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Resumo

Os arranjos de antenas podem fornecer uma diretividade elevada e controlavel, que € ttil em sis-
temas de comunicagdes, por exemplo, sistema de radar, estacdo radiobase e enlaces ponto-a-ponto ou
de satélite. A otimizacdo do projeto do arranjo de antenas € uma tarefa usualmente dificil, devido
a caracteristica ndo-linear de multiplos objetivos, requisitando o uso de ferramentas computacionais,
tais como os algoritmos supervisionados (LMS e RLS). Nesse contexto, com o proposito de otimizar
o controle eletronico da resposta espacial de arranjos de antenas, por meio dos algoritmos LMS e
RLS, foi desenvolvida uma ferramenta computacional capaz de posicionar o I6bulo principal e re-
jeitar interferéncias com direcdes de chegada conhecida levando em conta os efeitos do acoplamento
mutuo entre os elementos do arranjo. Para tanto, foram empregados conceitos de teoria de antenas e
métodos de otimizacdo, com énfase nos algoritmos LMS e RLS. A resposta espacial de um arranjo
adaptativo foi analisado para diferentes dimensdes e espacamentos, com a ajuda dos algoritmos LMS
e RLS. Uma modelagem de um arranjo de antenas linear com quatro elementos de microfita de patch
retangular para uso na banda de UHF com aplicagdo em televisao (TV) digital € projetado. O arranjo
de microfita opera em uma freqiiéncia de 550 MHz. Essa antena de microfita € simulada utilizando o
software profissional CST Studio Suite obtendo como resultados o coeficiente de reflexdo de entrada

e o0 ganho para a faixa de freqiiéncia escolhida.



ii

Abstract

The antennas array can supply a high and controllable directivity, that is useful in communication
systems, for instance, radar system, base radio station and connections point-to-point or satellite. The
optimization of antennas array project is a task usually difficult, due to the no-linear characteristic
of objective multiples, requesting the use of computational tools, such as the supervised algorithms
(LMS and RLS). In that context, with the purpose of optimizing the electronic control of the space
answer of antennas array, through the algorithms LMS and RLS, a computational tool was developed
capable to position the main lobe and to reject interferences with known direction-of-arrival (DOA),
taking into account, the effects of mutual coupling among the elements of the array. For so much,
concepts of antennas theory and optimization methods were used, with emphasis in the LMS and
RLS algorithms. The space answer of an adaptive array was analyzed for different dimensions and
spacings, with the aid of LMS and RLS algorithms. A model of a linear array of antennas with four
rectangular microstrip patch elements for use in the UHF band with applications in digital television
(TV) is designed. The microstrip array operates at a frequency of 550 MHz. The microstrip array
was simulated with the CST Studio Suite professional software, and results were obtained for the

reflection coefficient and gain in the chosen frequency range.
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Capitulo 1

Introducao

Os arranjos de antenas adaptativos t€m suas raizes em diferentes campos, incluindo arranjos de
antenas de radiofreqiiéncia (RF) retro diretivos (retrodirective) e de autofases (self-phasing), cance-
ladores de 16bulos secunddrios, filtros adaptativos, arranjos acusticos ou sonares € arranjos sismicos
[11-[9].

Uma das primeiras contribui¢cdes no campo da antena de RF foi o arranjo retro diretivo inventado
por L. C. Van Atta nos anos 50 (século XX) [10]. Outro passo foi o desenvolvimento da teoria e préitica
do elo realimentado em fase (PLL — phase lock loop), que tornou possivel arranjos de auto-dire¢des
(self-steering). Os PLLs podem ser utilizados para acrescentar coerentemente a fase dos sinais a
partir dos diferentes elementos de um arranjo de antenas. Um outro avanco permitiu o esquema do
PLL gerar retro diretividade [11].

No inicio dos anos 60, dois grupos independentes desenvolveram sistemas para obter a habili-
dade adaptativa de cancelar a interferéncia. Um grupo chegou via radar ao cancelador de 16bulos
secunddrios desenvolvido, e representado pela patente de P. W. Howells [3] para um cancelador de
16bulos secundarios de FI (freqiiéncia intermediaria). Uma andlise posterior por S. P. Applebaum [12]
estabeleceu a teoria da lei de controle associada, um algoritmo que maximiza uma razao sinal-ruido
(SNR - (signal-to-noise ratio) generalizada. Outro grupo chegou literalmente via auto-formacgado ou
auto-otimizacao aos sistemas de controle do processador do arranjo que opera sobre as amostras dos
sinais, como descrito por B. Widrow no seu relatério sobre filtros adaptativos [4], [S]. Posteriormente,
Widrow e seus colaboradores [13], aplicaram suas abordagens para sistemas de antenas adaptativos e
o algoritmo LMS foi eficientemente estabelecido (least mean square), baseado no método de descida
mais ingreme (steepest descent).

Os sistemas de antenas adaptativos ou antenas inteligentes envolvem processamento de sinais
induzidos sobre um arranjo de sensores tais como: antenas, microfones e hidrofones. Eles tém apli-
cagdes nas dreas de radar, sonar, imagiologia médica e comunicacdes [14].

As antenas inteligentes t€ém a propriedade de filtragem espacial, que as tornam possiveis para

receber energia a partir de uma dire¢do particular, enquanto minimiza simultaneamente de outra di-



recdo. Essa propriedade torna as antenas inteligentes, uma ferramenta efetiva em detectar e localizar
uma fonte de som subaquatica, tal como um submarino sem usar sonar ativo. A capacidade das an-
tenas inteligentes para orientar a transmissao de energia para uma dire¢io desejada € util para fins de
diagnoésticos [14]. Essa caracteristica também as tornam tteis em cancelar um sinal indesejado (per-
turbacdo). Em um sistema de comunicag¢do, um sinal indesejado € gerado por um transmissor em uma
outra direcdo que a direcdo do sinal desejado. Enquanto que, para um sistema biolégico, ocorre por
exemlo, quando um médico tenta escutar o som do coracdo de uma mae gravida, o sinal indesejado é
o som do coracao do bebé.

O processamento de sinais, a partir de diferentes antenas, envolve amplificando cada sinal antes de
sua combinacdo. A quantidade de ganho de cada amplificador estabelece as propriedades do arranjo
de antenas. Para obter o melhor cancelamento de interferéncias possivel, devem ser ajustados os
ganhos desses amplificadores. Como proceder para fazer isso depende de muitas condi¢des, incluindo
tipo de sinal e objetivos globais. O objetivo tipico € maximizar a SNR do sinal na saida. Para um
arranjo com uma determinada resposta na dire¢do do sinal desejado, isto € alcancado minimizando a
poténcia média de saida do processador sujeito as especificadas limitacdes [14].

O comportamento de estruturas de arranjo de antenas é normalmente modelado combinando os
diagramas de radiacdo dos elementos de antena individuais por meio de superposi¢do vetorial (em
amplitude e fase). No entanto, quando pares de antenas estdo proximos uns dos outros, se uma ou
ambas as antenas estdo no modo de transmissdo e/ou recepg¢do, parte da energia que se destina para
uma antena € acoplada as outras e € referida como acoplamento mituo (AM). A quantidade de AM
depende das caracteristicas de irradiacdo de cada antena, da separagdo relativa entre o par de antenas
e da orientagdo relativa de cada antena. Na maioria dos métodos utilizando modelos de superposi¢ao,
os efeitos do AM entre os elementos do arranjo sdo ignorados reduzindo, assim, o desempenho do
sistema. No entanto, resultados do desempenho de um arranjo adaptativo mostra que, aplicando as
correntes complexas de excitacao obtidas na convergéncia de um algoritmo adaptativo em condi¢des
ideais (sem acoplamento), o desempenho resultante do arranjo adaptativo em uma situacao real, em
que os efeitos de AM estdo envolvidos, pode ser muito pior [15].

No processamento de arranjo adaptativo, medidas de compensagao sao adotadas contra a influén-
cia do AM. No entanto, o desempenho de um arranjo adaptativo € mais realista comparado com
aquele na auséncia do AM. Baseado [16] em uma rede de transformacdo equivalente, o desempenho
de arranjos adaptativos com compensacdo do AM foi analisado. O arranjo adaptativo pode minimizar
a interferéncia, mas a poténcia de saida do ruido muda com a dire¢do do sinal desejado, o que provoca
a degradacdo da razdo sinal-ruido mais interferéncia (SINR — signal-to-interference plus noise ratio).
Portanto, € principalmente o ruido térmico, apds a compensacao do AM, que degrada a SINR.

O arranjo de antenas adaptativo € uma ferramenta para sistemas de comunicagdes sem fios, uma
vez que pode aumentar significativamente a capacidade e a banda do canal [17]. Vdrios algoritmos

de conformacdo de feixes e métodos de estimacgdo da dire¢do de chegada (DOA — direction of arrival
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foram desenvolvidos [17]-[20]. Também, foi mostrado que o AM distorce as repostas espaciais de
arranjos conformadores e afeta algumas importantes métricas dos arranjos adaptativos [21]. Por isso,
o AM deve ser contabilizado para que sistemas de antenas adaptativos praticos possam alcancar de-
sempenho semelhante quanto sistemas ideais. Varias modelagens de AM e métodos para compensar
0 AM tém sido proposto para minimizar os efeitos do AM. Algumas dessas aproximacdes implemen-
tam a compensacdo do AM nas amostras de forma que o sistema possa obter amostras como no caso
ideal, e entdo obter as mesmas solucdes quanto no caso pratico [21]-[24].

Yuan et al. [25], sintetizou a resposta espacial de um arranjo adaptativo na presenca de AM
utilizando o vetor de direcionamento universal e verificou que o desempenho do algoritmo LMS no
projeto do arranjo adaptativo ndo é severamente afetado pelo AM. Huang e Balanis [26], investigaram
que o minimo erro quadratico médio (MMSE — minimum mean-square-error) e o algoritmo LMS
no projeto de arranjo adaptativo na presenca do AM e concluiram que o arranjo adaptativo nao ¢
afetado pelo AM na auséncia de ruido. Wallace e Jansen [27], analisaram o impacto do AM na
capacidade do canal com dois modelos de ruido em sistemas MIMO (multiple-input multiple-output).
Eles concluiram que o ruido no receptor influéncia a informac¢ido mutua (e capacidade do canal),

enquanto o ruido ambiente nao.

1.1 Motivacao

Projetar um arranjo de antenas de microfita de patch retangular que opere na banda de UHF. O
arranjo de microfita junto com um processador de sinais digitais acoplados ao receptor do televisor,
podem selecionar automaticamente o sinal de uma determinada transmissora, de forma a melhorar a
qualidade do sinal recebido em qualquer posi¢do do ambiente e sob sinais interferentes.

O sistema adaptativo (arranjo de microfita e processador de sinais) pode ser utilizado na expansao
e o aperfeicoamento do sistema que objetiva determinar a direcao de chegada (DOA — direction-of-
arrival) dos sinais incidentes no arranjo, diminuir a interferéncia de um sinal sobre o outro e sintetizar
a resposta espacial para o sinal desejado.

A modelagem de um arranjo de antenas linear de M elementos que considera os efeitos de acopla-
mento mutuo (AM) entre os elementos do arranjo de antenas foi realizada. Esses efeitos afetam nao
somente a impedancia de entrada, mas também as caracteristicas da resposta espacial e de polarizacdo

de um elemento do arranjo.

1.2 Objetivo

O objetivo deste trabalho de tese € apresentar uma nova modelagem para andlise dos efeitos do
AM em arranjos de antenas lineares de M elementos e o projeto de um arranjo de antenas de mi-

crofita que opere na banda de UHF. Na primeira parte, especificamente, € estudado os efeitos do AM
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no desempenho de um arranjo de antena adaptativo linear para diferentes dimensdes e direcdes. Na
segunda, € proposto um arranjo de antenas linear com quatro elementos em microfita de patch retan-
gular. Esse arranjo de microfita consiste de antenas e rede de excitagdo na parte superior e do plano

terra na inferior.

1.3 Organizacao da Tese

Este documento de tese é composto de cinco capitulos, sendo o segundo introdutério. Os trés
capitulos seguintes caracterizam os estudos realizados e as conclusdes do trabalho proposto.

O Capitulo 2 apresenta uma revisdo da literatura, enfatizando os efeitos do AM em arranjos de
antenas adaptativos com diferentes distribui¢des espaciais.

O Capitulo 3 apresenta os fundamentos de antenas e as propriedades de uma antena dipolo in-
finitesimal que sdo uteis na determinagdo das antenas dipolos de maior comprimento de onda. A
segunda parte do capitulo discute a aplicacdo de arranjos de antenas lineares, visando a modelagem
de um arranjo de antenas linear com M elementos, considerando os efeitos do AM entre elemen-
tos. Enfatiza-se o emprego dos algoritmos adaptativos: LMS e RLS (recursive least squares) e os
resultados de simulagdes.

No Capitulo 4, sdo apresentadas as etapas do projeto e os aspectos principais da modelagem de
um arranjo de antena linear com quatro elementos de microfita de patch retangular. O Capitulo 5

apresenta as conclusoes finais desta tese e propostas para trabalhos futuros.



Capitulo 2

Revisao Bibliografica

2.1 Introducao

Este capitulo apresenta uma revisdo da literatura, dando €nfase aos arranjos de antenas adapta-
tivos, 0s quais vém ganhando uma importancia cada vez maior nos de sistemas de telecomunicacoes.
As primeiras contribuicdes nessa drea datam da década de 60, com os trabalhos de
Applebaum [29], Widrow [30] e Gabriel [11], dentre outros que investigaram os sistemas adapta-
tivos. Destacam-se, porém, como fundamentais, os trabalhos mais recentes que estdo relacionados a
seguir.

O tutorial, apresentado em [31], mostra uma visdo geral do assunto incluindo uma extensa lista
de referéncias. E um trabalho histérico, com detalhes sobre processos adaptativos e determinacdo da
DOA. As citagOes sdo todas divididas por tépicos, assunto ou especialidade, tornando o documento
um ponto de partida relevante para qualquer projeto na drea. Enquanto em [32] apresenta-se um
resumo geral do assunto, que introduz uma teoria de comunicagdo espacial e temporal baseada em
um arranjo de antenas adaptativo, tal como a modelagem temporal e espacial, equalizacdo, deteccao
Otima para unico usudrio e multiusudrio CDMA (code division multuple acess), pré-codificacdo no
transmissor, € uma otimiza¢do conjunta do transmissor € receptor.

No que se refere aos objetivos deste trabalho, passa-se a citar e comentar as principais referéncias,
estando em primeiro lugar a contribui¢cdo em [19], que constata que o desempenho de um arranjo
adaptativo é fortemente afetado pelas caracteristicas eletromagnéticas do arranjo, considerando os
efeitos do AM. E derivada uma expressio analitica para a razdo sinal-interferéncia mais ruido (signal-
to-interference-plus-noise ratio — SINR) em regime permanente e sdo calculados os resultados que
mostram a influéncia do AM no desempenho dos arranjos de antenas, tanto em fun¢do da DOA quanto
em funcio do numero de elementos do arranjo. Isso € feito modelando o arranjo de antenas de NV ter-
minais, mais um terminal que corresponde a fonte de sinais, obtendo dessa forma uma expressao para
o vetor de pesos proveniente do algoritmo LMS aplicado ao sinal de referéncia do arranjo. A partir

dai, € calculada a expressdo final da SINR. Além disso, a matriz de impedancia normalizada do ar-
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ranjo, necessaria aos calculos, ¢ montada a partir de expressdoes conhecidas de impedéancias mutuas
e propria de dipolos. S@o ainda mostrados os efeitos do AM nos autovalores da matriz de covarian-
cia (que controlam a velocidade de resposta do arranjo adaptativo), mostrando uma diminui¢do na
dimensao dos autovalores para espacamento menor entre os elementos do arranjo. Portanto, observa-
se nesse artigo que os autores somente constatam e quantificam a influéncia do AM nos resultados
advindos do processo adaptativo, mas ndo indicam uma solucao efetiva para o problema em questao.

Em [33] é mostrado que o comportamento do arranjo adaptativo pode ser previsto a partir de car-
acteristicas do diagrama de radiacdo do arranjo convencional que maximiza o sinal desejado, e que a
SINR ¢é tanto melhor quanto mais estreito for o 16bulo principal e menores os 16bulos secundérios do
diagrama de radiacdo do arranjo convencional. Enquanto [34] apresenta as possibilidades de aumento
da SINR com a adi¢d@o de elementos no arranjo, desde que ndo afete as caracteristicas dos diagramas
de radiacao dos elementos presentes no arranjo e, também que, o AM entre os elementos deve ser pe-
queno. Em [35], por outro lado, essa idéia ndo € integrada com processos adaptativos nem considera
AM. Em vez disso, € mostrado que o método de classificagdo para multiplos sinais (multiple signal
classification — MUSIC) para determinacdo de DOA € inconsistente se existem sinais coerentes (sinais
que estdo em fase e se somam), o que pode ser causado por interferéncias propositais, smart jammers,
propagacdo multipercurso ou AM e propde, para esses casos, o uso do método de suavizagdo espacial
(spatial smoothing), que consiste em usar a média amostral de matrizes de covariincia parciais. Por
conseguinte, em [36], € visto que a presenca do AM distorce a fase dos vetores das fontes de irradi-
acdo e a autoestrutura da matriz de covariancia. Um método de compensacgao foi desenvolvido para
cancelar a distor¢do causada pelo AM para ambientes com fonte coerente € nao-coerente.

Com outra abordagem, [37] apresenta uma aplicacdo do método de adaptacdo do gradiente con-
jugado, que converge mais rapidamente do que o método de descida mais ingreme (steepest descent),
mas que exige o processamento de uma matriz de dire¢cdo. O método € aplicado a um arranjo ideal sem
acoplamento. Diferentemente, em [38], € constatado que métodos de determinacdo de DOA, como
MUSIC, baseados em andlise de estruturas de autovalores, exigem conhecimento preciso dos sinais
recebidos por um elemento do arranjo a partir de uma fonte localizada em uma direcdo qualquer.
Também, foi desenvolvido um método de estimativa de DOA baseado em estrutura de autovalores
que consiste em exprimir o sinal recebido por coeficientes de Fourier. Esse método foi acrescentado
posteriormente de uma matriz de acoplamento que pode ter propriedades de simplificacdo. A andlise
da matriz resultante permite estimar DOAs como também a matriz de acoplamento por intermédio de
um processo iterativo.

Uma outra analise de acoplamento € feita por [39], que mostra que o desempenho de um arranjo
adaptativo € fortemente afetado pelos efeitos de AM no arranjo. S@o analisados tais efeitos e é pro-
posta uma solugdo que consiste em se calcular uma segunda matriz de impedancias somente para os
terminais dos elementos. Essa matriz por meio das correntes nos terminais, permite determinar as

tensOes existentes na auséncia do AM. Sado apresentados calculos realizados para trés tipos de an-
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tenas, levando em conta suas caracteristicas reais com o emprego do método dos momentos € sdo
comparados os trés casos em situacdo ideal, com acoplamento e com acoplamento corrigido. Tam-
bém, € mostrado que a determinacao de DOA pelo MUSIC fica mais sensivel com o método proposto.
No entanto, [21] aponta que a maioria dos algoritmos de adaptagdo se baseia na matriz de covariancia
dos sinais incidentes no arranjo e que esses métodos nao se prestam a resolver situagdes em que exis-
tem sinais correlacionados (smart jammer, multipercurso e AM). Além disso, outros métodos como
o spatial smoothing (com matriz de covariancia modificada) foram desenvolvidos para atender a tais
situacdoes. Também, apresenta-se outro método adaptativo que leva em conta os efeitos de AM para
diplos com didmetros pequenos, baseado no célculo desse acoplamento por meio do método dos mo-
mentos e posterior compensacdo. Foi visto que método smoothing sozinho nao resolve o problema
de AM e propde um método de compensacgao, baseado em modificacdo da matriz de impedancias do
método dos momentos.

No entanto, em [40], € discutida uma outra abordagem para andlise de arranjos de antenas, visando
a obtencdo de diagramas de radiacdo com valores apropriados de diretividade e com baixas amplitudes
dos lébulos secunddrios, como também novas aplicacdes de arranjos lineares e circulares em modelos
de canais moveis. Nessa abordagem, especificadamente, sdo propostas estruturas com formas de
excitacdo aleatdria e com posicionamento aleatério dos elementos de antena ao longo do eixo do
arranjo. Essas estruturas foram projetadas de modo a ter o comportamento médio das configuracdes
obtidas tomando-se as amplitudes de excitacdo dos elementos do arranjo como sendo realiza¢des de
um processo aleatorio.

Em [41], foi determinado e comparado os resultados para a redu¢do da SIR (signal-to-interference
ratio) média para arranjos linear e circular de dipolos espacados de meio comprimento de onda; os
quais podem ser parte de uma estacdo radiobase de um sistema de comunica¢do celular (CDMA —
code division multiple access). Dois casos, o primeiro em que o AM € desprezado e um segundo em
que o acoplamento € incluido, foram considerados. Também foi mostrado que ha uma reducao na SIR
quando o nimero de elementos (/NV) aumenta no arranjo. Para um arranjo linear, a faixa de angulos
sobre a qual a mais significativa reducao ocorre € limitada em aproximadamente +59°. Isso ocorreu
quando cerca de 12 elementos de antena sdao usados. Porém, aumentando /N ainda mais resulta em
rendimento decrescente. Em comparagdo, a uma ampla faixa angular adjacente a estacdo radiobase,
o arranjo circular fornece uma reducido mais uniforme em termos de SIR do que um arranjo linear.
Além disso, os resultados obtidos demonstraram que o AM degrada a capacidade de reducao da SIR
do arranjo linear, particularmente, na direcao transversal. Em contrapartida, o AM tem pouco efeito
sobre a capacidade de reducgdo da SIR do arranjo circular para o espacamento de meio comprimento
de onda.

