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iP Potência do sinal interferente na saída do formador.

rdω∆ Largura de faixa relativa do sinal desejado.

riω∆ Largura de faixa relativa do sinal interferente.

rnω∆ Largura de faixa relativa do ruído.

( )ts Fonte de sinal desejado.

( )tI Vetor composto por fontes de sinais interferentes.

( )tsi Sinal interferente.

r Matriz de correlação cruzada.

ótimoW Valor ótimo para o peso.
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IR Matriz de autocorrelação dos sinais interferente.

sR Matriz de autocorrelação do sinal desejado.

1−
IR Inversa da matriz de autocorrelação dos sinais interferentes.

g Vetor ganho.

MSEβ Ganho para o critério de MSE.

MVβ Ganho para o critério de MV.

SIRβ Ganho para a máxima SIR.

ik Tempo de amostragem.

LMSW Valor ótimo para o peso utilizando o algoritmo LMS.

( )d,xR Matriz de correlação cruzada.

( )ikW Vetor peso antes da adaptação.

( )1+ikW Vetor peso após a adaptação.

( )ik∇ Vetor gradiente estimado para o erro médio quadrático.

( )[ ]x,xRtr Traço da matriz de autocorrelação.

( )iky Sinal de sáida amostrado.

( )•g Função que estima o sinal de saída.

( )ike Equação de erro do sinal amostrado.

r̂ Vetor de direção do sinal desejado com valores estimados.

R̂ Matriz de autocorrelação do sinal desejado com valores estimados.
2
nσ Potência média de ruído AWGN.

* Conjugado.

( )ζ,tX , ( )tX Processo estocástico.

( )mm ,θφa , ma Vetor posição ou vetor de resposta da rede.

dφ , 0φ Ângulo do sinal desejado.

A Amplitude do sinal de um processo estocástico.

A Matriz correlação das fontes de sinais.

a Vetor de direção do sinal desejado.

c Velocidade da luz, 3×108 m/s.

d Distância geométrica entre a antena transmissora e a receptora.
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d0 Distância de referência.

ds Separação entre os elementos da rede.

e Vetor que determina a direção de máximo e de nulo.

e Erro introduzido nos valores estimados.

H Transposto conjugado hermitiano.

i Parte imaginária de um número complexo.

I Conjunto de valores.

I Matriz identidade.

j Linha da matriz.

K Constante de proporcionalidade.

L Elementos distribuídos na rede de antenas.

M Número de fontes de sinais.

N, n Número de elementos da rede linear.

N Número de amostras no espaço S.

P Ponto de referência.

Pn Potência de ruído térmico na saída do formador.

Q Matriz composta pelos autovetores de R.

ql
Vetor coluna da matriz R.

R Raio da circunferência.

R Matriz de autocorrelação.

R-1 Inversa da matriz de autocorrelação.

rN Vetor direção do N-ésimo elemento da rede ao ponto P.

Rn Matriz autocorrelação do ruído.

s Segundos.

S Conjunto de amostras em um espaço.

s Vetor do sinal desejado.

t Tempo em segundos.

T Matriz linha de uma rede BFN.

T,t Transposta.

W Vetor peso.

w Peso.

w* Conjugado do peso.

wn Peso no n-ésimo elemento da rede.

Wl Vetor peso correspondente ao l-ésimo elemento.

X Matriz composta pelos vetores de sinais.
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X* Conjugado da matriz de sinal.

XT Transposta da matriz X.

xl Sinal no l-ésimo elemento da rede.

Xl Vetor dos sinais nas derivações do l-ésimo elemento da rede.

l l-ésimo elemento da rede.
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CMA Algoritmo de módulo constante, do inglês Constant Modulus Algorithm.
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FSK Modulação por chaveamento com deslocamento de freqüência, do inglês
Freuency Shift Keying.



xv
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Resumo

Faria, V. V. Antenas adaptativas para sistemas de comunicações sem fio. Santa

Rita do Sapucaí. 2003. Instituto Nacional de Telecomunicações.

As antenas adaptativas são sistemas irradiantes que permitem o controle do formato e

da direção do diagrama de irradiação. Com isto, são capazes de orientar o lobo

principal do diagrama de irradiação para o sinal desejado e reduzir, simultaneamente,

a influência dos sinais interferentes. Estes sistemas apresentam demanda acentuada

nas tecnologias 3G e 4G do sistema móvel celular. O que torna possível o aumento

na capacidade de canal do sistema. Então, este trabalho apresenta um estudo teórico

deste sistema e as simulações em computador baseadas nas teorias propostas. O

estudo baseia-se na obtenção do sinal a partir de uma onda plana que atinge uma rede

linear de elementos irradiantes. Nessa rede, são introduzidos parâmetros de

processamento, conhecidos como pesos, que permitem ajustar a fase e a amplitude

do sinal transmitido/recebido. Os ajustes são feitos por um processador digital de

sinal que, através de algoritmos especiais, fazem a atualização dos pesos da rede em

função das direções do sinal desejado e da supressão das interferências. Nos cálculos

e nas simulações utilizam-se os algoritmos e funções matemáticas que descrevem o

controle do diagrama de irradiação obtido nos diagramas.

Palavras-chave: Rede de antenas, Antenas adaptativas, Antenas inteligentes,

Controle de interferência, Processamento digital de sinal.
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Abstract

Faria, V. V. Adaptative antennas for wireless communications systems. Santa

Rita do Sapucaí. 2003. National Institute of Telecommunications.

Adaptive antennas is a radiating system that allows a control of the format and the

direction of radiation diagram. With this control, they are capable to guide the main

lobe of the radiation diagram to the desired signal and to reduce, simultaneously, the

influence of the interferences signals. These systems have an accented demand in the

technologies 3G and 4G of cellular mobile system. It makes possible the increase in

the capacity of canal of the system. This work presents a theoretical study of this

system and the simulations in a computer based on proposals theories. The study is

based on the attainment of the signal from a plane wave that reaches a linear array of

radiating elements. In this array, processing parameters are introduced, known as

weights, that allow to adjust the phase and the amplitude of the transmitted/received

signal. The adjustments are made by a digital signal processor that, through special

algorithms, update the weights of the array as a function of the directions of the

desired signal and the suppression at interferences. On the calculations and the

simulations the algorithms and mathematical functions are used to describe the

control of the diagram radiation gotten on the diagrams.

Key-words: Antennas Array, Adaptive Antennas, Smart Antennas, Interference

Control, Digital Signal Processing
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Capítulo 1 

Introdução

1.1. Apresentação do assunto

Nos sistemas de comunicações, quase sempre junto ao sinal desejado existe a presen-

ça de interferências originadas por fontes naturais e por equipamentos produzidos

pelo homem. Os desempenhos dos sistemas podem ficar seriamente comprometidos

com a presença desses sinais indesejáveis. É possível diminuir o problema em siste-

mas de comunicações sem fio com o emprego de antenas inteligentes (smart anten-

nas). Esta tecnologia pode ser aplicada mesmo em sistemas modernos de radiocomu-

nicações com múltiplos acessos, como por exemplo nos sistemas analógicos que

usam múltiplo acesso por divisão de freqüência (FDMA) e em sistemas de comuni-

cações digitais, com o múltiplo acesso por divisão de tempo (TDMA), múltiplo aces-

so por divisão de código (CDMA) e no sistema global para comunicações móveis

(GSM). Tem aplicação, ainda, em sistemas duplex por divisão de freqüência e por

divisão de tempo. As antenas inteligentes são também utilizadas para separar sinais

de diferentes assinantes em um mesmo sistema, que exigem o múltiplo acesso por

divisão espacial (SDMA).

O processo engloba técnicas para melhorar a recepção do sinal, aumentar a re-

lação sinal-ruído, reduzir efeitos de interferências, com controle de pontos nulos e de

máxima recepção do diagrama de irradiação. Permite, também, um acréscimo na

capacidade do sistema através do reuso de freqüências e uma melhora na área de

cobertura, com aumento do avanço em áreas desejadas e a criação de regiões de

sombra para os sinais que se deseja expurgar.
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1.2. Histórico do desenvolvimento das antenas inteligentes

A concepção de antenas inteligentes iniciou-se com a tecnologia das redes fasadas de

antenas, com as quais é possível controlar o diagrama de irradiação. Este tipo de rede

foi proposto inicialmente em 1889 e projetada em uma primeira versão em 19061.

Com o surgimento dos rádios de ondas curtas na década de 20, essas antenas foram

usadas com o objetivo de dirigir o máximo do diagrama de irradiação para regiões

especificadas, numa versão pioneira de radiocomunicação ponto-a-ponto. Depois de

muitas adaptações, a  partir da II Grande Guerra, houve uma difusão de seu uso em

diversos sistemas de comunicações. Uma evolução do sistema foi a formação adap-

tativa de feixe, empregada primeiramente nos sistemas de radar e sonar. Uma patente

neste sentido foi obtida por L. C. Van Atta em 1959, onde o termo antena adaptativa

foi usado pela primeira vez (U. S. Patent. 2.908.002)5. No seu desenvolvimento, esse

pesquisador descreveu um sistema de antenas com auto-ajuste de fase que reirradiava

um sinal na direção da qual foi recebido. Em publicações especializadas no início da

década de 60 o termo já estava definitivamente consagrado.

A primeira implementação prática com objetivo de anular sinais indesejáveis

eletronicamente, técnica conhecida como cancelamento de lobos laterais (SLC – side

lobe canceler), foi realizada pela primeira vez por Howells, que obteve uma patente

do processo nos Estados Unidos em 1959 (Patente n.o 3.202.990, de maio de 1959)3.

Em 1965, na Universidade de Syracuse, Applebaum desenvolveu um conceito mais

completo de redes adaptativas. Ele deduziu uma lei de controle da operação desse

sistema, através de um algoritmo baseado no problema de superestimar uma relação

sinal-ruído na saída da rede. Na realidade, a técnica de SLC pode ser considerada um

caso particular do desenvolvimento proposto por Applebaum2.

Uma primeira publicação organizada sobre antenas adaptativas foi feita em

1964, sob o patrocínio da Sociedade de Antenas e Propagação do Institute of Electri-

cal and Electronic Engineers (IEEE). Essa tecnologia foi caracterizada como uma

rede de elementos irradiadores com os quais seria possível o direcionamento dos

lobos mais importantes do diagrama de irradiação. O sistema da época baseava-se em

associação de antenas e circuitos eletrônicos de sincronização e de conjugação de

fase.
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No fim dos anos 60, Widrow e Hoff desenvolveram um algoritmo para con-

trolar o diagrama de irradiação de uma rede adaptativa. A técnica procurava chegar

ao menor erro médio quadrático, que levava a um desempenho satisfatório sob várias

condições de uso.3,4 Capon desenvolveu, em 1969, o algoritmo de resposta de míni-

ma variância sem distorção (MVDR – minimum-variance distortionless response),

conhecido também como método de máxima semelhança (MLM – maximum like-

lihood method), que melhora o desempenho das redes adaptativas. Em 1974, Reed e

sua equipe desenvolveram a técnica de adaptação rápida de formação de feixe, usan-

do o método de inversão da matriz de amostragem (SMI – sample-matrix inversion).

Este procedimento permite que os ajustes dos pesos sejam determinados diretamente,

diferençando dos algoritmos LMS e máxima SNR, que possuem convergência lenta3.

Em 1976, foi publicado um conjunto de estudos sobre o tema, novamente sob

o patrocínio da Sociedade de Antenas e Propagação do IEEE, onde se introduziam

controles sobre o direcionamento de nulos do diagrama de irradiação da rede. Nesses

casos, o sistema de antenas deve responder automaticamente a um sinal interferente

dirigindo para eles os nulos do diagrama de irradiação, além de diminuir a amplitude

máxima dos lobos laterais. Com o avanço do uso de computadores, que permitiram

rapidez em cálculos numéricos e a implementação de algoritmos rápidos, tornou-se

possível a realização de filtros adaptativos, uma técnica que subsidiou também o des-

envolvimento de antenas que permitissem o controle automático do diagrama de ir-

radiação5.

Com base em pesquisas iniciadas na década de 50, em 1976 Applebaum des-

envolveu um sistema que suprimisse até cinco fontes de perturbação2. Em 1986, fo-

ram divulgados diversos trabalhos com a inclusão de processos que permitiam fazer

uma estimativa espacial de elevada resolução para a captura de sinais desejados. Os

procedimentos foram originados na teoria de estimação espectral e adaptados aos

processamentos exigidos em redes adpatativas de antenas6. Desta forma, as antenas

inteligentes foram desenvolvidas combinando algorítimos aplicáveis a filtros adapta-

tivos e com elementos de  redes de antenas, nos quais se estabelecem o controle da

fase das correntes de excitação.
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Desde então, as antenas inteligentes têm tido uma evolução constante por mais

de trinta anos e suas aplicações principais estão em sistemas de comunicações mó-

veis celulares, em sistemas de comunicações via satélite, em sistemas de radar, etc..

1.3. Aspectos Básicos

Antenas inteligentes, conhecidas também como antenas adaptativas, são constituídas

por uma rede de elementos irradiantes, para transmissão ou recepção, combinada

com processamentos de sinal no tempo e no espaço1,5. Essas antenas e os algoritmos

empregados para controle são importantes no desenvolvimento de sistemas de comu-

nicação de alta capacidade. A possibilidade de se efetuar processamento espacial

leva a um maior grau de liberdade no projeto de enlaces, permitindo melhorar o de-

sempenho no que diz respeito à seleção de sinais desejados e rejeição de sinais espú-

rios. A concepção dessa estrutura iniciou-se com aplicações em radar e em comuni-

cações aeroespaciais7,8. Devido ao seu alto custo na fase inicial, durante algum tempo

essa tecnologia teve sua aplicação limitada.

Com o avanço tecnológico de processadores de sinais integrados de baixo

custo, seu emprego passou a ser mais atrativo para sistemas comuns de radioenlaces.

Entre estas aplicações, destacam-se as comunicações móveis, com a finalidade de

diminuir o problema de limitação do espectro eletromagnético nas faixas disponíveis

de freqüências7. Isto facilitou um crescimento no número de terminais móveis, ga-

rantiu aumento na eficiência espectral e na região de cobertura do enlace9.

Nos enlaces de radiocomunicações deve-se sempre prever o espalhamento da

onda eletromagnética. O fenômeno ocorre praticamente em todos ambientes de pro-

pagação. É comum envolver múltiplos percursos do sinal, conduzindo ao fenômeno

de desvanecimento, com diversas conseqüências sobre o desempenho do sistema10.

Neste caso, o sinal que chega no receptor é composto por parcelas vindas de dife-

rentes direções, podendo comprometer de maneira severa a qualidade da recep-

ção12,11.  Tornou-se conveniente a aplicação de antenas inteligentes para a redução da

interferência intersimbólica decorrente do atraso do sinal causado pelo espalhamento.

Os efeitos benéficos de um sistema de antenas adaptativas aparecem também

no controle da interferência de co-canal, na possibilidade de redução da taxa de erro

de bit (BER – bit error rate) e na redução do tempo de interrupção de acesso à esta-
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ção radiobase5. Todas estas características convenientes são possíveis quando se es-

tabelece  um controle com o uso de rede de antenas capaz de formar máximos de

feixe do diagrama de irradiação em direções especificadas e nulos em outras. Com

isto, cancelam-se sinais indesejáveis que podem alcançar o receptor junto com os

sinais a serem aproveitados.

Usualmente, no lado do transmissor a rede focaliza a energia na direção especi-

ficada, que permite reduzir efeitos de reflexões ou outras conseqüências do espalha-

mento. No lado do receptor, a rede pode fornecer uma compensação do desvaneci-

mento, somando os sinais emitidos de mais de uma região através de um controle das

respectivas fases ou cancelando sinais vindos de direções diferentes daquelas do sinal

desejado. Graças a esta propriedade, um projeto bem elaborado permite reduzir-se o

número de estações base, com a correspondente diminuição no custo e na complexi-

dade do sistema9.

O aumento na eficiência espectral, definida como aumento de tráfego com a

mesma distribuição no espectro de freqüências, resulta da capacidade das antenas

adaptativas em fornecer lobos, para transmissão ou recepção, em diferentes, direções

e com mesma freqüência. Para um usuário de telefonia móvel celular situado numa

região onde existam duas estações transmissoras, com freqüências de transmissão

iguais ou bem próximas, utilizar-se-ão lobos principais de irradiação em diferentes

direções, dentro do mesmo canal de comunicação. O feixe que garantir maior inten-

sidade do sinal para o usuário ocupará o canal. Esta tecnologia é conhecida como

múltiplo acesso com divisão espacial (reconhecido pela sigla SDMA, da definição

original em inglês Spatial-Division Multiple Access). Isto significa que é possível

multiplexar canais no domínio espacial, exatamente como costuma ser feito no do-

mínio do tempo e da freqüência2. A implementação de sistemas que conduzam a es-

tes resultados corresponde à recepção e transmissão espacialmente seletivas.

Finalmente, a redução do tempo de interrupção, representando o intervalo em

que o usuário móvel perderia a capacidade de comunicação pelo aumento da taxa de

erro por interferência de co-canal12, é conseguida com aumento do número de feixes

utilizados no sistema de antenas13. Estudos realizados por Swales et all 2 constataram

que esta redução na probabilidade de bloqueio não afeta a eficiência espectral.
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Salientou-se que uma das características importantes de sistemas de antenas

inteligentes é a capacidade de cancelar interferências, particularmente com o controle

da interferência de co-canal. Durante a transmissão, esta interferência é reduzida

através da focalização do feixe na direção desejada para o sinal e garantindo a emis-

são nula para outros receptores. No lado de recepção, esta interferência é reduzida

provendo-se um meio de efetuar-se o seu cancelamento a partir do conhecimento da

sua direção de chegada. O sistema de antenas necessita diferençar o sinal a ser apro-

veitado de quaisquer outros indesejáveis. Isto requer o conhecimento de um sinal de

referência ou a direção da fonte do sinal desejado.

