ¢;). Uma avaliagio dessa distribuicdo € necesséria, por
exemplo, na avaliaciio da probabilidade de exclusiio (outage) de um sistema celular formado por uma
célula central rodeada por um conjunto de células adjacentes. Na referéncia {52], por exemplo, é
mostrado que a avaliagio da probabilidade de exclusfio Py no enlace direto (descida) de um sistema
com essa configuracio pode ser feita por meio da expressio

b —pr(Circys (6.42)
ot = 1+ 2>Es_§: s .
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et que as varidveis G, e (75 representam a relagio (poténcia de interferéncia)-(poténcia do sinal dese-

jado) devido aos sinais dos usudrios internos € externos a célula do usuério desejado, respectivamente,

e 530 dados por

G, = Z @jllaf ad|l” (6.43)
Ne Nu.

Gy = Z Zepj “lag Hak|2. (6.44)
1 ge=l

O usudrio desejado, nesse caso, € o usudric avaliado, que se encontra na célula central; e sofre a
interferéncia dos usudirios que estio na mesma célula que ele e nas células vizinhas.

As varidveis ¢; sio varidveis aleatorias com distribui¢do de Bernoulli e probabilidade de sucesso
v que modelam o fator de atividade de voz do j-ésimo usudrio, ou seja, um determinado usudrio fica
ativo com probabilidade v. E assumido que todos os sinais recebidos na unidade mével do usuario
avaliado, a partir da mesma estacgfo radiobase, sofrem o mesmo desvanecimento e perdas de percurso.
Dessa forma, assumindo que as estagdes radiobase transmitem o mesmo nivel de poténcia para todos
0s usudrios em sua volta, a poténcia de cada sinal chegando no mdve! desejado a partir da k-ésima
célula € dada por

P, = P}, (6.45)

em que 2 é uma variavel que engloba o desvanecimento e o sombreamento experimentado por todos 0s
sinais que chegam no movel desejado a partir da k-ésima célula. As varidveis N,,, N, e L representam
respectivamente o nimero de usudrios por célula, o mimero de células € o ganho de processamento
obtido com o uso de um esquema de acesso como o CDMA, por exemplo. Por fim, as varidveis R, e
aﬁ e F, representam, respectivamente, a relagfio (energia por bit)-(energia da interferéncia mais ruido),
poténcia do ruido aditivo do sistema e um limitante inferior para a taxa de erro de bit, adequada ao bom
desempenho do sistema.

O termo ‘aff ag|2, corresponde justamente a poténcia de interferéncia mitua entre dois usudrios
que chegam & antena da estagfo radiobase com dngulos de chegada iguais a ¢; e ¢, por exemplo.
Nas seces anteriores esse termo, no caso de dngulos de chegada ¢; e ¢;, foi denotado por 7{¢;, ¢;)
e serd analisado mais uma vez neste capitulo usando-se a mesma configuragio de arranjo linear simé-
trico e considerando que os dngulos de chegada dos sinais que alcancam o arranjo sdo uniformemente

distribuidos no intervalo (—, 7).

Sabe-se que a varidvel I{¢;, ¢;), no caso de um arranjo linear simétrico com N = 2M elementos,
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pode ser escrita como

z M
1(8,,8,) (Ea cos{(2n — 1)Y)) , No= Z¢1ﬁ, {6.46)
n=1
em que Y = £ (cos(¢;) — cos(e;)). Se é; e ¢; sdo os angulos de chegada uniformemente distribuidos

entre —7 ¢ 7, entdo a varidvel X = cos{¢;) — cos(¢;) terd fungio caracteristica, denotada por ® x (w),
escrita como

Py (w) = J5{w). (6.47)
Desse modo, a fungdo densidade de probabilidade de X, denotada por p(z), é dada por

p(z) = f Je(w)e 7% duw, (6.48)

A fdp da varidvel Y = ';—dX , pode entfio entdo escrita como

p(y) = % [ 1 (kzd )e‘j”ydw. (6.49)

Definindo uma terceira varidvel § = Y2 a2 cos((2n — 1)Y), pode-se mostrar que sua fungio

caracteristica, ®s(w) pode ser obtida por meio da integral

Pg(w) :f e?SWp(y)dy. {6.50)

Se d = A/4, entdo —§ < Y < 7 e dessa forma o integrando da Equagio 6.50 passa a ser integrado
no iniervalo [———2;, 5] Da mesma forma, se d = 2, 7 <Y < m, e aintegragfo passa a ser feita no
intervalo [—x, 7]. Devido & natureza da varidvel S, torna-se impraticdvel realizar uma operagio de
inversdo de S{y) nos intervalos [~Z, Z] e [, 7). Dessa forma, € uma tarefa bastante complexa obter
uma expressio fechada para a fdp da varidvel S, p(s).

Para que se possa obter a distribuicfo de I(¢;, ¢;), € necessério ainda realizar uma outra operagiio

de integracdio. Para esse caso, pode-se mostrar que se Z e W sdo varidveis aleatérias tais que Z = W?,

entdo
D7 (w) MJ)f e~ By (24/an) du (6.51)

Utilizando este resultado e incorporando a constante de normalizagiio Ny, pode-se escrever ®;(w}

COmo ) o
B (w) = (1\/%) f.m e @ 5(2Nyv/wu)du. (6.52)

Percebe-se dessa forma, da Equacgfo 6.50 2 Equagfo 6.52, um acimulo de trés operagdes de integracio

de funces complexas. Para que se possa avaliar a fungio cumulativa de probabilidade de I(¢;, ¢;),
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F(I}, uma outra integragfo ainda é necessdria. Essa outra integracio decorre do resultado conhecido

como lema de Gil-Palaez, que estabelece que se F'(z) € a fun¢io cumulativa de uma varidvel X cuja
funcdo caracteristica € $x(w), entdo

g —jwz
Flz) = % _ ?1{]{ "{@X(Z)e sl (6.53)

em que I(x) denota a parte imagindria de z. Dessa forma, sfio necessdrias quatro operagdes de in-
tegracio. Além de ndo ser possivel obter uma expressio fechada para a fungio F'(I), a avaliaciio
numérica tambérm se torna exaustiva ¢ o processamento computacional demorade. Uma soluc3o para
contornar essa dificuldade € realizar uma aproximac@o da varidvel I{¢;, ¢;) por alguma fdp apropriada
e conhecida.

Usando o método de Monte Carlo, pode-se perceber que a distribui¢iio das amostras geradas da
varidvel I{¢;, ¢;) tendem a uma distribuigio normal. Tomando uma média de cem realizagdes do
prbccsso I{¢:, ¢;), considerando um amranjo excitade wsando o método da expansiic polinomial de
Dolph-Tschebyscheff e considerando que a raziio entre o valor mdximo do diagrama de radiaciio e o
valor mdximo do principal iébulo secunddrio seja Ry dB, pode-se obter os histogramas mostrados nas
Figuras 6.11(a) ¢ 6.11(b). Os coeficientes polinomiais foram calculados usando um método chamado
Método de Barbiere [1]. Pode-se perceber por esses histogramas que I(¢;, ¢;) pode ser aproximada

por uma distribuigio normal com parimetros jie G.
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Figura 6.11: Distribui¢io das amostras da varidvel aleatéria I {¢i, $;), considerando-se um arranjo linear si-

méirico com 2M elementos distribuidos ao longo do eixo do arranjo, com excitagdo polinomial e relagio de
amplitndes Rp.
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Nas Tabelas 6.2 e 6.3, por exemplo, s3o mostrados os parAmetros fi e &, estimados para diferentes
valores do nimerc de elementos M,

M| fi fhs 5; & b

3 10,2527 1 0,2334 | 0,2541 | 0,0355 | 0,0360 | 0,0365
4 10,1926 | 0,1933 | 0,193% | 0,0325 | 0,0330 | 0,0334
5 10,1561 | 0,1567 | 0,1573 | 0,0300 | 0,0304 | 0,0308
6 | 0,1307 | 0,1312 | 0,1318 | 0,0275 | 0,0279 | 0,0283
7 10,1142 | 0,1147 | C,1153 | §,0262 | 0,0266 | 0,0269

Tabela 6.2: Estimativas /i ¢ &, com seus respectivos intervalos de confianga, para By = 20 dB e
d = A/f2.

- "

M fi; 2 ftg d; ag O
3 10,2885 10,2892 | 0,2899 | 0,0360 | 0,0365 | 0,0370
4 10,2236 | 10,2242 | 0,2249 | 0,0341 | 0,0346 | 0,0351
5
6
7

0,1826 | 0,1832 | 0,1838 | 0,0318 | 0,0323 | 0,0327
80,1546 | 0,1552 | 0,1557 | 0,0299 | 0,0303 | 0,0307
0,1342 | 0,1347 | 0,1353 | 0,0283 ; (,0287 | 0,0291

Tabela 6.3: Estimativas ji ¢ &, com seus respectivos intervalos de confianga, para By = 26 dB ¢
d=hf2.

Um outro resultado interessante é o histograma da varidvel G; mostrado na Figura 6,12, Por esse
histograma, percebe-se que a distribuicic de G, tende para uma distribuigio de Rayleigh. Nessa simu-
tagHo foi considerado um arranjo linear com 8 elementos igualmente espacgados, projetado pelo método
de Dolph-Tschebycsheff com relagdo Ry = 26 dB e com amplitudes dos coeficientes de excitagdo dos
elementos simetricamente distribuidas ao longo da origem. Foi considerado um sistema celular com
N, = 10 células, N,, = 20 usudrios por célula e varidncia de sombreamento igual a 8 dB.

O Gltimo histograma desta se¢io diz respeito 4 soma das varidveis &1 + G2. O histograma dessa
varidvel é mostrado na Figura 6.13 e foi obtido considerando-se um arranjo linear simétrico com 10
elementos igualmente espagados com d = /2, projetado pelo método de Dolph-Tschebyscheff, em
um sistema celular com 18 células e 60 usudrios por célula. A razio entre as amplitudes méximas do
Idiagrama de radiacfo, Ry, foi considerada 26 dB ¢ a varidncia do sombreamento igual a 8 dB.

Na préxima segdio é mostrado como o controle de interferéncia por meio do uso de arranjos de

antenas pode aumentar o nimero de usudrios suportados em um modelo de sistema CDMA. Para
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Figura 6.12: Histograma da varidvel G, para um arranjo linear simétrico com 8 elementos, d = A/2 e Ry == 26

dB, 10 células e 20 usudrios por célula.
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Figura 6.13: Histograma da varidvel G| + Gg, para um arranjo linear simétrico com 10 elementos, d = A/2 ¢

Ro = 26 dB, 18 células e 60 nsudrios por célula.
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facilitar a explanagio do que se pretende propor, sfo utilizados alguns parimetros do padrio 1S-95
original.

6.6 Avaliaciio da Capacidade de um Sistema CDMA por Meio da

Correlacio Espacial

Nesta se¢de € mostrado comeo as funges de correlagdo espacial podem ser usadas na avaliacio do
niimero de usudrios atives em um sistema de multiplo acesso como o CDMA, em um modelo de canal
de baixo rank. Um canal ¢ dito de baixo rank se o espalhamento por atraso S; for pequeno comparado
ac inverso da largura da faixa de coeréncia do filtro de recepgio e se o espalhamento angular .S, for
pequeno em relagiio 2 largura do I6bulo principal radiado pelo arranjo, no ponto de queda de 3-dB.
O modelo de baixo rank mais conhecide é o modelo de difusores locais, que leva em consideracio o
componente direcional do canal e € comumente encontrado em subiirbios € em locais em gue s antena
da estacfio radiobase € mais alta que a maioria dos difusores vizinhos. Nesses ambientes, os sinais do
enlace de subida sdo refletidos ¢ refratados por esses difusores, que nesse casc podem ser frvores ¢
edificagdes de médio porte, fazendo com que os sinais cheguem na antena da estago radiobase dentro
de um determinado intervalo angular e segundo uma determinada distribuicfo de probabilidade. Nas
proximas segoes € feita uma andlise de como esse modelo de canal, juntamente com o tipo de arranjo de
antena, influenciam no nimero maximo de usudrios que o sistema pode suportar, quando é considerada

apenas a distribuicio gaussiana para os dngulos de chegada.