Ja em [42], um método para compensar o efeito do AM de um arranjo de dipolo adaptativo linear
empregado no cancelamento adaptativo foi introduzido e estudado. O método adota uma aproximacao

em que necessita somente da tensdo medida nas cargas do terminal da antena e uma distribuicdo
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de corrente estimada para o cdlculo das impedancias mutuas. A impedancia mutua foi definida e
calculada de forma diferente do método convencional, e os resultados sdo mais suscetiveis de remover
o efeito do AM. O método nao exige o conhecimento dos angulos de elevacao do sinal desejado e das
interferéncias, e ainda funciona se os angulos de elevacdo do sinal desejado e as interferéncias nao
desviam muito da direcao horizontal. Isso aumenta a capacidade do arranjo trabalhar em ambientes
com sinal 3-D.

Em [43], foi apresentado desempenho do ESPRIT (estimation of signal parameter via rotational
invariance techniques) na estimacao da DOA em um arranjo de antenas monopolo linear operando
em 2,4 GHz. O AM que ocorre entre os elementos do arranjo é compensado usando duas técnicas.
A primeira € baseada no método de tensdo de circuito aberto e a segunda envolve a redefinicao da
impedancia mutua para que ela possa caracterizar o efeito do AM. O célculo da impedancia mutua
redefinida é baseado em uma estimativa da distribuicdo de corrente. Porém, tal impedancia mutua é
mais precisa do que a impedéancia mutua convencional em quantificar o AM. Dessa forma, os resulta-
dos mostram que a segunda aproximacao de compensagdo fornece uma estimag¢do muito mais precisa
das direcoes de chegada do que a aproximacao de compensagdo de tensdo de circuito aberto quando
dois sinais sdo colocados a0 mesmo tempo.

Em [44], ou autores estudaram dois arranjos adaptativos na presenca de forte sinais interferentes
de banda larga. Os dois arranjos adaptativos t€ém a mesma distribuicao de elementos mas usam difer-
entes elementos de antena. Dipolos finos sdo usados em um dos arranjos adaptativos; enquanto,
antenas bicOnicas de grande largura de banda sdo usadas no outro arranjo adaptativo. O AM entre
os elementos dos dois arranjos adaptativos € da mesma ordem. Além disso, foi mostrado que na
presenca de fortes sinais interferentes de banda larga o arranjo adaptativo de antena biconica desem-
penha significativamente melhor do que o arranjo adaptativo de dipolo fino. A razdo para a diferenca
de desempenho € os canais dispersivos e dissimilares para antena adaptativa. Devido ao AM entre os
elementos da antena, ambas as antenas adaptativas tém canais dissimilares. No entanto, uma vez que
dipolos finos sdo antenas de banda estreita, eles resultam em mais canais dispersivos para a antena
adaptativa quando comparada a antena biconica. Assim, pode-se concluir que o melhor desempenho
em arranjos adaptativos deve ser realizado com elementos de antena banda larga.

Em [45], um algoritmo adaptativo (algorithm of direct data domain) é apresentado com base no
conceito do método dos momentos para incluir efeitos do AM no arranjo. Com o uso do método dos
momentos, os efeitos do AM sdo automaticamente incluidos sem qualquer compensacao nos sinais
recebidos. A simulacdo numérica mostra que o algoritmo proposto € mais preciso na presenga do
AM. Uma vez que os efeitos do AM siao incluidos no algoritmo proposto, a compensagdo no sinal
receptor entdo deixa de ser necessdria. Este estudo € titil nas aplicagdes de sistemas de comunicagdes
sem fio.

Em [46] foi verificado que o maior problema no caso de arranjos de pequenas dimensdes € a

perturbacio nas formas dos elementos devido aos efeitos AM e difragdo. As formas dos elementos
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diferem umas das outras e necessitam ser corrigidos a fim de obter um diagrama de radiagdo do arranjo
que estd proximo ao desejado. Um método da matriz foi usado para corrigir as formas dos elementos
modificando os pesos originais de entrada-saida para pesos correspondentes aos elementos corrigidos
e vice-versa. Nesse artigo o principal objetivo da correcdo do arranjo € a identidade maxima das
formas dos elementos. Além das formas dos elementos idénticos, o arranjo corrigido é caracterizado
por elementos com espagamento uniforme, que pode ser escolhido para diferir significativamente do
espacamento do elemento no arranjo real tornando o arranjo corrigido um arranjo virtual puro. Para
a correcao do arranjo o método dos minimos quadrados lineares foi usado.

Em [25], o efeito do AM entre os elementos do arranjo no desempenho do sistema de antenas
adaptativo foi investigado quando as atuais tensdes recebidas, que incluem o AM sdo diretamente
usadas para estimar o vetor de pesos baseado no algoritmo adaptativo. A SINR do sinal de saida,
a convergéncia do algoritmo adaptativo e a forma sintetizada foram calculadas para estudar o efeito
devido a existéncia do AM. Também, foi determinado que o AM afeta o ganho da antena adaptativa,
mas ndo afeta o processamento adaptativo. Além disso, € determinado que o AM nem sempre reduz
a convergéncia iterativa do algoritmo adaptativo. No entanto, foi demonstrado que qualquer matriz
inversivel para compensacao do AM nao pode melhorar a SINR do sinal de saida. Entretanto, foi indi-
cado que o diagrama de radiacdo pode ser corretamente sintetizado na presenca do AM, introduzindo
o vetor de direcionamento universal cujo elemento corresponde a forma do elemento do arranjo.

Recentemente, em [47], o minimo erro quadritico médio (MMSE — minimum-mean-square error)
do algoritmo MMSE na presenca do AM foi analiticamente calculado e comparado aquele de um caso
ideal. Foi mostrado que o AM ligeiramente reduz o MMSE com ruido no receptor, mas nao afeta o
MMSE com ruido ambiente. No entanto, o AM reduz a velocidade de convergéncia do algortimo
LMS. Andlises também mostraram que a compensa¢ao do AM ndo pode melhorar o MMSE, mesmo
que a estimativa do AM seja precisa. Além disso, o AM e qualquer efeito sobre o sinal recebido que
pode ser representado por uma multiplicacdo de uma matriz inversivel ndo influenciou seriamente o
desempenho do algoritmo MMSE.

Também, em [48], os efeitos do AM no desempenho dos arranjos de antenas lineares com rede
corporativa foram estudados. Além disso, formulas dos coeficientes de reflexao para alimentag¢do dos
arranjos por meio de divisores de poténcia em Y foram determinadas. No entanto, para um arranjo
com dois elementos, foi mostrado que o coeficiente de reflexdo da entrada é aproximadamente a
superposicdo linear dos coeficientes de espalhamento S;; e S5 do arranjo. Desse modo, 0 AM pode
ser utilizado para obter melhoria da largura de banda com coeficiente de reflexao desejado e ganho
realizado. Resultados experimentais e de simulagdo verificaram a validade das andlises.

Por fim, em [49], foi apresentado um algoritmo de estimacdo da direcdo de chegada 2-D na pre-
senca de AM desconhecido para um arranjo retangular uniforme, baseado no algoritmo MUSIC. Ao
fixar os sensores sobre os limites do arranjo retangular como sensores auxiliares, eles podem pre-

cisamente estimar as dire¢Oes de chegada sem qualquer calibracao das fontes ou operagdes iterativas.



2.2 Unidade Receptora de Sinais de Televisao Digital Terrestre

11

Dessa forma, foi provado que o efeito do AM pode ser eliminado pelo mecanismo inerente ao método
proposto. Duas vezes por pesquisa técnica foi usado para reduzir o cdlculo do espectro 2-D inves-
tigado. Além disso, foi apresentado um método para estimar os coeficientes de AM apds receber
as estimativas da dire¢ao de chegada. Resultados de simulacdo confirmaram a eficicia do algoritmo

proposto.

2.2 Unidade Receptora de Sinais de Televisao Digital Terrestre

A configuracao bésica do receptor de sinais de TV digital € ilustrada na Figura 2.1, e € composta
pelas seguintes unidades: antena de recepg¢do, unidade receptora-decodificadora (URD) e o cabo de

conexao entre a antena € o receptor.

Unidade Receptora-Decodificadora (URD)

Antena de recepgio }7”‘ Sintonizador de canais ‘

Monitor de
Audio e videa

Decodificador
‘ Demodulador }—. de audio e video

HDTV ou
SDTV

Figura 2.1: Configuragdo bésica do receptor de televisao digital terrestre.

2.2.1 Especificacoes da Unidade Receptora
Antena de recepc¢ao

A antena de recepcdo de sinais de TV digital terrestre deve atender no minimo as seguintes es-

pecificagdes [50]:

1. A antena deve possibilitar a recep¢ao de sinais de TV digital terrestre que estejam compeendi-
dos entre os canais de VHF alto de 07 a 13 (177 4+ 1/7 — 213 + 1/7 MHz) e os canais de UHF
de 14269 (473 +1/7 — 803 4+ 1/7 MHz), para os receptores do tipo fixo e mével e pelo menos
os canais compreendidos na banda de UHF entre os canais de 14 a 69 para receptores do tipo

portatil;

2. Opcionalmente, a antena pode possibilitar a recepcao dos sinais de TV analdgica que estejam
compreendidos entre os canais na faixade VHF de 02 a 13 (544 1/7—213+1/7 MHz) e UHF
de 14262 (4734 1/7 — 761 + 1/7 MHz);

3. A polarizacdo da antena pode ser tanto vertical como horizontal;
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4. o ganho da antena ndo € especificado, por depender das condicdes de recep¢do, entretanto €
recomendado que quando houver antena externa instalada o ganho seja no minimo equivalente

ao especificado pela antena tipo Yagi de 14 elementos (7 dB - UHF canal 14);

5. A diretividade da antena ndo € especificada por depender das condi¢des de recep¢ao, entretanto
¢ recomendado que quando houver antena externa instalada, a instalacdo atenda no minimo as

especificacdes de diretividade da ITU Recommendation BT.419-3 [51].

Unidade receptora-decodificadora

A funcdo da unidade receptora-decodificadora em um sistema de TV digital € receber, da parte da
estacdo transmissora, o sinal irradiado no canal de radiofreqiiéncia (RF), promovendo sua recepcao
e regeneragdo, de modo a entregd-lo, adequadamente recuperado ao dispositivo de saida (monitor).

Sendo assim, no lado da recep¢do ocorrem os seguintes processamentos:

1. Sintonizador de canais: € similar ao utilizado nos receptores analdgicos e tem como fungdo

receber o sinal de RF captado pela antena receptora, realizando os seguintes processamentos:

1.1 Amplificacio de baixo ruido, para minimizar o nivel de ruido adicionado pelo receptor,

ao sinal recebido;

1.2 Conversao do sinal recebido, do canal de RF recebido em VHF ou UHEF, a freqiiéncia de

FI (freqiiéncia intermedidria), em um down-converter, ou misturador;

1.3 Controle de ganho, para manter constante o nivel de sinal enviado ao Demodulador Digi-

tal, qualquer que seja o nivel de sinal recebido em RF;

1.4 Filtragem e amplifica¢do de sinal em FI, para filtrar os outros canais e interferéncias fora
da faixa do canal recebido, e adequar o nivel de sinal de saida ao valor requerido pelo

Demodulador Digital.

2. Demodulador Digital: é responsdvel pela recuperacdo do sinal irradiado (feixe de transporte), a

partir do sinal em FI disponivel em sua entrada;

3. Decodificador e Estimador de Canal: sdo responsdveis, respectivamente, por retirar a infor-
macao redundante e corrigir erros introduzidos no canal, e estimar o comportamento do canal

de transmissao, compensando as distor¢des presentes no sinal.

A URD engloba todas as funcionalidades necessarias no lado do usudrio para a recep¢do do sinal
de um sistema de TV digital, servindo como suporte para o correto funcionamento dos demais subsis-
temas. Em sua acep¢ao mais restrita, refere-se ao equipamento capaz de tratar os sinais captados por
uma antena (de VHF/UHF), convertendo-os em um sinal analdgico passivel de tratamento e repro-
ducdo por meio de um aparelho convencional de TV analdgica. Nessa acep¢do mais restrita, a URD

€ também conhecida como set-fop box. A URD tem, portanto, como principais fungdes:
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4.

. Captar e processar os sinais de RF provenientes das emissoras. Em caso de utiliza¢do de antenas

adaptativas ou inteligentes, isto inclui o controle da antena.

. Decodificar as informacdes de dudio, video e dados de modo a recompor o programa sele-

cionado pelo usudrio.

. Suportar a execu¢do de aplicacdes com interatividade local ou, incluindo, se for o caso, o uso

de interatividade com canal de retorno.

Possibilitar o acesso a programas e informagdes disponibilizados a plataforma de TV digital.

Em geral, a orientacdo do diagrama de radiacdo de uma antena de recepgdo fixa convencional

circundada por sinais de operadoras de TV diferentes, em recinto fechado, tem a seguintes possibili-

dades: a) maximo na dire¢do do transmissor (Tx) da operadora de TV e minimo na direcdo de sinais

interferentes, (b) maximo na direcdo de interferentes e minimo na direcdo do Tx e c) caso geral, uma

situagdo intermedidria. Porém, em principio € desejdvel que a antena apresente diagrama de radiacdo

com méximo na direcdo do sinal da operadora de TV selecionada e minimos nas direcdes dos sinais

das operadoras interferentes. Isto pode ser obtido utilizando arranjos de antenas adaptativas acoplados

a URD. Neste tipo de arranjo usa-se técnicas adaptativas com enfoque iterativo que fornecem um ve-

tor de pesos atualizado apds cada etapa de calculo, como apresentado nos algoritmos supervisionados
LMS e RLS.

2.3 Contribuicoes da Tese
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A seguir é apresentado um breve resumo das publicacdes que contribuiram para Tese.

Em [1.], foi investigado um importante problema que ocorre em sistemas de comunicacdes via
radio, que € compreender os aspectos que envolvem o comportamento de ondas eletromagnéticas em
um meio aleatdrio de propagagao. Contudo, um conhecimento preliminar do canal pode ser decisivo
para a escolha da modulagdo e ou codificacdo usada para a transmissdo. Isso facilita a determinacao
da poténcia e da taxa de transmissdo, bem como a capacidade do sistema, a escolha dos tipos de
receptores e as técnicas de processamento de dados usadas na recepgao [56].

Em [2.], analisou-se o diagrama de radiacao no plano-H de um arranjo de antenas inteligente, que
inclui os efeitos do acoplamento mutuo. No arranjo inteligente os efeitos do acoplamento mutuo e
o espacamento nao uniforme entre os elementos do arranjo sdo compensados com o uso da matriz
transformacdo T. O vetor de pesos do arranjo foi atualizado por meio de um algoritmo adaptativo
LMS [53].

Em [3.], o diagrama de radiag¢do no plano-H, incluindo os efeitos de acoplamento mutuo em um
arranjo adaptativo de antenas, foi discutido. Modelou-se um arranjo de antenas de M terminais, mais
um terminal para alimentacio, obtendo-se uma expressao para o vetor de pesos, a partir do algoritmo
LMS aplicado ao sinal proveniente dos elementos do arranjo. Uma matriz de impedancia normalizada
para o arranjo de antenas foi representada a partir de expressoes conhecidas de impedéancias mutua e
prépria de dipolos de A\/2 [54].

Em [4.], o efeito do AM no desempenho de um arranjo de antenas com elementos posicionados
aleatoriamente foi estudado. O arranjo adaptativo foi projetado com /N elementos em x localizagdes
sobre uma linha de comprimento L. Os zy s@o elementos selecionados a partir de um conjunto
de varidveis aleatdrias independentes descritas por uma distribuicdo de probabilidade, assumida ser
uniforme sobre L. Uma teoria de acoplamento mutuo para arranjos aleatérios foi formulada para
analisar o efeito da aleatoriedade no acoplamento. Dois efeitos sobre AM foram verificados. O
primeiro foi o aumento do nivel dos I6bulos secundérios. O segundo efeito foi o alargamento do feixe

principal no ponto de queda de 3 dB [55].

2.4 Conclusoes

A pesquisa realizada enfatiza os efeitos do AM entre os elementos dos arranjos de antenas adapta-
tivos. A influéncia do AM é tanto em relacdo a DOA quanto ao nimero de elementos do arranjo. Isso
foi verificado por meio dos varios métodos aplicados, dentre eles pode-se citar: suavizacdo espacial,
descida mais ingrime, minimos quadrado e momentos. Esses métodos t€ém o objetivo de realizar a
estimativa de pesos para uso na conformacgdo de feixes em uma dada orientag¢do do sinal de interesse.

Também, foi mostrado que nao ha sé preocupagdo em verificar os efeitos do AM, mas de propor
solu¢des para minimizar o acoplamento. Portanto, andlises para varios tipos de antenas, levando em

conta suas caracteristicas reais e, com emprego de métodos e comparados com situacao ideal foram
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investigados. Nessas andlises, visou-se a obtencdo de diagramas de radiacdo com valores apropria-
dos de diretividade e com baixas amplitudes dos 16bulos secundédrios, como também aplicacdes de
arranjos de antenas lineares e circulares.

Finalmente, foi mostrado que na presenca de fortes sinais interferentes de banda larga, o arranjo de
antenas banda larga tem desempenho significamente melhor do que o de banda estreita, considerando
que o AM entre os elementos dos arranjos € da mesma ordem de grandeza. Desse modo, os arranjos

adaptativos devem ser projetados com elementos de banda larga para obterem melhor desempenho.



Capitulo 3

Arranjo de Antenas Adaptativo Linear e

Efeitos do Acoplamento Mutuo

3.1 Introducao

Neste capitulo s@o introduzidos os conceitos basicos de antenas e algumas figuras de mérito fun-
damentais, tais como a densidade de poténcia, a intensidade de irradiacdo, o diagrama de radiacdo, a
diretividade e o ganho que descrevem o desempenho da antena. Uma modelagem genérica de um ar-
ranjo de antenas linear com M elementos € apresentada, em que considera os efeitos do acoplamento
mutuo (AM) entre os elementos do arranjo. Também, arranjos de antenas adaptativos lineares para
diferentes dimensdes, espacamentos e dire¢des desejadas sdo simulados. O processamento adaptativo
de sinais nos arranjos de antenas é executado com os algoritmos supervisionados LMS (least mean

squares € RLS (recursive least squares).

3.2 Fundamentos de Antenas

3.2.1 Regioes de Campo

O espaco que envolve uma antena transmissora € dividido em duas principais regides: a regiao de
campo proximo e a regido de campo distante. A regido de campo préximo pode ser subdividida em
duas regides: o campo préximo reativo € o campo proximo irradiante [28].

A Figura 3.1 ilustra essas regides. A primeira regido que € a mais proxima a antena, é chamada
a regido de campo préximo reativo ou de inducdo. Ela deriva seu nome a partir do campo préximo
reativo que encontra-se proximo a todo condutor que flui corrente elétrica. O campo reativo, dentro

dessa regido, domina todos os campos irradiados.
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Regiao Regiao
1 reativa |/ irradiante

Regido de
campop

Regidode
campo distante

Figura 3.1: Regides de campo de uma antena e alguns limites usados comuns.

Para a maioria das antenas, o limite externo dessa regiao é determinado por

3

L
<0,62¢/ =
" )

em que r € a distancia a partir da antena, L é a maior dimensao (ou dimensao caracteristica) da antena
e A é o comprimento de onda.

Entre a regido de campo proximo reativo e a regido de campo distante, encontra-se a regido de
campo proximo irradiante. Embora os campos de irradiacdo dominam dentro dessa regido, a dis-
tribuicdo angular ainda depende da distancia da antena. Essa regido ¢ também chamada a regidao de

Fresnell, uma terminologia emprestada do campo de 6tica. Os limites dessa regidao sao

L3 2172
0,624/ — <r < —.
024/ =7rs—

No limite exterior da regido de campo préximo reativo, a intensidade de campo reativo tornar-se

desprezivel em relacdo a intensidade de campo irradiado. O campo distante ou regido de irradiagao,

2L2
A

no espago livre. Nessa regido a distribuicdo de campo angular do campo da antena nio é dependente

também chamada a regido de Fraunhofer, comeca em r = e estende-se para fora indefinidamente

da distincia da antena.

3.2.2 Densidade de Poténcia

Os campos irradiantes da antena transportam energia que podem ser capturados por antenas re-
ceptoras distantes. Essa energia € utilizada em sistemas de comunicag¢des. Assumindo 0s campos
elétrico Fjps e magnético H,, fasoriais propagantes, gerados por uma antena isotrépica (fonte pon-

tual), determinados em coordenadas esféricas, como

_ E, . -
Eyo = =2¢7%9,  V/m (3.1
T



3.2 Fundamentos de Antenas

18

X

Figura 3.2: Os componentes de campos elétrico e magnético distantes no sistema de coordenadas
esféricas.

_ E, .. -
Hyo= —e*¢  A/m (3.2)

o™
em que 7, (1207 €2) é a impedancia intrinseca do vécuo.
Supor o meio intrinseco sem perda, as variacdes temporais dos campos elétrico E(r,t) e mag-

nético H(r, t) instantAneos podem ser obtidas a partir das Equacdes (3.1) e (3.2). Assim,

= Eo i i A E, .
E(r,t) = Re {—eJ(Wt kT)@} = — cos(wt — kr)0, (3.3)
r r
_ E. . . E. .
H(r,t) = Re {—e](wt_k”)gb} = cos(wt — kr)o. (3.4)
ToT ToT

Os componentes de campos elétrico em (3.3) e magnético em (3.4) se propagam na dire¢do 7 e sao
polarizados nas direcdes 6 e ¢, respectivamente. Esses campos distantes sdo mutuamente perpendic-
ulares e sdo tangentes a esfera cujo raio € r. A Figura 3.2 ilustra os campos vetoriais em coordenadas

esféricas.