Existem diversos métodos para se estimar a direção da fonte a ser selecionada.

Esses métodos exigem conhecimentos de valores de potência e informações sobre a

provável posição da fonte. Não raramente, as exigências relativas a esses dois parâ-

metros podem ser conflitantes na implementação do sistema. Dispõem-se de algorit-

mos para determinar a importância do sinal, com velocidades de convergência e tem-

pos de processamento próprios para a execução do processo. Outros utilizam caracte-

rísticas do sinal para eliminar a necessidade de uma referência. A Figura 1.1 ilustra

um ambiente de comunicações móveis freqüentemente encontrado. Procurar-se-á

usar antenas inteligentes a fim de reduzir interferências e ruídos entre os assinantes e

o transmissor, dentro das características já expostas para este sistema.

Direções dos feixes
principais

Rede de antenas adaptativas

Equipamento   de
transmissão/recepção e
processamento do
diagrama de irradiação

Figura 1.1 Sistemas de antenas formando diferentes feixes para os assinantes. É possível tornar seu
comportamento inteligente, de modo a se assegurar comunicação privilegiada com cada um.
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1.4. Importância do tema e desenvolvimento do trabalho

O tema em discussão tem grande influência em sistemas de comunicações ponto-

multiponto. Nesses ambientes, encontram-se os efeitos do desvanecimento por múl-

tiplo percurso, atraso por espalhamento e as interferências co-canais. Os desvaneci-

mentos causados pelos vários percursos realizados pelo sinal até o receptor requer

um aumento na potência do sinal para uma dada taxa de erro de bit. O atraso por es-

palhamento, que é a diferença entre o atraso de propagação e a soma dos múltiplos

percursos, causa uma interferência intersimbólica limitando a taxa de dados. As in-

terferências co-canais são causadas pelo reuso de freqüências em células vizinhas.

Assim, com estas características comportamentais do meio de transmissão, os

sistemas de comunicações por radiofreqüência são limitados tanto no desempenho

quanto na capacidade. Para melhorar estas restrições as antenas inteligentes propor-

cionam melhor qualidade de conversação para o usuário da telefonia móvel celular,

diminuem a interferência por sinais espúrios e aumentam a capacidade do sistema.

O trabalho foi dividido de forma que se possa compreender o desenvolvimento de

antenas inteligentes e suas principais aplicações. No Capítulo 2, é apresentada uma

visão geral de rede de antenas inteligentes e o Capítulo 3 enfatiza a composição da

onda eletromagnética em sistemas de comunicações. No Capítulo 4 enfatiza-se os

tipos de sistemas de antenas adaptativas existentes. O Capítulo 5 foi reservado para o

controle do diagrama de irradiação. Os algoritmos  utilizados na formação do dia-

grama de irradiação são apresentados no Capítulo 6. A técnica de processamento

digital bem e a característica do processador são abordados  no Capítulo 7. O Capí-

tulo 8 apresenta simulações computacionais, com os resultados pertinentes, que serão

úteis no projeto deste sistema de antenas. Finalmente, o Capítulo 9 é designado para

os comentários, as conclusões e propostas de projetos futuros referentes ao tema do

trabalho.
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Capítulo 2 

Redes de Antenas

2.1. Introdução

Uma rede de antenas é a associação de dois ou mais elementos irradiadores, nor-

malmente de mesmo tipo, situados próximos entre si. Sua caraterística principal é

formar um diagrama de irradiação diferente do apresentado por um elemento isola-

damente. Estas associações são também conhecidas por conjuntos de antenas, siste-

mas de antenas, matrizes de antenas ou baterias de antenas. Os componentes de

irradiação da rede são também conhecidos como elementos da rede1. O campo irradi-

ado é a somatória dos campos originados pelos elementos, levando, portanto, ao

diagrama de irradiação resultante. Através de ajustes nas amplitudes e fases das cor-

rentes de excitação e no espaçamento entre os elementos, torna-se possível alterar o

diagrama de irradiação, de acordo com especificações prévias. Ou seja, é possível,

por exemplo, orientar pontos de máximo para fontes de sinais desejados e nulos para

os sinais interferentes2.

A arquitetura das redes de antenas podem ser definidas conforme a distribuição

dos elementos. Com os elementos distribuídos ao longo de um segmento de reta,

conhecido como eixo da rede, obtém-se a rede linear. Se os elementos estiverem

distribuídos ao longo de um plano, tem-se a rede planar. A rede volumétrica possui

os elementos distribuídos no espaço tridimensional. A rede circular possui a distri-

buição dos elementos no formato de círculo de raio R3,4. A Figura 2.1 ilustra essas

arquiteturas, sendo as  redes linear e planar as mais comuns.
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Eixo da rede

Elementos da rede
y

x

z

Elementos da rede

Plano da rede

(a) (b)

R

Eixo da redeElementos da rede

z

y

x

Elementos da rede

Volume da
rede

(c) (d)

Figura 2.1. Arquiteturas típicas de redes de antenas. (a) Representação de uma rede linear. (b) Re-
presentação de uma rede planar. (c) Representação de uma rede circular. (d) Representação de uma
rede volumétrica.

As redes de antenas podem também ser classificadas como redes uniformes e

não-uniformes. As redes uniformes são aquelas em que os elementos são igualmente

espaçados, alimentados por correntes de mesma amplitude e com mudança de fase

progressiva e uniforme. As não-uniformes não apresentam as características de uni-

formidade mencionadas9. O tipo de rede de antenas utilizado neste trabalho será a

rede linear, que pode servir de base para o desenvolvimento de outros modelos.
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2.2. Parâmetros de uma rede linear de antenas

(a) Co-seno diretor da rede em relação ao eixo. Os ângulos diretores de um vetor

posição r
r

 no espaço xyz são definidos pelos ângulos existentes entre este vetor e os

eixos positivos de x, y e z. Ou ainda, são os ângulos formados entre vetor r
r

e os veto-

res unitários i
r

, j
r

e k
r

 do sistema cartesiano conforme representação Figura 2.2 (a)5.

k
ri

r

dα

dβ

r
r

dγ

Z

x

y

j
r

( )z,y,xr
r

θ

x

z

y

φ

r
r

(a) (b)

Figura 2.2. Representação dos ângulos diretores de um vetor posição r
r

. (a) Identificação dos
ângulos diretores. (b) Ângulos diretores em função dos ângulos θ e φ  do sistema de coordenadas
esféricas.

Então, os co-senos destes ângulos, denominados co-senos diretores, são deter-

minados através da relação entre a projeção do vetor r
r

 em cada eixo cartesiano e o

seu módulo6. Isto é, se ru
rr

⋅ denota o produto escalar de u
r  por r

r
, e u

r  o módulo de u
r ,

então:

rir

ir
rrr

rr
x

cos d =⋅=α (2.1)

rkr

kr
rrr

rr
y

cos d =⋅=β (2.2)

rjr

jr
rrr

rr
z

cos d =⋅=γ (2.3)
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Os co-senos diretores podem ser expressos em função dos ângulos θ e φ do sistema

de coordenadas esféricas, representados na Figura 2.2 (b). Assim, tem-se

φθ= cossenx r
r

(2.4)

φθ= senseny r
r

(2.5)

θ= cosz r
r

(2.6)

Comparando-se (2.1) com (2.4), (2.2) com (2.5) e (2.3) com (2.6), resulta em

φθ=α cossencos d (2.7)

φθ=β sensencos d (2.8)

θ=γ coscos d (2.9)

onde dcosα  é a projeção do vetor r
r

no eixo x, dcosβ  a projeção de r
r

no eixo y e

dcos γ  a projeção de r
r

no eixo z.

Conclui-se que ao se colocar o eixo da rede em qualquer um dos eixos x, y e z,

ela possuirá um co-seno diretor diferente, conforme observado na Figura 2.3.

y

x

z

cos αd = sen θ cos φ

Eixo da rede de antenas

Eixo da rede de antenas

Eixo da rede de antenas

cos γd = cos θ 

cos βd = sen θ sen φ

 Figura 2.3. Representação dos co-senos diretores para os diferentes eixos da rede linear de antenas.

(b) Determinação do campo eletromagnético total em relação a cada elemento

da rede linear uniforme. Considera-se uma rede linear com N elementos idênticos,

com mesma separação entre eles, alimentados por correntes de mesma amplitude e

defasadas por um ângulo δ entre os elementos, e ainda um ponto definido pelo vetor

r
r

onde deseja-se determinar o campo total em relação a cada elemento. Esta situação

é ilustrada na Figura 2.4.
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1r

ds

1 2 3 4 N

P

Eixo da rede

Ângulo diretor

2r 3r 4r Nr

Todos raios vetores
convergindo para o ponto P

Figura 2.4. Representação de uma rede linear de antenas para determinação do campo total e em
cada elemento da rede.

Neste sentido, os vetores posição são praticamente paralelos devido o compri-

mento da rede ser bem menor que a distância onde se deseja encontrar o campo ele-

tromagnético. Com isso, o campo que atinge a rede possui a mesma amplitude e dife-

rentes fases para cada elemento. Desta forma, pode-se dizer que a frente de onda que

atinge os elementos da rede é praticamente plana, considerando a região de influên-

cia de uma antena receptora9. Analisando a Figura 2.4 e chamando αd o ângulo dire-

tor entre o eixo da rede e o vetor posição, a distância de cada elemento da rede e o

ponto de referência é determinada como

dcosdsrr α−= 12 (2.10)

dd cosdsrcosdsrr α−=α−= 2123 (2.11)

dd cosdsrcosdsrr α−=α−= 3134 (2.12)

( ) dN cosdsNrr α−−= 11 (2.13)

O campo irradiado por uma antena qualquer pode ser representado, de maneira

genérica, através da seguinte expressão

( ) ( ) ikr
o e,fE,E −θφ=θφ (2.14)

onde f(φ,θ) representa a função que descreve o diagrama do campo no espaço, Eo a

amplitude do campo e k o fator de fase2. Portanto, os campos formados pelos N ele-

mentos que compõem a rede são

( ) ( ) 1
1

ikr
o e,fE,E −θφ=θφ (2.15)



14

( ) ( ) δ−θφ=θφ iikr
o ee,fE,E 2

2 (2.16)

( ) ( ) δ−θφ=θφ 2
3

3 iikr
o ee,fE,E (2.17)

( ) ( ) δ−θφ=θφ 3
4

4 iikr
o ee,fE,E (2.18)

KKK

( ) ( ) ( )δ−−θφ=θφ 1Niikr
oN ee,fE,E N (2.19)

O campo total de uma rede linear de antenas é determinado pela superposição

soma dos campos dos vários elementos1:

( ) ( ) ( ) ( ) ( )( ){ }δ+α−δ+αδ+α− ++++φθ=φθ ddd coskdsNicoskdsicoskdsikri
t eeee,fE,E 12

0 11 L (2.20)

reconhecida como uma série geométrica. Para simplicidade de notação, define-se a

seguinte função angular generalizada

δ+α=ψ dcoskds (2.21)

O campo total será

( ) ( ) ( ){ }ψ−ψψ− ++++θφ=θφ 12
0 11 Niiirki

t eeee,fE,E L (2.22)

onde o campo irradiado por um dos elementos da rede (E0) é o fator comum da série.

O termo 1r  é o vetor posição do elemento de referência da rede. Em (2.21) ψ repre-

senta a defasagem existente entre o campo irradiado em um elemento e do elemento

vizinho e δ a defasagem entre as correntes de excitação dos elementos irradiadores.

A defasagem na corrente de excitação é ocasionada pela diferença de percurso das

ondas que chegam na rede1. Uma maneira simples de se representar o campo total é

dada por

( ) ( ) ( ) ( ) ( ){ }
( ) ( ) ( ) { }ψψψ−ψ

ψ−ψψ−ψψ

+++θφ=θφ

++++θφ=θφ
iNiirkii

Niiirkiii

eeee,fE,Ee

eeeee,fE,Ee

L

L
2

0

12
0

1

1 1

(2.23)

Subtraindo (2.23) de (2.22) resulta

( )( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( )

( ) ( )( ) ( )
( ) ( ) 1

11

1

2

2

1

1

11

21
0

22

22

2

2

00

0

rkiNi

rki
ii

iNiN

i

iN
rki

i

iN

rkiiNi

e,f
sen

Nsen
eE,E

e,f
ee

ee

e

e
Ee,fE

e

e
,E

e,feEe,E

−ψ−

−
ψ−ψ

ψ−ψ

ψ

ψ
−

ψ

ψ

−ψψ

θφ







ψ
ψ=θφ

θφ







−
−









=θφ

−
−=θφ

θφ−=−θφ

(2.24)
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demonstrando que o campo resultante da rede linear uniforme de antenas é igual ao

produto entre o campo produzido por um dos elementos da rede ( f (φ,θ)) e o fator

que está relacionado com a função angular. Quando a função angular tende a zero

( 0→ψ ) todos os campos somam-se em fase e o campo total torna-se máximo em

uma direção desejada. Assim

( ) ( ) 1
0

rki
max e,fNE,E −θφ=θφ (2.25)

Normalizando (2.25), tem-se o campo normalizado total descrito por

( ) ( ) ( )( ) ( )
( )






ψ
ψθφ=θφ ψ−

2

221

senN

Nsen
e,f,E Ni

n (2.26)

onde o fator espacial da rede é definido por

( ) ( )
( )






ψ
ψ=ψ

2

2

senN

Nsen
RN (2.27)

resultando em

( ) ( ) ( )( ) ( )ψθφ=θφ ψ−
N

Ni
n Re,f,E 21 (2.28)

Considerando que a rede de antenas esteja centrada na origem do sistema, o

fator de fase ( ) 21 ψ−Nie  em (2.28) pode ser desprezado2. O que resulta em

( ) ( ) ( )ψθφ=θφ Nn R,f,E (2.29)

Para o caso onde os elementos são considerados isotrópicos, faz-se f (φ, θ) = 19.

2.3. Recepção de uma onda plana em uma rede linear de antenas

Em primeira análise, considerou-se uma rede de antenas com L elementos distribuí-

dos aleatoriamente no plano xy. Além disso, a rede encontra-se  imersa em um ambi-

ente eletromagnético composto por M fontes de sinais. Cada um dos sinais possui

diferentes freqüências de operação f0, como ilustrado na Figura 2.5. As fontes de si-

nais tem a característica de não serem correlatadas, ou seja, os sinais não apresentam

dependências entre si.7

Na origem do sistema de coordenadas da Figura 2.5 está a referência de tem-

po. Deste modo, supõe-se que a onda plana atinge o elemento irradiador situado na
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origem no instante t = 0 e no l-ésimo elemento em t = τl,m.

x

x2

z

y
y3

yl

L

3

2

1

4

y2

x4

y4

xl

Fonte 1

Fonte 2

x3

Fonte M

SM (t)
φM  θM

S1 (t)
φ1 θ1

S2 (t)
φ2 θ2

Figura 2.5. Rede de antenas no plano xyz com L elementos irradiadores e M fontes de sinais.

A partir destas considerações, torna-se possível determinar o tempo em que a

onda eletromagnética leva para atingir o l-ésimo elemento da rede. Então, para a

onda plana proveniente da m-ésima fonte de sinal cuja direção é definida pelos ân-

gulos (φm,θm), a equação que descreve o atraso de tempo, para essa trajetória, pode

ser escrita da seguinte maneira8

( ) ( )
c

,
, mm

mmm,

θφ⋅=θφτ rp
rr

l
l (2.30)

onde l

r
p representa o vetor posição do l-ésimo elemento da rede, ( )mm,θφr

r
 o vetor da

fonte de sinal na direção (φm, θm) e c a velocidade de propagação da onda no espaço

livre, 3×108m/s9. No plano xy, o vetor direção da m-ésima fonte de sinal é descrito

por:

( )
jki

jkir
rrr

rrrr

ddd

mmmmmmm

coscoscos

cossensencossen,

γ+β+α=

θ+φθ+φθ=θφ

                (2.31)

e o vetor posição referente ao l-ésimo elemento da rede por:

jkip
rrrr

llll zyx ++= (2.32)

onde o l-ésimo elemento da antena está localizado no ponto (xl, yl). Assim, o atraso

τl,m em (2.30) pode ser reescrito como:
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( )
( )

c

coszcosycosx

coszsensenycossenx
c

ddd

mmmmmm,

γ+β+α=

θ+φθ+φθ=τ

lll

llll

       

1

(2.33)

Considerando-se o ângulo θ fixo em 2π=θ 2,8, o sistema de coordenadas fica

origem no instante t = 0 e no representado no plano xy.

Analisando-se uma rede linear de antenas com os elementos igualmente espa-

çados, alinhados sobre o eixo x e sendo o primeiro elemento posicionado na origem

do sistema, Figura 2.6, a equação de atraso da onda reduz-se a10

( ) ( )
c

cosx

c

cossenx
cosx

c
, mmm

dmm

φ
=

φθ
=α=θφτ ll

ll

1 (2.34)

onde xl representa a posição do l-ésimo elemento da rede.

ds

αd

3

y

x

Fonte

Atrasoτ
l

τ3τ2τ1

L21

r
r

Figura 2.6. Representação de uma rede linear de antenas no plano xy. O eixo da rede está sobre o
eixo x do plano.