6.6.1 Modelo do canal estudado

O desempenho de sistemas de miltiplo acesso como o CDMA ¢ geralmente limitado pela interfer-
éncia entre os sinais dos usudrios do sistema. Mesmo quando o nimero de usudrios ativos € pequeno,
o nivel de interferéncia € significativamente maior que o nivel de ruido aditive, fazendo com que 2
relacdio sinal-(interferéncia+ruido) (SINR) fique limitada.

Tomando especificamente o sistema CDMA, sabe-se que seu alcance no enlace de subida é limitado
pela poténcia méxima que pode ser transmitida por cada unidade mével e pelo mimero de usudrios
ativos. Na tentativa de melhorar a qualidade e aumentar o alcance desse enlace, alguns métodos de
processamento de sinais t&ém sido propostos. Um desses métodos € o processamento espacial dos sinais
trafegantes por meio de arranjos de antenas e pela configuragio adequada das células. Um exemplo
de configuragdo celular adequada a um sistema celular CDMA, proposta em [53], € formada por uma

célula circular de raio R cercada por 8 células de mesma drea, como ilustrado na Figura 6.14.



133

Figura 6.14: Aglomerado celular com § células adjacentes.

Nesse modelo de aglomerado celular, a interferéncia total observada na estacio radiobase central,
para um dos usudrios da célula central Cy, é dada pela soma da interfer@ncia de todos os demais usudrios
internos a Cp, mais a interfer@ncia causada pelos usudrios das células vizinhas [53], [54], [52]. Para
obter a modelagem matemdtico dessa poténcia de interferéncia total, sfio feitas geralmente algumas
consideragdes e simplificagdes que, embora facilitemn o desenvolvimento matemdtico, séio pouco coer-
entes do ponto de vista pritico. Geralmente € assumido que o diagrama de radiac3o da antena ntilizada
¢ ideal e nfo sdo levados em consideragfo efeitos causades por propagagiio em maltiplos percussos,
efeitos causados por erros de ajuste dos coeficientes associados 3s estruturas de arranjo adaptativas
ou mesmo os efeitos causados pela degradagio do diagrama de radiagio em funciio da geometria do
arranjo. Para levar em consideragdo alguns desses problemas, € interessante avaliar a interferéncia no
enlace de subida por meio de um outro método. Esse outro método leva em consideracio o modelo

vetorial de um canal com L, componentes de multiplos percursos e é tratado na préxima secio.

6.6.2 Modelamente do problema

Para que se possa estudar o enlace de subida, com base no modelo vetorial do canal, € necessério
primeiro caracterizi-lo matematicamente, de modo que o vetor de amostras de sinal recebido, em um

arranjo de antenas de IV elementos, proviniente do k-ésimo usudrio, possa ser €scrito como

Lz-1

welt) = ) opasilt — Ts)alde), (6.54)

i=0

em que Oy, Ti © a{¢y ;) sio respectivamente a amplitude complexa, o atraso de percurso ¢ o vetor

de direcionamento de N amostras do k-ésimo usudrio do sistema. O objetivo geral do projeto de um

enlace desse tipo & atender ao maior nimero de usudrios com a maior confiabilidade possivel.
Considera-se neste trabalho, por questdes de simplicidade, 0 caso quase-estitico, ou seja, 0 caso

em que cada usuirio se move devagar em relagdo 2 velocidade de processamento do sistema e que o
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deslocamento Doppler € insignificante. Embora seja possivel analisar um caso genérico de umna estru-
tura de receptor rake de miiltiplos ramos, com L; componentes de miltipercurso para cada usudrio,
¢ matematicamente mais conveniente estudar o caso em que cada usudrio do sistema contribui com

apenas um componente de muitipercurso [5]. Desse modo, pode-se dizer que a assinatura espacial para

cada usudrio & € simplesmente o vetor by, dado por

bk = aka(qﬁk). (6.55)

Uma consideragiio importante neste ponto é assumir que existe um nimero relativamente grande de
usudrios ativos incidindo no arranjo de antenas na esta¢o radiobase, de modo que o efeito combinado
da interferéncia de multiplo acesso possa ser modelado por um processo gaussiano branco. Desse
modo, o vetor de pesos 6timo, wy, obtido pela minimizagdo do erro quadrdtico médio na saida do
arranjo de antenas, usado para extrair a assinatura espacial by, é proporcional a by, [S]. Esse vetor de

pesos 0timo pode ser escrito, sem perda de generalidade, como

by,
= 6.56
Wi ”bk”) ( )

em que a norma de by,

= 4/ ka bi. Desse modo, a poténcia total medida no
receptor da estagdo radiobase central para o usuério k = 0 é dada por

2

2 L
Py = [[witby|[? = H P | = M0
= [lava(go){| = |on|*a® (do)a(do) (6.57)

=N Iaglg.
Supondo entdo que existam N, usudrios ativos no sistema, cujos sinais chegam simultaneamente
ao arranjo de antenas do receptor da estac@o radiobase com vetor de pesos 6timo associado wy, tem-se

que a poténcia total da interferéncia de miltiplo acesso, vista pelo usudrio k = 0, € dada por

Ny1
L=vY |wib, (6.58)

em que v ¢ o fator de atividade da voz. Como os vocoders utilizados no IS-95 levam em consideragio
esse fator, hd uma redug@o na interferéncia de miltiplo acesso de 50% a 60% em rela¢o ao caso em
que todos os usudrios transmitem simultaneamente.

Baseado na geometria do arranjo de antenas e na distribui¢fo dos usudrios na drea geografica em
torno da estacdo radiobase, pode-se determinar o valor médio para o termo ]W0 bk| denotado por
E [I}]. Esse desenvolvimento & feito a seguir para um modelo de canal com distribui¢ao gaussiana para

os Angulos de chegada dos usudrios, considerando as configuragdes de arranjo linear e circular.
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Como foi visto no Capitulo 5, a fdp gaussiana usada modelar os angulos de chegada ¢ dada por

2 _{Q"“’fo!z .
Py9) = —me -~§+¢o§¢s£+¢o, (6.59)
. /2%02 2

em que o € ¢ desvio padrio do espathamento angular e k3 € uma contante usada para ajustar a rea de

Pe{®) a um valor unitdrio. O desvio padrio est4 relacionado ac espalhamento angular pela expressio

S, = J¢\/erf (k3 \/;_;g ) (6.60)
¢

em que erf(z) ¢ a funcio erro definida em R. Considerando inicialmente uma estrutura de arranjo

linear com um ntimero N de elementos igualmente separados por uma disténcia d, tem-se que o valor
médio E [Ip} serd dado por

Ny—1 Ny—1
vy [wt{’bklz} =v »  BL], (6.61)
k=1 k=1
em que 2 o |2 2
Bl = E{|wite['} = SE-B {[a" (6o)a(es)]"} - (6.62)

Sabendo que as varidveis aleatérias ¢ sao independentes identicamente com distribuicdo gaus-
siana, tem-se que o valor esperado no lado direito da Equacio 6.62, assumindo uma estrutura de arranjo

linear, pode ser denotado por py, », € escrito como

N-1N-1

Z Z E{em;pkd(n m)cosqbn} E{ejkd{n m)cosq&k} (6.63)

n=0 m=0

Usando a fdp dada em 6.59, tem-se que

k oo e )2
P = 3 / ejkd(m—n)cosgbke 263 d¢k (664)
\/2mal -
Fazendo ppn = R{pmunt + jS{Pma} tem-se
\ N-1N-1
E{la” (@0)a(@n)'} = 3 3" (#oma} + S {pmal) (6:65)
n=0 m=0

em que

${pum} = @Z( 13 (kd(m ~ n)) B(L, 6o, 04)

1—0 (6.66)

%{pn,m}—ksz ) dar (ked(n — m)) A(L, G, o) + Jo(kd(n — m)),
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as fungdes A(q, b, c) e B(a, b, c) sdo dadas respectivamente por

(Za 12
B{a,b,¢c) = ¢~ e

A(a,b,¢) = €7 (cos(2ab)A(2a, ¢) ~ sen(2ab)B(2b, c))

(sen((2a + 1)8)A(2a + 1, ¢) + cos((2a + 1)b)B(2a + 1,c))

e as fungdes A(a, b) e B(a, b) sd0 dadas respectivamente pelas Equagdes 5.27 e 5.28.
Tem-se portanto gue

- MN%IN—I
EiL)= N

35T (R} + S Honm)) s

(6.67)
n=0 m=0
em dque o terrmo
N—-1N-1

GIN) = 3 32 37 (R onm) +5{nin))

(6.68)
n=0 m=0
pode ser visto como um ganho de interferéncia que incorpora tanto caracteristicas do modelo do canal
quanto da geometria do arranjo de antenas. A partir deste ponto, pode-se obter uma expressio para a
relagdo sinal-(ruido+interferéncia) que incorpore o ganho de interferéncia obtido na Equagfio 6.68, o
fator de atividade de voz e o ganho de processamento L do sistema CDMA utilizado.

A SINR de um determinado usudrio ¢ definida como a razo entre a poténcia P, do sinal desse

usudrio, medida no receptor da estagfo radiobase, ¢ a soma das poténcias de interferéncia dos demais
usudrios mais a poténcia do ruido aditivo. Ou seja,

SINR = - Nf“ -,
};Ekil Pk“‘g%

(6.69)
em que L € o fator de espalhamento ou ganho de processamento, Py € a poténcia do sinal desejado

na entrada do receptor na estagfio radiobase e Py, € a poténcia do k-ésimo usudrio. No caso especifico
desta secio, a SINR pode ser escrita como

SINR = B

In 2
A

_ NlOtolg

LGN o enf2 + 02

(6.70)

A partir deste ponto, pode-se fazer algumas consideragdes que permitam expressar a SINR em

termos de pardmetros como o fator de reuso f e o fator de carga x, dois pardmetros usuais na literatura
sobre sistemas moveis e gue sdo definidos respectivamente como:

s f —razdo entre a poténcia interferente de todos os usudrios na célula e a poténcia interferente de
todos os usudrios do sistema

» y - razdio entre a poténcia recebida de todas as fontes de sinais e a mesma poténcia mais ruido
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Fazendo a consideragfio usual que hd controle perfeito de poténcia na célula do usudrio desejado
Co. que o ndimero de usudrios ativos nessa célula é N, e que a poténcia interferente de outros usuarios

em células adjacentes € igual a I, tem-se que

NP,
SINR = . |
LWG(N)(Ny, — )Py + vG(N)1,) + 02 (6.71)
Pela definicfio de fator de reuso, tem-se
Ny~ 1P
/= vl + (Nyy — By (6.72)

Isolando I, na Equacgfio 6.72 ¢ substituindo em 6.71 obtém-se

NP, _
SINR = . 6.73
B (N,, — G(N) + o (6.73)
Pela definicio de fator de carga, tem-se que
_ I/(NHOP() + Ia)
X o NuPo + 1) + Lo?’ (6.74)
que fornece
1~ iy —
Lg?,:yﬁ,( X) (1+N° }). (6.75)
X f ,
Substitoindo esse resultado na Equacfo 6.71 chega-se a
LN,
SINR = 7, = 7— fLN/v , (6.76)
(552) (f + Ny = 1) + GV (Mo — 1)
da qual se tira que
(1= ) = x) +¢YLN + xG(IV)
N, = \ 6.77)
’ (1 —x}+xG(N) (
em que 1 = 5‘5;'

Para um valor particnlar de SINR, «,, o nimero maximo de usuarios, NN, , que o sistema pode
suportar ocorre quando o fator de carga y — 1. Desse modo, o nimero méximo de usudrios & tal que

N, < _LNF + 1. (6.78)
™ T vyGIN)
Tem-se portanto uma forma de avaliagio do niimero de usudrios no sistema em fungio do fator de
reuso, do ganho de processamento, do fator de atividade de voz, da estrutura do canal e da geometria
da antena, sendo os dois Gltimos fatores englobados pela fun¢éo G{N), que embora tenha trés outros
parimetros, & escrita em funcdo sé de N por questSes de simplicidade de notagio.
No desenvolvimento acima foi considerado um arranjo linear com um nimero N de elementos

igualmente espagados por uma distdncia d. A partir deste ponto, o ganho de interferéncia € obtido
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considerando uma estrutura de arranjo circular com raio ¢ e um nimero N de elementos igualmente
espagados. Considerando que os &ngulos de chegada dos sinais que alcancam o arranjo iém distribuicéo

gaussiana, as partes real e imaginaria da fungdo de correlacio espacial podem ser escritas como

%{pm,n} = k3 z(—1)1‘}21+1(kacm,n)31(¢07 Ty (P'm,n)

o (6.79)
ﬂ{pm’"} = k3 Z(_1)t']2£(kacm,n)‘4-l(¢0, 04, {Pm,n) + Jg(kaCm,n),

=1

em que as fungdes A;(a, b, ¢) e Bi{a, b, ¢) sfo dadas por

Ar(a, b,¢) = e (cos(2i(a — c))A(2L, b) — sen(2l(a — ¢))B(2L, b))
{21412

Bila,b,c) =e 77 (cos((2l + 1){a — ¢)}A(2L + 1,b) — sen((?i + 1)(a — ¢))B(21 + 1, b)),

em que as fungdes Ala, b) e B(a, b) sdo dadas pelas Equagdes 5.27 ¢ 5.28 ¢ os termos Pmn € Cpypn SA0
dados respectivamente pelas Equagdes 5.32 e 5.33.