3.2.3 Vetor de Poynting

O vetor de Poynting S é o produto vetorial das intensidades de campos elétrico e magnético e é
definido como [57]
S=ExH W/m? (3.5)

O vetor de Poynting é uma medida da densidade do fluxo de poténcia W (r) instantinea em cada
ponto sobre a superficie em volta da fonte, como ilustrado na Figura 3.3. Substituindo (3.3) e (3.4)
em (3.5), obtém-se

_ 2

E
S(r,t) = 277;2 [1 + cos(2wt — 2kr)] 7. (3.6)




3.2 Fundamentos de Antenas

19

Figura 3.3: Densidade do fluxo de poténcia em uma superficie esférica de raio r.

O primeiro termo de (3.6) representa a densidade do fluxo de poténcia média temporal longe da
antena, enquanto o segundo termo representa um fluxo e refluxo instantdneo. Tomando a média
temporal de (3.6) pode ser definida a densidade do fluxo de poténcia média. Assim,

_ E?

T
W(r):% /O S(r,t)dt = —2°_ ¢ W/m? (3.7)

2ner?

O célculo da densidade de poténcia média temporal é equivalente a executar um cdlculo no espaco

fasorial.
1

216
A Equacio (3.8) representa o fluxo da densidade de poténcia média da antena isotrépica e assim nao

B, (3.8)

W(r.6,0) = S e (. x ;) =

€ uma funcdo de 0 ou ¢. Para antenas praticas, a densidade de poténcia é sempre uma fungdo de r e
pelo menos de uma coordenada angular.

A poténcia total irradiada por uma antena € obtida pela integral de superficie fechada da densidade
de poténcia ao longo de uma regido esférica tomada em volta da antena. Isto € equivalente a aplicar o

teorema da divergéncia para a densidade de poténcia. A poténcia total P, é entdo dada por

2m ™
Pioy = j{?{w -ds = / / W, (r, 0, ¢)r*senfdfdg,
0o Jo
_ _ 2m ™
Pt = j[jfw-dSZ/ / W,(r,0,0)r*dQ, W (3.9)
0o Jo

em que df) = senfdfd¢ que é o elemento de angulo sélido ou o angulo sélido diferencial.
No caso isotropico em que a densidade de poté€ncia ndo varia com € ou ¢, (3.9) é simplificada.

Portanto,

2 T
P, = / / W, r?senfdfdo = 47TT’2WT(T), (3.10)
o Jo
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ou,
Ptot

r = .
47r?

Assim, para antenas isotrépicas, a densidade de poténcia é encontrada distribuindo uniformemente

(3.11)

a poténcia total irradiada ao longo da superficie de uma esfera de raio r. Dessa forma, a densidade
diminui inversamente com 2. Também é interessante observar que a densidade de poténcia é fun¢do
apenas da poténcia real (F;,;) entregue aos terminais da antena. A poténcia reativa ndo contribui para

os campos irradiados na regido de campo distante.

3.2.4 Intensidade de Irradiacao

A intensidade de irradiacdo em uma determinada direcdo € definida como a poténcia irradiada
a partir de uma antena por unidade de angulo sélido. A intensidade de irradiacdo € um parametro
de campo distante, e ela pode ser obtida simplesmente multiplicando a densidade de poténcia pelo

quadrado da distancia. Na forma matematica ela € expressada como [28]
U0, ¢) =r’|W(r,0,¢)| = r*W,(r,0,¢). W/sr (3.12)

A Equacdo (3.12) pode alternativamente ser ainda expressa por

2

U(0,0) = 5| B(r: 0,0
2
U6, ) = 2 |H,(r,0,¢) (3.13)

2
Essa defini¢cao também simplifica o cdlculo da poténcia total irradiada pela antena. A (3.9) pode

ser repetida substituindo a intensidade de irradiacdo

2w ™
Py = / / W,(r, 0, ¢)r’*senfdfde,
o Jo

2 ™
P = / / U (6, ¢)dS. (3.14)
0 0

Para uma antena isotrépica, U (0, ¢) serd independente dos angulos 6 e ¢, como foi o caso para WW,.

Assim, (3.14) pode ser escrita como

Pt = ]{% UsdS) = Uojé]{ dQ) = 4rU, (3.15)
Q Q

ou a intensidade de irradicao de uma antena isotrépica como

P,
U, = ~to (3.16)
A
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Figura 3.4: Exemplo de diagrama tridimensional da antena.

A intensidade de irradia¢do, em geral, indica o diagrama de radiacdo da antena em trés dimen-
soes. Todas as antenas anisotropicas t€m uma intensidade de irradia¢do nao uniforme e, portanto, um
diagrama de irradiacdo ndo uniforme. A Figura 3.4 ilustra um exemplo de um diagrama tridimen-
sional em coordenadas retangulares. Esse diagrama da antena ou forma de feixe € uma indicacao das
dire¢des nas quais o sinal € irradiado. No caso da Figura 4.4, a irradiacio maxima estd na direcao

6 = 0° ou ao longo do eixo z.

3.2.5 Diagrama de Radiacdao da Antena

Um diagrama de radia¢do da antena ou diagrama da antena € definido como uma fun¢ido matemadtica
ou uma representagdo grifica das propriedades de radiacdo da antena como uma funcdo das coorde-
nadas espaciais. Na maioria dos casos, o diagrama de radiagdo é determinado na regido de campo
distante e € representado como uma func¢@o das coordenadas direcionais. As propriedades de radiacdo
incluem a densidade do fluxo de poténcia, a intensidade de irradiacdo, a intensidade do campo, a
diretividade e a fase ou polarizacdo. A propriedade de radiacdo de maior interesse € a distribui¢do
espacial bidimensional ou tridimensional da energia irradiada como uma fun¢do da posi¢ao observada
ao longo de um percurso ou superficie de raio constante [28].

As Figuras 3.5(a) e (b) ilustram o diagrama de radiacdo do campo elétrico (ou magnético) bidi-
mensional em coordenadas retangulares e em coordenadas polares. O 16bulo principal e os 16bulos
secunddrios do diagrama sao indicados. O l6bulo principal do diagrama indica a méxima irradiagdo
na direc@o desejada.

As Figuras 4.5(a) e (b) podem ser vistas como representacdes bidimensionais de um diagrama
de radiagdo tridimensional. A Figura 3.6 ilustra o mesmo diagrama de radiagdo em trés dimensdes.
A representacdo tridimensional € util para fins ilustrativos, mas freqiientemente projetos de antenas
apresentam representacdes bidimensionais nos planos principais, azimutal ou elevacdo, dos diagramas

tridimensionais.
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Figura 3.5: (a) Representacao do diagrama de radiacdo do campo elétrico (ou magnético) em coorde-
nadas retangulares. (b) Representacao do diagrama de radiagao do campo elétrico (ou magnético) em
coordenadas polares.
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-
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Figura 3.6: Representacdo do diagrama de radiacdo do campo elétrico (ou magnético) tridimensional.
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Figura 3.7: Representagdo da largura de feixe de meia poténcia (LFMP).

3.2.6 Largura de Feixe

A largura de feixe € medida a partir dos pontos de queda de 3 dB do 16bulo principal do diagrama
de radiacdo. A Figura 3.7 ilustra um corte bidimensional da Figura 4.4. A largura de feixe € o angulo
entre os pontos de 3 dB. No caso de um diagrama da poténcia, os pontos de 3 dB sdo também os

pontos de meia poténcia.

3.2.7 Diretividade

A diretividade de uma antena é definida como a razdo da intensidade de irradiacdo em uma dada
direcdo a partir da antena pela intensidade de irradiacdo média sobre todas as dire¢des. A intensidade
de irradiacdo média € igual a poténcia irradiada total pela antena dividida por 47. Se a dire¢do ndo
¢ especificada, a direcdo da intensidade de irradiacdo maxima U,,,, € introduzida. Por outro lado,
de forma mais simples, a diretividade de uma antena anisotrépica € igual a razdo de sua intensidade
de irradiacdo em uma dada dire¢do sobre aquela de uma antena isotrépica. Na forma matematica,
usando (3.16), a diretividade € dada por [28]

U,¢) _4rU(0,¢)

D(0,¢) = = . adi ional 3.17
(0.9) U, P adimensiona ( )

A diretividade pode ser mais explicitamente expressa substituindo (3.14) em (3.17), que resulta

. U, 9)
47 ;
D(0,¢) = — ) (3.18)
o Jo U8, ¢)senfdfde
A diretividade méxima, representada por D,, é o0 maximo de (3.18), resultando em
4 Umaa:
T (3.19)

DO = 21 on '
2T [TU(6, ¢)senddbdg
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3.2.8 Angulo Sélido do Feixe

O angulo sélido do feixe (£24) € aquele angulo sélido pelo qual toda poténcia da antena propagaria
se sua intensidade de irradiac@o € constante (e igual ao valor méximo de U) para todos os angulos

dentro de (£24) [28]. O angulo sdlido do feixe pode ser obtido expressando (3.19) como

4 47
D, = — U0 ¢ (3.20)
T QT )
o Jo U sen@d@dgb QA
em que
2w
Oy = / / s enfdfdo, sr (3.21)

¢ o angulo sdlido do feixe.
O angulo sdlido do feixe € dado em esferorradianos (sr), em que 1 esferorradiano é definido como
angulo sélido de uma esfera subtendendo uma 4rea da superficie da esfera igual a 7°. Assim h4 4

esferorradianos em uma esfera [28].

3.2.9 Ganho

A diretividade de uma antena € uma indicag¢do do grau de direcionamento do feixe de uma antena
e, ela informa sobre a capacidade de uma antena em orientar energia em dire¢des pré-determinadas.
A diretividade assume que nao ha perdas na antena, como perdas de conducao, perdas dielétricas ou
perdas causadas por descasamento na linha de transmissao. O ganho da antena é uma modificacao da
diretividade a fim de incluir os efeitos de perdas da antena. O ganho reflete melhor o desempenho da
antena real. O ganho de uma antena é dado por
U, ¢)

G(6,¢) = 4n = eD(6,9), (3.22)
Ptot

em que e € a eficiéncia total da antena, incluindo os efeitos de perdas e descasamento. O diagrama
produzido pelo ganho € idéntico ao diagrama produzido pela diretividade exceto pelo fator de escala

de eficiéncia e.

3.2.10 Abertura Efetiva

Uma antena pode transmitir e receber energia em vdrias dire¢des pré-determinadas. Esse principio
€ chamado reciprocidade. A Figura 3.8 ilustra antenas transmitindo e recebendo. A antena que
transmite estd transmitindo com poténcia P e irradia uma densidade de poténcia W;.

Uma antena receptora intercepta uma parte da densidade de poténcia incidente W, fornecendo
poténcia P a carga. A antena receptora pode ser vista como uma abertura efetiva de drea A, que cap-

tura uma parte da densidade de poténcia disponivel. Assim, usando (3.17) e (3.22), pode-se escrever
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Figura 3.8: Antenas transmitindo e recebendo.

a poténcia recebida como
APeD(0, ¢)

A7rr?

em que r, 0, ¢ sdo as coordenadas esféricas locais da antena.

P =AW = (3.23)

Se as antenas na Figura 4.9 sdo revertidas, tal que a antena receptora transmite e a antena trans-

missora recebe, resulta
A Pyes Dy(6s, ¢2)

2
Amrs

P =AW, = , (3.24)

em que 7y, 05, 2 s@o as coordenadas esféricas locais da antena 2.
A demonstracao estd fora do ambito deste texto, mas ela pode ser mostrada a partir de (3.21) e
(3.22) que a abertura efetiva estd relacionada a diretividade de uma antena por [28],[58]
A2 A2

Ae(07 ¢) = EeD(ea (b) = EG<97 ¢> (3.25)

3.2.11 Potencial Magnético Vetorial e 0 Campo Distante

Todas as antenas irradiam campos elétricos e magnéticos em virtude de cargas elétricas aceleradas
na antena. Essas cargas formam uma corrente AC (alternate current). O calculo dos campos distantes
irradiados diretamente das correntes da antena € relativamente complexo. Um procedimento mais
simples € calcular o potencial magnético vetorial e desse se obter os campos distantes irradiados [59].

A relagdio pontual ou diferencial obtida da lei de Gauss estabelece que V - B = 0 [60]. No
entanto, como o divergente do rotacional de qualquer vetor € sempre identicamente igual a zero. O

campo magnético (B), pode ser definido, em termos do potencial magnético vetorial (A), como

B=VxA. (3.26)

Mas B = uoﬁ, entao .
H= -V xA, (3.27)

Mo

em que /i, ¢ a permeabilidade magnética do vacuo.

O campo elétrico, em uma regido livre de fonte, pode ser deduzido a partir do campo magnético
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Figura 3.9: Fonte de corrente arbitrdria I gerando o potencial magnético vetorial A no campo distante.

por
1

Jwe,

E = V x H. (3.28)
Entdo, se é conhecido o potencial magnético vetorial, podem ser subseqiientemente calculados os
campos E e H.

A Figura 3.9 ilustra uma fonte de corrente arbitraria I gerando um potencial vetor A. O potencial

vetor € relacionado a fonte de corrente por

— Mo =, e_jkOR ’
A:E/I(r) . (3.29)

=l
I
S

=+

yy + 2z, é vetor posi¢do em coordenadas de campo;

R=t—-7 =(z—12)i+(y—vy)jJ+ (z—2)2 é o vetor distincia a partir de qualquer ponto da
fonte de corrente ao ponto de observacdo, R = |R|;

k, = W/ oo = 27/ A, é o niimero de onda no vicuo;

Lo, é a permeabilidade magnética do véacuo, (1, = 47 x 1077  H/m);

€., € a permissividade elétrica do vécuo, (g, = 8,85 x 1071  F/m);

w, é a freqiiéncia angular, (w = 27f rad/s);

f, é afreqiiéncia da onda; Hz

A, € o comprimento de onda; m

dl’, é comprimento diferencial da fonte de corrente.
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Figura 3.10: A geometria de um dipolo infinitesimal simetricamente colocado sobre o plano zy.

3.3 Antenas Lineares

Entende-se por antena linear aquela que possui a dimensao longitudinal muito maior que a dimen-
sdo transversal, sendo esta pequena em relacdo a A/4. Sob o ponto de vista geométrico, tais antenas
podem apresentar as seguintes formas: cilindricas, cOnicas, esferoidais ou outras, desde que sejam

satisfeitas as condicOes anteriores.

3.3.1 Dipolo Infinitesimal

Uma sec¢do infinitesimal isolada de condutor € conhecida como elemento de corrente infinitesimal
ou dipolo infinitesimal. Embora, um elemento de corrente ndo possa ser isolado do restante da antena,
ele € um conceito muito util para calcular os campos produzidos por este tipo de corrente infinitesimal.
Os campos de uma antena pratica (real) podem ser calculados a partir dos campos dos elementos de
corrente mediante uma integracdo apropriada.

Considere o dipolo infinitesimal ilustrado na Figura 3.10. Assumindo que o mesmo esta localizado
na origem de um sistema de coordenadas e que a corrente / € uniforme, ou seja, independente da
posi¢ao considerada ao longo do eixo z do dipolo.

A corrente fasorial é dada por I = I,%, em que I, é a amplitude da corrente em Ampere (A). Os
vetores posicio e distancia sdo dados por 7 = 7 = x@+yj+ 25,7 =2 2e, R =ai+yj+(z—2)3.

Como a distribuicdo de corrente na Figura 3.10 estd inteiramente na dire¢do z. Entdo, o potencial
magnético vetorial tem apenas componente z. Assim, o potencial € dado por

i to L/2 . e dko /@2y +(2—2")2
Am J_ppp R yr 4 (2= 2)2

!/

dz . (3.30)

Quando a distancia ao dipolo infinitesimal é grande comparada com seu comprimento (r > L),
e que o comprimento de onda é grande comparado com o comprimento (A > L), pode-se fazer

|R| = || e desprezar as diferencas de amplitude e fase, provocadas pelas contribui¢des de diferentes
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Figura 3.11: Representacao das componentes do potencial magnético vetorial para um dipolo in-
finitesimal.

partes do fio. Assim, a integral pode ser resolvida, obtendo-se

A=te / R T iy [ Y (3.31)
AT J 19 r dmr
Porém, sabe-se que a maioria dos campos da antena sdo expressos em coordenadas esféricas.
Assim, pode ser aplicada uma transformacgao vetorial em (3.31) ou pode-se graficamente determinar
A em coordenadas esféricas. A Figura 3.11 ilustra o potencial magnético vetorial em coordenadas
retangular e esférica.

Os componentes A, e Ay sao projecdes vetoriais de A,. Desse modo, pode ser mostrado que

MOIOLe*jk"’”
4rr

A, = A, cosf = cos b, (3.32)
uoIoLe*jkO”
4mr

Ag = —A,sinf = senf. (3.33)

De (3.27), H é relacionado ao rotacional de A e, portanto, pode ser tomado o rotacional em coorde-

nadas esféricas, obtendo-se

Jkol,Lsenf 1 ik
Hy=—F"——|1 et 3.34
¢ 47y * Jkor ‘ ’ (3-34)
emque H, =0e Hy =0.
O campo elétrico pode ser determinado a partir de (3.34),

substituindo H 4 em (3.28), que resulta em

NoloL cos 6 1 ik
E,=—-—11 T 3.35
272 ( N Jkor ‘ (3-33)

Jkonol,Lsend 1 1 ik
Ey = 1 - et 3.36
0 4rr * Jkor  (kor)? ‘ ’ (3.36)
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em que Iy = 0 e 7, € a impedancia intrinseca do vécuo.
No campo distante, os termos de ordem superior envolvendo 1/7? e 1/r3 sdo desconsiderados,

permitindo simplificacdes em (3.35) e (3.36),

ikool, Lsend)

E, = %Tsene Jkor7 (3.37)
kol Lsend _

Hy = %e gkor. (3.38)

Deve-se notar que no campo distante g—i = 1.

3.3.2 Densidade de Poténcia e Intensidade de Irradiacao

Pode ser calculada a densidade de poténcia e a intensidade de irradiacdo de campo distante
substituindo (3.37) em (3.8) e (3.12), obtendo-se

2 2
1 | konolsLsen No | I, L| send
W, (6, ) = — | ellelotSeNT ) Tl , 3.39
(0,¢) 21, 4rr 1 A r2 ( )
ol Lo L
U(@):% = | sen’, (3.40)

em que I, = |I,]|e’s é a corrente fasorial complexa e A é o comprimento de onda.

3.3.3 Diretividade

A diretividade, como definida em (3.18), pode ser aplicada a intensidade de irradiacdo do dipolo

infinitesimal, resultando em

Amsen?0

D(9) = =
@) 2T [T sen30dOde

1, 5sen?. (3.41)

3.4 Dipolo de Comprimento Finito

O mesmo procedimento pode ser também aplicado a um dipolo de comprimento finito para de-
terminar os campos distantes e o diagrama de radiacdo. Contudo, uma vez que um dipolo de compri-
mento finito pode ser visto como a concatenagdo de numerosos dipolos infinitesimais, pode-se usar
o principio da superposicao para encontrar os campos. Supondo numerosos dipolos infinitesimais de

. / .
comprimento dz , Ejy pode ser escrito como

) ok'o —ikor L2 AT ’
Ey = usen@/ I(2)edkez costy’ (3.42)
47TT —L/2



3.4 Dipolo de Comprimento Finito

LN NN $
NV S /\\//\
/NN N

N\ \//\/?

@

Figura 3.12: Ondas estaciondrias em uma linha de transmissao e em um dipolo.

Portanto, como os dipolos sdo alimentados no centro e as correntes devem terminar nas
extremidades, uma adequada aproximacdo para a distribuicdo de corrente ou cargas € dada como
senoidal [61]. Além disso, é bem conhecido que uma linha de transmissdao condutora equivalente
com uma terminagdo em circuito aberto gera ondas estaciondrias senoidais ao longo dos condutores.
No entanto, se as extremidades dos condutores sdao dobradas, a fim de formar um dipolo, as cor-
rentes podem ser ainda aproximadas como senoidais por partes. A Figura 3.12(a) ilustra uma linha
de transmissdo condutora equivalente com correntes senoidais. A Figura 3.13(b) ilustra uma linha de
transmissao condutora equivalente com correntes senoidais, terminada em um dipolo. As correntes
de dipolo podem ser vistas como uma extensao das correntes na linha de transmissao existente.

Como as correntes senoidais sdo aproximacdes de correntes em uma antena linear, pode-se desen-

volver uma expressdo para a corrente em (3.42) [28], que fornece

, I,sen [/{;o (

1) = —z)], se 0<z <L/2
]osen[k‘o(

3.43
+z/)], se —L/2<7 <0 (5.43)

NlieE Nl

Substituindo (3.43) em (3.42), obtem-se o campo elétrico € o campo magnético distante, respec-

tivamente, como

- ek [eon (g ont) —on ()| 44
- send
Hy = jloe79*er | cos (%" cos 0) — cos (%57) (343)

27r send
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3.4.1 Densidade de Poténcia e Intensidade de Irradiacao

Novamente podem ser calculadas a densidade e a intensidade de irradiacdo de campo distante,

como

2 2
1 No| I | | cos (EL cos ) — cos (EL)
0,¢) = Epl? === 2 2 4
n| I * [ cos (A cos ) — cos (EL) ’
ue)=-|-=> 2 2 ) (3.47)
8| senf

3.4.2 Diretividade

A diretividade do dipolo de comprimento finito é determinada substituindo (3.47) em (3.18),

obtendo-se

senf

2
An |:cos(7r§ cos 9)—cos(ﬂ§):|

D(§) = (3.48)

0 senf

L L 2 ’
f27r foﬂ' {cos(w)\ cose)—cos(w/\)l sen9d€d¢

em que L/\ é o comprimento da antena normalizado pelo comprimento de onda.

3.5 Arranjos de Antenas Lineares

Quando duas ou mais antenas estdo localizadas em uma mesma regido do espaco e sio excitadas,
direta ou indiretamente, por um gerador comum, tem-se um arranjo de antenas. O arranjo de antenas
linear é aquele em que todos os elementos estdo espacados sobre uma linha reta e geralmente t€ém
um espagamento entre os elementos uniforme. O arranjo mais simples € constituido por duas antenas
idénticas e, mais particularmente, por dois dipolos infinitesimais, cuja orientacao € a que estd ilustrada

na Figura 3.13 e que sdo excitados por duas correntes em fase, de igual intensidade.