Como os elementos da rede possuem a  mesma separação, a Equação (2.34)

pode ser escrita da seguinte forma

( ) ( ) ( ) mdmm cosds
c

cosds
c

, φ−=α−=θφτ 1
1

1
1

ll (2.35)

sendo l a ordem dos elementos e ds a separação entre eles.

Como exemplo de determinação do atraso entre os elementos, a Figura 2.7

ilustra uma rede linear de antenas com quatro elementos irradiadores com separação

ds entre eles. O espaçamento é determinado de forma a evitar-se o aumento de lobos

secundários. Para isso, faz-se ds ≤ λ/22. Tem-se também, uma fonte de sinal próxima

a rede cuja direção é definida pelos ângulos (φ1,θ1) e pelo ângulo diretor αd.
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r
r

ds

αd

3

y

x

Fonte

Atrasoτ4τ3τ2τ1

421

Figura 2.7. Representação de uma rede linear de antenas com quatro elementos irradiadores rece-
bendo uma frente de onda plana gerada por uma fonte de sinal.

Então, o vetor direção do sinal que atinge a rede de antenas pode ser escrito

como iir
rrr

dcoscossen α=φθ= 11 . O vetor posição referente aos elementos irradia-

dores da rede de antenas são: ip
rr

01 = ; ip
rr

ds=2 ; ip
rr

ds23 = e ip
rr

ds34 = . Assim, o

tempo gasto para o sinal atingir os elementos da rede pode ser determinado através

de (2.30) ou (2.34). Logo, para o sinal operando na faixa de freqüência do sistema

móvel celular com fo = 849MHz, encontrou-se um espaçamento entre os elementos

de  67172 ,ds ≅λ= cm. Então, o atraso que a onda leva para atingir cada elemento

da rede é 011 =τ , , 112 590 φ=τ cos,, ns, 113 181 φ=τ cos,, ns e 114 771 φ=τ cos,, ns. Onde

o máximo atraso que o sinal poderá sofrer nos diferentes elementos será quando a

direção de propagação for definida pelo ângulo φ1 = 0 ou φ1 = 180º.
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Capítulo 3 

Sistemas de antenas inteligentes

3.1. Introdução

Este capítulo tem por objetivo apresentar parte da tecnologia de antenas inteligentes,

utilizada para melhorar o desempenho de sistemas de radiocomunicações. A designa-

ção de antenas inteligentes refere-se a um conjunto de elementos irradiadores excita-

dos por sinais com amplitudes e fases ajustadas para controlar o formato e a direção

do diagrama de irradiação resultante1.

Com o controle do diagrama de irradiação, sistemas de antenas inteligentes po-

dem reduzir os efeitos das interferências, aumentar a amplitude dos sinais desejados

e garantir aumento na confiabilidade de vários tipos de enlaces radioelétricos. O

acréscimo na qualidade é obtido com uma maior relação Sinal/Ruído, reduzindo-se

interferências de canais adjacentes ou que possuam mesma freqüência, usados em

células diferentes de um sistema de telefonia celular (interferências de co-canais).

Permite, ainda, a redução ou mesmo a supressão de interferências originadas por

múltiplos percursos. Como admite-se também estabelecer um controle do alcance

máximo, pode-se usar apenas a potência necessária em cada célula, conduzindo a

uma economia no consumo geral do equipamento2,3,6.

3.2. Determinação da potência de recepção

A potência recebida na estação base, emitida a partir de uma unidade móvel, refe-

rente à parte conhecida como enlace de subida (“uplink”) pode ser calculada por

meio do tratamento clássico utilizado em uma região desobstruída, a partir do conhe-
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cimento das características das antenas e da potência irradiada. Tomando-se Pt como

a potência que é emitida pela antena transmissora, Gs o seu ganho em relação à ante-

na isotrópica,  a densidade de potência a uma distância genérica d será:

24 d

PG
S ts

r π
= (3.1)

Usando o conceito de área efetiva de uma antena receptora4, a potência captada

por ela será:

( ) 22

22

2 444 d

PGGG

d

PG
ASP tbsbts

err π
λ

=
π

λ
π

== (3.2)

sendo λ o comprimento de onda e Gb o ganho da antena receptora em relação à ante-

na isotrópica. Relacionando a potência transmitida com a potência recebida, encon-

tra-se a atenuação do enlace. Desconsiderando as dissipações no meio sob a forma de

calor, chega-se a:

( )
2

224

λ
π==

bsr

t
t GG

d

P

P
A (3.3)

que é a forma tradicional de se representar a fórmula de transmissão de Friis5.

Se o tratamento fosse feito com antenas isotrópicas na recepção e na transmis-

são, os ganhos seriam unitários e a relação entre as potências emitida e recebida fica

conhecida como atenuação no espaço livre. Logo, ao se usar a expressão geral ante-

rior, obtém-se:

( )
2

224

λ
π= d

PL
(3.4)

um valor que cresce com o quadrado da distância. Assim, combinando esta informa-

ção com a fórmula de Friis determina-se:

bs

L

r

t
t GG

P

P

P
A == (3.5)

É possível expressar a equação anterior em decibels e colocar as potências

também nestas unidades, comparando-as com os níveis de 1W ou de 1mW. No pri-

meiro caso, os resultados serão em dBW e no segundo em dBm. Encontra-se:
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Lbstr PGGPP −++= (3.6)

com os ganhos em decibels em relação à antena isotrópica (dBi). Notar que se trata

de uma outra maneira de escrever-se a fórmula de Friis, com adaptação conveniente

das unidades e sem os efeitos dos múltiplos percursos. A diferença em dB entre Pt e

Pr representa a perda total do enlace, parcialmente compensada pelos ganhos das

antenas. Esta perda, em dB cresce com o logaritmo da distância. Ganhos mais eleva-

dos das antenas permitirão enlaces maiores, com perdas também maiores, desde que

se garanta na recepção uma potência igual ou superior a um valor mínimo especifi-

cado para o equipamento em uso (Prmin).

Partindo de (3.4), é conveniente obter-se uma atenuação de espaço livre especi-

ficada para uma distância de referência d0, com o valor

( )
2

2
0

24

λ
π= d

K (3.7)

De maneira que se obtenha

( )
2
0

2

24

d

K=
λ
π

(3.8)

e  a perda no espaço livre passa a ser representada como

2

0








=

d

d
KPL (3.9)

Nota-se que no caso de transmissão no espaço livre, onde se possa prever uma

visada direta entre as antenas transmissora e receptora, esta perda cresce com o ex-

poente 2 na relação entre as distâncias. Na maioria das vezes, em sistemas reais, não

se tem visada direta entre o transmissor e o receptor, com presença de diversos tipos

de obstáculos, tais como edifícios, residências, árvores, montanhas, etc.. A propaga-

ção da onda eletromagnética sofre alterações devidas às reflexões, refrações, difra-

ções e outras formas de espalhamentos. O sinal resultante na antena receptora é ca-

racterizado por grandes variações em seus níveis, que deve ser analisado a partir do

estudo de desvanecimento.

Por este motivo, o aumento da perda depende de um expoente n na relação en-

tre a distância real o valor tomado como referência. Este valor do expoente n está
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associado à composição do sinal na antena receptora6. Logo, a perda associada ao

percurso deve ser representada na forma:

n

L d

d
KP 








=

0

(3.10)

onde K é a constante de proporcionalidade, igual à perda na distância de referência

d0. Esta atenuação pode ser expressa em decibels, tomando-se:

( ) ( ) 







+=

0
0 10dBdB

d

d
ognPP LL l (3.11)

onde ogKP l10(dB)L0 =  é a perda em d0. Ressalta-se que o valor de n indica o cres-

cimento da perda ao longo do percurso em função da distância e do ambiente de pro-

pagação. A distância de referência d0 é medida próxima ao transmissor, estabelecen-

do-se um valor entre 100m e 1km, conforme a cobertura prevista para o sistema6.

3.3. Formas de modelagem dos radioenlaces

Em projetos de radioenlaces, utilizam-se alguns modelos para descrever o compor-

tamento da onda eletromagnética em sua trajetória entre o transmissor e o receptor.

Uma das formas de modelagem, conhecida como propagação em grande escala,

considera as perdas em distâncias muito maiores do que o comprimento de onda.

Outra maneira estuda as mudanças rápidas nos níveis de sinal recebido em pequenas

distâncias, com extensão de até alguns comprimentos de onda. A mesma abordagem

pode ser feita quando o sinal for analisado em uma escala de tempo e sofrer varia-

ções rápidas no levantamento feito com duração de até alguns segundos. Nestes ca-

sos, emprega-se o modelo de pequena escala ou modelo com desvanecimento6.

Os projetos de enlaces de radiocomunicações combinam métodos analíticos,

numéricos e experimentais que permitem fazer previsões quanto ao sinal recebido em

função da distância entre o receptor e o transmissor. Dois modelos de perda no per-

curso são associados ao tratamento de grande escala. O primeiro refere-se ao cálculo

da perda em função da distância representada em escala logarítmica, em regiões sem

obstáculos visíveis. Todavia, há situações em que existem muitos pontos elevados

pelos quais o campo eletromagnético sofre difrações antes de alcançar a antena re-
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ceptora. Nestas situações, o comportamento eqüivale ao de um sinal recebido em

regiões de sombra. O tratamento da atenuação nestes casos fica melhor representado

por uma distribuição log-normal relativo aos níveis de sinal no receptor. É conhecido

como sombreamento log-normal7.

A distribuição log-normal é uma função densidade de probabilidade que possui

valores relacionados de forma logarítmica. Ou seja, a variável aleatória de uma dis-

tribuição normal possui valores em escala logarítmica. A forma usual de se repre-

sentar esta distribuição é 7:

( ) ( )
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(3.12)

onde a variável aleatória é dada por:

eogxyogY ll ==∆ (3.13)

Usando outras transformações relativas aos parâmetros de (3.12), como:

eogmmogM xYY ll ==∆ (3.14)

eogog xYY ll σ=σ=σ ∆ (3.15)

e substituindo na equação (3.12), resulta na seguinte função densidade de probabili-

dade log-normal:
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(3.16)

onde Y é a nova variável aleatória, 2
Yσ  e MY são as novas representações da variância

e da média.

Na modelagem envolvendo sombreamento log-normal, mantém-se a mesma

distância entre transmissor e receptor e observam-se diferentes níveis do sinal no

percurso de propagação. A perda para o local especificado possui uma distribuição

aleatória e log-normal com a distância, em torno do seu valor médio. Neste caso,

deve-se acrescentar uma perda ao valor anterior, determinada em função da distância,
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que inclui uma variação aleatória associada ao efeito de sombreamento. Por conse-

guinte, a perda total fica6:

( ) ( ) ( ) σσ +







+=+= X

d

d
ogndPXdPdP LLr

0
00 10 l (3.17)

onde Xσ é uma variável com distribuição gaussiana, de média igual a zero e desvio

padrão σ, expressa também em decibels. A potência recebida, prevista em (3.6), tor-

na-se

( ) ( ) bsLtr GGXdPPdP ++−−= σ (3.18)

3.4. Apresentação dos tipos usuais de antenas inteligentes

As antenas inteligentes são classificadas dentro de duas tecnologias, designadas

como rede de comutação de feixe e redes adaptativas. Os objetivos dos dois modelos

são aumentar o ganho na direção do sinal desejado e reduzi-lo em direções previstas

de interferências. A rede adaptativa possui melhor desempenho devido ao seu ganho

e capacidade de identificar, localizar e minimizar sinais interferentes, simultanea-

mente. A Figura 3.1 ilustra o diagrama de irradiação para os dois sistemas operando

em um ambiente onde se tenham um sinal desejado e duas fontes de interferências

com freqüências próximas. Em sistemas usuais de comunicações móveis, esta situa-

ção é bastante comum e corresponde à interferência co-canal.

O sistema de comutação de feixe possui o diagrama de irradiação principal fixo

em determinada direção. O sistema adaptativo posiciona seu diagrama de irradiação

de maneira que o máximo do feixe principal é orientado na direção de sinal mais

intenso, proporcionando maior qualidade de comunicação. Ou seja, procurará dirigir

os lobos principais para locais de interesse e as interferências são reduzidas por esta-

rem nas direções dos lobos secundários de baixo ganho ou dos nulos do diagrama8.

3.5. Redes de antenas com comutação de feixe

Este tipo de estrutura é também conhecido como rede com diagrama de irradia-

ção fixo. O sistema é considerado um aperfeiçoamento da divisão por setores empre-

gada em telefonia móvel celular. Uma divisão típica de estação radiobase celular é

constituída de três macrorregiões separadas angularmente de 120o 9.
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Inteferência
co-canal 1

Rede
Adaptativa

Sinal desejado

Inteferência
co-canal 2

Rede de
Comutação de

Feixe

Figura 3.1. Formação de feixe, lobos e nulos dos sistemas de comutação de feixe e de redes adaptati-
vas . O  sinal desejado é escolhido pelo direcionamento do lobo. A interferência co-canal é suprimida
com o ajuste dos nulos do diagrama de irradiação.

A formação de feixe é alcançada a partir de uma rede de antenas projetada para

formar diversos diagramas de irradiação. Através de uma chave comutadora de radi-

ofreqüência, seleciona-se o melhor feixe para se conseguir a recepção ou transmissão

do sinal que atenda a região desejada. Os feixes múltiplos são comutados para um

transceptor ou conjunto de transceptores. O sistema que executa a seleção é depen-

dente da técnica de acesso empregada, sendo as mais comuns a FDMA, a TDMA e a

CDMA6.

A cobertura de uma região é feita por lobos de máximos que possuam pequena

abertura de feixe e operam de maneira ininterrupta10. Para a cobertura de um setor de

120o, pode-se utilizar uma rede de antenas de quatro elementos que formam quatro

lobos principais com abertura de 30o cada um11. Assim, o sistema de comutação de

feixe divide o macrossetor em quatro microssetores de 30º. Os diagramas de irradia-

ção fixos são predeterminados durante o projeto e a implantação do sistema. Um

exemplo desta formação de feixe em uma célula com divisão de setor de 120o é ilus-

trado na Figura 3.2. Cada setor possui uma rede de antenas de quatro elementos que

formam os feixes fixos de máxima irradiação.

Quando um usuário móvel está nas proximidades de um macrossetor, o sistema

seleciona o microssetor, que possui o sinal de maior intensidade, através do monito-

ramento da intensidade do sinal enviado à estação base.



27

Macrossetor 3Macrossetor 1

Macrossetor 2

Figura 3.2. Sistema de comutação de feixes com doze feixes para uma cobertura omnidirecional de
um sistema móvel celular.

A comutação para outro microssetor é feita quando o usuário móvel se desloca na

área de cobertura. Ou seja, o usuário movimenta-se em direção a um microssetor

vizinho. Durante o percurso,  há uma variação na intensidade do sinal que chega na

estação base, possibilitando o sistema selecionar o lobo principal do diagrama de

irradiação que possua maior intensidade de sinal.

Comparado à divisão de setores do sistema de telefonia móvel celular conven-

cional, onde a célula é dividida em regiões angulares, cada uma composta por trans-

ceptores e antenas diretivas7, a tecnologia de comutação de feixe permite aumentar a

área de cobertura e o volume de tráfego da estação radiobase. Esta melhoria permite

a operadora reduzir o número de estações numa área de alto tráfego, resultando num

investimento de menor custo8. Por isto, os sistemas de comutação de feixe oferecem

benefícios para alguns tipos de projetos.

Uma rede para formação de feixe fixo, identificada pela sigla BFN (do original

em inglês beamforming network), pode ser representada por uma matriz linha T, de

ordem m, onde a saída é determinada por:

)()( tt H XTy = (3.19)
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sendo y(t) o vetor de sinal na saída do formador de feixe, X(t) é o vetor de sinal que

chega nos elementos de uma rede linear de antenas, representado pela matriz:

( ) ( ) ( ) ( ) ( )[ ] t
m txtxtxtxt 1210 −= KX (3.20)

onde o índice superior t  indica a matriz transposta. Isto é, X(t) como esperado em

(3.19) deve representar uma matriz coluna.

O sinal que chega nos elementos da rede de antenas, ( )txl , é descrito por:

( ) ( ) ( ) φ−= cosdskjetsAtx 1l
l (3.21)

sendo l a ordem do elemento da rede de antenas, ds a distância entre os elementos, φ

corresponde ao ângulo com que a onda eletromagnética plana atinge a rede de ante-

nas em relação ao seu eixo e k é o fator de fase relacionado ao comprimento de onda

por meio de:

λπ= 2k (3.22)

Em (3.19), T é uma matriz m × m que determinará o formato do diagrama de

irradiação, conhecida como matriz de formação do feixe da rede. Normalmente, é

identificada por BFNM (Beamforming Network Matrix). Com esta operação, obtêm-

se m feixes correspondentes aos m elementos da rede de antenas. Esta matriz é cons-

tituída por elementos complexos, que determinarão as amplitudes e fases relativas

das excitações dos elementos responsáveis pela combinação dos sinais que conduzi-

rão ao diagrama desejado. Esses elementos da matriz representam os pesos que cada

um dos elementos da rede terão no resultado final.  Desta maneira, a matriz T será

representada na forma:

 [ ]110 −= mWWWT K (3.23)

onde W são os vetores pesos associados aos elementos da rede.

O diagrama de blocos de um sistema de comutação de feixe é ilustrado na

Figura 3.3. A configuração apresenta uma rede de formação de feixe na forma matri-

cial, uma chave comutadora de RF e um controlador lógico que seleciona o diagrama

de irradiação desejado. A saída do formador é selecionada através de um dos m veto-

res pesos de (3.23).
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Rede para formação

de feixe m × m.