Tendo-se obtido as funcdes dadas na Equagio 6.79, pode-se facilmente calcular o ganho de interfer-
&ncia G(N) dado na Equagfio 6.68. Como pdde ser visto, a diferenca entre os resultados obtidos para

as fungdes de correlagio espacial mostradas nestas duas equacdes decorre apenas das caracteristicas

geométricas dos arranjos de antenas utilizados.

6.7 Resultados

Os resultados obtidos nesta segfio foram calculados para valores tfpicos dos par@metros utilizados
no desenvolvimento das equagdes presentes no texto. Valores tipicos, por exemplo, do fator de carga
¥ estdo entre 0,5 e 0,75 [5]. O fator de reuso f depende do expoente da funcio perdas de percurso e
em ambientes méveis préticos varia de 3 a 5. Fazendo esse expoente igual a 4, o fator de reuso f passa
a ser 0,694, Usando um fator de atividade de voz ©» = 0,6 e um ganho de¢ processamento L = 128, ¢
ndimero de usudrios ativos 'N.MD suportado no modelo mostrado na Figura 6.14 passa a depender apenas
dex, vp. Ne G(N). Anies, porém, de mostrar os valores de N, € interessante ver 0 comportamento
de G(N) em funcdo de alguns pérﬁmetms do canal e dos arranjos de antenas utilizados. As Figuras
6.15 ¢ 6.16 mostram G (N) em fungio da diregio do componente direcional ¢,, para diferentes valores
de desvio padrio angular o, considerando um arranjo linear com N = 6 ¢ N = 10 elementos. Vale
salientar que nesta se¢#o ndo estd sendo levado em considerag@o a simetria do arranjo linear. Portanto
o arranjo tem apenas NV elementos ignalmente espagados ao longo do seu eixo.

Como pode-se ver nestas figuras, G(N) aumenta com ¢,. Na Figura 6,17 é mostrado o comporta-

mento de G(N) em fungio de o, para diferentes valores de ¢,
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Figura 6.15: Ganho de interferéncia em fungio da direcdo do cluster de sinais refletidos ¢, em um arranjo

linear com N = 6 elementos e d = A/2.

b asaes i =T

Figura 6.16: Ganho de interferéncia em fungio da diregdo do cluster de sinais refletidos ¢, em um arranjo

linear com N = 10 elementos e d = A/2.
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Figura 6.17: Ganho de interferéncia em fungiio do desvio padrio angular o4 em um arranjc linear com N = 10
elementose d = A/2,

Para que se possa avaliar adequadamente N, em funcfio de G(N) € interessante ainda mostrar
G(N) em fungéo de d/ A, como na Figura 6.18.

Tendo-se mostrado o comportamento de G(N) graficamente, pode-se, a partir destes graficos,
tomar alguns valores especificos de G(V) e calcular os valores de N, como ilustrado na Tabela

6.4, na qual foi assumido x = 0,75. Os valores de K, nesse caso foram calculados pela Equagio
6.79.

Tabela 6.4: Namerc de usudrios em um modelo de canal baixo rank, em um sistema celular circular com uma

tinica camada de células adjacentes ¢ com arranjo linear na estagio radiobase de cada célula.

T

&dB 10dB

Ny Po @o
x = 0.75 21° 45° 21° 45°
Tg T o O
10°20° | 10° | 20°§10° | 20° | 10° | 20°
N=6 | 44 |70 | 37 |56 |28 145 | 23 | 35
N=10 68 |115:55 (|87 |43 |72 | 35|55

Como citado anteriormente, o nidmero miximo de usuérios, NV, , que o sistema pode suportar
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Figura 6.18: Ganho de interferfncia em fungfio de d/X em um arranjo linear com N = 10 elementos € oy =

30°, para diferentes valores de ¢,.

ocorre quando o fator de carga y — 1. Esses valores arredondados s3o mostrados na Tabela 6.5.

Tabela 6.5; Nimero méximo de usudrios em um modelo de canal baixo rank, em um sistema celular circular

com uma tnica camada de células adjacentes e com arranjo linear na estagio radiobase de cada célula.

Yo
8dB 10dB
Ny Do Bo
x = 1L.00 21° 60° 21° 60°

T T T T

10°120° 1 10°{20° | 10°120° | 10° ) 20°
N=6 49 | 85 33 147311542130
N=10 || 75|90 |45 |67 |48 | 87|28 | 43

Devido & simetria radial do arranjo circular vniforme, a fungiio G(N) torna-se mais invariante a
direciio do cluster de sinais refletidos pelos difusores do canal. O comportamento de G{/V) em fungio
de a/) ¢ de o4 ¢ mostrado nas Figuras 6.19 e 6.20.

A partir das Figuras 6.19 e 6.20 pode-se usar ¢ mesmo procedimento usado para o cilculo dos
valores das Tabelas 6.4 ¢ 6.5 para obter os valores de vV, para o arranjo circular. Esses valores sao

mostrados na Tabela 6.6
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» GiM} on

[ 4]

Figura 6.19: Ganho de interferéncia em funcio de a/A em um arranjo circular com N = 8 elementos para
diferentes valores de ¢, € 0.

28 T T

.‘_'?"“"“ ""-if-‘-*-tr-'la:::r:' ""',‘: -

. S SR S R L
O 10 20 30 40 50 60 70 80 90
[+

¢

Figura 6.20: Ganho de interferéncia em fungio de o4 em um arranjo circular com N = 8 elementos ¢ @ = 34,

para diferentes valores de ¢,.
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Tabela 6.6: Niimero méximo de usudrios em um modelo de canal baixe rank, em um sistema celular circular

com uma tinica camada de células adjacentes e com arranjo circular na estag@o radiobase de cada célula,

Ty
8dB 10dB
Ny, Po G0
45° 60° 45° 60°
O¢ T¢

10°|30° | 10° 1 30° 1 10° [ 30° | 10° 30“
a=A}{45195146195|29|60]29 |60
a=2A) 74 125175 |127| 47 | 80 | 47 { 80
a=23X] 93 1132|96 |141[59 |90 |61 |90

Come se pode perceber na Tabela 6.6, o nlimero méiximo de usuérios que pode ser atendido depende
principalmente de fatores como o raic do arranjo, a direcfio do cluster de sinais refietidos ¢, e do desvio

padrdo angular o4. A escolha adequada desses parmetros € que faz com que esse limitante aumente

ou diminua.

6.8 Conclusio

Neste capitulo foi feita uma andlise do uso de duas estruturas de arranjos de antenas (linear e
circular) no coutrole de interferéncia em sistemas de comunicages. Inicialmente, foi visto como
estruturas de arranjo simétricas podem ser usadas no controle de interferéncia mdtua considerando-se
as distribuicdes uniforme e gaussiana para os dngulos de chegada dos sinais interferentes. Obteve-se
entdo expressdes para a poténcia média de interferéncia e para a fdp desse pardmetro para o caso em
que os dngulos de chegada s@o uniformemente distribuidos.

Um segundo estudo foi feito, mostrando como € possivel aumentar o nimero de usuérios ativos em
um sisterna usando as configuragtes de arranjo linear e circular. Nesse segundo caso, considerou-se
um modelo de canal de baixo-rank com o intuito de facilitar o desenvolvimento matematico necessério
a obtencio de uma expressio para 0 nimero maximo de usudrios suportados pelo sistema, em funcéo
de alguns parfmetros do canal e do padrdo CDMA utilizado (IS-95). Os resultados numéricos obtidos
comprovaram mais uma vez a eficiéncia dos arranjos na minimizacio da interferéncia, com o arranjo

circular mostrando-se mais eficiente.



Capitulo 7

Uso de Arranjos de Antenas em Sistemas com

Diversidade

7.1 Introducio

Nos capitulos anteriores foram mostrados diferentes propostas para o controle de interferéncia em
sistemas de comunicagdes usando arranjos de antenas. Percebeu-se que tanto a configuragiio linear
quanto a configuracfo circular fornecem bons resultados em termos de minimizagio do nivel de in-
terferéncia, dependendo da situagiio em que estdo sendo avaliadas. Do ponto de vista de taxa de erro
de bits, ¢ analisado, a partir deste capitulo, o desempenho dessas estruturas em um ambiente com
desvanecimento modelado pela distribui¢iio de Nakagami usando um receptor com razdo mixima de
combinagdo. O objetivo do estudo passa ser a obtengfio de expresstes para a taxa de erro de sim-
bolos que englobem tanto parimetros do modelo do canal quanto da antena, considerando diferentes
esquemas de modulacgfio.

Antes de prosseguir, € interessante discutir um pouco sobre diversidade e sobre sua aplicagio no
combate ao desvanecimento ¢ na melhoria de desempenho dos sistemas de comunicagdes méveis.
As técnicas de diversidade sfio baseadas na nogio de que os erros verificados na recepgio ocorrem
quando o meio de transmissdo impde grandes atenuagbes aos sinais trafegantes, ou seja, quando o
canal apresenta desvanecimento profundo. Se for possivel fornecer ao receptor diversas copias do sinal
transmitido, por meio de diferentes subcanais independentes, a probabilidade de que todas as cépias
do sinal original desvanecam simultaneamente serd reduzida consideravelmente. Desse modo, se p for
a probabilidade de que uma copia desvanega abaixo de algum valor critico, entio p¥ serd a probabil-
idade de que todas as NV cépias independentes desvanecam abaixo desse valor critico. Existern vérias

formas de suprir o receptor com diferentes réplicas de um mesmo sinal desvanecido independente-

144
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mente. Um desses métodos emprega, por exemplo, a diversidade em freqiiéncia, como citado em [55].
Nessa técnica de diversidade, o mesmo sinal de informagio modula um certo niimero de portadoras
de fregiiéncias diferentes, com separagdo entre as freqiiéncias maior ou igual a faixa de coeréncia do
canal.

Um outro método comumente usado e que segue a linha do que se pretende mostrar neste trabalho,
utiliza maitiplas antenas. Por exemplo, pode-se empregar uma antena na transmissfio ¢ miltiplas ante-
nas na recepgdo. Essas antenas na estrutura de recepcdo devem ser espacadas suficientemente distantes
para assegurar que os sinais captados nas diferentes antenas desvanecam independentemente [55].
Usualmente, uma separacio de ao menos [0 comprimentos de onda é necessdria entre duas antenas
para que se possa obter sinais que desvanecam independentemente, em ambientes sob o efeito do som-
breamento. Em ambientes com desvanecimento Rayleigh, metade do comprimento de onda € suficiente
para assegurar desvanecimento independente,

No caso de se usar arranjos de antenas, o ganho de diversidade € geralmente reduzido pela corre-
fagfo enire os sinais captados nos diferentes elementos do arranjo. O uso de um rececptor compacto,
com diversidade, em unidades portéteis {az com que o0s sinais recebidos seiam, ao menos parcialmente,
correlacionados, ji que nesses aparelhos, devido a natureza compacta do arranjo, os elementos sio
separades por uma fragfio do comprimento de onda A. De um modo geral, tanto em arranjos cormn-
pactos colocados em aparelhos portdveis quanto em arranjos colocados em estagdes radiobase, héd a
necessidade de uma andiise dos efeitos dos sinais que chegam com diferentes dire¢Bes aos elementos
do arranjo.