3.5.1 Arranjo de Dois Elementos

O arranjo de dois elementos apresenta o mesmo comportamento de arranjos com 7 elementos e é
um ponto de partida para entender a diferenca de fase entre os elementos do arranjo. A Figura 3.13
ilustra dois dipolos infinitesimais polarizados verticalmente espacados sobre o eixo y e separados por
uma distancia d. O ponto P(r, 6, ¢) naregido de campo distante € localizado em uma distancia r = ||
a partir da origem tal que r > d. Desse modo, pode-se assumir que os vetores distadncia ry, T, € Ty
sao essencialmente paralelos.

Desta forma, pode-se fazer as seguintes aproximacoes

AT+ gserﬁ, (3.49)
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Figura 3.13: Dois dipolos infinitesimais.

d
ro AT — §sen0, (3.50)

emquer; = |rq], 7 = |F| e ro = |To.

A seguir supde-se também que a fase elétrica do elemento 1 é —§/2, tal que o fasor corrente no
elemento 1 é I.e ™/ 3. A fase elétrica do elemento 2 é +4§/2, tal que o fasor corrente no elemento 2 é
Lels. Agora, pode-se determinar o campo elétrico distante usando superposi¢ao quando aplicada a
esses dois elementos dipolos. Entdo, ao usar (3.37) e (3.49) e (3.50), e assumindo que 1y = 1y /& 1

no denominador, pode ser determinado o campo elétrico total, como

jkonoIoe ™73 Lsend) jkonoloe% Lsend
= e + e

Eo Ay o A7y o,
B, — jkonoIoLsenéefjk,, [e’j (edseng+2) Lo (kdsc§e+a>] ’ (3.51)
Ay
em que
0 € a diferenca de fase elétrica entre os dois elementos adjacentes;
L é o comprimento do dipolo;
6 € o angulo medido a partir do eixo y em coordenadas esféricas;
d é o espacamento do elemento.
A Equacdo (3.51) pode ser simplificada para
Ep = f kc’”"iﬁe Wsen@ {2 cos {W} } (3.52)
fator de elemento fator de arranjo ’

em que o fator de elemento € a equacdo de campo distante para um dipolo e o fator de arranjo (AF —

array factor) ¢ uma funcdo da geometria do arranjo e a fase da corrente de excitagao.
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Figura 3.14: (a) Diagrama unitario, (b) Diagrama do arranjo, (c) Diagrama resultante.

De (3.52), nota-se que, o |senf| é o diagrama de radiagio devido apenas um elemento, enquanto o
fator de arranjo normalizado, |1/2(kdsend + 9)|, é o diagrama de radia¢do do arranjo. Esses diagra-
mas podem ser considerados como o diagrama unitdrio e o diagrama do arranjo, respectivamente.
Portanto, o diagrama resultante é o produto entre o diagrama unitario e o diagrama de arranjo.

O processo de obtencdo do diagrama de radiacdo de um arranjo de antenas é conhecido como
multiplicagdo de diagramas. E possivel tracar, quase por inspe¢io, o diagrama de radiacio de um
arranjo pela multiplicag¢do de diagramas. E, portanto, uma ferramenta a ser utilizada no projeto de an-
tenas. Deve-se realcar que, enquanto, o diagrama unitario depende do tipo de elemento irradiante que
€ usado no arranjo, o diagrama do arranjo independe do tipo do elemento, desde que o espagamento
d, a diferenca de fase ¢ e a orientagdo dos elementos se mantenham inalterados [62].

A intensidade de irradiagdo normalizada pode ser obtida substituindo (3.52) em (3.13), resultando

: U,(0) = (send)” - {COS {w] }27

A multiplicacio de diagramas € mostrada por meio da representacdo grafica de (3.53) para o caso
em que d/\ = 0,5e 0 = 0. Isso estd ilustrado na Figura 3.14. A Figura 4.21(a) mostra o diagrama
de poténcia para o dipolo isolado. A Figura 4.21(b) ilustra o diagrama de poténcia do fator de arranjo

isolado. E a Figura 4.21(c) apresenta a multiplicacdo dos dois diagramas.
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Figura 3.15: Arranjo linear uniforme de /V elementos.

3.5.2 Arranjo de Antenas Linear Uniforme de /V Elementos

O arranjo linear mais geral € o arranjo de N elementos. Para simplificar, supor que os elementos
do arranjo estdo igualmente espacados ao longo de uma linha que coincide com o eixo y e, também,
que cada elemento é percorrido por correntes de mesma amplitude, mas com um deslocamento de
fase progressivo ¢. Essa mudancga de fase pode ser implementada variando a fase da corrente de cada
elemento do arranjo. A Figura 3.15 ilustra um arranjo linear uniforme de N elementos irradiantes
isotrépicos.

Para o arranjo linear uniforme, o fator de arranjo € a soma das contribui¢des de todos os elementos.
Assim,

AF =1+ + % 4 4 g1V (3.54)

em que
Y = kodsen + 9. (3.55)

De (3.55), ko = wy/ftoes = 21/, sendo que d e J sdo, respectivamente, 0 espagcamento e 0
deslocamento de fase entre cada elemento. Note que o lado direito de (3.54) é uma série geométrica

com a forma N
N1 _1—-w

l4z+22+... +x T2 (3.56)
Assim, (3.54) torna-se
= 1)(kdsenf+6 = 1 1 — ™
AF = ) omDtuentts 3 gy - 120 (3.57)
n=1 n=1

Assumindo que cada elemento isotropico do arranjo de antenas tem corrente de excitagdo com
amplitude unitdria, o comportamento completo desse arranjo é dado pela diferenca de fase entre os
elementos. A fase € diretamente proporcional ao espacamento entre os elemento em comprimento de

onda.
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Hé também uma aproximacao alternativa para expressar (3.57), que inicia com a defini¢do do

vetor de arranjo, como

1
pi(kdsin0+5) -
9(9) — . =1 6j(kdsin9+5) o 6j(N—l)(kdsinG-i-(S) 7 (3.58)

oI (N=1)(kdsin 0+5)

em que 7" significa a transposta do vetor.

O vetor a(f) é um vetor de Vandermonde por ele estar na forma [1 z ... 2™~V Na
literatura o vetor de arranjo € conhecido como vetor de direcionamento do arranjo [63], vetor de
propagacdo do arranjo [66]-[69], vetor de resposta do arranjo [70] e vetor multiplo do arranjo [71].
Neste texto, a(f) é chamado o vetor de arranjo. Entdo, AF, em (3.57) pode ser alternativamente

expresso como a soma dos elementos do vetor de arranjo
AF = "[a(0)]. (3.59)
Para simplificar (3.54), multiplica-se ambos os lados por e/¥. Assim,
eVAF =V + eV 4N (3.60)
Subtraindo (3.54) de (3.60), obtém-se
(e’ — 1) AF = (/M —1). (3.61)
O fator de arranjo pode ser agora reescrito como

AF = — = , 3.62
(6]w - 1) ej% (ej% — efj%> ( )
N
AP = 25 f) (3.63)
sen (5)
O fator de fase ¢/~ 7 ¥ indica que o centro fisico do arranjo esta localizado em (N — 1)d/2. Esse

centro do arranjo apresenta uma diferenca de fase de (N — 1)t)/2 no fator de arranjo. Se o arranjo

estd centrado na origem, o centro fisico estd em 0, e (3.63) pode ser simplificada para

sin (5v)

sin (%) '

AF = (3.64)
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O valor maximo do AF' € quando o argumento 1) = 0. Nesse caso, AF' = N. Isso € intuitivo, uma vez
que um arranjo de /N elementos deve ter um ganho N sobre um unico elemento. Pode-se normalizar

AF como N
AF, — isen (51&)

=~ N wn (%) . (3.65)

Nos casos em que o argumento /2 é muito pequeno, pode-se recorrer a uma aproximagdo de argu-

mento pequeno para o termo sen(v)/2) e obter a seguinte aproximagao:

sen (%w) .

AF, =~
S

(3.66)

De (3.66) é observado que o AF' assume a forma de uma fungéo sen(x)/x. Isso ocorre porque o
arranjo uniforme apresenta uma janela retangular de amostra finita por meio do qual irradia ou recebe
um sinal.

A seguir é determinado os nulos do AF’, os maximos e a largura de feixe do 16bulo principal.
Nulos

A partir de (3.93), os nulos do arranjo ocorrem quando o argumento do numerador N1 /2 = +n.
Assim, os nulos do arranjo sdo obtidos quando

N
E(kdsen@,wlo +0) = £nm,

ou
1 2
enulo = Senil |:— (:l:ﬂ — (5)‘| .on= 17 27 37 s (367)

No entanto, como sen(6,,;,) < 1, para angulos reais, o argumento de (3.67) deve ser < 1. Desse
modo, somente um conjunto finito de n valores satisfaz a igualdade.
Maximos

O madximo do I6bulo principal de (3.66) ocorre quando ¢)/2 = 0. Dessa forma, tem-se

P
Omaz = — — . 3.68
arcsen (27r d) (3.68)

Os méaximos dos l6bulos secundérios ocorrem aproximadamente quando o numerador é um

madximo, ou seja, quando o argumento do numerador Nt)/2 = £+(2n + 1)w/2. Assim, resulta em

B 1 (2n+ )7
Qs—arcsen{kd {j: N 5}},
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Figura 3.16: Largura de feixe de meia poténcia de um arranjo linear.

ou

T 1 (2n+ D)7
0, = iE + arc cos {E liT — (51 } ) (3.69)

Largura de feixe

A largura de feixe de um arranjo linear € determinada pela distdncia angular entre os pontos
de meia poténcia do 16bulo principal. O médximo do l6bulo principal é determinado por (3.68). A
Figura 3.16 representa um tipico diagrama de radia¢ao do arranjo normalizado com a largura de feixe
indicada.

Os dois pontos de meia poténcia (0, e 6_) sdo obtidos quando AF' normalizado AF,, = 0, 707.
Ao usar a aproximacdo do arranjo determinada em (3.66), pode-se simplificar o cdlculo da largura de
feixe.

Quando o AF normalizado estd nos pontos de meia poténcia, tem-se

N
E(kdsenei +4) = +1,391. (3.70)

Rearranjando, para resolver para 6., obtém-se

1 [(£2,782
— -1 ’ _
0+ = sen {kd ( N (5)} . (3.71)

A LFMP ¢ determinada por
LFMP = |0, — 6_]|. (3.72)

Para arranjos de NV elementos, a largura de feixe € estreita, tal que a LFMP resulta em

LEMP = 2|60, — Opnaz| = 2|0maz — 0|, (3.73)
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em que 0,,,, € determinado por (3.68) e 6 por (3.71).

3.5.3 Arranjo Linear com Direcionamento de Feixe

Um arranjo linear com direcionamento de feixe € um arranjo em que a diferenca de fase 0 é fungao
da varidvel 6,, permitindo assim o 16bulo principal ser direcionado para qualquer direcao de interesse.
As condic¢des de direcionamento podem ser satisfeitas definindo a diferenga de fase 6 = —kdsin 6.

Dessa forma, pode-se reescrever o fator de arranjo em termos do direcionamento de feixe, como

1 sen [224 (senf — senf,)]

Al = N sen (22 (senf — senf,)| -

(3.74)

A largura de feixe do arranjo com feixe direcionado pode ser determinado usando as Equacdes
(3.98) e (3.99), tal que

2,782
01 = sen” (im + senf, ) (3.75)

em que
0 = —kdsend,;
6, € o angulo de direcionamento.

A largura de feixe do arranjo com feixe direcionado € agora determinado por

LFMP = |6, — 0_|. (3.76)

3.5.4 Diretividade de um Arranjo Linear Uniforme com N Elementos

A diretividade de uma antena foi previamente definida em (3.18). A diretividade é uma medida
da habilidade das antenas preferencialmente direcionar energia em certas dire¢cdes. A equacgdo da

diretividade € repetida a seguir

_ ArU (9 o)
s o ;U ¢)senfdfde

D(0, ¢) (3.77)

Na demonstragdo anterior para AF' determinado, o arranjo foi alinhado ao longo do eixo horizon-
tal. Isso ajudou a vizualizar o desempenho do arranjo relativo a um angulo de referéncia transversal.
No entanto, a fim de simplificar o cdlculo da diretividade, alinha-se o arranjo linear ao longo do eixo
z, como ilustrado na Figura 3.17.

Rotacionando o arranjo de 90°, para coloca-lo na vertical, pode-se modificar AF', obtendo 1) =
kdcos® + . Agora, o angulo transversal é quando § = 90°. Desse modo, AF' é proporcional ao
nivel do sinal e ndo a poténcia e, portanto, deve-se elevar ao quadrado AF' para produzir a intensidade

de irradia¢do do arranjo U(6). Assim, substituindo a aproximagio normalizada (AF,)? em (3.77),
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Figura 3.17: Arranjo linear de /V elementos ao longo do eixo z.
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Figura 3.18: Arranjo de antenas linear com um nimero par de elementos e simetricamente ponderado
com pesos.

resulta em
sen[ (kdcosO+6)]
A { N(kdcos 0+96)
5 .
N (kd cos 0+6)]
0déd
fO { % kd cos 6+6) } Sen (b

O valor maximo de AF normalizado € a unidade. Desse modo, a diretividade méxima é determi-

D(0) = (3.78)

nada por

4
D, = z - _ (3.79)

21 prr % od cos 0+9)
fO { £( kod cos 0+46) ]} SGH@d@d(ﬁ

2

3.5.5 Ponderacao do Arranjo

Anteriormente, AF assumiu que todos os elementos isotropicos tinham correntes de excitaciao
com amplitude unitdria. Por causa dessa suposicdo, AF pode ser reduzido a uma simples série
geométrica e aproximacao de sen(z)/x.

A Figura 3.18 ilustra um arranjo linear simétrico com um ndmero par de N elementos. O arranjo

¢ simetricamente ponderado com pesos como indicado.
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Figura 3.19: Arranjo de antenas linear com um nimero impar de elementos e ponderado com pesos.

AF € determinado pela soma ponderada das saidas de cada elemento tal que

_@eM-1) _51
AFpar:wMe i kdsen@_f_“._’_wle ]desen0+

1y S(2M—1) g
+ w1€]2kdsen9 I U}MGJ 5 kdben@j (380)

em que 2M = N é o numero total de elementos do arranjo. Cada par aposi¢do de termos exponencial
em (3.80) forma conjugados complexos. Assim, pode-se recorrer a identidade de Euler para o cosseno

e reformular AF' par da seguinte forma

al (2n —1)
AF,q =2 Z W,, COS [Tk‘dsenﬁ] ) (3.81)

n=1

Sem perda de generalidade, o 2 pode ser eliminado de (3.81) de modo que

M
AFpq =Y wycos[(2n — 1), (3.82)
n=1

em que u = “Tdsenﬁ.

AF é maximo quando o argumento € zero, implicando # = 0. O méaximo € entdo a soma de todos

os pesos do arranjo. Assim, pode-se normalizar AF,,,, como

M
AF, — Y g Wy cos [(2n — 1)u] '

M
Zn:l Wn,

Um arranjo impar € representado na Figura 3.19 com o elemento central na origem.

(3.83)

Novamente podem ser somadas todas as contribui¢des exponenciais de cada elemento do arranjo

para obter AF impar quase-normalizado

M+1
AFympar = Y wy cos [2(n — 1)u] (3.84)
n=1

emque 2M +1=N.
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A fim de normalizar (3.84) deve-se novamente dividi-la pela soma de pesos do arranjo, obtendo

ML, cos [2(n — 1)u]
i wn |

Alternativamente, pode-se expressar (3.82) e (3.84) usando o vetor de arranjo. Entdo, AF' pode

Aﬂmpar = Z

(3.85)

ser expressado em termos de vetor, como
AF =w' - a(h), (3.86)

em que a(f) é o vetor de arranjoe W’ = [wy,  warq ... W Wp1 Wy
Os pesos w,, sdo escolhidos para satisfazer algum critério especifico. Geralmente o critério é
minimizar os I6bulos secundérios ou possivelmente posicionar nulos em certos angulos. No entanto,

pesos escalares simétricos podem ser somente utilizados para formar 16bulos secundérios.

3.6 Arranjo de Antenas Adaptativo Linear

Arranjos de antenas com feixe direcionado, em que o diagrama de radiacao é formado de acordo
com certo critério 6timo, s@o chamados de antenas inteligentes. As antenas inteligentes t€ém sido
alternativamente chamadas de arranjos conformadores digitais de feixes ou arranjos adaptativos.

Os diagramas de radiag@o da antena adaptativa sdo controlados por meio de algoritmos baseados
em certos critérios. Esses critérios podem ser a maximizagdo da (SIR — signal to interference ratio), a
minimizacao da variancia, a minimiza¢ao do erro quadratico médio (MSE - mean-square error), ori-
entando para um sinal de interesse, cancelando os sinais interferentes, ou localizando um emisssor em
movimento para nomear alguns. A implementacio desses algoritmos pode ser feita eletronicamente
por meio de dispositivos analdgicos, mas € geralmente mais facil fazer usando-se processamento
digital de sinal. Isso exige que as saidas do arranjo sejam digitalizadas por meio do uso de um con-
versor A/D. Essa digitalizacao pode ser realizada em FI (freqiiéncia intermedidria) ou freqiiéncias em
banda base. Uma vez que um diagrama de radiacdo do arranjo de antenas é formado por processa-
mento digital de sinal, esse processo € freqiientemente referido como conformacao digital de feixe. A
Figura 3.20 ilustra um arranjo de antenas com orientacdo eletrdnica com um conformador digital de
feixe ou antena adaptativa.

Quando os algoritmos usados s@o algoritmos adaptativos, esse processo € chamado conformacao
adaptativa de feixe. A conformacdo adaptativa de feixe é uma subcategoria do assunto mais geral de
conformagdo digital de feixe. A conformacdo digital de feixe tem sido aplicada a sistemas de radar
[64], sistemas de sonar [65], e sistemas de comunicagdes [66]. A principal vantagem do confomador
digital de feixe € que a diferenca de fase e a ponderac@o do arranjo podem ser efetuadas nos dados

digitalizados em lugar de ser implementado em hardware. No receptor, o feixe € ajustado na fase de
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Figura 3.20: (a) Conformador de feixe analégico, (b) Conformador digital de feixe.

processamento de dados em lugar de ser formado no espaco. O método de conformagao digital de
feixe nao pode ser estritamente chamado orientagdo eletronica, visto que nenhum esforco € feito para
diretamente mudar a fase das correntes do elemento da antena. Particularmente, a mudanca de fase
¢ computacionalmente efetuada no sinal digitalizado. Se os parametros de operacdo sdo mudados
ou os critérios de deteccao sdo modificados, o conformador de feixe pode ser mudado simplesmente
mudando um algoritmo em lugar de substituir o hardware.

Um conformador adaptativo de feixe € um conformador digital de feixe que consiste de um al-
goritmo que otimiza dinamicamente o diagrama de radia¢do do arranjo adaptativo de acordo com a
mudanca do ambiente eletromagnético. Um sistema de arranjo adaptativo consiste dos elementos do
arranjo de antenas terminados em um processador adaptativo que foi projetado especificamente para
maximizar certos critérios. Quando os emissores movem ou mudam, o arranjo adaptativo atualiza e

compensa iterativamente, a fim de monitorar a mudanga no ambiente [64], [67].

3.6.1 Maxima Razao Sinal-Interferéncia

Um critério que pode ser aplicado para melhorar o sinal recebido e minimizar os sinais interfer-
entes é baseado na maximizacdo da SIR [66],[68]. Portanto, antes de se empregar a otimizacdo da
SIR, € apresentada uma aproximagdo heuristica da Secdo 3.5. Desse modo, € intuitivo que podem
ser canceladas todas as interferéncias atenuando-as colocando-se nulos em seus angulos de chegada
automaticamente maximizando a SIR.

Assim, repetindo o desenvolvimento basico da Secdo 3.5, um arranjo com N = 3 elementos com
fonte desejada conhecida fixa e dois interferentes fixos € assumido. Todos os sinais estdo operando
na mesma freqiiéncia da portadora. O arranjo com sinal desejado e interferentes € ilustrado na
Figura 3.21.

O vetor de arranjo é dado por

T
a—= [ 6fjkdsen0 1 6jkdsen@ . (387)



3.6 Arranjo de Antenas Adaptativo Linear
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Figura 3.21: Representacdo de um arranjo de trés elementos com sinal desejado e interferentes.
Os pesos do arranjo para otimizacdo sao dados por
W= w w ws ] . (3.88)
Por conseguinte, a saida do arranjo total resulta em
Ca = wye ket g gy edkdsend (3.89)

y=w

A saida y, do arranjo para o sinal desejado € escolhida, enquanto y; e ¥, sdo escolhidas como saidas
do arranjo para os interferentes ou sinais indesejados. Porém, como ha trés pesos desconhecidos, deve

haver trés condicdes satisfeitas.

Condigdo 1:

Yo = Wi a, = wie Il gy, 4oqpgedhiente — 1 (3.90)
Condigao 2:

Y = WH X —1 — wle—jkdsen01 + Wy + wgejkdsenﬂl =0 (391)
Condigao 3:

Yo = WH cay = wle—jkdsen92 + wo + w3€jkdsen92 =0 (392)

A Condicdo 1 exige que y; = 1 para o sinal desejado, permitindo assim que o sinal desejado seja
recebido sem modificacdo. As Condi¢des 2 e 3 rejeitam os sinais interferentes indesejados. Essas

condig¢des podem ser esentas, na forma de matriz como
A -w=nul, (3.93)

emque A =[G, a; @y sdo os vetores de direcionamentoe i; = [1 0 ... 0]T é o vetor de

base do sistema cartesiano.
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Figura 3.22: Arranjo de banda estreita convencional.