Transceptor
do usuário 0
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Transceptor do
usuário k-1
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Figura 3.3. Exemplo de configuração de um sistema de comutação de feixes para formar m feixes a
partir de m elementos irradiadores.

Os formadores de feixes fixos mais empregados são o formador de feixe matri-

cial ou matriz de Butler e o formador de Blass 12. Os feixes são formados por dispo-

sitivos que possuem duas entradas e duas saídas capazes de excitar a rede de antenas.

O formador de feixe matricial utiliza uma combinação de junções híbridas com defa-

sagem de 90º ou 180º e deslocadores de fase fixos que direcionam o diagrama de ir-

radiação para uma posição angular desejada13.

A Figura 3.4 é um exemplo de aplicação da matriz de Butler para formação de

feixe fixo em uma rede de antenas com dois elementos irradiadores. A junção híbrida

de guia de ondas possui quatro acessos e está conectada atum deslocador de fase de

90º no lado da antena A. É possível excitar-se o acesso 1 e nas saídas 2 e 3 obtêm-se

sinais de mesma amplitude e mesma fase. Com o atraso introduzido pelo defasador

do lado A, o campo originado pelos dois elementos irradiadores fica descrito por:

[ ]ψ+= i
t eEE 10

(3.24)

sendo 2/coskd π−γ=ψ , γ o ângulo em relação ao eixo da rede e ds a separação

entre os elementos, no caso igual a meio comprimento de onda. A composição pre-

vista acima tem o aspecto mostrado na parte (a) da Figura 3.5.
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Figura 3.4. Aplicação da matriz deButler para formação de feixe em uma rede de antenas com dois
elementos.

Quando a excitação for feita pelo acesso 4, que corresponde ao acesso no plano

E, esta junção híbrida fornece em 2 e 3 sinais de mesma amplitude, porém polarida-

des invertidas.
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Figura 3.5. Exemplos de diagramas obtidos com a junção híbrida e o defasador de 90o, conforme a
entrada de excitação, segundo a matriz de Butler.

Com o defasador do lado A, os sinais chegam com diferença de fase de 90o, de modo

que o campo resultante passa a ser descrito também por (3.24), agora com

2/coskds π+γ=ψ . Com esta nova combinação, o diagrama resultante assume o

aspecto da parte (b) da Figura 3.5.

 A Figura 3.6 (a) e (b) ilustra, respectivamente, a representação em blocos de

junções híbridas que apresentam defasagem de 90 graus e 180 graus 14.
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Figura 3.6. Representação de híbridas com 90º de defasagem na saída parte  (a)  e com 180º de defa-
sagem na saída parte (b).

3.6. Modelagem do formador de Butler

Utilizando junções híbridas, torna-se possível o desenvolvimento de um sistema de

antenas com comutação de feixe que emprega o formador matricial de Butler. Este

formador é constituído por uma matriz n × n capaz de formar n  lobos principais do

diagrama de irradiação resultante de uma rede linear uniforme de antenas. O valor n

informa o número de acessos de entradas e saídas existente no formador. Estes ter-

minais são compostos por associação de junções híbridas. Cada acesso de saída é

ligado a um elemento da rede de antenas. Logo, n também determina o número de

elementos empregados. Os acessos de entrada são ligados a um comutador que, por

sua vez, é ligado a um conjunto de transceptores.

A estrutura do formador de Butler é feita de modo a obter feixes principais em

valores de potência de dois, ou seja, 2, 4, 8, 16 e assim por diante. Então, n pode ser

determinado utilizando-se, pn 2= e p é um número inteiro15. Um formador de Butler

padrão utilizando p = 2 e p = 3, é ilustrado na Figura 3.7. Portanto, o número de fei-

xes gerado pelo formador de Butler torna-se também igual ao número de elementos

que compõem a rede.

Para uma rede linear de antenas composta por n elementos irradiadores igual-

mente espaçados, a quantidade de junções híbridas utilizadas no formador de feixe é

determinada por10:

( )nog
n

nH 22
l= (3.25)
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Figura 3.7.  Formador  de Butler utilizando: (a) p = 2 para formador com quatro elementos irradia-
dores, n = 4 e (b) p = 4 para o formador com oito elementos irradiadores, n = 8.

com os exemplos da figura anterior. O número de deslocadores de fase fixa, respon-

sáveis pelo posicionamento angular dos feixes principais, é17 :

( )[ ]1
2 2 −= nog
n

n fd l (3.26)

e estes deslocadores são posicionados entre as linhas compostas pelas junções híbri-

das. O número de linhas de deslocadores de fase fixa existentes na matriz de Butler é

determinado por15:

( )1−= nn dl (3.27)

sendo a contagem das linhas feita a partir daquela que está mais próxima da rede de

antenas. Logo, quanto maior o número de feixes que se deseja obter com um forma-

dor fixo, maior será o número de componentes necessários.

O campo irradiado por uma rede linear uniforme de antenas é o resultado da

superposição dos campos produzidos pelos elementos em todos os pontos do espaço.

Para grandes distâncias dos elementos, os raios vetores até um ponto genérico em
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relação a cada elemento são praticamente paralelos. Deste modo, a defasagem total

introduzida em cada componente de campo fica:

( ) ( ) δ−θλπ=ψ cosds2 (3.28)

onde δ é a diferença de fase progressiva gerada pela matriz, dada por10:

( ) nq π−=δ 12 ,   q = 1, 2, ..., n / 2 (3.29)

Como exemplo, para uma rede linear uniforme com quatro elementos irradia-

dores com espaçamento 2λ=ds  obtêm-se, através de (3.25) a (3.29), os valores

relativos ao número de componentes utilizados no formador, a diferença de fase ge-

rada pela matriz e de (2.26) o diagrama de irradiação resultante. Logo, os valores

encontrados são nH = 4 híbridas, ndf = 2 deslocadores de fase fixa e nld = 1, referindo-

se a uma linha com 2 deslocadores fixos de fase. Para esta rede com n = 4, q assumi-

rá os valores 1 e 2, que determina o deslocamento de fase utilizado no formador.

Portanto, chega-se aos valores δ1 = π/4 para q = 1 e δ2 = 3π/4 para q = 2. A Figura

3.8(a) ilustra o esquema do formador de Butler para este exemplo, com quatro híbri-

das de 90º, uma linha com dois defasadores fixos e uma rede linear uniforme com

quatro elementos. O diagrama de irradiação resultante é ilustrado na Figura 3.8(b),

obtido através de (2.26) e de um programa Matlab baseado nas equações de campo.

(Anexo III).

A Figura 3.9 ilustra o mesmo diagrama porém na sua forma retangular. O for-

mato do diagrama de irradiação aproxima-se da função sen(x)/x, correspondente à

transformada de Fourier de um pulso retangular, com a origem das abcissas desloca-

da. Esta aproximação é válida para número elevado de elementos irradiadores e nas

proximidades do lobo principal. A Figura 3.10 ilustra esta transformada para efeito

de comparação com o diagrama em formato retangular. Com número elevado de

elementos, o diagrama possui uma abertura de feixe estreita, indicando um aumento

no ganho dos lobos principais e uma redução nos lobos secundários10.
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Figura 3.8. Rede de formação de múltiplos feixes  utilizando matriz de Butler. (a) Rede de antenas
com quatro elementos. (b) Diagrama de irradiação resultante na saída do formador.
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Figura 3.9. Diagrama de irradiação resultante do formador de Butler representado na forma retan-
gular.
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Figura 3.10. Representação da transformada de Fourier de um pulso retangular, que assume o for-
mato da função |sen(x)/x|.

3.7. Outras técnicas de formação de feixe

Além do formador de Butler descrito na seção anterior, utiliza-se também outros pro-

cedimentos para a formação de feixe fixo. Uma das técnicas baseia-se na matriz de

Blass, desenvolvida com base na estrutura da Figura 3.11. Este formador é constituí-

do por uma matriz, na qual as linhas representam as excitações e as colunas as rami-

ficações que interligam os elementos de irradiação com as linhas de excitação. As

conexões de linhas e colunas são feitas por meio de junções híbridas. As  excitações

e as ramificações podem ser linhas de transmissão, como cabos coaxiais, microlinhas

de fita, etc., ou guias de onda, conforme as exigências do projeto e a faixa de fre-

qüência a ser utilizada.

Os feixes originados da rede formadora (BFN) são gerados em função do espa-

çamento ds entre os elementos, do ângulo de inclinação θΜ
 (m = 1,2, ...) existente

entre as linhas de excitações e as linhas de ramificações e do fator de propagação das

linhas, fpγ 17.
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Figura 3.11. Rede de antenas de L elementos aplicando a matriz de Blass para formação dos feixes
fixos.

O fator de propagação caracteriza o comportamento da onda eletromagnética

guiada no sistema de excitação e possui uma parte real e uma parte imaginária, repre-

sentando os fatores de atenuação e de fase. Sua expressão geral é16:

( ) ( )  CjGLjRjβfp ω+ω+=+α=γ (3.30)

onde os parâmetros R, L, G e C representam parâmetros distribuídos na estrutura,

medidos por unidade de comprimento. Na ordem dada, tem-se a resistência por uni-

dade de comprimento (R) em Ω/m, a indutância (L) em H/m, a condutância (G) em

S/m e a capacitância (C) em F/m. Nesta equação, ω é a freqüência angular do sinal

guiado, expressa em rad/s. As constantes α e β representam, respectivamente, o fator

de atenuação, em nepers/m (Np/m) e o fator de fase, em radianos/m (rad/m).

No formador de Blass, o número de feixes (n) coincide com o número de ele-

mentos da rede linear de antenas, isto é, o número de linhas e colunas da matriz, ne-

cessitando assim de 
2n junções híbridas para gerar os n feixes15. Como exemplo, na

Figura 3.11, utilizou-se a rede de Blass aplicada a uma estrutura de 3 elementos, para

a qual foram exigidas 9 junções híbridas.
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Como as junções híbridas estão ligadas em sucessão até um determinado ele-

mento irradiador, a perturbação causada pelas superposições das excitações podem

conduzir a alterações no formato do diagrama de irradiação, sendo estas modifica-

ções causadas pela perda de potência nos acopladores direcionais. Em conseqüência

disto, não se consegue a ortogonalidade entre os lobos principais do diagrama17, isto

é, quando se alcançar o máximo de um diagrama na direção desejada, não necessari-

amente obtém-se nulos nas direções das interferências.

As vantagens de se utilizar a matriz de Blass são a rapidez de varredura para

um pequeno número de feixes do sistema, simplicidade de construção e possibilidade

de separação arbitrária entre os feixes17. A principal desvantagem é a perda de potên-

cia nas terminações casadas, um processo inerente ao comportamento das junções

híbridas12.

Além dos formadores de Butler e de Blass, existem outras configurações de re-

des de antenas usadas para obtenção de feixes fixos. Dentre elas, destacam-se a rede

de Wullenweber, as antenas do tipo lentes de Luneberg ou Rotman, apropriadas para

operação em freqüências ultra-elevadas, em especial nas faixas de UHF e superio-

res12,17. A rede de Wullenweber, mostrada na Figura 3.12, é uma estrutura circular

desenvolvida para aplicações em até algumas dezenas de megahertz, na chamada

faixa de HF. Essa rede tem entre de 30 e 100 elementos irradiadores, igualmente es-

paçados e orientados para fora da rede. Um sistema de comutação interligado aos

transceptores orienta o feixe resultante segundo ângulos predefinidos. Pela seme-

lhança com a função de medidores de ângulos, este sistema costuma ser também de-

nominado goniômetro. O diagrama de irradiação desta rede de Wullenweber pode ser

controlado por meio de pesos complexos introduzidos pela rede de alimentação colo-

cada entre o sistema de comutação e os transceptores. A sua vantagem está na capa-

cidade de cobertura em 360º no plano horizontal23.

3.8. Limitações e benefícios do sistema de feixe fixo

Encontram-se algumas limitações no sistema de antenas que utiliza a formação de

feixe fixo para uso em comunicações móveis. Uma delas refere-se ao enfraqueci-

mento no nível do sinal do usuário na extremidade da região de cobertura.
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Goniômetro

Figura 3.12. Configuração da rede de Wullenweber, utilizada na faixa de HF. Esta estrutura permite
feixes fixos capazes de uma cobertura de 360o no plano horizontal.

Esta diferença de nível é causada pela variação da potência do sinal em função

do seu movimento e da não-uniformidade do diagrama de irradiação, como observa-

da na Figura 3.8 (b). A variação da amplitude dos feixes do diagrama é conhecido

como cortes de borda (scalloping). Como a distância entre o móvel e a estação

transmissora pode ser constante, a variação do sinal representa um decaimento da

amplitude (roll-off) do diagrama com a variação do ângulo de chegada (DOA – Di-

rection-of-Arrival ) de cada feixe produzido6.

Outra limitação está na incapacidade de distinguir o sinal desejado do interfe-

rente quando ambos estiverem no mesmo feixe principal. O sistema também não

proporciona melhora na qualidade do sinal na presença de desvanecimento causado

por múltiplos percursos. Alguns benefícios encontrados no sistema de comutação são

o aumento na área de cobertura e a redução no atraso de propagação em determina-

dos ambientes18. Um exemplo desta vantagem é o uso em sistemas de comunicações

pessoais PCS (Personal Communication System), cuja configuração é em camadas,

com antenas elevadas e com alto tráfego de assinantes.

3.9. Redes de antenas adaptativas

Nos sistemas que apresentam múltiplas interferências utilizam a técnica de múltiplo

acesso por divisão de código no padrão americano IS-95(IS-95-CDMA-Interim

Standard for U.S. Code Division Multiple Access). Na recepção, o processo de ajuste

do lobo principal de uma rede adaptativa é feito através do controle dos pesos com-

plexos dos elementos da rede, de acordo com as características do sinal de chegada12.
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Os ajustes são realizados por algoritmos adaptativos com o emprego de processado-

res digitais de sinais (DSP).

Existem configurações de redes adaptativas para faixa estreita e para faixa

larga e algumas destas configurações são apresentadas na Figura 3.1319. Na parte (a),

tem-se a montagem apropriada para recepção em faixa estreita. Nesta configuração

tem-se o formador de feixe convencional, referido como formador de feixe por soma-

de-atrasos. Permite obter nulos e direcionar o lobo de maior intensidade para sinais

definidos por uma faixa estreita de freqüências. A adaptação é feita ajustando-se as

fases dos pesos complexos w localizados nos braços de cada elemento da rede de

antenas9. O termo soma-de-atrasos refere-se à composição de sinais com diferentes

retardos que chegam nos elementos que constituem a rede.

De acordo com Widrow et al.19e Compton20, ao se desejar o uso em uma

grande largura de faixa, cada elemento defasador da primeira configuração deve ser

substituído por uma linha de atraso gradual implementado em PBG, como se mostra

na parte (b) da mesma figura. A técnica usada na graduação da linha de retardo per-

mite que se ajustem o ganho e a fase de maneira que se tenha cobertura em uma faixa

especificada de freqüências. Quanto maior for a quantidade de secções empregadas,

maior a largura de faixa possível19. Este comportamento pode ser observado na análi-

se a ser apresentada em seguida.
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Figura 3.13. Configurações de redes adaptativas. (a) Rede adaptativa para processamento de  sinal
em  faixa estreita. (b) Rede adaptativa para processamento de sinal em  faixa larga.



40

A estrutura da Figura 3.14 (a) representa um formador de feixe convencional

para faixa estreita. A rede linear de antenas proposta possui dois elementos irradiado-

res isotrópicos com separação 2λ≤ds . Cada elemento está associado a pesos ajus-

táveis e a uma estrutura de retardo. Para este caso, deseja-se reduzir o nível do sinal

interferente que atinge a rede em um ângulo φi e simultaneamente direciona o lobo

principal para o sinal de interesse posicionado no ângulo φo. Desta forma, obtém-se o

diagrama de irradiação resultante. Na parte (b) da Figura ilustra-se um resultado,

para valores de 120o e 60o para as direções indesejável e desejada, respectivamente.

Para a estrutura de faixa larga da Figura 3.15 (a), utilizando as mesmas considerações

para a rede adaptativa de faixa estreita, obtém-se o diagrama de irradiação da Figura

3.15(b).
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Figura 3.14. (a) Estrutura de uma rede adaptativa para receber sinais de faixa estreita. (b) Diagra-
ma de irradiação resultante.

Verifica-se que a linha de atraso no sistema de faixa larga causa uma mudança

no diagrama de irradiação da rede adaptativa comparado ao sistema de faixa estreita.

Ressalta-se que o sistema de antenas adaptativas de faixa larga pode ser utilizado em

ambientes que empregam sinais de pequena largura faixa6. Os procedimentos para

obtenção dos diagramas de irradiação para as estruturas mencionadas estão no Capí-

tulo 3.
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Figura 3.15 . Estrutura de uma rede adaptativa faixa larga, item (a). Na parte (b) encontra-se o dia-
grama de irradiação resultante para esta estrutura.

A Figura 3.16 ilustra o diagrama em blocos de uma rede adaptativa para recep-

ção de sinais, com os respectivos equipamentos. Destacam-se o duplexador, amplifi-

cador de baixo ruído, identificado como LNA (Low Noise Amplifier), conversores de

freqüência intermediária (FI) e Analógico-Digital (A/D), amostrador, controlador de

pesos, circuito somador e um processador digital de sinal (DSP) que emprega um

algoritmo adaptativo para os ajustes dos pesos de cada elemento da rede. O duplexa-

dor é um dispositivo passivo que permite transmissão e recepção de sinais em deter-

minada faixa de freqüências. O conversor de FI faz a translação para uma freqüência

intermediária, tornando possível o processamento do sinal. É feita com o objetivo de

permitir maior controle sobre as variações nos níveis de sinal durante o processa-

mento e para facilitar a implementação dos circuitos em freqüências mais baixas21,6.