O efeito do desvanecimento correlacionado no desempenho de um receptor com diversidade tem
recebido muita aten¢io dos pesquisadores. Muitos trabalhos publicados usaram a distribuigio clds-
sica de Rayleigh para modelar as estatisticas de desvanecimento do canal. Na busca por um modelo
matemético mais unificado, trabalhos mais recentes t8m mostrado o uso da distribuigio Nakagami-m
no modelamento desses canais. Essa distribuigio engloba o desvanecimento Rayleigh como um caso
especial, m == 1, e € uma boa aproximagcio para a distribui¢o de Rice quando m > 1 [56].

Neste trabalho, as amostras de sinal captadas pelos elementos do arranjo de antenas sdo pas-
sadas para um rececptor com méxima razio de combinagio, no qual se admite total conhecimento

dos pardmetros do modelo do canal de comunicagdes.

7.2 Receptor com Razdo Maxima de Combinacao

Esta secdo serd iniciada com uma explicagdo do funcionamento do receptor de razdo méxima de

combinagdo (MRC). Considere inicialmente a transmissio de um sinal digital, representado por s(t),
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sobre um canal modelado por desvanecimento Rayleigh plano. Em um sistema de transmissio com
diversidade, come ilustrado no diagrama da Figura 7.1, usando modulacio coerente, o equivalente

passa-baixa do sinal recebido no {-ésimo ramo do sistema, € escrito como

ri(t) = ozl(t)ej"‘(t)s(t) +1, 1=1,2,-+-,N. (7.1)
. S(t) ™ (f
Transmissor —7= Subcanal 1 f—-s{ % )——L Demodulador
coerente Combinador
- mt) l >
. .
—= Subcanal 2 raf Decrgg%gédor '
Decisor
72 (2)
ces ava neo wae Informagac
N TN(t)_ Pemodulad estimada
L={ Subcanal Le}—{F emodulador
nn(t)

Figura 7.1: Sistema de recepgio coerente com diversidade

Nesse modelamento, é assumido que os processos que representam o desvanecimento ao longo
dos N subcanais sio mutuamente independentes, que os processos que representam o ruido gaussiano
branco aditivo sio mutuamente independentes e que esses processos sfio independentes uns dos oulros.
Para um canal com desvanecimento plano, o ganho de valor complexo do canal pode ser considerado
constante sobre cada intervalo de simbolo. C demodulador em cada subcanal usa filiros casados com

as fungBes orionormais usadas na formacio do espago do sinal transmitido s{#). Se, por exemplo, s{t)

€ decomposio de modo que

Ty

Ny ,
s(t) = anﬁn(t}, Sp = f s(8)0,(8)dt (7.2)
n=1 ¢

e {ﬁn(t)}fil é um conjunto de fungdes ortonormais real, entdo a reposta de filtro do demodulador
em cada subcanal é casada com as fungBes 9, (¢£). Dessa forma, a safda do demodulador, no {-ésimo
subcanal, no final do k-ésimo intervalo de simbolo, é dada por oy, exp(j0y )8y, + Ny, em que s €
o vetor de Ny amostras que representa o sinal s(f) decomposto no espago Ny dimensional € ny, € a
representa¢@o vetorial correspondente do componente de rufdo na saida do demodulador devido a m(t).
Nesse modelamento, ||si{|> = E, em que || - || € a norma euclidiana e F, € a energia de simbolo. Além
disso, cada componente do vetor ny, € uma variavel aleatéria modelada por um ruido gaussiano branco
com média nula e dehsidade espectral de poténcia Ey /2, independente de qualquer outro componente

de tuido no mesmao subcanal ou em subcanais distintos.
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Considerando uma estrutura com razio maxima de combinagdo, como mostrado na Figura 7.2, a

varidvel de decisio para o k-€simo simbolo transmitido pode ser representada por

N
v = > o oxp(—j0)] [0k exp(i6u)sk + 0y
=1
N N -
. 7.3
= [Z szzk} sk + [Za:k eXp(“'ngk)nikjl 73)
=1 i=1
= gySg + Ny,
em que g = Zf’;l ol en, = Z;Nzl oy exp{—j0; ). No vetor de amostras de mido, n; =
| nkr nx2 -+ m, | cada componente € dado por
N
Tpn = Zal’k exp(—jﬁ,gk)ngk,m n=12--- ,Nf. {71.4)
=1

. g " £ 2 . E
Denotando o7 , = E [nk,nnk,n], obtém-se que g, = Ry,

] Subcanal | ri(t) : n
cu (1) expl 1) "ﬁ@ o £ expl—itu (1) |3

m(t)

Subcanal 2 r2(t) ; ) i
5(2) | aa(t) expli6a 2] aua(t) exp[~ 6 ()] :
...... Tl (t) mas ass In E

Transmissor

. : ‘, ernodulador
an{t) exp[jdn(t)]

nw (t) X Combinador

an(t) exp|—i6n(£)]

Figura 7.2: Sistema de recepgdo com razdo mdxima de combinagio.

No caso, por exemplo, da modulacio BPSK, Ny = 1, e assim rp = gisp + ng, em que 5, =

v Ey, para o simbolo 1 e s, = —+/F, para o simbolo 0. Nesse caso, a SNR por bit v, , na saida do

combinador, para o k-&simo simbolo, € dada por

2%
N )
_ (gese)® (Zm afkbk) _E N ]
by — % - B N — Zaik‘ (75)
gak,n E@ Zl:l alzk Eﬂ —

O processo de tomada de decis@io do receptor gera um erro cuja probabilidade de ocorréncia, dada

uma relacéo de sinal ruido determinada, por simbolo ,, foi calculada em [55] ¢ é ese_:rita como

Plefvs) = Q(V/27:), (7.6)
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em que vy, € dada por
N

B 5 |
Vo= D 0f =) m (7.7)
=1

=1
E.o? |, . ~ . . s
ey = '"E:FL € a SNR instantinea por simbolo na entrada do [-ésimo subcanal.
A probabilidade média de erro para o caso em que as varidveis o; s3o aleatérias € obtida tomando-

se o valor esperado da expressdo dada em 7.6 considerando-se a fungfo densidade de probabilidade de
’Yx‘l; ou Seja

ElP@) = [ " Ple/m)p(n)dye 18)

Tomando como exempio apenas um subcanal do sisterna com diversidade, a SNR dada na Equagio

7.7, 74, passa a ser simplesmente

E.o?
"= —;iro—l- (7.5)

Se a varidvel aleatéria ay for modelada por uma distribuicio de Rayleigh, entdio of terd sua fungid

Ya

densidade de probabilidade (fdp) dada por uma distribuico chi-quadrada com dois graus de liberdade
¢ conseglientemente y; passa a ter a mesma distribuicio.
Se, por exemplo, uma varidvel Y tem distribui¢ic de Rayleigh, entdo
2
ply) = f;e_f?’g y20 (7.10)
Como p(y) é definida apenas para y > {}, a varidvel aleatéria Z = Y terd distribuigio de probabilidade

dada por

p(z) = 4t , (7.11)
dz
W ly=vz
que pode ser escrita como
p(z) = e"2726% - (7.12)
Comparando a fdp obtida em 7.12 com a fdp de uma varidvel Z = 3| X2,
1 2
. 75 L J-z/2o' > 713
p(z) 0'“2“!2]._‘ (%) Z € 1 A 0) ( )

percebe-se que 7.12 foi obtida a partir de 7.13 paran = 2, em que n € o nimero de graus de liberdade

da distribuigiio chi-quadrada, cuja fungio caracteristica é escrita como

) 1
valin) = (7.14)

Voltando 4 Equagdo 7.9, tem-se que p(7y,) é dada por

1 -
pim) = 7—6'7“"“, nz0 (7.15)
1
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em que 7, = %E (af). A fungio caracteristica de 7.15, denotada por ¢, (jw), é dada por

. 1 /. = 1
(2 (Jw} = F (e.?w’h - _bf e""""e"”l/'hd’yi = — (7.16)
) Y1 Jo 1~ juy,
Considerando entéio o caso geral da estrutura mostrada na Figura 7.2 ¢ assumindo gue o desvane-
cimento ncs N subcanais ¢ independente, tem-se que a fungfc caracteristica da varidvel v, dada na

Equagfo 7.7 € simplesmente a fungfo obtida em 7.16 elevada a IV, ou seja

o 1
P, (Jo) = ( (7.17)

I — jw ¥’
em que 7, é a SNR média na entrada do k-€simo ramo do receptor. Comparando as Equacdes 7.17 e
7.14, percebe-se que a {ungao caracterfstica da Equagéo 7.17 foi obtida fazendo-se n = 2N na Equagio

7.14. Tem-se portanto que 7y, € distribuida de acordo com a distribuigfo chi-quadrada com 2N graus

de liberdade, cuja fdp & dada por

1 o
p(’)/s) == m’?’i\r 18 Ts/?k' (7,]8)

Para avaliar a probabilidade de erro nesse sistema, considerando-se os IV subcanais, basta tomar o

valor esperado da probabilidade de erro condicionada 2 SNR determinada, ou seja

Ple) = J/; N Ple/vs)p(Ye)dve. (7.19)

O desenvolvimento mosirado nesta se¢do € necessdrio a préxima se¢do, na qual serd usada a dis-
tribuigdio de Nakagami para modelar o desvanecimento em um sisterna de comunicacSes com diversi-
dade, semelhante ao mostrado na Figura 7.1. O uso dessa distribuicfic € justificade por ela englobar as

distribuigGes de Rayleigh e Rice, ambas usadas no modelamento de estatisticas de desvanecimento de

canats de radio.

7.3 Estatisticas de Desvanecimento com Distribuicio de Nakagami

Considera-se inicialmente uma estrutura de recepgdo com N ramos, de modo que o sinal recebido

em cada um dos ramos dessa estrutura possa ser modelado matematicamente pela expressédo
ree(t) = s(®axe®® + milt),  k=1,2,.., N, (7.20)

em que s(¢) é o sinal transmitido pelos subcanais e 7, (f) € uma amostra de rufdo gaussiano branco

com média nula e densidade espectral unilateral Ey. Os deslocamentos de fase impostos pelo k-ésimo
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subcanal sdo modelados pela varidvel aleatdria 6 uniformemente distribuida no intervalo [0, 27), en-

quanto que as variaghes na envoltdria do sinal transmitido so modeladas pela varidvel aleatéria oy,

distribuida de acordo com a distribui¢fio de Nakagami, ou seja

2 My i Zmy, ~1 2
~ (g / Qe ) = oo N
plog) = Fome) (Qk> oy e k, k=12, , N, (7.21)

em que Y = E [0}] € a poténcia média do desvanecimento no k-ésimo ramo do receptor e m; € um
parimetro que determina a natureza do desvanecimento em cada um dos k subcanais pelos quais o
sinal s(t) é transmitido. Quanto menor for mn;, mais severo serd o desvanecimento, Os casos especiais
em que My = 1 e my = 1/2 em 7.21 cotrespondem respectivamente 3s distribuigdes de Rayleigh ¢
Gauss unilateral. Para os casos que my, > 1 a distribuigdo tende & distribuigio de Rice.

Apesar da distribuigio de Nakagami ter sido originalmente obtida a partir de resultados empiricos,
obtidos de medi¢des de campo, ela tem uma estreita similaridade com a distribuicfio chi-quadrada com
n graus de liberdade. Isso pode ser verificado substituindo m = n/2 e m/Q2 = 1/20% na Equagfio 7.13.

Supondo, por exemplo, gue que X, e X, sdo duas varidveis aleat6rias gaussianas com média nula
e varidneia o2, tem-se que a varidvel R = \m tem distribuicao de Rayleigh, ou seja

p(r) = e, r >0, (7.22)
resultado que segue diretamente do fato que ¥ = X7 + X2 tem distribuigfo chi-quadrada com dois

graus de liberdade. De um modo geral, considerando 2m varidveis X;, gaussianas independentes ¢

jdenticamente distribuidas com média nula e varidncia a2

E

2m
R= Z X2 (7.23)
i=1
terd uma distribuicdo de Rayleigh generalizada
r2m-l 2 jo42
— —r2/2
p(r) = 2(2m—2)/20-2m1"(m)e i rz 0, (7.24)
que ainda pode ser escrita como
2 LA™ oy [ L)2
p(r) = m (5;5) 7‘2 16 (m) 3 T Z 0. (725)

Fazendo entdo 1/20% = m/Q, tem-se a distribui¢do de Nakagami. Essa discussio € para mostrar
que a distribuigio de Nakagami pode ser vista como a raiz quadrada de uma soma de 2n varidveis
gaussianas independentes clevadas ao quadrado. O pardmetro m em 7.23 tem a mesma interpretagio

que o grau de liberdade. A medida que m aumenta, o nimero de varidveis gaussianas adicionadas
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aumenta ¢ conseqiientemente a probabilidade de ocorréncia de desvanecimento mais forte (profundo)
também aumenta.