=
=
(s

A matriz pode ser invertida para encontrar os pesos complexos desejados wy, ws, € w3 usando
w=A"al. (3.94)

O vetor de base em (3.94) indica que os pesos do arranjo sdo tomados a partir da primeira coluna
de AL,

O desenvolvimento anterior € baseado no fato que o sinal desejado e o total dos sinais interferentes
fazem A uma matriz quadrada inversivel. A matriz A é N x N com N elementos no arranjo e N
sinais chegando. Usando o método de Godara [72], tem-se

w’=A"(A-A"+020) -1, (3.95)
em que @! € o vetor de base do sistema cartesiano cujo comprimento iguala-se ao nimero total de
fontes.

Esse esquema bdsico de cancelamento do l6bulo secunddrio opera por meio de uma aplicagao
intuitiva do vetor de direcionamento do arranjo para o sinal desejado e sinais interferentes. No entanto,
maximizando formalmente a SIR, pode-se obter uma solu¢do analitica para todos os casos arbitrarios.
Dessa forma, é seguida a demonstragdo apresentada em [66],[68].

O arranjo de banda estreita convencional nio adaptativo € ilustrado na Figura 3.22. Essa figura
apresenta um sinal desejado chegando a partir do angulo 6, e N interferentes chegando a partir dos
angulos 64, ...,0x. O sinal e os interferentes sdo captados por um arranjo de M elementos com M
pesos possiveis. Cada sinal captado no elemento M possui ruido gaussiano aditivo. A dependéncia

da amostra com o tempo € indicada pelo indice k. Assim, a saida do arranjo ponderado y é dada por

y(k) = w' - x(k), (3.96)
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em que ] )
ix (k)
B} _ _ _ ia (k) _
x(k)=a.s(k)+ | a; a, ... an ] : _ +n(k), (3.97)
| iv(k)
X(k) = %s(k) + %(k) + n(k),
emque w = [w; wy ... wy|’ sdo os pesos do arranjo, X,(k) é o vetor sinal desejado, x;(k) é

o vetor sinais interferentes, n(k) é o ruido gaussiano com média zero para cada canal, ¢ a; é o vetor
de direcionamento do arranjo com M elementos para a direcdo de chegada 6;.

Portanto, (3.96) pode ser escrita usando (3.97) da seguinte forma:
y(k) = w' - [%,(k) + %i(k) + 8(k)] = W' - [Z,(k) + (k)] (3.98)

em que U = X;(k) + n(k) € o sinal interferente.

Inicialmente € assumido que todos os sinais chegando sdo monocromaticos (freqii€ncia tnica) e
o nimero total de sinais chegando N + 1 < M. E implicito que os sinais chegando estdo variando
no tempo e assim os cdlculos sdo baseados nas k amostras do sinal entrante. Obviamente, se 0s
emissores estdo se movendo, a matriz dos vetores de direcionamento estd mudando com o tempo e os
correspondentes angulos de chegada estdo também se alterando.

Desta forma, podem ser calculadas as matrizes de correlagiio do arranjo para o sinal desejado (R.,)
e para os sinais indesejados (R,.). A literatura freqiientemente chama essas matrizes de matrizes de
covariancia do arranjo. Uma vez que, geralmente, ndo se conhece a média estatistica de ruido do
sistema ou a secdo de entrada da saida do detector (front end detector output), € melhor considerar
todas as matrizes R como matrizes de correlacio. No entanto, se o processo é ergédico e o tempo
médio € utilizado, as matrizes de correlagdo podem ser definidas com a notacdo do tempo médio
como, R,, ¢ Ry,

A poténcia de saida do arranjo ponderado para o sinal desejado € dada por

ol =E[w" %’ =w" Ry W, (3.99)

em que R,, = F [X,X,] é a matriz de autocorrelagio do sinal.

A poténcia de saida do arranjo ponderado para os sinais indesejados, resulta em
oo =E[[w" u’] =w" Ry, W, (3.100)

em que R,, = R;; + R,,,,, com R;; a matriz de correlacdo para os interferentes ¢ R,,,, a matriz de

correlacdo para o ruido. A SIR € definida como a razdo da poténcia do sinal desejado pela poténcia
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do sinal indesejado. Assim,

2 ~H P .
SIR:&ZM

2 ~H =
oz wi.R,, -w

(3.101)
A SIR pode ser maximizada em (3.101) tomando a derivada com relacdo a w e igualando o resultado

a zero [73]. Rearranjando os termos, obtém-se a seguinte relacao:

R;s-w=SIR-R,, - W, (3.102)

ou
R, R, -w=SIR-W. (3.103)

A Equacdo (3.103) é uma equacao de autovetores, com a SIR sendo os autovalores. A SIR mixima

-1

(SIR;,q.) € igual ao maior autovalor )\, para a matriz Hermitiana R, Rs. O autovetor associado

com o maior autovalor € o vetor de peso 6timo w,;. Assim,
- ~ ~ ~
RuuRss W3R = Amam *Wor = SIRmaJ} * WSIR- (3104)

Entdo, como a matriz de correlagio € definida como R, = E [|s|] a, - aZ, pode-se colocar o vetor

de peso em termos da solug@o 6tima de Wiener [74], como

wsir = 3- Ry, - &, (3.105)
em que
Ells]?] 3
= Sllgm'ai al’ - wsig. (3.106)

Embora em (3.105) calcula-se o vetor de peso na forma da solu¢do 6tima de Wiener, o vetor de peso

j& € conhecido como o autovetor determinado em (3.104).

3.6.2 Minimo Erro Quadratico Médio

Um meio alternativo para otimizar os pesos do arranjo € obtido pela minimizag¢ao do erro quadratico
médio (MSE — mean-square error). A Figura 4.29 deve ser modificada de tal maneira que se possa
minimizar o erro durante a iteracdo dos pesos do arranjo. A configuracdo do arranjo modificado é
ilustrado na Figura 3.23

O sinal d(k) é o sinal de referéncia. Preferivelmente, o sinal de referéncia € idéntico ao sinal
desejado s(k) ou é altamente correlacionado com s(k) e descorrelacionado com os sinais interferentes
i(k). Se s(k) ndo é claramente diferente dos sinais interferentes, a técnica do minimo MSE ndo opera

corretamente. O sinal £(k) € o sinal erro dado por

e(k) = d(k) — whix(k), (3.107)
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Figura 3.23: Sistema adaptativo com minimiza¢do do erro quadratico médio.

(k)2 = e(k)e* (k) = (d(k) — W (k) (d* (k) — wx"). (3.108)

Por meio de uma simples algebra, pode ser mostrado que o MSE € dado por
le(B)|? = |d(k)|* — 2d(k)w o x(k) + wx(k)x" (k)w. (3.109)

Para propésito de simplificacdo, é omitida a notagdo de dependéncia temporal k. Assim, tomando o

valor esperado de ambos os lados e simplificando a expressdo, obtém-se
E[e]’] = E[|d]’] — 2wt + w'R,, W, (3.110)

em que as seguintes correlacdes sdo definidas

r=F[d -x|=F[d- (X;+%;+1n)], (3.111)
R,. = E [xx"]| = R, + Ruu, (3.112)
R,, = E [x.x]], (3.113)

R., = Rii + R (3.114)

A Equacio (3.110) é uma funcdo quadratica do vetor peso w. Essa func¢do é chamada superficie
de desempenho ou fungao custo e € uma superficie quadratica no espaco M -dimensional. No entanto,
uma vez que os pesos 0timos proporcionam o minimo MSE, o extremo é o minimo dessa funcdo. Um
exemplo trivial € dado para um arranjo com dois elementos que apresenta uma superficie tridimen-

sional como representada na Figura 3.24. Quando o angulo de chegada desejado varia com o tempo,
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Figura 3.24: Exemplo para um caso em trés dimensdes.

o minimo da superficie quadratica muda com o tempo no plano do peso.

Em geral, para um ndmero arbitrdrio de pesos, pode-se encontrar o valor minimo tomando o
gradiente do MSE com relacdo aos vetores de peso e igualando ele a zero. Assim a equacgdo de
Wiener-Hopf é dada por

Vw (E [[e]*]) = 2R, w — 21 = 0. (3.115)

De modo que a solucdo 6tima de Wiener, resulta em
Wuse = R, T. (3.116)

Entretanto, se o sinal de referéncia d € igual ao sinal desejado s, e se s € descorrelacionado com
respeito a todos os interferentes, pode-se simplificar a correlagdo r. Usando (3.97) e (3.111) a simpli-
ficada correlacdo r é

r=FE[s"-x|=5"a, (3.117)

em que
S=E[s].

Os pesos 6timos podem entdo ser identificados como

Wyse = SR, }a,. (3.118)

3.6.3 Conformacao Adaptativa de Feixe

A conformacdo de feixe com pesos fixos, mencionada na Secdo 3.7.1, foi aplicada para as fontes
com angulo de chegada fixo. Se os angulos de chegada ndao variam com o tempo, os pesos 6timos do
arranjo nao precisam ser atualizados. No entanto, se os angulos de chegada desejados variam com o
tempo, é necessdrio atualizar os pesos do arranjo. Entdo, o algoritmo de processamento do sinal no

receptor deve permitir a adaptacdo continua a um ambiente em constante mudanca eletromagnética.
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O algoritmo adaptativo leva o processo de conformacio de feixe com pesos fixos um passo adiante
e permite o calculo dos pesos atualizados continuamente. O processo de adaptacdo deve satisfazer
um determinado critério de otimizag¢do. Ha vérios exemplos de técnicas de otimiza¢do que incluem:
minimo quadrado médio (LMS - least mean squares), minimos quadrados recursivo (RLS - recursive
least squares), o algoritmo de médulo constante (CMA - constant modulus algorithm), gradiente con-
jugado (conjugate gradiente) e outros nao citados nesta tese. Neste texto sdo discutidas e explicadas
as técnicas LMS e RLS.

Minimo quadrado médio (LMS)

O algoritmo LMS € um algoritmo que se baseia no gradiente [68]. Os algoritmos baseados no
gradiente assumem uma superficie de desempenho quadratica tal como na Se¢do 3.7.2. Quando a
superficie de desempenho € uma fun¢do quadréatica dos pesos do arranjo, a superficie de desempenho
(fungdo custo) J(w) é na forma de um hiperparaboldide tendo um minimo. Uma das maneiras para
estabelecer o minimo € pelo uso do método do gradiente (Método de Lagrange). Dessa forma, pode-
se estabelecer a superficie de desempenho encontrando o MSE novamente. O erro, como indicado na
Figura 4.30, é

e(k) = d(k) —w (k)x(k). (3.119)

O erro ao quadrado é dado como

le(k)* = |d(k) — " (k)% (k)|*. (3.120)
Como calculado em (3.110), a fung¢ao custo resulta em

J(w) =D — 2wt + w'R,, W, (3.121)

em que
D= 2.

Dessa forma, pode ser empregado o método do gradiente para localizar o minimo em (3.121). Logo,
tem-se
Va(J(W)) = 2R, W — 2F. (3.122)

O minimo ocorre quando o gradiente é nulo. Desse modo, a solugdo para os pesos € a solugdo 6tima
de Wiener dada por
wo=R_IT (3.123)

po v

A solugdo em (3.123) é baseada no conhecimento de todas as estatisticas do sinal e, portanto, no
célculo da matriz de autocorrelacao.

Em geral, ndo se sabe as estatisticas do sinal e, portanto, deve-se recorrer ao cdlculo da matriz de
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autocorrelacio (R,,) do arranjo e ao vetor de correlacdo cruzada (r) do sinal sobre um intervalo de
amostras ou para cada instante de tempo. As estimativas instantaneas desses valores sdo determinadas
por

R..(k) ~ x(k)x(k), (3.124)

i~ d (k)% (k). (3.125)

Agora, pode ser empregado uma técnica iterativa chamada o método da descida mais ingrime
(steepest descent) para aproximar o gradiente da funcio custo. A direcdo da descida mais ingrime
€ na direcdo oposta ao vetor gradiente. O método da descida mais ingrime pode ser aproximado
em termos dos pesos usando o método LMS [75],[76]. A aproximacdo iterativa do método steepest

descent € dada por
Wk -+ 1) = wk) — SuVulT(w(E). (3.126)

em que u € o parametro de passo e V, € o gradiente da superficie de desempenho.
O gradiente da superficie de desempenho € obtido de (3.122). Portanto, substituindo as aproxi-

macoes de autocorrelacdo e correlagdo cruzada instantaneas, tem-se a solugao LMS
w(k+1) =w(k) — [Rmvv - r} :

w(k+1) =w(k) + pe*(k)x(k), (3.127)

em que e(k) = d(k) — w(k)x(k) é o sinal de erro.

A convergéncia do algoritmo LMS em (3.127) € diretamente proporcional ao pardmetro do valor
do passo . Se o passo € pequeno, a convergéncia € lenta e tem-se o caso super-amortecido (over-
damped). Entdo, a convergéncia € mais lenta do que a variagdao dos angulos de chegada e, portanto, é
possivel que o arranjo adaptativo nao possa rastrear o sinal de interesse para acompanhar a variacao
do sinal. No entanto, quando o valor do passo € grande, o algoritmo LMS ultrapassa (overshoot) os
pesos o6timos de interesse. Isto é chamado o caso sub-amortecido (underdamped). Nesse caso, a ten-
tativa de convergéncia é muito rapida, os pesos oscilardo sobre os pesos 6timos, mas nao localizardo
a solucdo desejada com precisdo. Assim, € imperativo escolher um valor de passo que assegure con-
vergéncia. Para isso, pode ser apresentado que a estabilidade € segura desde que seja satisfeita a

seguinte condicao [68].
1

0<pu< (3.128)

)
A'ITL(L'ZJ'
em que A, € o maior autovalor de R, .

Considerando que a matriz de autocorrelacdo € definida positiva, todos os autovalores sdo posi-

tivos. Se todos os sinais interferindo sao ruidos e ha apenas um sinal de interesse, pode-se aproximar
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a condicao (3.154), da seguinte forma

1
0<u<

S ps W7 (3.129)

em que o trago € a soma dos elementos da diagonal principal da matriz de autocorrelagdo.

Minimos quadrados recursivo (RLS)

No algoritmo RLS, podem ser calculados recursivamente a matriz de autocorrelacao(R;) € o ve-
tor de correlacdo cruzada (r) requeridos. Desse modo, pode-se reescrever a matriz de autocorrelacao

e o vetor de correlagcdo cruzada como

R,.(k) = Z %(i)x" (4), (3.130)

=1

“(4)x(4), (3.131)

=i

I
-

SH

=1

em que k ¢ a dltima amostra temporal e R, (k), F(k) sdo as correlacdes estimadas que terminam na
amostra temporal k.

Ambos os somatorios (Equacdes (3.130) e (3.131)) utilizam janelas retangulares, assim, eles con-
sideram igualmente todas as amostras temporais anteriores. No entanto, se as fontes de sinais po-
dem mudar ou mover lentamente com o passar do tempo, pode ser preciso desenfatizar as primeiras
amostras de dados e enfatizar as mais recentes. Isso € conseguido por meio da modificagao de (3.130)
e (3.131), tal que se esqueca as primeiras amostras temporais. Isso € chamado uma estimativa pon-

derada. Assim,

R, (k) = Z a*ix ()% (1), (3.132)

(k) = Z oA ()% (i), (3.133)

em que « € o fator de esquecimento.

O fator de esquecimento € também as vezes referido como o fator de ponderacdo exponencial
[74], com « uma constante positiva tal que 0 < o < 1. Quando o = 1, retoma-se o algoritmo
minimos quadrado ordindrio. Também, o = 1 indica memdria infinita. Agora, separando o somatério
de (3.132) e (3.133) em dois termos: o somatdrio para valores até : = k — 1 e o dltimo termo para

1 = k, resulta em
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ou

Ro. (k) = oRye(k — 1) + x(k)x" (k), (3.134)
(k) =a Z o (D)% () + dF (k)x(k),

i(k) = ai(k — 1) + d* (k)= (k). (3.135)

Deste modo, os futuros valores para a estimativa da matriz de correlacio e estimativa do vetor de
correlagdo podem ser encontrados usando valores anteriores.

Portanto, pode-se calcular recursivamente as mais recentes estimativas de correlacdo, usando
(3.134) para obter uma relagdo recursiva para a inversa da matriz de correlagdo. O primeiro passo
segue a deducdo em [74]. Entdo, recorrendo ao teorema de Sherman-Morrison-Woodbury (SMW)

[77] determina-se a inversa de (3.134). Repetindo o teorema de SMW, tem-se

A-lzzH A1

A L ssHYL a1
(A+zz")  =A T3 77A 17

(3.136)

Aplicando (3.136) em (3.134), tem-se a seguinte férmula de recursdo:

a”’Rg} (k — Dx(k)x" (k)R (k — 1)

RIYK)=a 'R k—1)— . . 3.137
vz (k) = R ( ) It o =B (R (k — 1)x(h) ( )

rx

A Equacao (3.137) pode ser simplificada definindo o vetor de ganho g(k)

o a 'Rk — Dx(k)
g(k) = 1+ o 1% (k)R (k — 1)x(k)

Trx

) (3.138)

Assim,

RN E)=a 'Rk —1) — a 'g(k)x™ (H)R (k- 1). (3.139)

xrx Trx

A Equacio (3.139) é conhecida como a Equacdo de Riccati para o método dos minimos quadra-
dos recursivo. A seguir, rearranjando (3.138) ao multiplicar o denominador em ambos os lados da

equacdo, resulta em
8(F) = [a7 R (k = 1) — a7 g(Mx" (MRZ! (k — 1)] (k). (3.140)
Entretanto, € claro que o termo dentro dos colchetes de (3.140) € igual a (3.139). Assim,
g(k) = R} (k)x(k). (3.141)

Tx

Agora, pode ser deduzida uma relagdo recursiva para atualizar os vetores de pesos. A solucdo
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6tima de Wiener € repetida para cada iteracdo k, podendo-se substitui-la em (3.135), obtendo

w(k) = aRH(E)i(k — 1) + R (k)% (k)d* (k). (3.142)

Substituindo (3.139) na primeira matriz de autocorrelacao inversa de (3.142), obtém-se

w(k) = Ry, (k— Di(k — 1) — g(k)x" (k)R (k — D)i(k — 1) + R} (k)x(k)d" (k),

rxr

w(k) = w(k —1) — g(k)xT(k)w(k — 1) + R (k)x(k)d* (k). (3.143)

Finalmente, pode ser substituida (3.141) em (3.143), resultando em
w(k) = W(k —1) — g(F)x" (k)W(k — 1) + &(k)d"(k),

w(k)=w(k— 1)+ g(k) [d"(k) — x"(k)w(k — 1)] . (3.144)

E importante notar que (3.144) é idéntica na forma a (3.127). Por conseguinte, uma comparagio entre

os algoritmos RLS e LMS leva as seguintes consideragoes:

1. No algoritmo LMS, a correcao que € aplicada para atualizar a estimativa do vetor de coeficientes
€ baseada no valor amostral instantdneo do vetor de sinal de entrada e do sinal de erro. No

algoritmo RLS o célculo dessa corre¢do utiliza toda a informacdo passada disponivel;

2. Uma das maiores diferenca entre os algoritmos LMS e RLS estd na presenca da matriz de
autocorrelacdo inversa no termo de correcdo do algoritmo RLS, que tem o efeito de descorrela-
cionar as sucessivas entradas, fazendo o algoritmo RLS auto-ortogonalizante. Em vista dessa
propriedade, o algoritmo RLS € essencialmente independente do espalhamento de autovalores

da matriz de correlacdo;

3. A taxa de convergéncia do algoritmo RLS é em geral mais rdpida do que a do LMS, por ordem

de grandeza;

4. Ao contrério do algoritmo LMS, ndo hé aproximacao feitas no desenvolvimento do algoritmo
RLS. Conseqiientemente, a medida que o nimero de iteracdes se aproxima do infinito, a esti-
mativa de minimos quadrados do vetor de coeficientes se aproxima do valor 6timo de Wiener e,
em correspondéncia, o erro quadritico médio aproxima-se do menor valor possivel. Em outras
palavras, o algoritmo RLS, em teoria, tem desajustamento nulo, enquanto, por outro lado, o al-
goritmo LMS sempre apresenta um valor de desajustamento nao nulo, que pode, porém ser feito

arbitrariamente pequeno como o uso de um parametro de passo u suficientemente pequeno;
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5. O desempenho superior do algoritmo RLS comparado com o do LMS € conseguido a custa de

um grande aumento de complexidade computacional.

3.7 Acoplamento Mutuo

Um arranjo de antenas linear genérico de M elementos idénticos € ilustrado na Figura 3.25. Os

elementos sdo espagados de uma distancia d um em relacdo ao outro e sendo casado a uma fonte de

tensdo!.
d
/ \VA \/ \/
+ + + +
V; v, Vi1 VM
A vy Va1 Vi
SN
1 2 M-1 M

Figura 3.25: Esquemas elétricos de arranjo de antenas linear com M elementos conectados a uma
fonte de tensdo.

Uma vez que, as antenas sdo conectadas com suas fontes, as ondas de tensoes (V/,;) propagando
nas direcdes negativas sdo devido ao acoplamento mutuo a partir dos elementos adjacentes.

Para obter o diagrama de radiacdo de um elemento de antena, somente um dos M elementos é
excitado, os outros elementos sao desconectados de suas fontes e sao terminados em cargas casadas

(sem reflexdo). Essa situacao € ilustrada na Figura 3.26 para o elemento m,emque m = 1,2, ... M

\V NV /

N M |

z z o z z

m M-1 M

Figura 3.26: Esquemas elétricos de arranjo de antenas linear com o elemento m excitado por uma
fonte de tensdo.

O efeito do acoplamento mituo é modelado na Figura 4.17 pela presenca de ondas de tensdo

propagando a partir dos elementos ndo excitados para dentro das cargas.