O conversor A/D propicia a digitalização do sinal entregue ao amostrador, que efetua

a amostragem do sinal antes de acoplá-lo ao DSP.

O controlador de pesos permite o ajuste do diagrama de irradiação da rede. O

circuito somador realiza a somatória dos sinais vindos de cada elemento da rede. No

DSP o sinal é processado e os pesos de cada elemento da rede de antenas são atuali-

zados através de um algoritmo adaptativo22. Logo, o processo de atualização dos

pesos, feito de acordo com a variação da posição do sinal recebido na rede, propicia a

alteração desejada no diagrama de irradiação para o sistema. O duplexador e o LNA

são montados fora do equipamento de radiorrecepção e os demais circuitos, onde são
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realizados o processamento do sinal que integram o receptor. Desta forma, o equi-

pamento possui determinado número de entradas de sinais, referentes aos n elemen-

tos da rede.
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Figura 3.16. Diagrama de blocos de uma rede adaptativa interligada aos equipamentos utilizados na
recepção dos sinais.

A Figura 3.17 ilustra o comportamento do sinal recebido em uma rede de ante-

na adaptativa e a forma como pode ser realizada a atualização dos pesos. Nesta re-

presentação, considerou-se apenas um receptor no sistema. O sinal na saída da rede,

y(t) é o somatório dos produtos entre o sinal recebido xn(t) e o peso wn de cada ele-

mento da rede.  Individualmente, os elementos possuem uma função de irradiação
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f(θ,φ). O ruído branco, n(t), conhecido por AWGN (Additive White Gaussian Noise),

gerado pelos receptores conectados à rede de antenas soma-se ao sinal recebido.

Os pesos (wn) são determinados por métodos iterativos, isto é, a medida em que

a fonte transmissora desloca-se os valores dos pesos são atualizados através de um

processo repetitivo entre o sinal de saída da rede y(t) e o sinal de referência d(t),

idêntico ao sinal desejado. O sinal de referência é obtido através da transmissão de

uma seqüência de treinamento ou de sincronismo ou código de espalhamento espec-

tral, técnica de acesso CDMA conhecida pelo receptor.

Assim, a otimização dos pesos é feita por meio da diminuição do erro médio

quadrático, ε(t), entre a saída da rede e o sinal de referência23. Existem algoritmos

que não necessitam do sinal de referência para identificar o sinal recebido e, por con-

seguinte, realizar a atualização dos pesos. O reconhecimento do sinal é feito através

da característica da envoltória do sinal modulado. Ou seja, o sinal que possui a en-

voltória constante não necessita de uma referência no receptor para realizar o proces-

so adaptativo. Utiliza para isto a montagem da Figura 3.17, com observações feitas a

partir de uma referência coletada no ponto indicado como (a).
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xl(t)
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y1(t) = w1 x1(t)

yl(t) = wl xl(t)

yn(t) = wn xn(t)

DSP

Figura 3.17. Estrutura formadora de feixe com ajustes dos pesos para uma rede linear de antenas.

A saída da rede adaptativa (Figura 3.17), pode ser então determinada pela

equação:
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( ) ( )∑=
n

nn txwty
1

(3.31)

e representada na forma matricial por:

( )t)t(y H XW= (3.32)

onde WH é o vetor complexo conjugado transposto de W e o índice H representa o

transposto conjugado hermitiano. O conjugado transposto é aplicado nos vetores e

em todos os tipos de matrizes. Para os vetores, o índice H indica que o vetor linha

(ou coluna) foi transformado em um vetor coluna (ou linha) com os sinais, das com-

ponentes imaginárias dos números complexos trocados. No caso de matrizes, as li-

nhas são transformadas em colunas fazendo-se o conjugado dos números comple-

xos24.

O vetor peso complexo W em (3.33) é descrito da forma:

[ ]nw,,w,w K21=W (3.33)

e X(t) descreve o vetor do sinal que chega em cada elemento da rede, dado por:

( ) [ ]nx,,x,xt K21=X (3.34)

Outro tipo de rede adaptativa desenvolvida por Appleabaum27, utiliza o sistema

de cancelamento de lobos laterais, conhecido como SLC (de side lobe canceller).

(Figura 4.18). O sistema é composto por uma antena principal, que produz um feixe

de alto ganho, e uma rede auxiliar de antenas associada à rede principal. Os pesos

fazem o controle do diagrama de irradiação25, direcionando o feixe principal para o

sinal desejado e reduzindo o nível de potência das fontes interferentes com o empre-

go da rede auxiliar26. Com o SLC integrado à rede adatativa, aumenta-se a relação

sinal ruído do sistema27.

Neste tipo de rede, alguns algoritmos foram desenvolvidos com objetivo de

determinar a posição e a direção da onda eletromagnética. Assim, um sistema adap-

tativo, com formação de múltiplos feixes independentes propicia aumento no número

de assinantes ou de grupos de assinantes em um sistema de comunicações móveis,

além de reduzir amplitudes de sinais interferentes. Cada usuário móvel é rastreado no

ângulo de azimute por um feixe com largura de faixa estreita, conforme ilustrado

Figura 3.1926,28.
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Figura 3.18. Diagrama de uma rede adaptativa SLC utilizando pesos para o controle do diagrama de
irradiação.

Os vários feixes principais podem ser considerados como células co-canais.

Isto é, os lobos principais que possuírem a mesma freqüência têm o comportamento

de duas estações radiobase no mesmo grupo de freqüências. Desta forma, torna-se

possível o reuso de freqüência ou de código para vários usuários que estão na região

de cobertura do sistema de comunicação.

No que diz respeito ao acesso de usuários, a rede adaptativa proporciona me-

lhor eficiência espectral e maior capacidade de canal para as técnicas TDMA e

CDMA em relação ao padrão FDMA. A eficiência espectral refere-se à capacidade

de tráfego em um sistema com uma determinada alocação espectral e a capacidade de

canal refere-se a máxima taxa de dados do canal dentro da sua largura de faixa9.

Desta maneira, tem sido estudada de forma freqüente e sistemática a melhoria de

desempenho nos sistemas de comunicação sem fio com o emprego de antenas adap-

tativas29,30,31.

Outra técnica de acesso empregada neste sistema de antenas é a SDMA. Esta

tecnologia utiliza o posicionamento angular dos transceptores móveis no enlace de

comunicação com a estação radiobase. Permite, então, que os usuários atendidos pela

mesma estação radiobase utilizem as mesmas freqüências disponíveis, simultanea-

mente32. A Figura 3.20 mostra o emprego da tecnologia SDMA em um ambiente de

comunicação móvel.



46

Rede de antenas adaptativas

!

!

Figura 3.19. Sistema adaptativo com rastreamento de um assinante , ou grupo de assinantes, em um
sistema de comunicação móvel. Vários feixes independentes são formados e direcionados para as
fontes de sinais desejadas.
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Figura 3.20. Sistema de comunicação móvel empregando a técnica SDMA. Os diversos usuários
atendidos pela mesma estação radiobase utilizando as mesmas freqüências.
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Capítulo 4 

Controle do diagrama de irradiação

4.1. Introdução

O objetivo deste capítulo é apresentar um método que permita realizar o direciona-

mento do lobo principal do diagrama de irradiação para fontes de sinais desejados e,

simultaneamente, formar nulos nas direções de sinais interferentes. Este procedi-

mento baseia-se nas características do ambiente eletromagnético e nos conceitos dis-

cutidos nos capítulos iniciais.

A princípio, um modelamento matemático é realizado para sinais de largura de

faixa estreita que atinge uma rede de antenas. Na rede, é feito o ajuste da fase e da

amplitude da corrente na saída de cada elemento que permite o direcionamento do

lobo principal para fonte desejada e nulos para as interferências.

  Outro estudo é apresentado para sinais que possuem grande largura de faixa.

Neste desenvolvimento utilizam-se procedimentos matemáticos diferentes do apre-

sentado para a estrutura de faixa estreita e que apresenta o mesmo objetivo final: o

direcionamento do lobo principal para sinais desejados e nulos para os indesejáveis.

Exemplos são feitos para ter-se uma melhor compreensão do controle do dia-

grama de irradiação.

4.2. Formador de feixe de faixa estreita utilizado em sistemas de an-
tenas adaptativas

A estrutura básica de um formador de feixe de faixa estreita utilizado em sistemas de
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antenas adaptativas está representado na Figura 4.1. O sinal recebido no l-ésimo

elemento da rede de antenas do formador pode ser descrito por :

( ) ( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ( )]tnetmtntrtx
L,M

m,

,j
m

L,M

m,
m,

mm
l

ll
lll +=+= ∑∑

==

θφψ∆−

== 1111

(4.1)

onde nl(t) é o ruído aleatório, composto pelos ruídos residual e os gerados nos equi-

pamentos eletrônicos de transmissão ou recepção, que está presente no l-ésimo ele-

mento. O ruído residual é aquele que está presente na antena na ausência do sinal

transmitido ou recebido. Além disso, nl(t) é também conhecido por ruído branco

(AWGN), tendo média zero e variância igual a σn
2 . Como a variância é determinada

pela soma entre o valor médio quadrático e o quadrado do valor médio, a potência de

ruído fica igual a variância quando ela possui o valor médio igual a zero e normali-

zada a uma impedância de 1 Ohm.

Σ

Σ

Σ

Σ

s1(t)

sm(t)

sM(t)

x1(t) = r1,1(t) + n1(t)

y1(t) = x1(t)w1w1

n1(t)

x2(t) = r2,1 + n2(t)

y2(t) = x2(t)w2
w2

n2(t)

xL(t) = rL,1 + nL(t)

yL(t) = xL(t)wLwL

nL(t)

( ) ( )∑
=

=
L

0l
l tyty

1

L

2

Figura 4.1. Estrutura de um formador de feixe de largura de faixa estreita.

A Equação (4.1) também pode ser representada na seguinte forma de vetor co-

luna:

( ) ( ) ( ) ( )t,tmt
M,L

,m
mmm naX +θφ= ∑

== 11 l

(4.2)

onde n(t) representa o vetor das componentes de ruído e descrito por
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( ) ( ) ( ) ( )[ ] tn,,n,nt ttt 21 lL=n (4.3)

e o vetor posição ou vetor de resposta da rede a(φm, θm) dado por

( ) ( ) ( )[ ] tjj
mmm

mmmm ee θφψθφψθφ ,, ,,,1, 2 lL ∆−∆−== aa (4.4)

onde o l-ésimo elemento deste vetor possui um sinal com a fase deslocada em rela-

ção ao elemento de referência.

No formador de faixa estreita, Figura 4.1, o sinal recebido em cada elemento

é multiplicado por um peso complexo resultando na saída a somatória desse produto.

Desta forma, a equação que representa o sinal na saída do formador pode ser escrita

como

( ) ( )txwty
L

l
l

l∑
=

=
1

(4.5)

A Equação (4.5) pode ser representada também na forma de vetor coluna. Para isso,

escreve-se, nesta ordem, o vetor peso e o vetor dos sinais presentes em cada ele-

mento da rede de antenas:

[ ]L21  ,   ,  , www L=W (4.6)

( ) ( ) ( ) ( )[ ] ttxtxtxt lL ,,, 21=X (4.7)

levando (4.5) ser reescrita como

( ) ( )tty H XW= (4.8)

Os índices T e H representam a transposta e a transposta do conjugado complexo de

um vetor, respectivamente, o símbolo W exprime o vetor dos pesos da rede e X(t) o

sinal vetorialque é formado pelos sinais que chegam nos elementos da rede.

Se o sinal recebido é caracterizado por um processo aleatório e estacionário1, a

potência média na saída do formador pode ser determinada através de

( ) ( ) ( ){ } tHHty,tyEP RWWW == (4.9)

onde E{. , .} é o operador de esperança, valor esperado ou ainda média e R corres-

ponde a matriz de correlação do sinal que atinge os elementos, definido por:
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( ) ( ){ }
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XXR (4.10)

A matriz autocorrelação possui ainda outras formas de representação para

este processo. Uma delas está em função da potência transmitida e do vetor posição.

Então, através da dedução apresentada no Apêndice A, e realizada por Haykin14, a

matriz autocorrrelação do sinal que chega na rede de antenas apresenta a forma:

∑
=

σ+=
L

n
Hp

1

2

l
lll IaaR (4.11)

onde I é uma matriz identidade de ordem L,  pi a potência da m-ésima fonte de sinal e

determinada por:

( ){ }2
tmEp mi = (4.12)

e 2
nσ  a potência do ruído AWGN.

A Equação (4.11) pode ser representada na forma matricial como

IΛΑΛR 2
11 n
T σ+= (4.13)

onde Λ1 é uma matriz L × M definida por

[ ]m,,, aaaΛ K211 = (4.14)

sendo am o vetor posição da m-ésima fonte de sinal e ainda a matriz A ( M × M ) em

(4.13) representa a matriz correlação das fontes de sinais. Para a situação onde os

sinais não são correlacionados, isto é, não possuem correspondência, esta matriz é

uma matriz diagonal cujos elementos representam o valor da potência transmitida.

Assim, A é descrita por:
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 ou

( )




≠
=

=×Α
ji

jip
MM i

ij ,0

,
(4.16)

A segunda forma de representar a matriz R é através dos seus autovalores e

autovetores, conhecida como forma normal, dada por:

IqqQQR 2

1
n

H
L

H σ+λ=Λ= ∑
=

l
l

ll (4.17)

onde  Λ é a matriz diagonal dos autovalores de R;
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l

00

0

0

000

0001

Λ (4.18)

e Q é a matriz composta pelos autovetores de R;

[ ]L,,, qqqQ L21= (4.19)

onde ql corresponde ao vetor coluna da matriz R que indica o vetor posição da fonte

de sinal. No Apêndice B encontra-se o procedimento matemático que resulta na

equação (4.17).

4.3. Fator espacial da rede

O fator espacial da rede linear do formador de feixe pode ser obtido através de

(4.5) que define o sinal na saída do formador. Então, para um sinal atingindo uma

rede de antenas, M = 1, conforme ilustrado na Figura 2.7 e utilizando (4.1) e (4.5),

encontra-se o fator da rede através de:

( ) ( ) ( ) ( )[ ]

( ) ( ) ( ) ( )[ ]
( ) ( )111

1
11

1
1

11

11

θφ=

+=

+=

∑

∑

=

θφψ∆−

=

θφψ∆−

,Etm

tnetmwtm

tnetmwty

L
,j*

L
,j*

l
ll

l
ll

l

l

(4.20)

Nesta expressão,
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( ) ( ) ( ) ( )[ ]∑
=

θφψ∆− +=θφ
L

,j* tnetmw,E
1

111
11

l
ll

l (4.21)

corresponde ao fator espacial da rede em notação de série geométrica, para uma rede

de antenas linear com irradiadores isotrópicos. Observando (4.20), verifica-se que o

fator espacial da rede em (4.21), é a relação entre o sinal na saída do formador e o

sinal que chega nos elementos da rede de antenas. Se os elementos da rede não pos-

suírem irradiação isotrópica, o diagrama de irradiação padrão da rede de antenas,

F(θ, φ), é determinado por2,13:

( ) ( ) ( )φθφθ=φθ ,E,f,F (4.22)

 onde f (φ, θ) é o fator espacial de um elemento da rede. Em (4.21), o peso lw  propi-

cia o direcionamento do lobo principal do diagrama para os sinais desejado e nulos

para as fontes interferentes.

4.4. Formadores de feixe não auto-ajustáveis

Estes formadores de feixes possuem o máximo de irradiação ou nulo em direções

pré-fixadas. Ou seja, as direções de sinal desejado e de interferência são conhecidas

durante a realização do projeto. Os formadores mais conhecidos são o formador de

feixe convencional e o formador de feixe convencional com direcionamento de nu-

los.

a) Formador de feixe convencional.

Nesta formador os pesos possuem o mesmo módulo e as fases, por serem diferentes

umas das outras, são responsáveis pelo direcionamento do diagrama de irradiação na

direção (φ,θ) desejada. Esta direção é também conhecida como direção de visada

direta. Fazendo a1 em (4.4) como o vetor posição de visada direta da fonte de sinal

desejada, o vetor peso pode ser determinado por:

1

1
aW

L
= (4.23)

sendo L o número de elementos da rede. Com isso, a rede possui uma resposta na

direção de visada direta do enlace, ou seja, a potência na saída do formador é igual a
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potência do sinal desejado localizado na direção de visada direta. Podendo ser com-

provado da  seguinte maneira.

O esquema da Figura 4.2 ilustra o formador convencional com uma rede de li-

near de antenas com 4=L elementos irradiadores e de mesmo espaçamento ds entre

eles. Observa-se que a frente de onda do sinal atinge os elementos da rede em dife-

rentes instantes de tempo. Portanto, o sinal recebido em um elemento da rede é dado

por:

( ) ( ) ( )( )1102
11

θφτ−π= ,tfj
, etmtx l

l
(4.24)

que na forma de vetor, possui a representação:

( ) ( ) ( ) 111
t2

1
0 aaX tsetmt fj == π (4.25)

Então, a saída do formador pode ser escrita da seguinte maneira2:

( ) ( ) ( )tt 1mty H == XW (4.26)

1/L

Σ
Saída do
formador.

y(t)

Atraso
 τ

ds

φ

1 2 3 4

Frente de
onda

Atrasos

Pesos1/L 1/L 1/L

τ1 τ3 τ4τ2

Figura 4.2. Esquema de um formador convencional em uma rede de antenas com quatro elementos
irradiadores e de mesmo espaçamento ds entre eles.