Tendo em méos esse resultado, pode-se supor, sem perdas de generalidade, que o sinal captado no
k-ésimo ramo do receptor com diversidade ¢ formado pela soma de um grande niimero de sinais vindos
por miltiplos percursos. Esses sinais podem ainda ser divididos em m grupos, correspondentes a m
percursos independentes, com n; subpercursos em cada grupo. Os sinais nesses subpercursos tém fase
¢ amplitude quase idénticas. Desse modo, ¢ sinal recebido no k-ésimo ramo do receptor, proviniente

do 7-€simo subpercursc pode ser escrito como
j
red) = 3 rdl = RPe% =5 4+ i@, =12, my. (7.26)
{=1

Admitindo-se que n; € um nimero grande, tem-se, pelo teorema central do limite, que x}cj) e y,(;" )
podem ser aproximadas por varidveis aleatérias gaussianas independentes de média nula e varidncia

a?, ¢, dessa forma Rf ) ¢ modelada pela distribvicfio de Rayleigh.

A poténcia do sinal recebido no k£-ésimo ramo do receptor com diversidade pode ser escrita matem-

g
ot=2
Jj=1

em que ;. € o vetor de my amostras de cada ramo do receptor ¢ Efay] = 2myo?, da independéncia

aticamente como
2

U = ke (7.27)

:c;f ) + 1Yy

entre as amostras de varidveis gaussianas.
Assumindo entdo que o desvanecimento € plano e que ha um conhecimento perfeito do canal, os
~ . - . ~ . . : *
fatores de corregfio de amplitude e fase do sinal recebido no receptor MRC serdo iguais a {oy,e?%)

e desse modo, de acordo a teoria exposta na secéio 7.2, a SNR instantinea por simbolo na saida do

receptor MRC seré dada por
N N

— 2 _ .
=g 204 > e, (7.28)

em que E,/FEq é a relagio entre a energia de simbolo e a densidade espectral do ruido gaussiano. A

SNR instinea na entrada de cada ramo do receptor MRC é dada por v, = (E./Ep)e, cuja fdp marginal

¢ dada por
o) = et _'Y_km_-le—mk('m/*fk) k=1,2---,N, (7.29)
I'(me) 7g* ’

em que 7, = E[y] é¢ a SNR média de entrada, por simbolo, para o k-ésimo ramo do receptor com
diversidade.
A partir desse ponto, pode-se assumir que os sinais captados em cada ramo do receptor sofrem o

mesmo nivel de desvanecimento, ou seja my = m para k = 1,2,---, N. Desse modo, os vetores
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rey, t€m o mesmo némero de amostras. Essa consideragfio ¢ geralmente coerente no caso de arranjos
compactos, em que os elementos estdo mais proximos uns aos outros. Adicionalmente, a poténcia
média do sinal e a densidade especiral de poténcia do ruido sdo assumidas similares para cada ramo
do receptor, de modo que as varidveis aleatdrias -y, tenham fdp marginal dada pela Equagfio 7.29 para
My = M.

Dadas as consideragdes acima, pode-se prosseguir com a analise da probabilidade média de erro de
simbolos do sistema com diversidade na presenca do desvanecimento. Essa andlise serd feita de modo
semelhante ao mostrado na secdo 7.2, Equagio 7.8, calculando-se p(7,) por meio fungfio caracterfstica
P, (G}

Assuma inicialmente que Z; seja um vetor de 2NV amostras de varidveis aleatérias gaussianas de

média nula e varifncia o2,

Zi=|m % 22 ¥» - Tx Un ) (7.30)

em que o par {zy, y } s30 os componentes em quadratura do sinal captado no k-ésimo ramo do receptor.
De acordo com [55] e [57], o vetor Z; tem uma distribuigcdo gaussiana conjunta multivariada cuja fdp é

dada por
1 e #m—w"E" z—n)

pl=) = @m¥  Jdet(T)

em que det(A) denota o determinante de A, = = F [(z; — p)(z — p)7] é a matriz de covariécia e,

(7.31)

no caso especifico do problema enderegado nesta se¢lio em que as varidveis x; € ¥ €m média nula, -

1 = 0 e X pode ser escrita como

ap 0 bz Bz - by Bin ]
0 a Bu bu - By In
by Bn a 0 - by fBon _
E=0| B bz 0 @ - fw bm , (1.32)
byt Bt bve Bw2 - av O
| By by Bav by o 0 aw |

e que
o* = B(z}) = E(y),
ap = E(z})/o? =1,
by = E{zym)/o® = by,
B = E(mey)/o® = — B

(7.33)
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Os componentes by; e By sdo referidos como coeficientes de correlacio,
De um mode geral, se Z; ~ N(0, Z) entdo a matriz S = Y ", 2,27 ter4 distribuigfio central de

Wishart com matriz de covariincia ¥ e com m graus de liberdade (S ~ W(X, m)). A fdp multivaridvei
de 8, de acordo com [57], € dada por

(S) det(s)%(mwp_l}e—%tr(SE‘l)
P 25 Ddet(B)I [P T [Lom ~ i +1)]

i=1 2

(7.34)

em que p € o nimero de amostras do vetor Z,, que corresponde a 2N e tr{A) é o trago da matriz A.

A funcdo caracteristica de S serd dada por

Ys(j®) = Elexp(jtr(S®))| = F {exp (jtr (i Zﬁf@})}

=1

m {7.35)
o Srren)|

i=1

=FK

pela propriedade tr(EFQ) = tr(FGE). Sabendo que as varidveis Z; sio independentes, tem-se

exp (j i Z}T@Zz)] = H E [exp(§2] ©Z;)]

= it (7.36)
= Elexp(jZ7 ©Z)]™.

E

Sabendo que © ¢ uma matriz simétrica real 2N x 2N, ©;; = 0j;, existe uma matriz nio-singular

B de modo que
Bz 'B=1 ¢ B'eB=D, (7.37)

em que D € uma matriz diagonal de niimeros reais [571, [58]. Fazendo Z = BY tem-se

Elexp(jZTOZ)] = exp(jYTDY)

IN
=B [H exp(jdu}’f)] (7.38)

=1
N
g 32
= HE [exp (jqul )] :

l=1
Comparando os termos do Gltimo produtdrio da seqiiéncia 7.38 com a Equagéo 7.14, percebe-se
gue se Y; € uma varidvel gaussiana distribuida com média nula e varidncia unitdria, entio Y}? tera
distribui¢do chi-quadrada com um grau de liberdade e a fungfo caracteritica dessa varidvel serd dada

por
1

dy) = ————.
nlid) = oy

(7.39)
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Desse modo, tem-se que

2N

Elexp(j2702Z)] = [ J(1 - j2dy) % = det(I - j2D)" %, (7.40)
=1

pelo fato que I — 72D € uma matriz diagonal. Usando o resuitado das Equagbes 7.37 na Equacioc 7.40,
chega-se finalmente a0 resultado desejade

det(x-H)% 1
det(B-1 — j2@)% ~ det(l — 20%)m/2
Igualando os elementos da diagonal principal de © a © e os demais elementos a zero tem-se que

Elexp(jtr(S8))] = (741)

2N
tr(SO®) =0 ZQ% (7.42)
k=1

e desse modo a distribuigdo gama multivariada passa a ser vista como um caso especial da distribuicio
de Wishart.

N
Elexp(jtr{(8@))] = E |exp (j Zai@}i&

k=1

sl (o) ol ()

Antes de prosseguir com o desenvolvimento € necessdrio mostrar um outro resultado das matrizes

(7.43)

definidas positivas. Dada uma matriz

* & #*
a1 12 Bz - IN
By, a Bj - By
A=0'| Bs By a3 - Bily , (7.44)
B B. B R
| DIy Dav DN N | ven

em que By = by + j8n e o asterfsco indica a operagfo conjugado complexo, e seja & definida tal

como em 7.32, pode-se mostrar que
Loy + 23|72 = Iy + zA| 7, (7.45)

em que I;x € uma matriz identidade 2N x 2N.
Essa propriedade serd mostrada para uma matriz 4 x 4. Pela simetria das matrizes, o processo de

derivacfio para ordens maiores ¢ similar. No caso de uma matriz I 4 x 4,

] aq 0 bis B
= o2 0 a1 bz b (7.46)
bio =Bz ay 0

Gz big 0 o

5




155

¢ 4 pode ser escrita a partir de I' como

a; 0 1 b 1 |
[1 j ] 1 | (1 i ] 12 Pz |
A = f?_ 0 o ~J —B2 bz —J
2 1T &
b — I 0 1
1 j ] 12 Bz | (1 j ] o |
3 Biz by | —J 0 ap —j
on ainda

1 L Bn Zpg 1
=01 7] 4 . l
Zip T —J

-t

Seguindo ¢ mesmo procedimento usado para obter a matriz 7.48, encontra-se que

(IN'i-ZA)m%[ 1 j](IgN-FZE)[ 1_ :],
—1

e do mesma modo

IQN + 28 = )
ZE%; 122 + 2222

I, + 28, 22319 ]

Usando a propriedade

de‘t(A) = det(Au — A}gAz_zlAQl)det(Agg),

(1.47)

(7.48)

(7.49)

(7.50)

(7.51)

em que A ¢ uma mairiz particionada nas submatrizes Ajq, Aja, Ay e Agy, Agy ndo-singular, tem-se

que

det(Toy + 25) = ((1 + 2a4)° — 2° (b}, + ,5-122))2.
Tem-se também que
(14 za)
2z + jBia)
Comparando 7.52 e 7.53 percebe-se gue

2(512 - jﬁm)
(1 -+ Zaz)

det{(Iy + zA} = det

det(IgN + 22) == det(IN + ZA)B,
que € o resultado desejado. Do resultado acima tem-se que

det(Toy + 2Z) 72 = det(Iy + zA) ™%,

= (1+ za1)2 - z2(b%2 + [3%2).

(7.52)

(7.53)

{7.54)

(7.55)

Fazendo a substituigiio w = ©/(E,/FEp) em 7.43 e usando o resultado obtido em 7.55, obtem-se

que a fungio caracteristica de v,

9°F —mf2 7 L
) =det Iy — jw-2A] |
I

’l/) s(jw) = det [I2N - jw

(7.56}
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em que
. 21 _ Es 2
7=, F loi] = 7 (2mo?) (7.57)

€ a SNR média de entrada, por simbolo, para cada ramo do receptor e A = o2A. De posse da fungiio
caracteritica 1, (jw), pode-se calcular finalmente a probabilidade média de erro de simbolos E[P,]

para alguns esquemas de medulagfo coerente ¢ ndo-coerente. Esse desenvolvimento é mostrado na
proxima sec#o.