'No Apéndice hé procedimento pratico para medir impedancia de entrada da antena por meio da reflexdo ou auto-
acoplamento da antena, um breve comentério sobre acoplamento miituo e medi¢do do diagrama de irradiag@o.
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A amplitude da onda de tensao € relacionada aos campos elétrico e magnético irradiados . e H.,

respectivamente, de um elemento de antena isolado por meio de

e Ikoy
E.(0) = V,.5.(0) — (3.145)
V. e~ Ikoy
Ho(f) = ~25.(0)—, (3.146)
n r

em que V, é a amplitude da onda de tensdo da excitagdo, k., = 27/ e S, () é o fator de elemento, ou

seja, € o diagrama de radiac@o de um tunico irradiador. Sendo 7, a impedancia caracteristica do vicuo

=1/, (3.147)
€o

em que /i, € a permeabilidade magnética do vacuo e €, é a permissividade elétrica do vacuo.

dada por

Implicitamente € assumido aqui que o elemento irradia um tinico modo e que um tnico modo
propaga-se na rede de excitagdo. O elemento M do arranjo linear pode ser visto como o acesso M,
caracterizado por uma matriz de espalhamento M x M, em que os coeficientes de espalhamento

relacionam as amplitudes da onda de tensdo dos elementos de acordo com

V-
Sme = —+ para m, (. k=1,2,... M. (3.148)
Vi
k=0,k7#¢l

Essa equacdo mostra que o coeficiente de espalhamento S, € obtido comparando a amplitude
da onda de tensdo no elemento m a partir do vicuo com a amplitude da onda de tensdo que excita o
elemento /. Para essa comparagdo, nenhum dos elementos, com a excecdo do elemento ¢ esta sendo
excitado. Todos esses elementos sdo terminados em cargas casadas. Esse processo é modelado na
Figura 3.27.

V/

VI;I-] V]\rI

S
1 2 m 2 M-1 M
LJ LJ o M L\V‘e+l o \-CJ M
Figura 3.27: Representacdo do equivalente elétrico de um arranjo de antenas linear com M elementos.

Com V.7 e V.~ as amplitudes das ondas de tensdo, respectivamente, onda incidente e onda refletida
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no elemento m. Com o uso de (3.148), é determinada a amplitude da onda de tensdo refletida no

elemento m

M
Vi = SmVih (3.149)
/=1

A tensdo total sobre a antena de elemento ¢/, V,, é a soma das amplitudes da onda de tensdo

incidente e refletida

Vi=V,/ +V, . (3.150)
A corrente total ¢ dada por
+ 47— 1 + -
Iy =1 +1, :7(1/; _Ve)7 (3.151)

em que Z, ¢ a impedancia caracteristica da linha de transmissao.
Por razdes de manter a discussdo simples, supde-se que a impedancia caracteristica da linha
de transmiss@o conectada ao elemento de antena Z, seja igual a um, isto €, serd considerado uma

impedéancia caracteristica normalizada. Assim,
I, = Vf -V, . (3.152)

Agora, para que o feixe da antena do arranjo linear de M elementos seja direcionado a = 6, é

aplicada uma diferenca de fase, satisfazendo
‘/g+ _ e—jko(f—l)dsen(eo)’ (3153)

em que a referéncia de fase estd no elemento 1.

O coeficiente de reflexdo de varredura (coeficiente de reflexdo em cada elemento do arranjo como
uma fungdo do angulo de varredura) do elemento m, I',,(6,), isto é, o coeficiente de reflexdo do
elemento m, em sua posi¢cdo no arranjo, com todos os elementos excitados e corretamente em fase, é

determinado com a ajuda de (3.149) e (3.153), como

M
V- . .
Fm(eo> _ V_nj_ _ ejko(m—l)dsen(Qo) § sze—]ko(é—l)dsen(ﬁo). (3154)
m (=1

O campo elétrico irradiado do arranjo de antena linear de M elementos, com todos os elementos

excitados, E,(6,), resulta em
M
Eo(0) = E(0) Y Vyyedhelm=Disin@), (3.155)
m=1

Esse campo € obtido pela regra da multiplicacdo de diagramas, em que multiplica-se o fator de el-
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emento (diagrama de radiacdo de um unico elemento isolado) com o fator de arranjo (diagrama de
radiagc@o de um arranjo de M irradiadores isotrépicos). No entanto, os efeitos de acoplamento mutuo
ndo sdo levados em conta.
Para induzir os efeitos do acoplamento mutuo, se relaciona a amplitude da onda de tensdo V,,,, ao
coeficiente de reflexdo de varredura, I'(6), usando (3.150) e (3.154). Assim,
Vi =VEt+ Vo =[1+T,(00,)]V.. (3.156)

m

Substituindo este resultado junto (3.153) em (3.155), chega-se ao campo elétrico irradiado do

arranjo de antena completamente excitado, dado por

M
Eo(0) = E(0) > [1+ Ly (0)] e7helm=dlsen(O)msen(e)] (3.157)

m=1

e, em fase para = 0,, resulta em

Ea(0:) = Ee(0) Y [1+ T (65)] (3.158)

m=1

A substitui¢do de (3.145) em (3.158), resulta em

efjkor

Ea(0o) = VeSe(0o) ) [1 4+ Tim(6s)]

(3.159)

M=

r

3
Il

De maneira similar, acha-se o campo magnético irradiado do arranjo de antena completamente

excitado
‘/e M e—jkor
Ho(0:) = ~Se(02) > [1 = Tu(65)] (3.160)
n m=1 r
Na Secdo 3.2.10 € visto que a fungdo ganho G(6) é dada por
P(9)
0) = ———— 3.161
G(0) Py /A" ( )

em que P(6) é a poténcia irradiada na direcdo 0 e P,,; é a poténcia incidente total disponivel.

A densidade de poténcia média temporal W dos campos irradiados pode ser calculada como

W(r) = %?Re {E.(r)x Hi(r)} = %5)?6 {E.H}} u,. (3.162)

em que 4, € um vetor unitdrio na direcao r.
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A poténcia irradiada P(6), por unidade de ngulo sélido é determinada por
P(r) = P(0) = [r*W(r)|. (3.163)

A poténcia irradiada na direcdo 6, torna-se

P(0,) = stf(e)% D [ 4Tw(0e)] p > [ =Th(b)] - (3.164)

A poténcia total disponivel €, uma vez que foi assumida uma impedancia caracteristica normal-
izada,
V2
Py = ]\/[787 (3.165)

de modo que o ganho do arranjo completamente excitado na direc¢do 6, é determinado por

2 M 2
Ga(0,) = AmSe(00) [ ppe _ > Twde)| |- (3.166)
M
m=1

Assim, baseado no coeficiente de reflexdo de varredura I',,, que pode ser obtido a partir de
medic¢oes de acoplamento mutuo por pares entre os elementos do arranjo e o diagrama de radiacdo
do elemento isolado, pode-se obter o ganho do arranjo de antenas (G,(6,), na dire¢do do feixe de
varredura.

E bom lembrar que o diagrama de radiacio do elemento isolado é o diagrama de radiacio de um
unico elemento (fator de elemento), medido fora do arranjo de antenas, isto é, ndo em sua posicao
no arranjo. O diagrama de radiacdo do elemento de varredura € o diagrama de radiacdo de um tnico
elemento excitado em sua posi¢do no arranjo, em que todos os outros elementos do arranjo sao ter-
minados em cargas casadas. O coeficiente de reflexdo de varredura € o coeficiente de reflexdo de um
unico elemento em sua posi¢do no arranjo, em que todos os elementos sdo excitados e devidamente
em fase.

O diagrama de radiacdo do elemento de varredura € dificil, embora ndo impossivel para medir
diretamente. O coeficientes de reflexao de varredura € dificil para medir diretamente. Os coeficientes
de acoplamento mutuo sdo relativamente faceis de medir. Esses coeficientes podem ser usados para
determinar o coeficiente de reflexdo de varredura. Como serd visto adiante, o diagrama de radiacdo
do elemento de varredura pode ser obtido a partir do coeficiente de reflexdo de varredura.

A seguir retorna-se a expressao para o ganho de um arranjo de antenas em que todos os elementos
sdo excitados, calculado na direcdo do feixe de varredura. Essa expressdo € para arranjos de antenas
com M elementos.

Em um arranjo de antenas de M elementos unidimensional e bidimensional, quase todos os ele-

mentos experimentam uma idéntica posi¢ao no arranjo. Somente os elementos préoximo e nas bordas
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do arranjo experimentam uma posi¢do no arranjo que difere substancialmente daquelas do centro.
Quando o arranjo de antenas € suficientemente grande, o nimero de elementos no centro influen-
ciam mais do que o nimero de elementos nas bordas e aproximadamente todos os elementos sofrem
os mesmos efeitos de acoplamento mutuo [28]. Portanto, nessa situacdo, todas os coeficientes de

reflexdo de varredura dos elementos sdo aproximadamente iguais, I',, ~ I', de forma que
Ga(0s) = MG.(0,) (1 —|T(6:)]?), (3.167)

em que GG, é o ganho de um elemento isolado, que € representado por

B 4752%(0)

Ge(0) »

(3.168)

Assim, se, para um arranjo de antenas de M elementos, medi-se todos os coeficientes de espal-
hamento relativos a um elemento central, do qual se conhece o ganho de um unico elemento, pode
calcular o coeficiente de varredura I, usando (3.154) e calcular o ganho do arranjo com M elementos

excitados na dire¢do 6, por meio de (3.167).

3.7.1 Modelagem de um Arranjo de Varredura

O diagrama de radiacdo de varredura do elemento no arranjo de antenas, isto é, o diagrama de
radiacdo de um elemento excitado em sua posicdo no arranjo, em que todos os outros elementos
sdo terminados em cargas casadas, d4 uma melhor compreensdo de um arranjo com ) elementos
irradiando. Assumindo que o elemento m € excitado, como mostrado na Figura 3.17. Para calcular o

campo elétrico distante de varredura, £, , (), parte-se de (3.155)

M
Eau(0) = Ee(6) Y Vieheltmmen), (3.169)
=1

em que foi movida a referéncia de fase para o elemento m.
Assim, somente o elemento m ¢ alimentado, (3.150) mostra que V,, = V" + Ve V;, =V, para

¢ # m, resultando em

Ean(0) = Ec(0)

)

M

VT;LF + Z ‘/eejko(fm)dsen(e)] ’ (3170)
=1

emque V, = 224:1 Sng,j (Equacao (3.149)), torna-se

Ean(0) = Ec(0)

)

(=1 k=1

M M
Vi (Z S,gkv;) ej%“m)dsen(@)] : (3.171)
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No entanto, como s6 o elemento m € excitado, somente o termo para k = m permanece no
somatdrio sobre k. Além disso, usando (3.145) e (3.153) (V7 = 1), tem-se

M —jkor
Eou(0) = V.S.(0) |1 Symeltolt=m)dsen(d) | € 3.172
() (0) |1+ ; me - (3.172)
A partir de (3.149), (3.153) e (3.154), substituidas em (3.172), obtém-se
) e—jkor
E,y(0) = VoSe(0) [1 4 e he(m=Ndsen(®p ()] , (3.173)
r

em que a referéncia de fase, por meio de (3.153), foi colocada no elemento 1 e em que foi feito uso
de Smg = ng.

Para o campo magnético irradiado H, obtém-se

0 ) —jkor
Ha,v(e) _ VeSe( ) [1 _ 6—jko(m—1)dsen(9)Fm<_Q)} € (3.174)
i r
Assim, o ganho de um unico elemento excitado é dado por
P(0) 4qrr? — 9
G0 (0) R{ELH, } = Ge(0) [1 = [Tin(=0)]%] - (3.175)

" Put/An 2P

Para um arranjo de antenas de M elementos, considera-se I',,(—6) = I',,(6) = I'() e a fungdo

ganho reduz-se a
G = Ge(0) [1—|T(0)?] . (3.176)

3.8 Resultados de Simulacoes

As respostas espaciais no plano-H (plano azimutal (¢)) para arranjos de antenas adaptativos lin-
eares com diferentes dimensdes, espacamentos e dire¢des desejadas considerando os efeitos do AM
entre os elementos do arranjo, foram investigadas.

As Figuras 3.28 e 3.29 representam as respostas espaciais com e sem AM para arranjos adaptativos
de cinco e dez elementos, respectivamente, e espacamentos entre os elementos do arranjo iguais a
0,25\ e 0,50\ e SNR = 15 dB. Nesse caso o processamento adaptativo de sinais foi realizado com
o uso do algoritmo LMS. Das Figuras 3.28 e 3.29 € observado que ha formacdo de feixe do 16bulo
principal para a resposta espacial do arranjo para o espacamento igual a 0, 50\, no caso sem AM .
No entanto, quando € considerado o acoplamento de um elemento adjacente sobre o outro, caso com
AM, a resposta espacial do arranjo é modificada. Ou seja, ndo h4 formacgado do feixe principal.

As Figuras 3.30 e 3.31 representam as respostas espaciais com e sem acoplamento mutuo para

arranjos adaptativos de cinco e dez elementos, respectivamente, € espagcamentos entre os elementos
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d = 0,251 com acoplamento
——d= 0,25\ sem acoplamento
d = 0,501 com acoplamento R Y
— — —d=,0,50A sem acoplamento :
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Figura 3.28: Resposta espacial no plano-H de um arranjo de antenas adaptativo com cinco elementos.

10 T T T T

d = 0,251 com acoplam.
oH — — d = 0,25\ sem acoplam. : g
——d = 0,50 com acoplam. e '~
— — —d=0,501 sem acoplam.
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Figura 3.29: Resposta espacial no plano-H de um arranjo de antenas adaptativo com dez elementos.

do arranjo iguais a 0,25\ e 0,50\ e SNR = 15 dB. Nesse caso o processamento adaptativo foi
realizado com o uso do algoritmo RLS. Das Figuras 3.30 e 3.31 € mostrado que ha formacgdo de
feixe do 16bulo principal para a resposta espacial do arranjo para o caso sem AM (espacamento igual
a 0,50)), enquanto que, para o caso com AM, em que € considerado o efeito do acoplamento de
um elemento adjacente sobre o outro modifica-se a resposta espacial do arranjo. Assim, fica claro
para ambos 0s arranjos (cinco e dez elementos) que o arranjo adaptativo com AM tem uma resposta
espacial mais realista, pois € completamente diferente do que é apresentado pela resposta espacial,
quando o AM € desconsiderado.

A Figura 3.32 e a Figura 3.33, respectivamente, representam a média-mével do médulo do sinal
erro para um arranjo adaptativo de cinco elementos com espagamento entre os elementos igual a
d = 0,25\, SNR = 15 dB e SIR = 25 dB. Na Figura 3.32 a simulagdo foi realizada com o algoritmo
LMS obtendo o ponto de maior maximo em 91 (valor do erro absoluto com média = 0, 0007 e maximo

= 0,0209). Na Figura 3.33 a simulaco foi realizada com o algoritmo RLS obtendo o ponto de maior
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Figura 3.30: Resposta espacial no plano-H de um arranjo de antenas adaptativo com cinco elementos.

Ganho (dB)

d = 0,25\ com acoplam.

—-—-d = 0,251 sem acoplam.

— d = 0,501 com acoplam.

— — —d = 0,501 sem acoplam.
n

_70 I I i i i i i
0 20 40 60 80 100 120 140 160 180

¢ (graus)

Figura 3.31: Resposta espacial no plano-H de um arranjo de antenas adaptativo com dez elementos.

maximo em 16 (valor do erro absoluto com média = 0, 0009 e maximo = 0, 2631). O ponto de maior
méximo € o ponto no processo de adaptacdo que a partir dele o algoritmo comecga a rastrear o sinal
desejado.

As Tabelas 3.1 e 3.2 apresentam as estatisticas do sinal erro para os algoritmos LMS e RLS, isto
¢, as médias, os maximos e os desvios padrdes para diferentes espagamentos normalizados, nos casos
com interferéncias presente (SIR = 25 dB) e ausente, para arranjos de antenas adaptativos com cinco
e dez elementos de antena. Das tabelas € observado que as médias do sinal erro no algoritmo LMS
sdo menores que as do algoritmo RLS e, também, que os méximos para o LMS sdo maiores que 0s
maximos para o RLS, no caso de interferéncia presente. Enquanto que, na auséncia da interferéncia,
os algoritmos tem um sinal erro desprezivel. Isso ocorre porque o sinal ruido € descorrelacionado,

enquanto o sinal interferéncia é uma portadora, em que suas amostras contém correlacao.
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Tabela 3.1: Arranjo de antenas adaptativo de cinco elementos considerando o efeito do acoplamento

mutuo.

LMS RLS
d/\ Média Miaximo Desvio Padrao Média Miéximo Desvio Padrao

3 § 025 | 1,27x107° | 4,02x1073 | 851x10~* 1,97x107° | 3,66x107% | 4,50x10~*
% % 0,35 | 1,34x107° | 3,99x1073 | 8,51x10~* | 1,95x107° | 3,70x1073 | 4,51x10~*
= | »n
E‘j 0,50 | 1,06x107° | 4,11x1072 | 848x10™* | 1,92x107® | 391x107% | 4,49x10~*
% § 0,25 | 1,22x107° | 3,82x1073 8,46x10~4 1,91x1075 | 3,33x1073 4,16x10~4
& ; 0,35 | 1,25x1075 | 3,81x1072 | 846x107* | 1,93x107° | 3,27x1073 | 4,16x10~*

” 0,50 | 1,23x107° | 3,82x1072 | 846x10™* | 1,91x107° | 3,29x107% | 4,16x107*

§ 025 | 3,73x10717 | 2,22x10716 | 1,64x107'6 | 3,66x107'7 | 2,22x10716 | 1,75x10716
% % 0,35 | 3,74x10717 | 2,22x10716 | 1,64x107%6 | 3,66x10717 | 4,44x10716 | 1,75x1071¢
3 ’ 0,50 | 3,72x107'7 | 2,22x10716 | 1,64x10716 | 3,97x107'7 | 4,44x10716 | 1,82x10716
=
g § 0,25 | 3,98x10717 | 2,22x10716 | 1,82x107%6 | 1,02x107%6 | 6,66x1071¢ | 4,49x1016
5
E:E) ; 0,35 | 3,98x10717 | 2,22x107%6 | 1,82x107%6 | 1,02x107%7 | 6,66x10716 | 4,50x10~1¢

” 0,50 | 3,98x107'7 | 2,22x10716 | 1,82x107'6 | 1,02x10716 | 6,66x10716 | 4,50x10~16
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Tabela 3.2: Arranjo de antenas adaptativo de dez elementos considerando o efeito do acoplamento

mutuo.

LMS RLS
d/\ Média Miaximo Desvio Padrao Média Miéximo Desvio Padrao

3 § 0,25 | 1,33x107° | 4,02x1073 8,51x1074 1,84x107° | 3,89x1073 4,55x10~4
% % 0,35 | 1,19x107° | 3971073 | 8,50x10~* | 1,84x107° | 3,92x1073 | 4,53x10~*
= | »n
E“ 0,50 | 1,39x107° | 3,99x1072 | 8,51x10™* | 1,93x107° | 4,07x1073 | 4,49x10~*
% § 0,25 | 1,24x107% | 3,81x1073 8,46x10~4 1,91x107° | 3,30x1073 4,17x1074
& ; 0,35 | 1,21x107° | 3,81x1072 | 845x10~* | 1,92x107° | 3,34x1073 | 4,16x10~*

” 0,50 | 1,22x107° | 3,81x1073 | 846x10~* | 1,91x107° | 330x1073 | 4,17x10~*

§ 0,25 | 3,72x10717 | 2,22x10716 | 1,64x1070 | 3,76x10717 | 2,22x1077 | 1,64x10716
% % 0,35 | 3,73x10717 | 2,22x10716 | 1,64x107%6 | 3,96x10717 | 4,44x10716 | 1,82x1071¢
3 ’ 0,50 | 3,74x10717 | 2,22x10716 | 1,64x10716 | 3,99x10717 | 4,44x10716 | 1,82x10716
=
g § 0,25 | 3,98x10717 | 2,22x10716 | 1,82x107%6 | 7,63x10717 | 4,44x1071¢ | 3,39x1071¢
5
E:E) g 0,35 | 39810717 | 2,22x10716 | 1,82x107'6 | 2,01x107'6 | 1,33x1071> | 8,80x10~16

” 0,50 | 3,99x10717 | 2,22x10716 | 1,82x10716 | 7,63x10717 | 4,44x1071¢ | 3,39x10716
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Figura 3.32: Algoritmo LMS: média-mével do médulo do sinal erro para um arranjo adaptativo de
cinco elementos.
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Figura 3.33: Algoritmo RLS: média-mével do médulo do sinal erro para um arranjo adaptativo de
cinco elementos.

3.9 Conclusoes

Uma teoria de antena foi apresentada, envolvendo os campos proximo e distante, a densidade de
poténcia, a intensidade de irradiacdo, a diretividade, o ganho, aberturas efetivas e a largura de feixe
com o objetivo de melhor compreender a irradiagdo de um tnico elemento isolado, quando em uma
determinada posi¢do do arranjo de antenas.

A caracterizacdo de um arranjo de antenas foi realizada supondo que no arranjo o elemento de
antena € deslocado de uma distancia d um em relacio ao outro e os efeitos do AM entre os elementos

do arranjo é da mesma ordem. Dessa forma, baseado no coeficiente de reflexdo obtido a partir de
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medi¢des do AM por pares de elementos do arranjo, e a resposta espacial de irradiacdo do elemento
isolado, o ganho (dB) do arranjo na direc@o do sinal desejado foi determinado.

Quando o arranjo de antenas tem uma dimensao elétrica grande, o niimero de elementos no centro
pesa mais do que o nimero de elementos na borda e aproximadamente todos os elementos experi-
mentam os mesmos efeitos de AM. Dessa forma, todos os coeficientes de reflexdo dos elementos do
arranjo de antenas sdo aproximadamente iguais.

Uma anélise de um arranjo de dois elementos foi feita devido apresentar um comportamento
semelhante a arranjos de antenas com dimensdes grandes e, ¢ um bom ponto de partida a fim de se
entender a relacdo de fase entre os elementos adjacentes do arranjo. Além disso, o modelagem e a
ponderagdo de um arranjo de antenas de /V elementos par e impar foi realizada.