Portanto, a potência na saída do formador pode ser obtida em (4.9) e o inter-

valo de atraso em (2.34). Resultando na resposta do formador conforme mencionado

anteriormente.

Em um ambiente eletromagnético que apresenta ruídos não correlacionados, ou

seja, são independentes do sinal não havendo interferência co-canal sobre a rede de
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antenas, o formador convencional apresenta a característica de maximizar a relação

sinal ruído (“SNR – Signal Noise Ratio”) de maneira que outros tipos de interferên-

cias não afetam o desempenho do sistema. A interferência de co-canal é um sinal

indesejável com freqüência de portadora igual a do sinal desejado Os ruídos não cor-

relacionados são obtidos por :

IR 2
nn σ= (4.27)

onde Rn é a matriz autocorrelação do ruído (Apêndice A) do formador, 2
nσ é a potên-

cia de ruído dos elementos irradiadores e I a matriz identidade. Portanto, a potência

de ruído na saída do formador pode ser determinada por:

L
P n

n
H

n

2σ== WRW (4.28)

Assim, (4.28) mostra que a potência de ruído na saída do formador é L vezes

menor que potência de ruído em cada elemento da rede de antena. Desta forma, o

formador produz um ganho para o sistema de ordem L.

O vetor peso em (4.26), na presença de um sinal interferente, é determinado da

seguinte forma:

m
H

m
H

L
aaaW 1

1= (4.29)

sendo am o vetor posição na direção (φm ,θm) de um sinal interferente.

O controle do diagrama de irradiação do formador convencional pode ser ob-

servado através do exemplo.

Para a estrutura da Figura 4.3 tem-se uma rede linear de antenas composta por

quatro elementos irradiadores, L = 4, e com separação entre os elementos de

2λ=ds . Uma fonte de sinal desejado, m = 1, atinge a rede a partir da direção

°=φ 750 . Utilizando, portanto, (4.23) e (4.21) e o ambiente Matlab, fez-se um pro-

grama que determinasse o diagrama de irradiação para esta estrutura (Anexo IV).

Assim, obteve-se os seguintes resultados:
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=

0.6460i + 0.7634-  

0.9985i + 0.0554-  

0.7264i + 0.6872   

          1.0000  

1a



















=

0.1615i-0.1908- 

0.2496i-0.0138-

 0.1816i-0.1718

  0.2500 

W

O diagrama de irradiação resultante do formador com o seu máximo direciona-

do para a fonte de sinal desejada na direção °=φ 750 está representado na Figura 4.4.

Demonstra-se assim, ser possível realizar o direcionamento do lobo principal do dia-

grama de irradiação de uma rede de antenas para o sinal de interesse.

1/L

Σ
Saída do
formador.

y(t)

Atraso
 τ

ds

φ0 =75° 

1 2 3 4

Frente de
onda

Atrasos

Pesos1/L 1/L 1/L

τ1 τ3 τ4τ2

Figura 4.3. Estrutura de um formador convencional utilizada para exemplificar o comportamento do
diagrama de irradiação.
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Figura 4.4. Diagrama de irradiação resultante do formador convencional da Figura 4.3. O máximo
está direcionado para a fonte de sinal desejada na direção φ0  = 75º.
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b) Formador de feixe convencional com direcionamento de nulos.

Este formador de feixe, além de possuir as mesmas caraterísticas do formador con-

vencional sua estrutura é capaz de direcionar nulos para uma ou mais fontes de sinais

indesejáveis e o lobo principal do diagrama de irradiação para o sinal desejado, si-

multaneamente. A formação dos nulos é feita através da diferença entre o sinal de-

sejado na saída do formador e o sinal presente em cada elemento da rede3. Em um

sistema de comunicação, que está propenso a grande número de interferências, esta

técnica possui baixa eficiência. Isto ocorre por causa da limitação do número de ele-

mentos na rede. Ou seja, o número de interferências existente no sistema é maior que

o número de elementos4.

A formação simultânea dos nulos e do lobo principal pode ser feita utilizando

as equações que determinam os valores dos pesos em função da posição do sinal de-

sejado e das interferências, (4.29). Assim, os valores dos pesos podem ser determi-

nados através das seguintes expressões escritas na forma vetorial2:

11 =aW H (4.30)

       2                  ,    0 ,L ,  i i
H K==aW (4.31)

A Equação (4.30) indica que na direção do sinal desejado existe um valor

máximo normalizado e igual a um. Em (4.31), a direção das fontes interferentes pos-

suem o valor nulo. O índice i em (4.31) corresponde ao número de fontes interferen-

tes existentes o que não deve ser superior ao número de elementos da rede de ante-

nas. Combinando (4.30) e (4.31) o vetor peso pode ser determinado por:

TH eΛW =1
(4.32)

onde Λ1, definida em (4.14), é uma matriz composta pelos vetores de direção de vi-

sada direta referente a todas as fontes de sinais existentes, sinais desejados e interfe-

rentes. O vetor e tem o elemento da primeira coluna indica a direção de máximo e os

demais indicam a direção de nulos. É dado por3:

[ ] t
m,,,, 0001 K=e (4.33)

de modo que o vetor peso pode ser determinado por:

1
1
−= ΛeW H (4.34)
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Para o número de fontes de sinais inferior ao número de elementos irradiado-

res de uma unidade, M = L –1, a matriz Λ1 é quadrada e possui inversa. Isto é, os

vetores de direção são linearmente independentes e o determinante Λ1 é diferente de

zero. Caso contrário, a matriz Λ1 não possui inversa, o que ocorre quando os ele-

mentos da matriz são próximos de zero. Assim, para determinar a inversa de uma

matriz que não é inversível, utiliza-se o método da pseudo-inversa ou  inversa de

Moore-Penrose que é dada por 5:

T
rr UDVA 1−+ = (4.35)

sendo D uma matriz diagonal cujos elementos da diagonal são linearmente indepen-

dentes, Vr e Ur são matrizes da forma n × r e m × r, respectivamente, r é o número de

valores singulares existentes na matriz n × m. Então, o vetor peso pode ser determi-

nado fazendo-se:

( ) 1
111

−= HHH ΛΛΛeW (4.36)

Como exemplo, deseja-se obter o diagrama de irradiação resultante para o for-

mador de feixe, com direcionamento de nulos, operando em um ambiente eletromag-

nético composto por, uma fonte de sinal desejado e duas fontes de sinais indesejá-

veis. Utilizando a estrutura da Figura 4.3 e fazendo-se o uso de (3.32), (4.4), (4.21) e

(4.34) ou (4.36), pode-se obter o diagrama de irradiação proposto. O sinal desejado

encontra-se na direção o
0 50=φ e as fontes interferentes estão localizadas nos ângulos

o
1 80=φi e o

2 130=φi . O programa utilizado para resolver as equações deste exem-

plo foi feito na plataforma Matlabque se encontra no Anexo V. Desta forma, che-

gou-se aos resultados



















=

0.2232i + 0.9748   0.9978i + 0.0658-  0.2232i - 0.9748   

0.7816i + 0.6238-  0.8871i + 0.4615   0.7816i - 0.6238-  

0.9011i - 0.4337-  0.5189i + 0.8549   0.9011i + 0.4337-  

          1.0000             1.0000             1.0000

1Λ

[ ]T0 0, 1,=e

( )
[ ]0.0357i + 0.2149  , 0.2848i + 0.0962-  0.2991i, - 0.0302- , 0.0132i + 0.2174

1
111

=
= −HHH ΛΛΛeW
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Utilizando (4.21), construiu-se o diagrama de irradiação ilustrado na Figura 4.5.
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Figura 4.5. Diagrama de irradiação para o formador de feixe que realiza o direcionamento de nulos
para sinais indesejáveis e o lobo principal para o sinal desejado.

4.5. Formadores de feixe para sinais de faixa larga

A estrutura do formador de feixe utilizado na recepção de sinais de grande largura de

faixa é ilustrada na Figura 4.66.
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∆ ∆ ∆ ∆
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Σ
( )ty~
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( )tx~13 ( )tx~ k1

( )tx~21
( )tx~22 ( )tx~23 ( )tx~ k2

( )tx~L1
( )tx~L2 ( )tx~L3 ( )tx~Lk

Figura 4.6. Estrutura de um formador de feixe adaptativo para sinais de faixa larga.
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Este formador de feixe é composto por uma rede linear uniforme de antenas

com L elementos de separação ds < λ/2 e freqüência central de operação ωο. Cada

elemento está interligado a uma linha de retardo com kd derivações que estão separa-

das por um dispositivo que introduz o atraso de fase ∆. No domínio do tempo, o atra-

so no sinal entre as derivações corresponde a T0 segundos. Com isso, a linha de re-

tardo permite o ajuste do ganho e da fase para uma quantidade de freqüências com-

preendida dentro de uma determinada uma faixa10.

A linha de atraso é comumente conhecida como filtro transversal adaptativo

de resposta impulsiva com duração finita (FIR - Finite-Duration Impulse Response),

cuja estrutura foi desenvolvida por Lattice3,7é feita de forma direta. Esta técnica pro-

picia a filtragem adaptativa do sinal digitalizado e amostrado que chega nos elemen-

tos da antena. Mais detalhes do filtro FIR transversal encontra-se no Apêndice C.

O sinal na saída da primeira derivação, em um dos elementos da rede da Figura

4.6, é o próprio sinal que chega no elemento. Os sinais nas saídas das derivações

restantes correspondem ao sinal recebido no elemento da rede com atraso de tempo

causado pelo dispositivo de retardo. O sinal nas derivações da linha de retardo da

Figura 4.6 é descrito por ( )tx~
dkl . Indicando que o sinal atinge o l-ésimo elemento da

rede e sai na kd -ésima derivação da linha. Então a quantidade de dispositivos de re-

tardo necessários na linha de atraso pode ser obtida através da diferença kD – 1; onde

kD é o total de derivações requeridas para a linha. Desta forma, a equação que deter-

mina o sinal nas kd derivações do l-ésimo elemento da rede de antenas é8:

( ) [ ]( )0T1−−= dkk ktx~tx~
dd ll (4.37)

Generalizando para todos os elementos da rede de antenas, a equação (4.37) é rees-

crita como:

( ) [ ]( )τ−−−= 0T1dkk ktx~tx~
dd ll (4.38)

onde τ é o atraso de propagação do sinal entre os elementos da rede de antenas dado

por (2.35) e repetido aqui para facilitar a análise;

( ) ( ) φ−=α−=τ cosds
c

cosds
c d 1

1
1

1
ll (4.39)
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O sinal na saída das derivações é multiplicado pelo peso complexo wlk que

permite o controle do diagrama de irradiação. Este controle é realizado pelo proces-

sador digital de sinal que realiza o ajuste dos pesos em função do sinal desejado. Os

ajustes são feitos pelos algoritmos adaptativos empregados nos DSP’s. Assim, o sinal

na saída do formador é obtido somando-se o produto entre os sinais de saída das de-

rivações da rede de atraso com os respectivos pesos, Figura 4.6. Logo:

( ) ( )∑
=
=

=
=

=
L
Kk

k

dkk tx~wty~
d

l

l

ll

1
1

(4.40)

Na estrutura da Figura 4.6 o sinal que chega no l-ésimo elemento da rede, con-

forme (4.38), é escrito na forma matricial por:

( ) ( ) ( )[ ] t
k tx~,,tx~,tx~

dllll K21=X (4.41)

onde Xl é o vetor de sinal do l-ésimo elemento da rede de antenas. O vetor peso Wl

correspondente a este elemento é:

[ ]t
kd

w,,w,w llll K21=W (4.42)

Então, o vetor de sinal recebido total do formador, escrito na forma submatrizes, é

dado por:

[ ]t
L,,, XXXX K21= (4.43)

e o vetor peso como:

[ ] t
L,,, wwwW K21= (4.44)

O valor otimizado para o vetor peso pode ser determinado por:

aRW 1−= (4.45)

onde R é a matriz de autocorrelação dada por:

{ }T*E XXR = (4.46)

e a é o vetor direção do sinal desejado descrito por:

( ){ }td
~

E *
0Xa = (4.47)

onde X* representa o complexo conjugado de X e ( )td
~

0  o sinal de referência norma-

lizado para o valor unitário. É determinado por:
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( ) ( )td
~

p
td

~

d

1
0 = (4.48)

sendo pd a potência média do sinal desejado e ( )td
~

o sinal desejado caracterizado por

um processo aleatório estacionário de sentido amplo com média zero e potência pro-

porcional a:

( ){ }2
td

~
Epd = (4.49)

O sinal que chega aos elementos da rede de antenas é composto pelos sinais

desejado, interferente e pelo ruído AWGN presente em cada um. Os sinais e o ruído

são caracterizados pelo processo aleatório de sentido amplo. Portanto, o sinal na kd-

ésima derivação do l-ésimo elemento é da forma9:

( ) ( ) ( ) ( )tn~ti~td
~

tx~
dddd kkkk llll ++= (4.50)

onde ( )td
~

dkl , ( )ti~
dkl  e ( )tn~

dkl  são, respectivamente, o sinal desejado, a interferência e

a componente de ruído no elemento da antena. As componentes de (4.50) são deter-

minadas por:

( ) [ ]( )τ−−−= 0T1dk ktd
~

td
~

dl (4.51)

[ ]( )τ−−−= 0T1dk kti~i~
dl (4.52)

( ) [ ]( )01 T1−−= dk ktn~tn~
d ll (4.53)

Onde utiliza-se (4.39) em (4.51) e (4.52) com o ângulo φ definido por φd  para o sinal

desejado e φi para a interferência. O ruído AWGN ( )tn~
dkl  possui independência esta-

tística entre os elementos da rede de antena e nos sinais interferente e desejado, além

de ter média zero e potência igual a 2
nσ .

O atraso de fase ∆ entre as derivações, proposto por Widrow10, é assumido para

ser de um quarto de onda ( )4λ , o que causa um deslocamento na fase de 90º para a

freqüência central (ω0). Compton9 determinou T0 como sendo múltiplo de 4λ ; ou

seja, o atraso que produz o deslocamento na fase de 90° ficou normalizado em 4λ .

Neste caso, T0 é dado por11:

( ) ( )( )
r

rl
90

0000
0 T

2

422
T =

ω
π=

ω
λλπ=

ω
λπ=

ω
ϕ= (4.54)
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onde T90 é o atraso que produz um deslocamento de fase de 90º, r o número de atra-

sos normalizados em comprimento de onda de 4λ , l o comprimento da linha de

transmissão e ϕ o ângulo de atraso.

O vetor de sinal sobre o l-ésimo elemento e o total são descritos, nesta ordem,

por

llll nid XXXX ++= (4.55)

nid XXXX ++= (4.56)

A matriz de autocorrelação possui a mesma formação de (4.56), ou seja

nid RRRR ++= (4.57)

sendo Rd, Ri e Rn as matrizes quadradas de autocorrelação do sinal desejado, da in-

terferência e do ruído, todas de ordem L. São descritas por 9:
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cujos elementos das matrizes são formados por submatrizes de autocorrelação de

ordem kD × kD.