7.4 Avaliacio da Probabilidade de Erro Média de Simbolos

Nesta se¢fo sdo obtidas as probabilidades médias de erro de simbolos para alguns esquemas de mod-
ulaglio coerente e nfo-coerente, usando-se a fungdo caracteristica obtida na segfio 7.3. Como se sabe,
as estruturas de deteccdio que t&€m informagfo da fase da portadora do sinal transmitido sdo conhecidas
como estruturas de detecgio coerentes e aquelas que ndo tém essa informacfo sfo conhecidas como
estruturas nic-coerentes. Nas estruturas coerentes hd necessidade de sincronismo entre as fases da
portadora local ¢ da portadora do sinal recebido, 0 que torna essas estrufuras mais caras e complexas.
Um esquema de modulag@io geralmente usado para contornar os problemas causados pelos erros de
sincronismo é o DPSK (differential phase-shift-keying). O DPSK pode ser visto como uma forma de
codificag@o que retém informagdes a respeito das mudangas de fase que ocorrem no cédige bindrio, de
modo que o receptor s6 precise determinar essas mudangas no sinal recebido. Nesse esquema de mod-
ulagio ndio-coerente, a probabilidade de erros de detecg@o de simbolos dade que a SNR é determinada

P{e/v,), é dada por

Ple/vs) = %e""”. (7.58)

A probabilidade média de erro é obtida tomando-se o valor esperado de P(e/7), ou seja

Elf] = % / e~ p(vs)dVs. (7.59)
< Jo

Sabendo que a fungdo caracteristica de uma varidvel X é dada por

o0
Yx (jw) = E (%) = f e p(x)dz, (7.60)
percebe-se por 7.59 ¢ 7.56 que
1 )
BIP) = 5 5, (i) e - (7.61)

Tem-se portanto que a probabilidade média de erro do receptor pode ser escrita em fungio da matriz

A como

— —m
E[P]= %det [IN + %;‘-A} : (7.62)
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Um outro tipo de medulagiio que também usa detecgio ndo-coerente é a modulacio NBFSK

(narrow-band frequency-shift-keing). Nesse esquema de modulagﬁo, a probabilidade de erre dado

que a SNR € determinada, ¢ similar & modulagio DPSK

1
Plefr,) = §e"%”ﬂ-. (7.63)

Desse modo a probabilidade média de erro é dada por

1 Vo a1
FATAR 2det: [IN + 2mA] . (7.64)

Nos casos coerentes tem-se as modulagdes CBPSK (coerent binary phase-shift-keying) e CBFSK
(coerent binary frequency-shifi-keying), cujas probabilidades de erro dado que a SNR ¢ fixa, sdo simi-

lares a menos de um pardmetro p e podem ser escritas como [35, 56]

Ple/vs) = Qv 2p7s), (7.65)
em que p = 1 para o caso CBPSK, p = 1/2 para o caso CBFSK ¢ Q{r), geralmente escrita como
Qz) = i f "ty (7.66)
,.-*-*2?[_ . 3 ;
foi reescrita de acordo com a forma apresentada em [59] |
1 [3% z?
Qx) = _j[ exp (— 5 ) du, x>0, (7.67)
T Jy \ 2sen‘v

que por apresentar intervalo de integragfo finito se torna mais apropriada 4 avaliagdo numérica. Tem-se

portanto que a probabilidade média de erro nesse caso € dada por

1 [ 2 P,
BlPd =1 [ [ e (- Z) ploavan,

r/2

= ?L'Ts (j(.d')

0

dv (7.68)

ju=—p/sen?y

7 [2 o —m
:lf det [IN+ Pl A} dv.
0

T msenzy

A avaliagdio numérica dos resultados desta secfo serd mostrada na préxima segdo para diferentes
parimetros das antenas e do modelo do canal. Serd primeiro considerado o arranjo de antenas lin-
ear para as distribuicdes uniforme e gaussiana e em seguida serd considerada a configuracdo circular

para a distribui¢o gaussiana.
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7.5 Resultades

7.5.1 Arranjo Linear com Distribui¢io Uniforme

No Capituio 5 foram obtidas as fungdes de correlagio espacial dos arranjos de antenas linear e
circular para trés tipos de distribuigao dos dngulos azimutais de chegada e foi mostrado que as amostras
dessas fungdes ddo a correlagio entre elementos especificos dos arranjos. Nesta secfio serfio usadas
as expressOes obtidas no Capitulo 5 na formagfo da matriz A presente em todas as expressdes da
probabilidade média de erros de simbolos deste capitulo. O primeiro conjunto de curvas é mostrado na
Figura 7.3 considerando-se a modulagfio DBPSK, um arranjo linear com espagamento entre elementos

d = A/4 e diferentes valores dos pardmetros da distribui¢do uniforme para angulos de chegada, A ¢

.
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1.00e-08
4]

Figura 7.3; Taxa média de erro de simbolos em fungfc SNR de entrada, por rame do receptor com diversidade,

para um arranjo linear com N elementos, d = Af4 e ¢y = 45°.

No segundo caso referente A distribui¢fo uniforme e ao arranjo linear, mostrado na Figura 7.4, é
usada a modulagio NBPSK, um arranjo linear com N = 4 elementos, d = A/2, para dois valores
de A e ¢,. Pode-se ver pelas figuras que quanto menor € o valor do parimetro m da distribuicdo de
Nakagami, mais forte ¢ o desvanecimento e consegiientemente pior € o desempenho do sistema, em
termos da taxa de erro. Percebe-se também pela Figura 7.3 que, considerando o ntimero de elementos
do arranjo N = 8 e o parmetro m = (.5, hd um ganho de aproximadamente 5 dB no desempenho
do sistema quando ocorre um aumento de 15° na abertura A do canal direcional, considerando-se

a distribui¢io uniforme. Ainda em relagfo a Figura 7.3, percebe-se que, considerando A = 30° ¢
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Figura 7.4: Taxa média de erro de sfmbolos em fungiio SNR de entrada, por ramo do receptor com diversidade,

para um arranjo linear com N = 4 elementos, d = A/4 para dois valores de A e ¢, = 45°,

m = 0.5, hd um ganho de aproximadamene 7.5 dB quando o niimero de elementos do arranjo é
duplicado. '

No terceiro caso, ainda referente ac arranjo linear, € consiredada a distribuigio gaussiana para os
angulos de chegada. Neste caso, a taxa de erro foi tragada para dois valores do componente direcional
principal ¢, e do desvio padrio angular o4, que no caso da distribuigio gaussiana € ignal ao espal-
hamento angula S,. Pela Figura 7.5, percebe-se mais uma vez a forte influéncia da intensidade do
desvanecimento, determinada pelo parimetre m, na taxa de errc. Além do desvanecimento, hé a forte
influ€ncia dos pardmetros do modelo do canal. Tomando-se por exemplo ¢ caso com desvanecimento
Rayleigh, m = 1, 0, observa-se, parauma SNR acima de 20 d¢B, um ganho de 2,5 dB para um aumento
de 10° no desvio padriio angular c. .

O quarto e dltimo caso desta se¢fio mostra as curvas de taxa de erro para um arranjo circular com
quatro elementos, considerando-se distribuigdo ganssiana para os dngulos de chegada e modulagéo
CBPSK. As curviio foram tracadas para dois valores de espalhamento angular, ¢ do raio do arranjo.
O valor do componente direcional principal foi assumido ignal a 45°. No caso do arranjo circular,
o comportamento das curva de taxa média da erro de simbolos é similar aos casos anteriores. O
sistema mostra-se sensivel & variagdo do espalhamento angular 5, = 0, e pode-se perceber pela Figura
7.6 que um aumento em ¢, implica em um ganho de aproximadamento 8 dB no desempenho do
sisterna, para um caso com desvanecimento Rayleigh. E importante lembrar que espacamentos ¢ raio
menor que A/2 sdo usadas em estruturas compactas. Nessas estruturas € admitido um certo grau de

correlacdo espacial entre os elementos. Esse nivel de correlagio por sua vez € limitado também pelo
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Figura 7.5: Taxa média de erro de simbolos em fungfio SNR de entrada, por ramo do receptor com diversidade,

para um arranjo linear com N = 4 elementos, d = A/4 para dois valores de A e ¢, = 45°.

1.00e-01

1.00e-02

1.00e-09

1.00e~10

1.00e~11
4]

m=1.0. 5j=40%a=0
=05, 6 =0 a=

M=0.5, G,=#0°,a= 05;; —

M=1.0, c:;.ao" a=0 49; .

i i F

5 10 15 20
SNA de entrada{dB)

30

Figura 7.6: Taxa média de erro de simbolos em fungio SNR de entrada, por ramo do receptor com diversidade,

para um arranjo circular com N = 4 elementos, para dois valores do raio a e dos parmetros o € ¢,.
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acoplamento magnético entre 0s elementos, que limita a proximidade dos elementos. Portanto, quando
o acoplamento € desconsiderado, um maior valor de espalhamento angular significa elementos mais

descorrelacionados e, conseqilentemente, no caso do problema analisado nesta secfio, issc resulta em

uma melhora de desempenho em relacfio a taxa de erro.

7.6 Conclusao

Neste capftulo foi feito um estudo da aplicagfio da diversidade espacial, obtida por meio do uso de
arranjos de antenas em conjunto com o receptor de razio maxima de combinacio, em um ambiente
Nakagami. Fot visto que € possivel incluir parimetros do canal e das antenas nas expressdes de taxa
de erro de simbolos, por meio da matriz de correlagio espacial das amostras tomadas nos elementos
do arranjo de antenas. Os elementos dessa matriz de correlagio espacial foram calculados previamente
no Capftulo 5. Esse procedimento foi possivel devido a consideragio da existéncia de correlagio entre
os elementos, principalmente nas estruturas em que 0s espagamentos entre 0s elementos é dada em
fragdes de comprimentos de onda. Foi visto também, pelos grificos apresentados, que as taxas de
erro 840 mais sensiveis & intensidade do desvanecimento em cada subcanal de transmissio do que aos
pardmetros espaciais do modelo do canal. Esse estudo permite a um projetista ter um idéia da influéncia
que esses pardmetros t&ém no desempenho de um sistema de comunicagdes implantado em um canai

direcional com as caracteristicas estudadas ao longo do capitulo.



Capitulo 8
Conclusoes e Perspectivas

Foram abordados, ac longo da tese, varios tdpicos relacionados ao projeto de arranjos de antenas,
bem como sua aplicagio em sistemas moveis. O termo arranjos de antenas, embora seja
abrangente a outras configuracdes de arranjo, refere-se apenas &s duas configuragdes linear e circular
estudadas. '

No Capitulo 2 foi feita uma revisfio tedrica do conceito de arranjo de antenas, bem como das prin-
cipais aplicacOes dessas configuragfes. Por serem a base da teoria por trids do conceito de antenas
inteligentes, alguns dos algoritmos cldssicos como o LMS e o RLS foram citados dentro desse novo
contexto € conceito de antena. Ao longo da breve revisfio bibliogrifica, foram feitas referéncias a
textos classicos ¢ atuais que podem ajudar a esclarecer methor os conceitos tratados, Ainda no Capi-
tulo 2 fot dada a introdugdo intuitiva ao projeto de arranjos lineares com parimetros aleatdrios. Essa
noglic intuitiva de arranjos com parfimetros aleatérios foi obtida for meio de simulages, que foram
posteriormente verificadas matematicamente no Capitalo 3.

O desenvolvimento matemaético mostrado no Capitulo 3 confirmou aquilo que se previa no Capi-
tulo 2, em relagio ao uso de aleatoriedade no parfmetros dos arranjos lincarcs. Sabia-se que o uso
de espagamento aleatério entre os elementos poderia realmente amenizar a intensidade dos 16bulos se-
cundérios do diagrama de radiagfo, gerado pelo fator de arranjo,. ¢ esse fato se verificou com a avaliagio
numérica feita no Capftulo 3. Foi visto, nos desenvolvimentos mostrados, que é possivel representar,
por meio de expressdes fechadas, alguns dos pardmetros necessirios ao projeto dessas configuragdes
e que uma das vantagens do método € a facilidade com que essas configuragdes podem ser imple-
mentadas. No projeto de arranjos com pardmetros aleatérios foi considerada a auséncia de acopla-
mento eletromagnético. Quando tal caracteristica € levada em consideracdo pode haver degradagio
ou modifica¢io no diagrama de irradiag@o [60]. Na maioria das configuracBes de arranjos lineares

essa degradacfo se caracteriza principalmente por uma elevagéo da amplitude dos lobulos secundérios.
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Dependendo da aplicagfio, esse problema ndo compromete a aplicagfic do arranjo com a forma de ex-
citagiio proposta. B importante lembrar que ¢ acoplamento eletromagnético depende também do tipo
de alimentagfo dos elementos de arranjo. Uma introdugdo aos efeitos do acoplamento mituo é dada
1o Apéndice A e dd para se ter uma idéia da complexidade do problema quando essa caracteristica do
arranjo € considerada.

Durante o estudo surgiram vérias linhas secundirias de pesquisa e aquelas que forneceram leques
para possiveis contribui¢bes foram as mais consideradas. Um exemplo de uma dessas linhas de estudo,
analisado no Capitulo 4, € o uso de métodos de decomposi¢iio em subespagos para o cancelamento de
interferéncia. Particularmente, dentro do contexto de aleatoriedade tratado no Capitulo 3, foi analisado
o uso de distribui¢io uniforme para os angulos de chegada e o efeito da perturbacio dos parimetros do
arranjo na capacidade de desempenho do método. Foi mostrado também que o uso de arranjos circu-
iares pode ser uma boa alternativa para se contornar as deficiéncias do arranjo linear, especialmente no
caso em que a proximidade entre os &ngulos de chegada dos sinais incidentes na antena fica em torno
de 5°.