Também foi mostrado a teoria de um arranjo de antenas adaptativo linear que consiste de um
arranjo de antenas e uma unidade de processamento digital de sinais (algoritmos LMS ou RLS) que
otimiza dinamicamente a resposta espacial do arranjo adaptativo de acordo com a mudanca do am-
biente eletromagnético. A principal vantagem do arranjo adaptativo é que a mudanca de fase e a
ponderacdo do arranjo podem ser realizadas nos dados digitalizados em lugar de ser implementado
em hardware.

Os resultados das simulagdes considerando os efeitos do AM em arranjos de antenas dipolos
lineares (comprimento da antena dipolo — L. = \/2), para diferentes espacamentos e dimensdes,
foram obtidos por meio do processamento adaptativo de sinais. Os algoritmos supervisionados LMS
e RLS foram usados na conformacdo de feixe, a fim de obter a resposta espacial (ganho em dB) do
sinal na direc@o desejada, plano-H, de acordo com certo critério 6timo. Nessas simulagdes, também,
foi calculado as estatisticas do sinal erro (algoritmos LMS e RLS) levando em conta os casos de
interferéncia presente (SIR = 25 dB) e ausente no sinal desejado incidente ao arranjo de antenas.
Assim, foi verificado que o LMS obteve médias do sinal erro menores e maximos maiores em relacao
ao RLS, no caso de interferéncia presente. Enquanto que, para o LMS e RLS no caso de interferéncia

ausente, apresentaram um erro desprezivel.



Capitulo 4

Arranjo de Antena de Microfita

4.1 Introducao

Uma modelagem de um arranjo de antenas linear com quatro elementos de microfita de patch
retangular para uso na banda de UHF para aplicacdo em TV digital € apresentado. O arranjo de
microfita opera em uma freqiiéncia de 550 MHz. O projeto dessa antena foi simulado com o software
CST Studio Suite.

O arranjo de antenas de microfita € excitado por meio de uma linha transmissao (LT) de microfita.
Isso permite construir ndo s6 o arranjo de microfita, mas também a rede de excitacdo do arranjo de
antena na mesma tecnologia [78]. Portanto, essa antena consiste de uma placa dielétrica com plano
terra. Na parte superior da placa, as antenas e a rede de excitacao sdo formadas em uma tnica camada
de cobre.

A rede de excitacao construida € do tipo corporativa usando divisores de poténcia. Como o arranjo
de microfita é excitado uniformemente os divisores de poténcia sdo iguais. Além disso, para avaliar
as reflexdes a partir dos elementos de antena e reflexdes internas na rede, uma matriz de espalhamento
do divisor de poténcia € obtida.

Optou-se considerar uma impedancia caracteristica de 50§2 em todos os estdgios da rede de ex-
citagdo e, portanto, tendo o divisor de poténcia empregado com transformadores de impedancia na
juncdo do divisor basico. Dessa forma, uma andlise de um transformador de impedancia de um quarto

de onda € também apresentada.

4.2 Projeto de uma Cavidade Ressonante Retangular

A antena de microfita de patch retangular ilustrada na Figura 4.1 € constituida, na sua forma
basica, de um elemento de antena eletricamente condutor que € impresso em uma face de uma placa
de circuito impresso (PCB — printed circuit board). O elemento pode ser excitado com uma LT de

microfita, com um cabo coaxial ou por meios além da extensao desse texto.
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Antena de microfita excitada
poruma LT

Antena de microfita excitada
por um cabo coaxial

. et
] | /,-\W ) s

Plano terra

Ld
(rown)

Campo de franja

Figura 4.1: Antena de microfita de patch retangular.

A excitagdo introduz um campo elétrico que varia no tempo entre o plano terra e a antena de patch
retangular [79]. A antena pode ser considerada como uma cavidade com as paredes superior e inferior
eletricamente condutoras e as paredes laterais magneticamente condutoras. Essa cavidade ressonante
impde condic¢des de contorno aos componentes de campo eletromagnético no interior da cavidade, tal
que s6 solugdes discretas, os chamados modos, podem existir. As dimensdes da cavidade determinam
a freqiiéncia de ressonancia da antena de microfita.

Por outro lado, como as paredes laterais ndo sdo perfeitamente magnéticas condutoras, as linhas
de campo elétrico ndo sdo completamente perpendiculares a camada inferior e superior na posi¢ao das
paredes laterais, como ilustrado na Figura 4.1. Esses campos sdo chamados campos de franja que dao
origem a irradiacdo que sai da cavidade, tornando assim a operacdo da antena de microfita possivel.
A irradiagdo pode ser considerada como originando de duas ranhuras, separadas pelo comprimento
b do patch retangular, ilustrado na Figura 4.1. Para os dois campos da ranhura estarem em fase, a
separacdo da ranhura precisa ser metade de um comprimento de onda, ou seja, o comprimento de

onda no substrato dielétrico da PCB. Isto € descrito na Figura 4.2.

]
At lll]) ®

—* ——»
—» ——»
—» ——»
—» ——»
—» ——»
—» ——»
—» ——»
—» ——»

(®

Figura 4.2: Campos da ranhura em fase. (a) Vista lateral. (b) Vista superior. A intensidade e direcao
do campo elétrico € indicada por, respectivamente, o comprimento e direcdo da seta.
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4.3 Antena de Microfita: Impedancia de Entrada e Campos Ir-

radiados

Para calcular a impedancia de entrada da antena de microfita de patch retangular, somente algumas

equagdes, necessdrias para a realizacao de andlise numérica por software sao determinadas.

4.3.1 Campo Elétrico

Para uma antena de microfita com as dimensdes (a,b) indicadas na Figura 4.2 [80], o campo

elétrico, com a orientacdo em z, é dado por

. = = mn x? mn ‘IO? [¢]
Bufa,y) = jlpks 303 Ll k;”)_ww( g, @.1)

m=0 n=0

o= /2 (42)
€o

¢ a impedancia caracteristica no vacuo (i, € a permeabilidade magnética e ¢, é a permissividade

em que

elétrica no vacuo) e

Umn(T,y) = i(/% COS (?x) Ccos (%y) , 4.3)

€ o campo modal para indices de modo m e n com

1, se m=0An=0
Xmn =14 V2, se m=0Vn=0 . (4.4)
, se m#FOANF#0

Além disso,

o= )+ (5

¢ o nimero de onda do modo com os indices de modo m e n. O parametro k = w,/cu é o nimero
de onda associado ao comprimento de onda no substrato dielétrico. O parametro k, = w,/eofto € O

nimero de onda no vacuo. Finalmente,

mrd, \ . nmd,
. 4,
G smc( o )smc( 5% ), (4.6)
em que
sine = 2@ 4.7)
x

d, e d, sdo as dimensdes de um patch retangular equivalente e /, € a corrente de excitagdo, como

ilustrado na Figura 4.3. Para uma excitacdo linha de transmissdo de microfita, uma das dimensdes é
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fixada a largura da LT, a outra € fixada em zero.

Figura 4.3: Antena de microfita equivalente com excitagio em (x,y) = (o, Yo ).

A impedancia de entrada Z.,,; é a razdo entre a tensdo de entrada V,,,; e a corrente de excitacdo /.
Assim,
‘/;nt - _hEz(xcn yo)u

resultando em

Zo = —inken 3 3 Lolte ) (458)

m=0 n=0
Portanto, sempre que o nimero de onda no dielétrico corresponde a um nimero de onda modal
(isto é, em uma ressonancia modal), a impedancia € infinita, uma situacdo nio encontrada na vida
real. A razdo de tal comportamento ndo realista € obtida ao se desprezarem as perdas, inclusive a

irradiacdo (uma perda desejada).

4.3.2 Perdas no Pacth Retangular

Para obter um modelo mais realista, todas as perdas sdo agrupadas em uma tangente de perda

efetiva d.¢ [80]. Assim, o nimero de onda € substituido por um outro complexo, nas equagdes como

Vrnn (L5 Y) Vimn (2o, Yo)
E.(x,y) = jlonoks ZZST o)k gz, G (4.9)

mn xo?yo)
Zent - ]nok hzzf—:r 1_](5 ka_k'glnGmn7 (410)

em que %, € o numero de onda no vicuo e ¢, € a permissividade relativa do dielétrico.
A tangente de perda efetiva é determinada pelo fator de qualidade da cavidade formada pelas

partes elétrica e magnética da antena de microfita. Assim,

1

5ef = Q_a

4.11)
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em que
S . (4.12)
QO Qz Qc Qd7 .

Q. é o fator de qualidade total, (); é o fator de qualidade de irradiagdo, (). € o fator de qualidade dos

condutores e (), € o fator de qualidade do dielétrico. Os fatores de qualidade sdo dados por

Qc =h V ﬂ-f,uoo-a (4.13)

1

- 4.14
Qd tan(S’ ( )
. ZwWE
Qi = P (4.15)

em que o é a condutividade dos condutores elétricos, tan § é a tangente de perda do dielétrico, P, é a
poténcia irradiada total e Wi € a energia elétrica armazenada.

A energia elétrica armazenada, para o modo (m, n) é calculada, com o uso de (4.9), por

€0 _ eoer-hab
Wg, =—=—" EP2dV = |E, |?—=" 4.16
Frmn 4 / / /cavidade | | | mn| 4X72nn ’ ( )

em que
GIoX 2 pwito cos (Xx,) cos (%Eys, ) sinc (224 sinc <ngzly>
E,. . = 5 5 (4.17)
ab [asouow? (1= jbes) — (=2)" — (2T) }
A poténcia irradiada total é dada por

1 w/2 2w ) o o

P = 5 (|1Eo|* + |Ey|?) r*sen(0)dbdg. (4.18)
Mo Jo 0

O célculo da tangente de perda efetiva pode ser simplificado, substituindo k.; = k em ();. Para
uma cavidade de () moderadamente alto, isto conduzira a resultados aceitdveis, a cavidade sendo

dominada pelo modo ressonante (m, n) [80].

4.3.3 Campo Distante do Patch Retangular

Para calcular a poténcia irradiada total, necessaria também para a determinagdo da tangente de
perda equivalente, precisa-se obter os componentes de campo distante Fg,,,,, € Fgpm, como funcdo da
amplitude modal £.,,,, para o modo (m, n).

Para os componentes de campo distante, emprega-se o modelo de ranhura irradiante de Hammer
[81]. O campo distante se origina a partir de quatro ranhuras com largura A, adjacente a antena patch,

como ilustrado na Figura 4.4.
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Figura 4.4: Antena de microfita de patch retangular e ranhuras de irradiacao.

O campo distante irradiado [81], resulta em

.koe_jkor 2 A
Emn@“) == j? (ZGEGmn + Z¢E¢mn) 5

em que
Bomn = | Boma(€:1) c08(6) + Eyun (€ msen(9)]

Emn = |~ Eumn(€, m)sen(6) cos(0) + Eymn(€,m) cos(9) cos(0)]
Nas Equacgdes (4.20) e (4.20), Emn(g ,m)e Eymn(§ ,m) sdo dadas por

I

B (€,77) = [(_1 — (—=1)™)jsen (5%) + (1= (=1)")cos (f%)} .

b/ . A n . b/ nim I bl ni
. hEomn581nc (gg) j {smc (775 + 7) + (—1)"sinc (775 — 7)

’

Byl = [(-1= 175 (0 ) + (1= (1yeos (a5 )|

a . AN | a mm . a mr
. ]’LEomnESIDC (577) J {smc <§5 + 7) + (—1)™sinc (55 N 7)] 7

em que
ad =a+A, b =b+A,

£ = kosen(6) cos(¢), n = kosen(f)sen(¢),

e A é alargura da ranhura, vista na Figura 4.4.

4.19)

(4.20)

(4.21)

(4.22)

(4.23)

(4.24)

(4.25)

O campo distante € integrado sobre uma semi-esfera, ja que é assumido que a antena de microfita

estd posicionada em um dielétrico com plano terra infinito, em ambas as dire¢des transversais. Essa

suposi¢do resulta em um diagrama de radiacdo calculado que difere do real s6 para angulos préximos
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a incidéncia razante. Uma vez que a poténcia irradiada nessas direcoes € desprezada em comparacao

a outras direcdes, o dielétrico com plano terra infinito € uma boa aproximacao de primeira ordem.

4.3.4 Dimensoes da Antena de Microfita de Patch Retangular Efetivas

Na Figura 4.1 € ilustrado que o campo elétrico na cavidade ressonante ndo € perpendicular nas
bordas do patch retangular. Entretanto, pode-se ainda trabalhar com a suposi¢do de um campo per-
pendicular, se as dimensOes transversais a e b forem mudadas para dimensdes efetivas a.; € bcy.
Essas dimensoes efetivas sdo aumentadas em relacdo as dimensdes fisicas, para considerar o campo
de franja [80].

As dimensoes efetivas sdo dadas por

Qef = a + A, (4.26)
bef =b+ A, (4.27)
em que
e +0,3) (240,262
A =0, 82ah 5t )(hb+ ) , (4.28)
(gey — 0,258) (£ +0,813)
e+1 & —1 B\ "2
= 1+10= . 4.2
8ef 9 + 5 ( -+ Ob) ( 9)

4.4 Divisor de Poténcia em T

O divisor de poténcia bésico € ilustrado na Figura 4.5. As entradas e as saidas sdo assumidas a
estar conectadas as LTs com impedancias caracteristicas de, respectivamente, Z,, Zs € Zs.
Embora na figura tem-se assumido um comprimento elétrico p para os dois acessos de saida, para

a andlise desse divisor de poténcia é considerado que p — 0.

P P
‘

z z,

Acesso 2 Acesso 3

Acesso 1

Figura 4.5: Divisor de poténcia de trés acessos.
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4.4.1 Niveis de Impedancia

A poténcia de entrada, no acesso 1, é igual a P;. As poténcias de saida nos acessos 2 e 3, respec-

tivamente, sdo representadas por P e Ps. A divisdo de poténcia é
Py = K*P;, (4.30)

em que K € fornecido pelo projetista.

Como a poténcia no acesso 1 € P, = P, + P;, obtém-se

1
P2 - mpl, (431)
KQ

A tensdo da LT 1 na posi¢do da juncdo € representada por V_", a tensdo da LT 2 na jungdo, por

V5 eatensdo da LT 3 na jungdo, por V5, entdo as poténcias de entrada e saida resultam em

1|V,F?
P, =-12° 4,
1 9 Zo ) ( 33)
LV, |2
J 2N 4.34
2 9 Z2 ) ( )
) v P
LIV~
pPy=-131 4.35
=5 7 (4.35)
Agora, como na jungdo V" = V- = V, as impedéncias caracteristicas sdo relacionadas aos
niveis de poténcia por meio de
Z2 PS 2
22 _ 0K 4.36
Z. " B , (4.36)
Z2 Pl 2
L= =14+K 4.37
Z "B + K7, (4.37)
de forma que se pode relacionar as impedancias Z, e Z3 a Z,, cOmo
Zy = (1+ K*)Z, (4.38)
1+ K?
Z3 = Zs. (4.39)

K2
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4.4.2 Matriz de Espalhamento

Ao lidar com um circuito de trés acessos, com niveis de impedancia diferentes nos trés acessos,

usa-se a matriz de espalhamento desnormalizada, dada por

d; Ty Ty T3 C1
dy = Tor To Tos Ca | (4.40)
ds T3 T3 i3 3

em que ¢;, ¢ = 1,2, 3 sdo as amplitudes da onda complexa desnormalizada de chegada, d;, : = 1, 2, 3,
sdo as amplitudes da onda complexa desnormalizada de partida e T3, ¢ = 1,2,3, 7 = 1,2, 3 sdo os
coeficientes de espalhamento desnormalizados.

A Figura 4.6 ilustra a terminacao das duas saidas conectadas em suas impedancias caracteristicas.

T

Figura 4.6: Divisor de poténcia terminado em impedancias caracteristicas.

Com a rede de trés acessos da Figura 4.6, que € excitada no acesso 1 (p — 0), experimenta-se
tensdes iguais no acesso 2 e 3 e, portanto, pode ser aplicado um curto circuito entre esses acessos e
tomado o circuito paralelo das duas linhas de transmissao de comprimento elétrico p. Também, as
impedancias de terminagdo precisam ser em tal caso tomadas em paralelo. O circuito equivalente e
os sinais nas jungdes sao ilustrados na Figura 4.7

As equacdes que representam essa rede sao dadas por

dl = Flcl + (1 - Fl)cm (441)
dy = (1 +T1)er — Iica, (4.42)
co = Doe™92Pd,,, (4.43)

dy = (1 +Ty)e 9%d,. (4.44)
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Figura 4.7: Circuito equivalente para o divisor de poténcia, excitado no acesso 1 e terminado nas

impedancias caracteristicas.

Agora, usando as condicdes p — 0 e I'y = 'y = 0, obtém-se

dl = Cq, da = Cq, Cq = 07 d2

tal que
d
Ty =T5 = C—Q =1,
1 co=c3=0
d
Ty = — = 0.
C1
co=c3=0
Com base na reciprocidade, resulta em
Zs
Thp = 7T21,
2
) Z,
T3 = 7OT31.
3

= d,, (4.45)

(4.46)

(4.47)

(4.48)

(4.49)

Os correspondentes coeficientes de espalhamento normalizados sdao

(4.50)

4.51)

(4.52)

(4.53)
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Zs Zs
S31 =1/ =151 =1/ = 4.54
31 7, 1o 7 (4.54)
Para a determinacdo dos outros parametros, excita-se os trés acessos a partir dos acessos 2 € 3

como ilustrado na Figura 4.8.

P e
‘+——

Z (14K2) Z

e e S Z L
+ +
Vi O
L]
+ +
?L- Vzo VBD E)L

Figura 4.8: Divisor de poténcia, excitado nos acessos 2 e 3 para excitacdo simétrica (par) e antis-
simétrica (impar).

Portanto, iniciando com a chamada excita¢do simétrica (par) para a qual V5, = V3. e Vo, =
V3, = 0. Para essa situacdo, considerando novamente que p — 0, o circuito da Figura 4.8 pode ser

representado pelos circuitos equivalentes ilustrados na Figura 4.9.

e e

L, (1+E% L,
’—3.‘—-—| (1+K3)Z, — xz Zo “.3
F Es,
+ v.t
V2e 3e_
i v _v
(+Kz, (K3 g
R

Figura 4.9: Circuitos equivalentes do divisor de poténcia para excitagdo par.

As correntes e tensdes para a excitacdo par sdo relacionadas por

Vae
Ihy = ————, 4.55
2= g7 (4.55)
ZQe‘/Qe
= et 4.56
2= (4.56)

em que

Zse = (1 + K*)Z,, (4.57)
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¢ a impedancia vista do lado esquerdo da Figura 4.9.

Dessa forma,

B Vae
721+ K27,
Vae

By = 22 .
Além disso,

[36 = K2[267
e

E36 - E26~

Por outro lado, para a excitagdo antissimétrica (impar), Vo, = V3, = 0 e Vs,

circuitos equivalentes sao ilustrados na Figura 4.10.

I P

L, (1+E2) I
2 o (4, =T 2% ‘
12 ] 22 EQD E?o 23 T Iﬁ
N L
- (14K%z, (KD 5
R

(4.58)

(4.59)

(4.60)

(4.61)

—K?V3,. Os

Figura 4.10: Circuitos equivalentes do divisor de poténcia para excitacdo impar.

As correntes [ e I3 na Figura 4.10 sdo dadas por

Ve Ve
T Z,  (1+ K2z,
V3o Voo

L= =2 = 2

Zs (1+K2)Z,

As tensdes e correntes para a excitagdo impar sdo relacionadas por
EQO - (12 - IQO)ZQ - ‘/20 - }/20(1 + K2)ZOE207

em que foi usada a corrente
[20 = Y'20E207

e Y5, € a admitancia relativa ao lado esquerdo da Figura 4.10.

(4.62)

(4.63)

(4.64)

(4.65)
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Assim, v
By = = , 4.66
® T 1+ Ye(1+ K2)2Z, (4.66)
V2o Y20
Iy, = . 4.67
T e (L + K2)Z, (4.67)
Desde que I3 = — I, pode-se prever um curto circuito na extremidade das linhas de transmissao

de comprimento elétrico p, vista a partir dos acessos 2 e 3. Isto significa que essa derivacdo € somente

vélida quando p — 0, Y5, — 00. Portanto

EQO = 07 (468)
Vao
Io= —2 4.
= 11 K2)Z, (4.69)
€
ESO = 07 I3o - _-[20‘ (470)

Combinando os resultados da excitacdo par e impar, obtém-se os restantes coeficientes de espal-

hamento desnormalizados.