Definindo nd , τττ e  l  pelas expressões:

( ) ( )[ ]dcd nmkj TT0 −+−=τ (4.61)

( ) ( )[ ]ici nmkj TT0 −+−=τ (4.62)

( )[ ]0Tcn kj −=τ (4.63)

os elementos destas submatrizes ficam determinados por:

[ ] ( ) ( )[ ]dcdjkd nmkjR
cmn

TT0 −+−=R (4.64)

[ ] ( ) ( )[ ]icijki nmkjR
cmn

TT0 −+−=R (4.65)

[ ] ( )[ ]0Tcnjkn kjR
cmn

−=R (4.66)

onde Td é o atraso de propagação do sinal desejado quando atinge os elementos da

rede descrito por

( )0T φ= cos
c

ds
d (4.67)

onde φ0 é o ângulo de chegada do sinal desejado. De maneira análoga, Ti é o atraso

de propagação do sinal interferente quando atinge os elementos da rede e expresso

por:

( )ii cos
c

ds φ=T (4.68)

As componentes Rd, Ri e Rn são as funções de autocorrelação do sinal desejado, da

interferência e do ruído, respectivamente, e representadas por:

( ) ( ) ( )[ ]d
*

dd td
~

td
~

ER τ+=τ (4.69)

( ) ( ) ( )[ ]i
*

ii ti~ti~ER τ+=τ (4.70)

( ) ( ) ( )[ ]n
*

nn tn~tn~ER τ+=τ (4.71)

As funções de autocorrelação em (4.69), (4.70) e (4.71) podem ser determina-

das através da transformada inversa de Fourier, da função densidade espectral de

potência, dada em (3.18). Logo:

( ) ( ) ωω
π

=τ ωτ

∞

∞−
∫ deSR dj

d
~dd 2

1
(4.72)
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( ) ( ) ωω
π

=τ ωτ

∞

∞−
∫ deSR ij

i~ii 2

1
(4.73)

( ) ( ) ωω
π

=τ ωτ

∞

∞−
∫ deSR nj

n~nn 2

1
(4.74)

Os sinais desejado, indesejável e o ruído são considerados processos aleatórios,

estacionários e com média-zero. Então, a densidade espectral de potência destes si-

nais representados no domínio da freqüência é um pulso retangular, função gate1,

conforme ilustrada na Figura 4.7. A densidade espectral de potência do sinal deseja-

do, Figura 4.7 (a), possui uma amplitude de ( ) ddd
~ pS ω∆π=ω 2 . O sinal indesejá-

vel, Figura 4.7 (b), com ( ) iii~ pS ω∆π=ω 2 de amplitude e o ruído e na Figura 4.7

(c), temos ( ) nnn~ pS ω∆π=ω 2 . Observa-se também que as componentes espectrais

dos sinais têm mesma amplitude dentro da largura de faixa ω∆ .
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Figura 4.7. Representação da densidade espectral de potência.
(a) sinal desejado. (b) sinal interferente. (c) ruído.
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Portanto, as matrizes de autocorrelação em (4.58), (4.59) e (4.60) podem ser

determinadas substituindo (4.72) em (4.64), (4.73) em (4.65) e (4.74) em (4.66). O

intervalo de tempo definido em (4.61), (4.62) e (4.63) é utilizado na obtenção dessas

matrizes. Então, para o sinal de interesse com ângulo de chegada φ0 e o atraso entre

as derivações da linha de retardo definido por T0, a matriz de autocorrelação do sinal

desejado é obtida a partir das submatrizes cujos elementos são determinados por:

( ) ( ) ω
ω∆
π

π
=ωω

π
=τ τω

ω∆
+ω

ω∆
−ω

τω
∞

∞−
∫∫ de

p
deSR d

d

d

d j

d

dj

d
~dd

2

2

0

0

2

2

1

2

1
             

( )
2

2

2

2

0

0

0
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d

d

d
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d

d
dd j

ep
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p
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ω∆
+ω
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d
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d
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d
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e
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Normalizando os termos ∆ωdTd e ∆ωdT0 em (4.75) em relação a largura de faixa re-

lativa do sinal, resulta em:

( ) drdd
d

dd ψ∆ω∆=ω
ω
ω∆

=ω∆ TT 0
0

(4.76)

rddd r
r ω∆π=

ω
πω∆=ω∆

22
T

0
0 (4.77)

onde ∆ωrd é a largura de faixa relativa do sinal desejado e ∆ψd o deslocamento de

fase do sinal desejado que atinge os elementos da rede definida em (3.32). Logo,

(4.75) pode ser reescrita, na forma normalizada, como:

[ ] ( ) ( )
( ) ( ) 



 ψ∆−+−π













 ψ∆−+−πω∆

=
dc

mn

nmrkjj

dc
rd

d
cjkd enmrkjsincp 2

22
R (4.78)

De maneira similar, chega-se nas equações que determinam os elementos da

submatrizes que formam a matriz de autocorrelação principal da interferência e do

ruído. Assim, tem-se:

[ ] ( ) ( )
( ) ( ) 



 ψ∆−+−π













 ψ∆−+−πω∆

=
ic

cmn

nmrkjj

ic
ri

ijki enmrkjsincp 2

22
R (4.79)

[ ] ( )
( ) 



 −π













 −πω∆

σ=
rkjj

c
rn

njkni

c

cmn
erkjsinc 22

22
R (4.80)

onde ∆ωri e ∆ωrn representam a largura de faixa relativa do sinal interferente e do

ruído, respectivamente; ∆ψi o deslocamento de fase do sinal indesejável que atinge a

rede de antenas com um ângulo de incidência definido por φi. A potência do ruído

AWGN em cada elemento da rede é dada por 2
nσ e a potência do sinal interferente

por pi.

O vetor de direção a pode ser determinado fazendo-se a correlação cruzada

entre o vetor do sinal desejado, que atinge a rede de antenas, e o sinal de referência

normalizado, isto é:

( )[ ]td
~

E *
d 0Xa = (4.81)

sendo representado na forma de vetor como:

[ ] t
LkLLkk a,,a,a,a,,a,a,a,,a,a KKK 212222111211=a (4.82)
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onde os elementos de a, que representam a direção do sinal para cada derivação da

linha de retardo, são determinados de maneira similar aos elementos da matriz de

autocorrelação Rd. Portanto

( ) ( )
( ) ( ) 



 ψ∆−+−π













 ψ∆−+−πω∆=

dc

c

nmrkjj

dc
rd

djk enmrkjsincpa 2

22
(4.83)

Desta maneira, obtido os valores de R e a o vetor peso otimizado para a rede de an-

tenas pode ser calculado através de (4.45).

Normalizando Rd , Ri e Rn em relação a potência de ruído, resulta nas relações

de potência em cada elemento da rede descritas por:

2
n

d
d

p

σ
=ξ (4.84)

2
n

i
i

p

σ
=ξ (4.85)

1
2

2

=
σ
σ

=ξ
n

n
n (4.86)

onde ξd é a relação sinal-ruído (SNR) do sinal desejado em cada elemento da rede de

antenas, ξi a relação interferência-ruído (INR) em cada elemento e ξn  a potência de

ruído normalizada e igual a 1 (um). Estes parâmetros são substituídos em (4.78),

(4.79) e (4.80) de maneira obter-se uma relação sinal-interferência-ruído (SINR) na

saída do formador.

 A SINR é obtida através da relação entre a potência de saída do sinal desejado

e a soma das potências de saída do sinal interferente e do ruído. Então, o sinal na

saída da rede ( )ty~  é determinado por:

( ) ( ) ( ) ( )ty~ty~ty~ty~ nid
T ++== XW (4.87)

onde:

( ) d
T

d ty~ XW= (4.88)

( ) i
T

i ty~ XW= (4.89)

( ) n
T

n ty~ XW= (4.90)

e a potência do sinal desejado, da interferência e do ruído térmico na saída do forma-

dor são descritas, nesta ordem, por:
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( )[ ] [ ] WRWWXXW d
HT

d
*
d

H
dd Ety~EP

2

1

2

1

2

1 2 === (4.91)

( )[ ] [ ] WRWWXXW i
HT

i
*
i

H
ii Ety~EP

2

1

2

1

2

1 2 === (4.92)

( )[ ] [ ] WRWWXXW n
HT

n
*
n

H
nn Ety~EP

2

1

2

1

2

1 2 === (4.93)

Assim, a equação que determina a SINR na saída do formador é dada por:

ni

d

PP

P
SINR

+
= (4.94)

Como exemplo, considera-se uma rede com dois elementos, com separação

2λ=ds , onde cada elemento possui em sua saída uma linha de retardo com duas

derivações, Figura 5.8. O sinal desejado atinge os elementos da rede com ângulo φ0 

= 45º em relação ao eixo da rede. O sinal indesejável chega com um ângulo φi = 110º.

A largura de faixa relativa para todos os sinais e para o ruído são iguais, isto é,

10.rnrird =ω∆=ω∆=ω∆ . Considerou-se r =1 para o fator de um quarto de onda.

Foi adotada uma SNR de 0dB e uma INR de 20dB em cada elemento.

∆

∆

1

2

w11 w12

w21 w22

ds

Σ
( )ty~

( )tx~11 ( )tx~12

( )tx~21
( )tx~22

Figura 4.8. Estrutura de formação de feixe de faixa larga com duas derivações
na linha de retardo em cada elemento da antena.

Utilizando-se a plataforma Matalb e as equações descritas anteriormente, ob-

teve-se os valores para o vetor peso e, consequentemente, o diagrama resultante ilus-

trado na Figura 5.9. Neste caso, temos:









=

2221

1211    
ww

ww
W

onde:



72

w11 = 0.2078 + 0.0147i;      w12 = -0.0136 + 0.1855i;

w21 = -0.1124 + 0.1736i;  w22 = -0.1544 - 0.1006i
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Figura 4.9. Diagrama de irradiação para o formador ilustrado na Figura 4.8.

4.6. Formadores de feixes auto-ajustáveis

Nesta técnica, os pesos são determinados  de forma a melhorar a qualidade do sinal

recebido nos elementos da rede de antenas. Os cálculos realizados por algoritmos

empregados nos processadores digitais, permitem atualizar os valores dos pesos atra-

vés das informações disponíveis na saída da rede (Figura 4.10). Esta atualização é

realizada de maneira a diminuir o erro existente entre o sinal de referência, quando

utilizado, e o sinal na saída do formador de feixe. Assim, os pesos encontrados ao

minimizar o erro são conhecidos como valores otimizados. Com o uso destes valores

a relação sinal-ruído na saída do formador é maximizada. Ou seja, o sinal na saída do

formador possui uma contaminação mínima de ruído e interferência. Os critérios que

possibilitam a obtenção destes valores ótimos para os pesos são descritos na próxima

seção.
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Σ
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Figura 4.10. Diagrama de blocos de uma rede adaptativa onde os pesos são ajustados de acordo com
o sinal de saída do formador.

4.7.  Critérios para os valores ótimos dos pesos

(a) Critério do menor erro médio quadrático

Para uma rede adaptativa de antenas (Figura 4.10) operando num ambiente que pos-

sui uma fonte de sinal desejada s(t) e N fontes de sinais interferentes, o sinal desejado

atinge a rede com um ângulo φ0 e a i-ésima fonte de sinal indesejável com um ângulo

φi. A saída dos elementos irradiadores, representada na forma matricial por X(t),

pode ser determinada pela equação13:

( ) ( ) ( ) ( ) ( )tt,tst InaX ++θφ= 00 (4.95)

onde a(φ0,θ0) é o vetor de direção de propagação do sinal desejado, conforme defini-

do em (4.4), n(t) representa o vetor das componentes de ruído aleatório presentes em

cada elemento da rede, Equação (4.3). A componente I(t) representa a soma de todas

as fontes de sinais interferentes existentes no sistema sendo determinada por:

( ) ( ) i

N

i

i tsit aI ∑
=

=
1

(4.96)

onde si(t) representa o sinal interferente e ai o vetor de direção de propagação da i-

ésima fonte de interferência.



74

Se o sinal desejado s(t) é conhecido no receptor através de um sinal de referên-

cia ou seqüência de treinamento, o erro existente entre a saída do formador, y(t) =

WHX(t) e o sinal desejado pode ser minimizado. O sinal de referência é então gerado

no receptor e representado por d(t), conforme ilustrado na Figura 4.10. Então, os pe-

sos da rede são escolhidos de forma a minimizar o erro médio quadrático (MSE –

Mean Square Error) entre a saída do formador e o sinal de referência13. Com isto, o

erro pode ser determinado por:

( ) ( ) ( )[ ]22 tytdt −=ε (4.97)

Determinando o valor esperado, ou média, na Equação (4.97) teremos.

( ){ } ( ) ( )[ ]{ } ( ) ( )[ ]{ }
( ){ } RWWrW

XW
HH

H

tdE

ttdEtytdEtE

+−=
−=−=ε

22

222

(4.98)

onde r é a matriz de correlação cruzada determinada por ( ) ( ){ }ttdE * Xr =  e R é a

matriz de auto correlação dada por ( ) ( ){ }ttE HXXR = . O erro médio quadrático mí-

nimo (MSE) é então determinado aplicando-se o gradiente em (4.98) com relação a

W e igualando a zero. Isto é2:

( ){ }( ) 0 222 =+−=ε∇ RWrW tE (4.99)

 e a solução ótimizada para o vetor peso é:

rRW 1−=otimo (4.100)

resultando na equação de Winer-Hopf ou solução ótima de Wiener14.

Fazendo s(t) = d(t), teremos:

( ){ } 0
2 ar tdE= (4.101)

e

( ){ } I
HtdE RaaR += 00

2 (4.102)

onde:

{ }H
I E IIR = (4.103)

Aplicando a identidade de Woodbury, que permite determinar a matriz inversa R-1 na

forma descrita em (4.102), resulta:
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( ){ }
1

0
1

0
2

1

1

1 −

−

−













+
= I

I
HtdE

R
aRa

R (4.104)

o que permite escrever a solução de Wiener como:

0
1aRW −β= Ieotimo (4.105)

onde βe é um coeficiente escalar. Para o caso do mínimo MSE, βe é determinado da

seguinte forma13:

( ){ }
( ){ } 00

2

2

1 aRa H
I

He
tdE

tdE

+
=β (4.106)

(b) Critério da máxima relação sinal-interferência

Neste critério de otimização, os pesos são determinados de forma a maximizar a re-

lação sinal-interferência (SIR – signal to interference ratio) do sistema12. Para isso,

as matrizes de autocorrelação do sinal desejado Rs e do sinal interferente RI são co-

nhecidas e determinadas por:

{ }H
s E ssR = (4.107)

{ }H
I E IIR = (4.108)

Então, a máxima relação sinal ruído pode ser determinada através da relação

entre a potência do sinal desejado 2
sσ e a potência total do sinal interferente 2

Iσ . A

determinação da potência do sinal desejado é feita através de13:

{ } WRWsW s
HH

s E ==σ
22 (4.109)

e a potência do sinal interferente é dada por:

{ } WRWIW I
HH

I E ==σ
22 (4.110)

Portanto, a SIR é determinada através da equação:

WRW

WRW

I
H

s
H

I

SSIR =
σ
σ

=
2

2

(4.111)

Derivando (4.111) em relação ao vetor W, temos:
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( )( ) ( )( )
( )( )WRWWRW

RWWRWWRWRW

I
H

I
H

I
H

s
H

I
H

s
H

'SIR
−= (4.112)

igualando (4.112) a zero, obtém-se

( )( ) ( )( )
( )( )

( )( ) ( )( )

( )( ) ( )( )

( )( )
( )

( )
( )( )I

H

I
H

s
H

s
H

I
H

I
H

s
H

s
H

I
H
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H

I
H

s
H

I
H
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H

I
H

s
H

I
H

I
H

I
H
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H

I
H

s
H

RW
WRW
WRW

RW

WRW
RWWRW

RW

RWWRWWRWRW

RWWRWWRWRW

WRWWRW
RWWRWWRWRW

=

⇒=

⇒=

⇒=−

=−

0

0

(4.113)

Aplicando a propriedade da multiplicação entre o vetor WH e a matriz Rs e RI

em     (4.113), obtém-se:

( )
( )( )WR

WRW

WRW
WR I

I
H

s
H

s = (4.114)

O termo 
WRW

WRW

I
H

s
H

 em (4.114) é limitado pelos autovalores máximos e mínimos da

matriz simétrica sI RR 1− . Desta forma, o máximo autovalor, máxλ , deverá satisfazer à

igualdade:

 WWRR máxsI λ=−1 (4.115)

o qual é o ótimo valor da SIR, ou seja, máxSIR λ= . Resultando em um único autove-

tor peso, Wótimo, representando os valores ótimos dos pesos2. Então:

ótimoIótimos SIR WRWR = (4.116)

Como ( ){ } H
s tdE 00

2 aaR = , a Equação (4.116) é reescrita da forma:

0
1aRW −β= Ieótimo (4.117)

onde:
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( ){ }
ótimo

H
e SIR

tdE
Wa0

2

=β (4.118)

O que leva o critério de máxima relação sinal ruído (SIR) ser escrito na forma da

solução de Wiener.

(c) Critério da mínima potência

Neste processo de determinação do valor ótimo para os pesos, a recepção do sinal

desejado é garantida através da redução da potência de ruído (Minimum Variance).

Para que isto aconteça, o sinal desejado e sua posição são desconhecidas para o sis-

tema13. Então, a saída do formador de feixe é dada por:

( ) IWsWXW HHHty +== (4.119)

Para assegurar que o sinal desejado seja recebido com valores de ganho e fase

específicos, pode ser utilizada uma condição forçada para obter o direcionamento do

lobo principal do diagrama de irradiação para o sinal de interesse. Tal condição é

definida como14:

gaW =0
H (4.120)

onde g é o vetor coluna, conhecido também por vetor de ganho, que possui os valores

estipulados para os quais se determina o valor ótimo dos pesos da rede. O vetor g é

representado da forma:

[ ]t,,,, 0001 L=g  (4.121)

O número de elementos do vetor g corresponde ao número de sinais deseja-

dos e interferentes existentes no ambiente. O sinal desejado corresponderá ao ele-

mento que possui o valor 1 e os demais elementos referem-se aos sinais indesejáveis.

Então, a quantidade máxima de sinais que podem ser anulados é limitado pelo núme-

ro de elementos que compõe a rede de antenas. Isto é, se temos uma rede de antenas

com 8 elementos irradiadores, o número de nulos que poderão ser formados será L –

2 = 8 – 2 = 6 nulos. O vetor g é constituído, para este exemplo, por:

[ ] t,,,,,, 0000001=g (4.122)

onde (4.120) pode ser escrita, para esta condição, como:
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[ ] [ ] t
iiiiii

H ,,,,,,a,a,a,a,a,a,a 00000016543210 ==W (4.123)

Portanto, os pesos são escolhidos de forma a minimizar o nível de potência do

sinal interferente na recepção. Logo, a potência na saída do formador é descrita por:

WRWWRWWRW I
H

s
HH

y +==σ2 (4.124)

que sofre as condições estipuladas em (4.120). Ou seja, a parte WRW I
H em (4.124)

sofre uma redução de valor. Então, utilizando o método multiplicador de Lagrange

no termo WRW I
H  da Equação (4.125), consegue-se diminuir o efeito da interfe-

rência sobre o sistema, conforme foi realizado por Hykin14. Com isso, chegou-se

em13:

( ) 001
2

1
aWRaWWRWW β−=






 −β+∇ I

H
eI

H (4.125)

Igualando (4.125) igual a zero, obtém-se o valor ótimo para os pesos da rede

0
1aRW −β= Ieótimo (4.126)

onde:

0
1

0 aRa −=β
I

He

g
(4.127)

A Equação (4.126), determinada pelo critério de mínima potência, é também

uma solução de Wiener. Quando g = 1, o formador de feixe fica conhecido como

formador de feixe de mínima resposta de potência sem distorção  (MVDR – mini-

mum variance distortioniless response) desenvolvido por  Capon15.