No Capitulo 5 foi feita uma pausa na seqti€ncia dos capitulos anteriores, para o tratamento matemdtico
das caracteristicas espaciais do canal direcional. Foram analisadas trés distribuigdes de angulo de
chegada para cada uma das configuragbes de arranjo, linear e circular e foram obtidas expressoes
fechadas para os coeficientes de correlagio espacial dos elementos das duas configuragdes. Pelas cur-
vas mostradas nesse capitulo, foi possivel ter uma idéia do comportamento da correlagiio espacial
usada no modelo de canal apresentado. A maioria dos valores de pardmetros usados no modelo do
canal direcional est4 dentro da faixa de valores encontrados por meio de medigBes de campo [61].

Voltando ao estudo de aplicacSes de arranjos no cancelamento de interferéncia, foi analisada no
Capitulo 6 o uso de arranjos lineares simétricos no cancelamento de interferéncia mitua provocada por
usudrios internos a uma mesma célula e usérios em células vizinhas. Além dos limitantes obtidos para
a poténcia de interferéncia mutua, foi obtida uma expresso para a fungio caracteristica dessa poténcia
de interferéncia para o caso em que o ngulo de chegada dos sinais de interferéncia é uniforme no
intervalo {—m, 7). Ainda no Capitulo 6 foi estudado o uso de arranjos lineares e circulares na methoria
da capacidade de sistemas celulares usando-se estruturas de receptor rake com razio de combinagio
méaxima.

Seguindo a discussfo iniciada no Capitulo 6 foi analisada no Capftulo 7, de forma mais detalhada
o desempenho dos arranjos linear e circular conjuntamente com o receptor de razio de combinagédo
maxima, em um modelo de sistema de comunicagdes com diversidade. Foram obtidas expressdes
fechadas adicionais para a taxa de erro para o arranjo circular, além das expressdes que 3 haviam sido

publicadas usando-se o arranjo linear. Nesse capitulo considerou-se mais uma vez estrutura compactas,
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nas Quais a distancia d e o raio a entre os elementos ¢ dada em termos do comprimento de onda:
Essa consideragio permite assumir que o desvanecimento nos subcanais modelados pela distribuicio
de Nakagami tenha a mesma intensidade, determinada pelo parimetro m, ¢ dessa forma facilitar o
desenvolvimento matemético. |

De um medo geral, o trabatho propds um novo método de projeto de arranjos de antenas e o uso
dessas configuracdes na melhoria de desempenho de sistemas de comunicagdes em que o modelo do

canal de transmissfo possa se enquadrar em um dos modelos apresentados nc texto.

8.1 Contribuicdes do trabalho

As principais contribui¢des do trabalho estao distribuidas ao longo dos capitulos e podem ser desta-

cadas da seguinte forma:

e No Capituio 3 foi proposto uma nova abordagem para o projeto de arranjos lineares usando
pardmetros aleatérios. Foram obtidas expressdes matemdticas que modelam alguns dos parfimet-
ros levados em consideracdo no projeto de tais estruturas. No mesmo capitulo foi dado um

tratamento matemdtico, do ponto de vista da teoria de probabilidades, aos arranjos aperiddicos,

até entio ndoe disponivel na literatura.

s No Capitulo 4 destaca-se como contribuicio o estudo do efeito de distirbios modelados por var-
idveis aleat6rias nos parfimetros que modelam o autocancelador. Além dessa andlise fol proposto
0 uso do arranjo circular junto com o método de auto-anélise no cancelamento de interferéncia,

tendo sido comprovada sua eficiéncia em relacdo ao arranjo linear.

e No Capitulo 5 destaca-se como contribui¢io o desenvolvimento matemdtico necessério a obtencio
das fungdes de correlagio espacial entre os elementos do arranjo circular para as distribuigdes

co-senoidal e gaussiana. Essas expresses sdo impoitantes para o estudo realizado no Capitulo
7.

e O Capitulo 6 apresenta como principais contribuigdes a proposta do uso de arranjos lineares
simétricos para a melhoria do desempenho dos enlaces de subida de sistemas mdveis. Em par-
ticular, foram obtidas expressdes para a poténcia mitua de interfergncia entre os usudrios do
modelo de canal apresentado ¢ para a funcfo caracterfstica dessa poténcia mitua. A interfer-
éncia mitua é agravada em canais direcionais semelhantes a0 modelo analisado no Capitulo 3

devido & proximidade dos angulos de chegada dos usudrios ativos.
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& Ainda no Capitulo 6 foi mostrado que € possivel expressar o nimere méximo de usudrios de um
modelo de canal de baixo-rank em termos de parimetros do canal, das antenas e do sistema de

mdltiplo acesso utilizado e o capitulo 7 contribuiu com a avaliacdo da taxa de erro de simbolos

com arranjo circular e linear, em ambiente Nakagami.

8.2 Propostas de continuaciio do trabalho

Como € natural em qualquer pesquisa semelhante & desenvolvida nesse trabalho, novas idéias
surgem & medida que mais resultados sdo obtidos. Com base nos objetivos alcancados até a conclusdo

deste texto, pode-se propor as seguintes linhas de continuidade:

¢ Estudo dos efeitos do acoplamento miituo no desempenho das estruturas em arranjo quando é

considerado espagamento menor que A/2.

» Estudo da aplicagio de arranjos de antenas em sistemas de comunicagdes de miiltiplas entradas

e miltiplas saidas (MIMO systems).

e Obiengiic de parmetros para o projeto de arranjos aperiédicos, semelhantes aos pardmetros

obtidos para os arranjos lineares simétricos.

¢ Obtencio de uma expresso fechada para a probabilidade de exclusiio em fungdo dos pardmetros

da antena.

o Hstude de métodos de controle de interferéncia em redes de comunicacdes moveis temporarias

usando arranjos de antenas.

& Estudo do efeito do acoplamento nas estruturas de cancelamento de interferéncia avaliadas.



Apéndice A
Acoplamento Eletromagnético

A1 Estudo dos Efeitos do Acoplamento Miituo

No estudo das configuragbes de arranjos lineares de antenas apresentadas nos capitulos anteriores,
tem sido admitida a auséncia de acoplamento eletromagnético entre os elementos. Essa consideraciio
€ feita usualmente no estudo de arranjos lineares e suas aplicagdes para facilitar tanto o projeto do
arranjo guanto o projeto de enlaces de comunicagdes que usam arranjos na estacio radiobase. A comn-
plexidade de projeto dessas estruturas aumenta consideravelmente quando o acoplamento ¢ levado em
conta devido & necessidade de avaliagiio de outros parimetros como a auto-impedéncia e a impedancia
miitua. Para ¢ cdlculo desses importantes pardmetros siio apresentados na literatura diferentes méro-
dos niuméricos como, por exemplo, os Métodos da Equagfic Integral de Pocklington e Hallén {ijc o

conhecido método da for¢a eletromotriz induzida (EMF method).

A1l Impedancia de um dipolo isolado

Considere inicialmente um dipolo de comprimento [ e raio ry4, isolado da presenga de dipolos viz-
inhos e de outros obstaculos que possam alterar sua distribuicio de corrente. Pode-se encontrar a sua
impedéncia de entrada por meio do seguinte procedimento. Admita que o dipolo esteja posicionado
ao longo do eixo 2z, em um sistema de coordenada cilindricas. De acordo com [1], o componente de
campo elétrico E, ao longo da superficie cilindrica do dipolo pode ser matematicamente escrito como

) nofo g—dkr1 e-—-jkrg kIN e~k
=— -2 — , Al
Ez J 4 [ [ + o co8 2 r : ¢ )

em que 73, € a impedéncia intrinseca do espago livre e vale aproximadamente 1207{2, I, represenia uma

corrente clétrica de amplitude constante e as varidveis r; €7, representam, respectivamente, a distincia
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entre um ponto na extremidade do dipolo e um ponto de observagdo no espago, préximo ac dipolo, ou

seja
1\? 1?2
ry = p2+(z~—) e 9= p2+(z+—)
2 2 (A.2)
r =/ p%+ 22,

em que p, em decorréncia do uso do sistema de coordenadas cilindrico, € dado por p = /2% + 2.

A auto-impedéincia Z,, € definida como a razo entre a diferenga de potencial induzida nos termi-

nais do dipolo V,,, e a corrente méxima I,,,, ou seja Z,,, = V,;,/I,,. De acorde com [1], essa tensdo V),

¢ dada por

142 1 fHe
szf dV,, = ——[ Ip=ra,z=2)E,(p=rg,2=2")dz. (A.3)
—1/2 Im -i/2
Dessa forma, pode-se escrever Z,, como
1 U2
Ly = ~5 Lip=ra,2 =2 E,(p=r4,z = 2)d2". (A.4)
m o —1/2

Para um dipolo muito fino, posicionado em um sistema de coordenadas cilindricas, a distribuigao

de corrente pode ser escrita como

L= a lnsen [k (£ — z’)] , 02 <2 AS)
a,lsen [k (% + z’)] , —lj2<F <2

Essa distribuic@o de corrente assume que a alimentagdo do dipolo € feita em seu centro geogréfico
(center fed) e que a corrente desvanece em seus extremos. Além do mais, tem sido verificado exper-
imentalmente que a corrente em um dipolo com esse tipo de alimentagfio tem forma senoidal, com

nulos nos seus pontos extremos. '
Dessa forma, a impedéncia Z,,,, também chamada de impedéncia de entrada referida a corrente

méxima I,,, pode ser escrita como
1 [ !

Zop = I /—lfz sen [k (5 - !z’])} E(p=r4z=2)d2 {A.6)
Substituindo a Equagio A.1 na Equacgdio A.6 e fazendo [, = I,, € mostrado, de acordo com [1],

que as partes real ¢ imaginaria de Z,,,, denotadas por R,, e X, podem ser escritas como

Ry = T {C’ + In(kl) ~ Ci(kl) + 1St:en(!fcl)[Si(?kl) — 28i{kl)]
27 2

+2 cos(ED[C + In(kl/2) + Ci(2k1) — 201(@]}
2 (A7)
X, = -ff; (2Si(ki) + cos(k1)[2Si(kl) — Si(2k)]

— sen(kl) [QCi(kl) _ Gi(2kl) - Ci (gk’%)] } ,

{
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em que Si(x) e Ci(z) sdo respectivamente o seno e o co-seno integral e C é a constante de Euler

e vale 0,5772. A resisténcia e a reatfincia de entrada referidas 2 corrente de entrada I, slio dadas
respectivamente por

IL\? R, 732 %
in — —_ . = —— in — _oe . m = T . )
o (Iin) B sen?(kij2) © (Ii ) X sen?(ki/2) (A8)

A.1.2 Impedancia mitua entre dipolos

Na subsegio anterior, a impedéncia de um dipolo foi analisada em um meio isolado da interferéncia
de outros dipolos ou obstaculos. Quando outros elementos estfio préximos a um dipolo, sua distribuicfio
de corrente € alterada e, conseqii€éntemente, seu campo irradiado e sua impedancia sio modificados.
Dessa forma, o desempenho de um dipolo depende n&o somente de sua prépria corrente mas também da
corrente que circula nos dipolos vizinhos. Por simplicidade, € considerado inicialmente uma estrutura
com apenas dois clementos. Nesse caso, a antena resultante pode ser representada por uma rede de
quatro terminais {(duas portas). Essa rede é na verdade uma “caixa” com dois terminais de enirada ¢

dots terminais de saida. As relagdes entre as tensdes e correntes nesses terminais podem ser escritas,

de acordo com [2], {1], como

Vi = Znlh + Zyady

(A9
Vo = Zoly + Zoody
em que
U N 7T Blnsg (A.10)
12 T2 =0 21 I =0

s80 as auto-impedéincias e impedancias mituas, respectivamente. As Equactes A.9 podem ainda ser
reescritas na forma
Wi I
Zyg= =21+ Zps | -~
=7 1 AW

1
% I
g = }23 = Zos + L (I_«:) )

(A.11)

em que Z1g € Z24 530 chamadas de impeddncias do ponto de excita¢do ¢ dependem da razdo entre as
correntes I; ¢ I, das impedancias mituas e das auto-impedancias.