Em primeiro escolhe-se V5, = —Vj,, significando que ndo se excita o acesso 2. Portanto, usando
isso e o estabelecido anteriormente V5, = —K?Va,, a excitacdo do acesso 3, V' € dada por
1+ K?
V= ‘/36 - ‘/30 = T‘/Qe- (471)

A tensdo incidente em uma LT [80], V;,. € igual a % V. Desse modo, a tensao total no acesso 3

Vrs € dada por

1+ K?
Vs = (1 + T33)V;nc = (1 + T33) 9 K2 Vae. 4.72)
Esta tensdo incidente também satisfaz
1
VTS = E3e + ESo = 5‘/267 (473)
em que sao usadas (4.59), (4.61) e (4.70).
Das Equagdes (4.72) e (4.73), obtém-se
T: L (4.74)
BT+ K? '
O coeficiente T3 é dado por
v
Ty = VT; (4.75)
em que
1
Ve = Eye + Eoo = Vo, (4.76)



4.4 Divisor de Poténcia em T

80

e
1+ K?
V;an = W‘/&e- (477)
Assim,
K2
Thy = —. 4.78
5= T (4.78)
No entanto, como segunda escolha faz-se V3, = —Vj,, significando que ndo se excita o acesso 3. A
excitacdo do acesso 2, V', é dada por
V' = Vi + Voo = (1 + K*)Va. (4.79)
A tensio incidente V;, , no acesso 2 é entio
/ 1., 1 9
Ve = §V = 5(1 + K*)Vae. (4.80)
A tensdo total no acesso 2 € portanto
/ 1
Vry = (14 Too)V,,. = (1 + T22)§(1 + K?)Vae. (4.81)
Essa tensdo total também satisfaz
1
Vi = Ege + Epo = ine, (4.82)
de forma que se obtém
K2
Thy = . 4.83
R (4.83)
O coeficiente de espalhamento 739 €
v
Ty = V—f (4.84)
em que
1
VT3 = E3e + E30 - 5‘/267 (485)
1 2
‘/;nc - 5(1 + K )%67 (486)
levando a
1
Toy = ——. 4.87
w= T (4.87)

Os coeficientes de espalhamento normalizados sio

S = Tho, (4.88)
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So3 = ZTza, (4.89)
7

Say = ,/;ng, (4.90)
3

533 - T33. (491)

Assim, com o uso de (4.38), (4.39), (4.50) a (4.54), (4.75), (4.78), (4.83), (4.87) e (4.88) a (4.91),

obtém-se os coeficientes de espalhamento normalizados. Assim,

S11 =0, (4.92)
1
Slg - \/ﬁ, (493)
K
513 - m, (494)
Sa1 = Sia, (4.95)
K2
»= T (4.96)
K
Sas = 1 e (4.97)
S31 = 513, (4.98)
S3a = Sa3, (4.99)
1
S =~ T (4.100)

4.5 Anadlise do Transformador de Impedancia

Para o transformador de impedancia de um quarto de onda faz-se uso da matriz ABCD de uma
secdo da LT. A matriz ABCD de uma rede dois acessos relaciona a tensdo de saida V5 e corrente /5 a

tensao de entrada V; e corrente I; por

A B
¢ D

Vi
I

Vs
I

. (4.101)

A matriz ABCD de uma secao da LT de comprimento elétrico p € dada por

cos(p)  jZ.sen(p)
= 1 : (4.102)

josenlp)  cos(p)

A B
¢ D
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em que Z. é a impedancia caracteristica da LT e

2
o= T”g, (4.103)

¢ é o comprimento fisico da secdo da LT.
Quando a sec@o da LT € um transformador de impedancia de um quarto de onda, o comprimento

¢ é igual a um quarto do comprimento de onda central )., ou seja
(=22, (4.104)

A impedancia caracteristica Z,. €

Zo =701 203, (4.105)

como ilustrado na Figura 4.11.

e
_IF

2‘02

ol

Figura 4.11: Transformador de impedancia de um quarto de onda entre duas linhas de transmissao.

Os elementos da matriz de espalhamento normalizada podem ser determinados a partir dos ele-

mentos da matriz ABCD de acordo com

AZOZ + B — OZOIZO2 - DZol

S — 4.106
H AZ02 + B + OZ01202 "’ DZol ’ ( )
2(AD — BO)/Zo1 Zos
Sy = 4.107
P AZg+ B+ CZo1 Zos+ DZs;’ ( )
N 7
Sy = 1702 , (4.108)
AZuy+ B+ CZy Ty + D7y,
—AZO B - CZO Zo DZO
Spp = 2 1 o2 Do (4.109)

AZoo+B+CZyZyy+ D2y

4.6 Projeto do Arranjo de Antena de Microfita

Com a andlise das subcomponentes do arranjo de antenas linear (antena de microfita de patch

retangular e dos divisores de poténcia em T) sendo completada, pode-se agora passar a andlise do
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arranjo de antenas completo. A matriz de espalhamento do divisor de poténcia desempenha um papel
fundamental na andlise. A Figura 4.12 ilustra um divisor de poténcia com duas antenas de microfita

de patch retangular.

= |

Figura 4.12: Divisor de poténcia em T com duas antenas de microfita.

Esse sistema pode ser representado pelo circuito ilustrado na Figura 4.13.

Figura 4.13: Circuito equivalente do arranjo de antenas de microfita com dois elementos.

O divisor de poténcia com divisdo em T € caracterizado por sua matriz de espalhamento dada por

by S Sz Sis ay
by = | S Sz So3 az | - (4.110)
b3 S31 Ss32 Ssg as

As antenas de microfita sdo representadas como cargas que sio caracterizadas pelos coeficientes
de reflexdo I'; e I's, respectivamente. Esses coeficientes de reflexdo relacionam as amplitudes das

ondas que chegam e partem dos dois acessos de saida do divisor de poténcia de acordo com

ag = ngg, (4111)
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— T3bs. (4.112)

Entdo, substituindo (4.111) e (4.112) em (4.110), podem ser obtidas as amplitudes da onda que

chegam, em termos de amplitude da onda que se propaga no subsistema a;, como

(1 — S33I'5)Sa1 + Sa3I'555:

by = a 4.113

2 (1 — Sgol'3)(1 — S33I's) — S53532151s ! ( )
(1 — S52I'9)S31 + S32'959

by = a (4.114

° (1 — Spol's)(1 — S53I'3) — S35329Is ! )

bl = 511(11 -+ 512F2b2 -+ 513F3b3. (41 15)

Os coeficientes de reflexdo I';, ¢ = 2,3 sdo obtidos a partir da impedéncia de entrada da antena
de microfita Z.,; e da impedancia caracteristica Z. da LT conectada a antena de microfita da seguinte

forma
. Z, ent Zc

T Zent—i_Zc.

Assim, implicitamente, assume-se que as antenas de microfita sdo conectadas diretamente ao

(4.116)

divisor de poténcia. Na realidade, as LTs sdo localizadas entre os acessos de saida do divisor de

poténcia e os acessos de entrada da antena.

4.6.1 Antena de Microfita com Dois Elementos

Para projetar um arranjo de antenas linear com quatro elementos, foi estudado inicialmente um
subarranjo com dois elementos. Além disso, tem-se visto que a andlise € construida em torno da
matriz de espalhamento do divisor de poténcia em T. Nessa andlise € preciso também incorporar as
LTs que conectam as antenas. A Figura 4.14 ilustra o subarranjo com duas antenas de microfita e sua
rede de microondas equivalente.

Os sinais e parametros associados com o divisor de poténcia de trés acessos sao identificados com
um sobrescrito(!). As LTs sdo conectadas a todos os trés acessos do divisor de poténcia.

Entao, usando (4.113) a (4.115), obtém-se

(1-s@T8") 8§ + STV sy
(1-s5rd") (1-sire) - st siyrird)

bt = al?, 4.117)

(1 - S%)Fél)> Séi) + Sz% VS5 "
- ) () O Ny (1)“1 ’ (4.118)

PR @119

b(l)
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Figura 4.14: Rede de microondas equivalente do arranjo de antenas de microfita com dois elementos.

Neste projeto, a amplitude da onda no acesso 1 é dada por

0 = gee8 (4.120)

em que 7y € a constante de propagacdo da LT. As amplitudes das ondas que entram nas antenas de

microfita, b, e b3 sdo obtidas de uma maneira similar a partir de bél) e b(l), respectivamente, como
)
by = b{Me 16 (4.121)

by = b{Pe™8". (4.122)

Os coeficientes de reflexdo Fgl) e Fél), ilustrados na Figura 4.13, sdo obtidos, a partir dos coefi-

cientes de reflexdo nos acessos de entrada da antena de microfita, como

P = e 28 (4.123)

TV = [ e 26" (4.124)

O fator dois no expoente dos coeficientes de reflexdo € devido as ondas se propagarem pelo com-
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primento da LT duas vezes, ou seja, indo da entrada para a terminacao e voltando apods a reflexao.

O coeficiente de reflexdo na saida do subsistema é dado por

el

[op = [Ve 24 (4.125)

4.6.2 Antena de Microfita com Quatro Elementos

Um arranjo de antenas de microfita com quatro elementos € ilustrado na Figura 4.15.

Figura 4.15: Arranjo de quatro elementos de antena de microfita, formado de dois subarranjos de dois
elementos.

A conversdo de nomenclatura € tal que o primeiro divisor de poténcia encontrado, a partir da
entrada indo para as antenas de microfita, ¢ nomeado (1), os outros sdo numerados (2) e (3). A rede
de microondas equivalente € ilustrada na Figura 4.16

Os coeficientes de reflexdo nas entradas dos trés divisores de poténcia sdo obtidos como

) b(2) @ b(z) @2 b(2)
I = 25 =8 + 58 2)%+S)ﬁ)m (4.126)
a a
1 1
AR b(g) (3)1(3) b(g)
ﬂ)zi =¥ 4 g 275+5h* 5 (4.127)
a a
1 1
y_ WY o8 b
L ) (4.128)
a a a
1 1 1
em que
bl 1= SETP] s+ sEr st
G (D)) ()1 () ) ()PP (129
ay [1—522F2} [1—533F3]—523532F2 I3
(] . .
) 1 SErP] s + sy
(4.130)

o~ i srd] [1- ] - sgseriry

para: = 1,2, 3.
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A |

Figura 4.16: Rede de microondas equivalente do arranjo de antenas de microfita de quatro elementos.

Nestas ultimas cinco equagdes, tem-se

I = Dppe 2%, @.131)

S (4.132)
parat = 2,3, ¢e

P = et (4.133)

T = pPe218", (4.134)

Finalmente, o coeficiente de reflexdo de entrada do arranjo resulta em
(1)
I L (4.135)

As amplitudes da onda entrando nas antenas de microfita, ilustradas na Figura 4.15, s@o obtidas

por

B et (4.136)

b22 =

by = b e %" (4.137)
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by = b e 8" (4.138)
by = bPe %" (4.139)

em que as razdes de amplitude da onda sdo
b = 24 (4.140)
b = 3o (4.141)
b = 2o (4.142)

B
b = = (4.143)

As amplitudes da onda nos acessos 2 e 3 resultam em

a® = pPe14". (4.144)
a® = pPe8" (4.145)
em que as amplitudes sdo
b(l)
1 1
0y = =5alt, (4.146)
ay
m _ b
a;
€
0V = gee™8 (4.148)

4.6.3 Resultados das Simulacoes

Um arranjo de antenas de microfita de quatro elementos foi construido a partir de dois subarranjos
idénticos. Um dos subarranjos, com todas as suas dimensodes (em mm), € ilustrado na Figura 4.17.

A Figura 4.18 apresenta o coeficiente de reflexdo I' de entrada calculado como fun¢do da fre-
giiencia na banda de UHF. Esse coeficiente foi obtido a partir da impedancia de entrada da antena de
microfita (Z,,,;) como

r= % (4.149)
ent o
em que Z, € a impedancia caracteristica da LT de microfita conectada a antena de patch retangular.

A Figura 4.19 apresenta a resposta espacial de irradiagdo no plano ¢ = 0° para o arranjo de
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Figura 4.17: Arranjo de antenas de microfita de dois elementos.
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Figura 4.18: Coeficiente de reflexdo de entrada para um arranjo de microfita de patch retangular de
quatro elementos.

antenas de microfita na direcao 6 = 90°.

4.7 Conclusoes

A modelagem e o projeto de arranjo de microfita de patch retangular para recep¢do de TV digital
na faixa de UHF foram apresentados. As etapas do projeto foram primeiramente realizadas para um
arranjo de dois elementos e depois extendidas para um arranjo de microfita com quatro elementos,
operando em um freqiiéncia de 550 MHz. Esse arranjo é de tamanho limitado, o que favorece as
medicoes da resposta espacial de irradiacdo em recinto fechado possiveis interferéncias (condicao
de campo distante). O arranjo foi excitado com uma rede de excitacio comum, projetada para uma
distribui¢do de abertura uniforme. O coeficiente de reflexdo de entrada e o ganho (dBi), para a faixa
de freqiiéncia escolhida, foram determinados por meio de simulagdo usando o simulador CST Studio

Suite.
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Figura 4.19: Representacdo da resposta espacial de irradiacao para um arranjo de microfita de patch
retangular de quatro elementos.



Capitulo 5
Conclusoes

Neste trabalho, pode-se ressaltar entre as principais contribuicdes da tese, a resposta espacial no
plano-H de um arranjo de antenas adaptativo ou inteligente, que inclui os efeitos do AM usando as
teorias de circuito e de campo na modelagem de arranjos de antenas. Além disso, uma modelagem
de um arranjo adaptativo com espacamento aleatério foi formulada para analisar os efeitos do AM na
resposta espacial do arranjo [53]-[56].

Este trabalho mostrou como arranjo de antenas podem ser utilizados em sistemas de comuni-
cacdes. O foco foi apresentar uma tecnologia que vem sendo aplicada em sistemas de comunicagdes
modernos: arranjo de antenas adaptativos ou inteligentes.

O uso de arranjos adaptativos em um sistema de comunicagdes implica em determinar a dire¢ao do
sinal desejado e calcular os pesos do arranjo de antenas para gerar dinamicamente a resposta espacial.

Apesar de existirem vérios algoritmos para otimizar o controle eletronico da resposta espacial de
arranjos adaptativos, este trabalho apresentou dois: algoritmo LMS e o algoritmo RLS. Desses dois
algoritmos, o algoritmo LMS apresentou a média do sinal erro menor do que a do RLS e o méximo
do sinal erro maior no caso de interferéncia presente (SIR = 25 dB) do sinal de chegada no arranjo.
Enquanto que, os algoritmos apresentaram um erro desprezivel no caso de interferéncia ausente.

Uma modelagem de um arranjo de antenas genérico com ) elementos em que foi considerado os
efeitos do AM entre os elementos do arranjo foi incluido. Além disso, com o uso de processamento
adaptativo de sinais, aplicado a arranjo de antenas com diferentes dimensdes e espacamentos, foi
determinada a resposta espacial no plano-H na direc@o do sinal desejado.

Finalmente, foi realizado a modelagem de um arranjo de antenas linear de microfita com patch
retangular para uso como antena de um aparelho receptor de TV digital na banda UHF. Esse arranjo
foi alimentado por uma LT de microfita, que permitiu construir o arranjo e a rede de alimentacao
com o mesmo material. A simulag@o desse arranjo foi realizada pelo simulador CST Studio Suite,
que obteve como resultados o coeficiente de reflexdo e o ganho para a freqii€ncia de operacdo de 550
MHz.

Neste trabalho, todos os resultados foram obtidos por meio de simula¢des computacionais. Como
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sugestdo para trabalhos futuros, estd a implementagdo desses algoritmos em um processador digital
de sinais e a construcdo do sistema de TV digital envolvendo as técnicas de antenas inteligentes e
MIMO.



Apéndice

1.1 Impedancia de Entrada, Auto-acoplamento e Acoplamento
Miituo

A impedancia de entrada de uma antena pode ser obtida medindo a reflexdo ou auto-acoplamento
da antena, usando um analisador de rede vetorial (VNA — vector network analyser). Um VNA, que
mede amplitude e fase, ¢ um receptor de microondas de dois acessos que € capaz de determinar as
razdes complexas das amplitudes da onda de tensao refletida e incidente. Lembrando que uma rede de
dois acessos, como a ilustrada na Figura 1.1, pode ser representada por parametros de espalhamento,
tal como

bi = Sniar + Sizaz, (L.1)

by = Sa1a1 + Sazas, (1.2)

em que b; € a amplitude da onda de tensdo complexa da onda refletida no acesso 1, by € a amplitude da
onda de tensdo complexa da onda refletida no acesso 2, a; € a amplitude da onda de tensdo complexa
da onda incidente no acesso 1 e a, € a amplitude da onda de tensdo complexa da onda incidente no
acesso 2.

A configuragdo basica do VNA para medicao de S1; e Sy; de um dispositivo sob teste (DUT —
device under test) € ilustrada na Figura 1.2. Nesse caso ay = 0.

Se o DUT é conectado oposto a rede da Figura 1.2, os coeficientes de espalhamento restantes Sa;
e Y90 podem ser medidos. Eles podem ser obtidos mantendo o DUT em sua posi¢ao e usando chaves

para reconectar a fonte e a carga (a; = 0) e a0 mesmo tempo redefinir a razado complexa.

a, Oo— —O a,
I i Sn SIZ 5 —

b“— Su S» _.b
1 5 O 2

Figura 1.1: Rede de microondas de dois acessos e amplitudes da onda de tensdo complexa incidente
e refletida.
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Figura 1.2: Configuragado basica do VNA para a medic¢do de Si; € So;.

Para determinar a impedancia de entrada de uma antena, é necessdrio calcular o coeficiente de re-
flexdo I' na entrada. Pode-se desprezar o segundo acesso do VNA e efetuar uma medi¢@o no primeiro
acesso para obter S7; =T

A partir da teoria das linhas de transmissdo foi estabelecida uma relacdo, entre coeficiente de

reflexdo e impedancia de entrada Z.,,;, como

Zent - Zo

Gy = 2t 2o
H Zent—i_Zo’

(1.3)

em que 7, € a impedancia caracteristica do sistema de medicdo do VNA (geralmente de 5052). Por-

tanto, a partir da equacgdo anterior, € obtida a impedancia de entrada. Assim,

14+ 5,

Zen == Zo—>
T1I-8y

(1.4)

em que 7, é conhecida e S1; é obtido da medigao.

Na Figura 1.3, € ilustrado um sistema com duas antenas e o correspondente fluxo de sinais. Nessa
figura, assume-se que a antena 1 estd energizada ou excitada (a). Devido ao descasamento, uma
pequena parte da onda incidente € refletida (b) e a maior parte da energia incidente € irradiada (c,d).
Uma parte da energia irradiada chega a abertura da antena 2 (d). Pelo mecanismo de reflexdo e
difracdo, uma parte dessa energia incidente na antena 2 € re-irradiada (e,g). Uma parte da energia
incidente na antena 2 € recebida e transportada para o interior da rede de excitacdo (f). Devido as

reflexdes internas na rede de excitacdo, uma parte da energia de (f) € re-irradiada para as antenas 1 e



1.2 Medicao da Resposta Espacial de Irradiacao

95

C
e - = o
1T i} [T 1T
d _
<::|[ S 11 S 12
g Sy Sy
1 2
a
@b £ L
[ d]
1 2 a, b a, b,
(@) (b)

Figura 1.3: Acoplamento mutuo em um arranjo de antena consistindo de dois irradiadores. (a) Mecan-
ismo de acoplamento. (b) Rede de excitacdo de dois acessos e a representacdo da matriz de espal-
hamento da rede.

2. Isso ndo estd ilustrado na Figura 1.3. Parte da energia re-irradiada pela antena 2 chega na antena
1 (g), ocorrendo um processo semelhante como descrito para a antena 2. Os niveis de sinal entdo
diminuem consideravelmente.

Na Sec¢do 3.7 € visto que o acoplamento mutuo afeta ndo somente a impedancia de entrada do
elemento de antena, mas também sua resposta espacial de irradiagdo. A resposta espacial de um
elemento em uma posi¢do de arranjo é, em geral, diferente a partir de um dnico elemento em uma
situacdo isolada. Além disso, o acoplamento mutuo também afeta as caracteristicas de polarizagao de
um elemento.

O processo de acoplamento mutuo para estes dois irradiadores pode também ser descrito por meio
de uma matriz de espalhamento 2 x 2, como ilustrado na Figura 1.3(b). O arranjo de antena com dois
elementos € considerado uma rede de microondas de dois acessos. O acoplamento muituo em um
arranjo linear ou planar ou mesmo curvas de N elementos, pode ser representado por uma matriz de
espalhamento N X N de uma rede de microondas de N acessos. Uma das vantagens de tal descricao

€ que os elementos da matriz de espalhamento podem ser obtidos diretamente por medi¢ao, usando
um VNA.

1.2 Medicao da Resposta Espacial de Irradiacao

A poténcia de irradiacio ou diagrama de campo de uma antena, ilustrado na Figura 1.4, € uma rep-
resentacdo gréfica da poténcia irradiada ou amplitude do campo da antena como func¢do dos angulos
de diregao 6 e ¢.

Geralmente, estamos interessado em dois cortes bidimensionais, tomados a partir da resposta
espacial tridimensional, e na maioria das vezes esses cortes indicam a resposta espacial da poténcia

irradiada (amplitude do campo) como uma funcdo de # para um angulo ¢ constante, como ilustrado
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a)
AUT

() SGA

Figura 1.4: Medi¢do de um diagrama de irradiacdo em um plano constante = ¢. (a) Um corte
no diagrama de irradiacdo tridimensional é medido. (b) Medicdo pratica do diagrama de irradiacdo
bidimensional.

na Figura 1.4(a). No entanto, quando se deseja determinar a cartografia de irradiacdo de uma antena,
isto €, a resposta espacial de uma antena sob teste (AUT — antenna under test) que esta localizada
na origem do sistema de coordenadas, como ilustrado na Figura 1.4(a). Um sensor é movido a uma
distancia r, o qual recebe o sinal irradiado pela AUT. Esse sinal € plotado como uma funcao da
direcdo, originando a correspondente resposta espacial da AUT.

Uma implementagdo prética de medir dois cortes bidimensionais da resposta espacial de irradi-
acdo tridimensional € ilustrada na Figura 1.4(b). A AUT esta localizada sobre uma base e rotacionada
em volta do seu eixo, enquanto uma antena de ganho padrao (SGA - standard gain antenna) esta
localizada a uma distincia r a partir da AUT, recebendo o sinal trasmitido pela AUT, enquanto man-
tida em uma posi¢do pré-determinada. Um SGA € uma antena com um ganho conhecido fun¢do da
direcdo e da freqiiéncia. Desde que a distancia r satisfaca a condi¢cdo de campo distante, estabelecida
anteriormente,

212
r= D

em que L € a maior dimensdo da AUT e do SGA, e A € o comprimento de onda.

(1.5)

Quando a condi¢@o de campo distante € satisfeita, a frente de onda esférica (transmitida pelo
SGA, assumindo que o SGA € menor do que a AUT) afasta-se da sua posi¢do normal a partir de uma
frente de onda plana (sobre a abertura da AUT) no maximo 22, 5°. Para a maioria das medig¢des, esse

afastamento de uma onda plana € aceitavel [28].
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