O desenvolvimento matemdtico necessdrio para encontrar as impedéncias miituas nas Equacdes
A.11 torna-se extenso, dependendo da disposicio dos dipolos. Considere, por exemplo, os dois dipolos

mostrados na Figura A.1. Nessa configuracdo, a impedancia mutua entre os dois dipolos € igual a [62]

Zy = =Va1/lin- {A.12)
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-

1 _J_

ra

Figura A.1: Dois dipolos paralelos de comprimentos arbitrarios

Nesse caso, Vo; € a tensio de circuito aberto nos terminais da antena 2, devido 4 corrente de entrada da

antena 1, Ji;n. A tensfio V,; pode ser encontrada, de acordo com [62], pela aplicacio do Teorema da

Reciprocidade, de modo que

lo+h 2ia+h
V= ([ Babtds+ [ Babiaiz), (a1
h I

z+h
em que f;; € a intensidade do componente de campo elétrico, paralelo ao eixo da antena, em um ponto

z, ao longo da antena 2, devido & corrente na antena 1. A distribuig@o de corrente na antena 2, [1(z)

pode ser escrita como

L{zy=ELpsen(k(z — h)) h<z<ly+h
{A.14)
L(z)=Igsen(k(ls+ h —2)) h+l <z <2+ h,
em que Iy, € valor da corrente méxima na antena 2. A expressdo do componente de campo elétrico

E,, € dada por

—jeikr  —je~ikrr 94 cos(kly)e Ik
Ezl_—-?»(}flm{ J + 4 2 costkly) )]. (A.15)
71 o i
O valor da impedéncia mitua, em relagfio as correntes méximas I, € o, € dada por
I iuI in ’
Zigm = 22 in (A.16)
I 1m12m

Dessa forma, substituindo as EquagBes A.13 a A.15 na Equagiio A.12, a express@o da impedancia
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mitua, referida as correntes méximas, pode ser escrita, de acordo com [62], como

lath Ha+h
Zham = —30 [{j sen{k(z — h))dz + f sen{k(2lp +h — z)dz} .
h l

a+h

("“‘jijkr} + _ji;jkrz + 2j cos(l:‘la)e*jk’)ji a (a7
em que
r=vVd+2*
= BT »19)

To = de + (l]_ + z)2.

G desenvolvimento matemdtico da Equagdo A.17 leva entfio as expressGes para as partes real e

imagindria da impedincia Zi,.

Rigp = 15{cos(k(l; — h))(Ci(u,) + Ci(v,) — Ci(u1) — Ci(w1)) + sen{k(l; — h))(—Si{u,) + Si(v,)
+ Si{u1) ~ Si(v1)) + cos(k(ly + A))(Ci(u)) + Ci(v)) — Ci(uz) — Ci(ve)) + sen(k(l; + h))
- {~Si(u,) + Si(v]) + Si(uz) — Si(ve)) + cos(k(ly — 21y — A)){(—Ci(w;) — Ci{vy) + Ciug)
+ Ci(va)) + sen(k(l; — 2l — h))(Si(uy) ~ Si(vy) — Si(us) + Siws)) + cos(k(ly + 2I, + h))
- (—Cifug) — Ci(vz) + Ci(uq) + Ci(va)) + sen(k(l; + 2l + h))(Si{us) — Si(vy) — Si(uy)
+ Si{vy)) + 2 cos(kly) cos(kh)(~Ci(uy) ~ Ci(yy) + Ci{ws) + Ci(yz)) + 2 cos(kly)sen(kh)
- (Si(w; — Si(yn) — Si(ws) + Siya)) + 2 cos(kly) cos(k(2Us + h))(Ci(wp) + Cilya) — Ci(ws)
— Ci(ys)) + 2 cos(kly )sen(k(2ly + h)(—Si{ws) + Si{ys) + Si{ws) ~ Si(y3))}.

Xram = 15{cos(k(ly — h))(=Si(ua) — Si(oa) + SiCur) + Si(en)) + sen(k(ls — h))(=Ci(uy) + Ci(o,)
+ Ci(u1) — Ci(v1)) + cos(k(l; + h))(—Si(u,) — Si{v]) + Si(ug) + Si(va)) + sen(k({l; + h))
(~Ci(ul) + Ci(v?) + Ci(ug) ~ Ci(u)) + cos(k(ly ~ 2y ~ h)(Si(ur) + Si(vr) — Si(us)
~ Si(v3)) -+ sen(k{l; — 2l — h))(Ci(uy) — Cifvy) — Cilus) + Ci(vs)) + cos(k(ly + 2l + 1))

- (Si{ug) + Si{wve) — Si(uy) -~ Si(wy)) + sen(k(ly + 2y + h))(Ci{ug) — Ci(ve) — Ci(us) + Ci(vs)
+ 2 cos(kly) cos(kh)(Si{wy) + Si(yy) — Si{wa) — Si(ya)) + 2 cos(kly)sen(kh}(Ci(w1) — Ci(yy)
~ Ci{ws) + Ci(ya)) + 2 cos(kly) cos(k(2lz + h))(—Si{ws) — Si{yz} + Si(ws) + Si(ys))
+ 2 cos{kly )sen(k(2l, + h){(—Ci(ws) + Ci(ya) + Ci{ws) — Ci{ya))},

(A.19)
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em que

to =k (V& +B= L7+ (h—1)) voxk( P+ (R—LY - (h—1))

u§,=k( P+B+lP - (h+l) o k(m+(h+£1))

Uy = k(\/d2+(h—ll+22)2+ —£1+12)
vl:k(\/d2+(h~—zl+£2)2-»(h—11+5+2))

up =k (V& F A LT RE — (bl +1))

Vs = k(\/du(m—ziwg) (h+51+l+2))
ua=k(\/d2+(h—l1+212)2+(h=—~l1+2!2)) | (A.20)

1)3—k(\/d?+(h—ll+2£2)2 (h mz1+2zg))

=k (VEFRTL T 2P - (h+1h+ 52))

k(\/ (bt b+ 2)% + (h+£1+l+2))

&(m h) ylmk(\/m+h))
k(\/——hﬂ; (h+zg)) yzzzk( d2+(}a+ig)2+(h+lz))

wy = k (.\/az2 (i + 20)2 —~ (h+ 252)) ys =k (VE+ (h+ 2L+ (h+ 252)) .

ii

&

II

¥ interessante observar que as Equagdes A.19 ¢ A.20 fornecem a impedéncia miitua entre dois dipolos
colocados em duas linhas paralelas, separadas por uma distdncia d, como mostrado na Figura A.1. A
partir desse diagrama, outras configuragbes podem ser analisadas. Poder-se-ia, por exemplo, fazer a
dimensdc h maior que o comprimento /; ¢ d tender a zero, tornando os dipolos colineares ou deixéd-los
paralelos, tado a lado, alinhados em rela¢do ao seus centros. Cada uma dessas consideragSes permite
uma simplificagio diferente nas Equacdes A.19.

Uma considerdvel simplificacio nas expressdes das impedéncias, referidas as correntes méximas, €
obtida quando os dois dipolos t8m o mesmo comprimento | € esse comprimento ¢ miltiplo de nlimeros
{mpares, ou sejal = nA/2,n = 1,3,5---. Nesse caso, as expressdes das impedancias, para as config-

uragdes colinear e lado a lado, sdo dadas por

Configuragdo lado a lado:

Rizm = 72 [20i(m) = Gi(m) = Ci)]

j | (A21)
Xigm = — = [25i(uo) — Si(w) = Si(ua)], -
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em gue

o= kd uy =k (x/er z) up =k (m - z) (A.22)

Configuragio colinear:

Rizm = 22 {~ cos(v,) [~2Ci(20) + Ci(z) + Ci(wn) — Infvs)]

+ sen{v,) [251(2v,) ~ Si(wg) — Si(v4)]}

T {A.23)
Xigm = Py {~ cos(w,) [28i(2v,) — Si{vz) — Si(w)]
+ sen(v,) [2Ci(2v,) — Ci{v2) — Ci(v;) — In(w3)]},
em gue
Vo=kh vi=2k(h+1) vu=2k(h—1) ws= (A -1)/h% (A.24)

A.2 Efeito do Acoplamento Mituo em Arranjos de Antenas

Um sinal de rddio chegando em um elemento de antena induz uma corrente elétrica no elemento.
Essa corrente induzida irradia um campo eletromagnético que afeta os outros elementos a sua volta.
Dessa forma, o sinal captado em um determinado elemento do arranjo nfio somente reflete a intensidade
do sinal desejado, mas também alguma intensidade de sinais gerados pelos elementos vizinhos ou outro
objeto condutor que esteja nas proximidades da antena. Esse efeito, conhecido como acoplamento
miituo, muda a fase e a distribuig@o de corrente nos elementos do arranjo. Como resultado, o ganho, a

largura de faixa, o diagrama de radiacfio e a impedéncia de entrada do arranjo sfo afetados.

A2.1 Parametros que afetam o acoplamento mituo

O acoplamento miituc € afetade pela separac@o entre os elementos do arranjo, pelo Angulo de
chegada das ondas de rddio, pela distribuigdo dos elementos no arranjo, pela fregiiéncia dos sinais
e pelos objetos localizados na regifio de campo proximo do arranjo. Estudos t€m mostrado que uma
separag@o de metade do comprimento de onda contribui paré a minimizacdo ou para que ndo haja
acoplamento ele%mmagnético. Similar ao espagamento, tem sido mostrado que a geometria e a dis-
posi¢io dos elementos em ielefones moveis portateis tem influéneia no desempenho dos aparelhos.
Tem sido também verificado que o comportamento eletromagnético dos elementos € diferente nos ar-
ranjos ndo-uniformes, ou seja, nos arranjos nos quais a distincia entre os elementos ndo € regular. Em
geral, 0s elementos mais centrais, nos caso das estruturas lineares e planares, sio mais afetados pelo

acoplamento [63]. Esse comportamento nio-uniforme requer técnicas individuais de casamento de

impedancia para cada elemento.
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O cutro parimetro que afeta o acoplamento € a dire¢&o de chegada das ondas incidentes. Estudos
t€m mostrade que a direg#o de chegada e acoplamento sfo bastante correlacionados. Esse fato ocorre
com mais freqliéncia em arranjos nos quais ha constante gjuste de fase. Neste caso, hd um desbalancea-
ments na alimentacfo dos elementos do arranjo € uma conseqiiente mudanga no acoplamento entre os
elementos. Por dltimo, o acoplamento é afetado pelos elementos em volta do arranjo, na sua regido
de campo proximo. Os sinais irradiados pele arranjo podem ser refletidos de volta por algum objcto

préximo, resultando assim em mais acoplamento.

A.2.2 Formas de quantificar o acoplamento

E geralmente dificil obter expressdes analfticas para o acoplamento mituo & dessa forma métodos
numéricos sdo mais apropriados e geralmente usados. A matriz que relaciona o campo incidente 2
corrente gerada nos elementos do arranjo € chamada de matriz de impedancia. Essa matriz revela o
acoplamento entre os elementos. Uma outra forma de quantificar o acoplamento miituo ¢ por meio
de medigBes. Esse procedimento € geralmente caro e requer que acuradas medigdes sejam feitas. Um
métedo usado para encontrar os coeficientes € chamado Método da Decomposiciio de Fourier, no qual
a tensdo induzida nos elementos do arranjo é medida e expressa em uma série de Fourier na qual
os coeficientes da série correspondem aos coeficientes de acoplamento mituo. A desvantagem desse
método € que o espagamento d entre os elementos ndo pode ser menor que A/2 [63].

Em geral, devido ao acoplamento, o feixe principal radiado pelo arranjo desvia um pouco da carac-
teritica tedrica ¢ a intesidade dos 6bulos laterais eleva um pouco. Em arranjos adaptativos, por exem-
plo, o impacto do desvio do I6bulos principal é menos significante comparado ao aumento no nivel dos
I6bulos secunddrios. Apesar do acoplamento alterar algumas caracteristicas do arranjo, estudos t€m
surgido propondo métodos de compensago do seu efeito [64]. Esses métodos sdo subdivididos em

duas categorias que sfo aqueles que modificam os algoritmos de processamento ¢ os que modificam as

tensdes de entrada nos elementos.
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