(d) Relação entre os critérios de otimização dos pesos

Observando os critérios de otimização, existe distintos valores de βe para as diferen-

tes técnicas utilizadas. Todas elas possuem a mesma SIR, dada por2:

( ){ } ( ){ } 0
1

0
2

0
1

0
2

0
1

00
1

0
22

aRa
aRa

aRaaRa

WRw

WRw −
−

−−

=
β

β
== I

H

I
H

e

I
H

I
H

e

ótimoI
H
ótimo

ótimos
H
ótimo tdE

tdE
SIR (4.128)

que é independente de βe, onde βe representa um ganho escalar.

Então, para o critério MSE, o valor de βe pode ser determinado através de:
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( ){ }
SIR

tdE
MSE +

=
1

2

β (4.129)

Para a técnica de máxima SIR, βe é dado por:

( ){ }
ótimo

H
SIR SIR

tdE
Wa0

2

=β (4.130)

E no caso de mínima potência, com 0aW H
ótimog = , tem-se o seguinte valor de β:

( ){ } ( ){ }
0

22

aW H
ótimoMV SIR

tdE

SIR

tdE
g ==β (4.131)

que é idêntico a (4.130). Sendo assim, (4.129) pode ser escrita em função de (4.131),

na forma:

( ){ }
( ){ } MV

MV
MSE tdEg

tdE

β+
β

=β
2

2

(4.132)

Dado que podemos determinar os valores ótimos para os pesos através de di-

ferentes critérios e do fato que esses valores são dependentes da solução dada por

Wiener, fica demonstrados a importância da equação de Wiener–Hopf  em estabele-

cer um limite de desempenho teórico para o formador adaptativo13.
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Capítulo 5 

Algoritmos adaptativos em sistemas
de antenas adaptativas

5.1. Introdução

Nos sistemas de antenas adaptativas o diagrama de irradiação resultante da rede é

atualizado constantemente através de ajustes nos pesos conforme a direção do sinal

transmitido ou recebido1. O processo de modificação destes pesos é feito através de

algoritmos capazes de executar a atualização desses valores. Além disto, podem ope-

rar com blocos de dados ou de maneira iterativa. Na técnica de operação em bloco,

os pesos são determinados periodicamente através de dados estatísticos obtidos dos

blocos de dados mais recentes que chegam na antena. No modo iterativo, para cada

cálculo iterativo, o vetor de peso atual W(ki) é incrementado para um novo vetor

peso W(ki +1). O resultado no final da operação aproxima-se da solução ótima dos

valores dos pesos, conforme determinado no capítulo 5. Com isto, os algoritmos

adaptativos são responsáveis pelo direcionamento do lobo principal no diagrama de

irradiação da rede de antena2. Diversos algoritmos adaptativos com diferentes carac-

terísticas, tais como taxa de convergência, complexidade computacional e eficiência,

são utilizados nestes sistemas de antenas. Este capítulo aborda alguns dos algoritmos

mais empregados nos sistemas de antenas adaptativas.

5.2. Algoritmo de menor média quadrática

O algoritmo de menor média quadrática, identificado pela sigla LMS (Least Mean

Square), necessita de um sinal de referência para realizar a atualização dos pesos.
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Esta atualização é feita controlando-se do sinal de erro ε(t) mostrado na Figura 5.13.

Este algoritmo tem como base o ajuste gradual com correção de valores que permite

minimizar o erro médio quadrático do sinal de erro a partir de um valor estimado

para os pesos.

1w

lw ( ) ( )∑=
L

wjtxjty
j = 1

Σ

Algoritmo
adaptativo

( )td

( )tεLw

lx

1x

Lx
+

−

M

M

M

M

Figura 5.1. Estrutura de uma rede de antenas adaptativas.

O sinal de erro da estrutura ilustrada na Figura 5.1é determinado por:

( ) ( ) ( )i
t

ii kkdk XW−=ε (5.1)

onde ki indica que o sinal é amostrado no tempo, o indice t a transposta do vetor

peso, W o vetor coluna dos pesos da rede e X o vetor coluna dos sinais que chegam

nos diferentes elementos da rede. Com isso, tem-se

[ ] t
Ll w,,w,,w KK1=W (5.2)

[ ] t
Ll x,,x,,x KK1=X (5.3)

O erro médio quadrático é definido como4:

( )[ ] 22 MSE ε=ε=∆ ikE (5.4)

Então, os pesos que minimizam o erro médio quadrático podem ser calculados

substituindo (5.1) em (5.4). Portanto:

( )[ ] ( ) ( ) ( ) ( ) ( )[ ]i
t

ii
t

i
t

ii kkdkkkdEkE XWWXXW 222 −+=ε (5.5)

Os termos ( ) ( )i
t

i kk XX  e ( ) ( )ii kkd X  em (6.5) correspondem às matrizes de autocor-

relação e correlação cruzada, respectivamente. Portanto, a Eq. (6.5) é reescrita como:
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( )[ ] ( )[ ] ( ) ( )d,xx,xkdEkE tt
ii RWRW 2    22 −+=ε (5.6)

onde R(x,x) é a matriz autocorrelação do sinal que chega na rede e R(x,d) é a matriz

de correlação cruzada entre o sinal que chega na antena e o sinal de referência, sendo

definidas por:

( ) ( ) ( )[ ]
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n
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xxxxxx

EkkEx,x
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212

12111

XXR (5.7)

e

( ) ( ) ( )[ ] [ ]tnii dx,,dx,dxEkdkEd,x K21
∆∆ == XR (5.8)

Observa-se que o erro médio quadrático em (5.5) é uma função quadrática dos

valores dos pesos. Então, o gradiente do erro médio quadrático [ ]2εE∇  é determina-

do derivando-se (5.5) em relação aos pesos. Resulta em1:

( )[ ] ( ) ( )d,xx,xtE RWR 222 −=ε∇ (5.9)

onde os valores ótimos para os pesos são obtidos fazendo-se o gradiente dado em

(5.9) igual a zero. Logo,

( ) ( )
( ) ( )

( ) ( )d,xx,x

d,xx,x

d,xx,x

LMS

LMS

LMS

RRW

RWR

RWR

1

220

−=

=
−=

(5.10)

Analisando (5.10), os valores ótimos do vetor peso (WLMS) são aqueles que

acarretam o menor erro médio quadrático entre o sinal recebido e o de referência4.

Esta é uma maneira de se determinar o melhor valor para os pesos, sendo conhecida

como equação de Wiener-Hopof, conforme mostrada no capítulo 5.

Quando se tem um grande número de pesos, o que significa ter um grande nú-

mero de elementos na rede e uma alta taxa da dados, (5.10) apresenta problemas

computacionais quando se deseja inverter continuamente a matriz de autocorrelação

e correlação cruzada. Para isto ser evitado, utiliza-se o método do algoritmo de
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adaptação LMS que não necessita de transformação quadrática, média, ou diferencia-

ção ao utilizar o gradiente e a função erro médio quadrático5.

5.3. Algoritmo adaptativo LMS

O algoritmo LMS tem como caraterísticas de operação apenas o prévio conheci-

mento da direção do sinal desejado. O ruído e as interferências no canal são parâme-

tros desconhecidos1. Esta técnica deve ser empregada quando um sinal interferente

possuir correlação com o sinal de interesse. Desta forma, a variação dos pesos para

direcionar o lobo principal para a fonte desejada é feita através do ajuste gradual,

com correção de valores que permite minimizar o erro médio quadrático do sinal de

erro. O procedimento procurará reduzir o mínimo erro médio quadrático através da

investigação do gradiente, conforme feito no item anterior.

O algoritmo LMS desenvolvido por Widrow3 procura executar a operação

matemática, dada por:

( ) ( ) ( )iii kkk ∇µ+=+ 21 WW (5.11)
onde

( )
( )

( )
( ) ( ). 6.9 em definido  a relação em  de estimado gradiente vetor o é  

 0 algoritmo do deestabilida e      

 iaconvergênc de  taxada controle pelo lresponsáveescalar  constante  

adaptação; a após peso  vetor  1

adaptação; da antes peso  vetor  

2 W

W

W

ε=∇

>µ
=µ

=+

=

∆

∆

∆

∆

i

i

i

k

;

k

k

O vetor gradiente estimado em (5.11) é determinado achando-se o gradiente do

erro para um determinado tempo de amostragem, na seguinte forma:

( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ]iiii kkkk ε∇ε=ε∇=∇ 22 (5.12)

De (5.1) encontra-se

( )[ ] ( ) ( ) ( )[ ] ( )iii
t

ii kkkkdk XXW −=−∇=ε∇ (5.13)

Substituindo (5.13) em (5.12), o vetor gradiente é escrito como:

( ) ( ) ( )iii kkk Xε−=∇ 2 (5.14)



85

Então, para um dado vetor peso o valor esperado do gradiente é:

( )[ ] ( ) ( ) ( ){ } ( )[ ]
( ) ( ) ( )[ ]x,xkd,x

kkkkdEkE

i
T

iii
T

ii

RWR

XXW

−−=

−−=∇

2             

2
(5.15)

Comparando (5.15) com (5.9),  para um determinado vetor peso o valor espe-

rado do gradiente é igual ao valor verdadeiro. Assim, substituindo (5.14) em (5.11)

obtém-se o algoritmo LMS que determina os valores dos pesos de maneira iterativa.

Esta iteração é feita através da diferença entre o vetor peso inicial e o erro 3. Logo:

( ) ( ) ( ) ( )iiii kkkk XWW εµ−=+ 21 (5.16)

5.3.1. Taxa de convergência do algoritmo LMS

A variável µ em (5.16) é um número escalar que determina a velocidade e a estabili-

dade de convergência do algoritmo LMS1. A convergência da média quadrática do

algoritmo LMS ocorre quando o valor de µ satisfizer a condição5:

máxλ
<µ< 2

0 (5.17)

onde λmáx é o maior autovalor da matriz de correlação R(x, x).

Em (5.17), o máximo autovalor (λmáx) da matriz correlação do sinal que chega

na rede de antenas (R(x, x)) deve ser conhecido para se ter a convergência do algo-

ritmo LMS. Em aplicações usuais do LMS, é difícil de se obter o valor de λmáx. En-

tão, este problema é solucionado utilizando-se um valor estimado para λmáx, determi-

nado por5:

( )[ ]x,xRtr

2
0 <µ< (5.18)

onde tr[R(x, x)] é o traço da matriz R(x, x). Como os elementos da diagonal principal

da matriz R(x, x) são todos iguais a um valor real menor que a unidade e sendo ainda

igual ao valor médio quadrático de cada amostra do sinal de entrada, o traço da ma-

triz R(x, x) vale3:
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kkEx,x XXR
(5.19)

Em (5.19), a soma dos valores médios quadráticos das amostras do sinal que

chegam nos elementos da rede pode ser entendida como potência do sinal de entra-

da. Logo, a condição de convergência do algoritmo LMS na média quadrática é ex-

pressa como:

entrada de potência

2
0 << µ (5.20)

5.4. Algoritmo de adaptação cega

Este algoritmo correspondde à técnica de adaptação que não necessita de seqüência

de treinamento nem de sinal de referência, para recuperar o sinal que chega na rede

de antenas ou algumas de suas propriedades2. São empregados em sistemas cujos

sinais possuem o módulo da envoltória constante, tais como GMSK, FSK e QPSK6.

A Figura 4.2 ilustra uma estrutura que utiliza este método de adaptação.

Dentre as técnicas de adaptação cega existente, o método de Bussang estima o

sinal de saída (g(•)) para a saída y(ki) do formador2. Desta forma, a equação do erro

ε(ki) é determinada fazendo-se a diferença entre o sinal esperado ( ) ( )( )ii kygkd = e o

sinal de saída do formador y(ki). Portanto, a atualização dos pesos é realizada através

de: 

( ) ( ) ( )ii
H

i kkky XW= (5.21)

( ) ( )( ) ( )iii kykygk −=ε (5.22)

( ) ( ) ( ) ( )i
*

iii kkkk εµ+=+ XWW 1 (5.23)

Outra técnica de adaptação cega desenvolvida por Godara2 é conhecida como

algoritmo de módulo constante (CMA – Constant Modulus Algorithm). Neste algo-

ritmo, (g(•)) procura recuperar a fase do sinal que chega nos elementos da rede de

antenas.
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Figura 5.2. Representação de um formador de feixe adaptativo utilizando adaptação cega.

O método tem como base o comportamento do gradiente da função de erro onde os

pesos são atualizados diminuindo-se os valores da função custo (erro) representada

por J 7. Esta função custo determina a flutuação da amplitude do sinal ocasionada

pelo efeito de multipercurso8, o que significa fazer a medição na variação do módulo

do sinal que atinge a rede de antenas. A equação que executa esta operação é repre-

sentada por2,9:

( ) ( ) 






 α−==ε
q

p

e

q

k
H
kii ii

EkJk XW (5.24)

onde E[.] é o operador que determina o valor esperado ou a média de uma função. A

componente α representa a amplitude do sinal desejado na saída do formador. Assim,

no algoritmo CMA a função custo propicia um sinal na saída do formador com en-

voltória constante e especificada por αe
2. A sensibilidade e a convergência do algo-

ritmo são determinados pelos parâmetros p e q.

Conforme Larimore10, os parâmetros p e q devem assumir valores iguais a 1 e

2 de maneira a se ter maior tolerância aos ruídos de grande intensidade, bem como

manter a estabilidade do algoritmo sob baixa convergência8. Assim, para diferentes

valores de p e q, algoritmos com correção gradual de valores foram desenvolvidos

para diferentes características de convergência e complexidade. Para 2  e  1 == qp ,

conhecida como formação 1-2, e α = 1 resulta na seqüência de cálculo2:
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( ) ( ) ( )ii
H

i kkky XW= (5.25)

( ) ( )[ ]{ } ( ) ( )
( ) 








−=ε∇=

i

i
iii ky

ky
kykEke 22 (5.26)

( ) ( ) ( ) ( )iiii kekkk XWW µ−=+1 (5.27)

onde e(ki) é o erro em função apenas do sinal de saída. Logo, o sinal de referência

não é utilizado neste procedimento, observado em (5.26). Com isso, faz-se necessário

o conhecimento do sinal na saída da rede, o estado inicial do vetor peso W(ki) e o

vetor de sinal X(ki) que atinge os elementos da rede.

Outras formações básicas empregadas no algoritmo CMA, descritas por Lari-

more10,2, são caracterizadas pelas equações de erro dada por:

Formação “1-1” ( ) ( )
( ) ( )( )1−= i

i

i
i kysgn

ky

ky
ke (5.28)

Formação “2-1” ( ) ( ) ( )( )12
2 −= iii kysgnkyke (5.29)

Formação “2-2” ( ) ( ) ( )( )14
2 −= iii kykyke (5.30)

Comparando-se o algoritmo LMS, (Eq.(5.16)), com o CMA, (Eq.(5.27)), o

processo é praticamente o mesmo para os ajustes dos elementos do vetor peso, dife-

rindo apenas na equação do erro a ser utilizada no algoritmo.

5.5. Algoritmo de inversão da matriz de amostragem

O algoritmo de inversão de amostragem (SMI – Sample Matrix Inversion) é empre-

gado quando se deseja aumentar a velocidade de convergência do algoritmo no pro-

cesso adaptativo. Desta forma, faz-se a inversão da matriz de autocorrelação R em

(5.7)11. Os valores dos pesos são estimados a partir das amostras dos sinais que che-

gam na rede de antenas  que formam a matriz R7.

Na situação onde o sinal desejado o sinal interferente são conhecidos pode ser

determinada a matriz de autocorrelação R. Com isso, os valores otimizados para os

elementos do vetor peso são encontrados por meio de (5.101), que é novamente es-

crita por:

rRW 1−=ótimo (5.31)

representando a forma direta do algoritmo SMI.
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Na prática, os sinais de interesse e os indesejáveis são desconhecidos e pos-

suem variações no enlace de comunicação. Então, os valores de R e r são estimados

em um intervalo de observação  do sinal que atinge a rede de antenas. Por conse-

guinte, os elementos do vetor peso são determinados por intermédio de valores esti-

mados para R e r e descritos por:

( ) ( )ttˆ H

N

Nt

∆∆=∑
=∆

XXR
2

1

(5.32)

( ) ( )∑
=∆

∆∆=
2

1

N

Nt

* ttdˆ Xr (5.33)

onde N1 e N2 representam os limites inferior e superior do intervalo ou janela de ob-

servação. Logo, os valores para os elementos do vetor peso são determinados com a

substituição de (5.32) e (5.33) em (5.31),  que resulta em:

rRW ˆˆˆ 1−= (5.34)

onde R̂ e r̂ são os valores estimados para a matriz de autocorrelação e para o vetor

de direção do sinal desejado.

O erro introduzido pelos valores estimados é:

rWR ˆˆe ótimo −= (5.35)

que representa o erro mínimo quadrado para o algoritmo SMI.

O algoritmo SMI apresenta uma complexidade computacional, devido ao ta-

manho da matriz originada no processo de atualização, quando empregado em dispo-

sitivos com arquiteturas de grande escala de integração (VLSI – Very Large Scale

Integration)11.



90

Referências Bibliográficas
                                                
1 LIAN, K. J. Adaptive Antenna Arrays for Satellite Personal Communication Sys-

tems. Virginia, 1997. Dissertation (Master of Science in Electical Engineering),
Virginia Polytechnic Institute and State University.

2 LIBERTI, J. C.; RAPPAPORT, T. S. Smart antennas for wireless communications:
IS-95 and third generation CDMA applications. New Jersey: Prentice-Hall,
1999.

3 WIDROW, B. ; et al. Adaptive antenna systems. Proc. IEEE, 55 (12):2143-2159,
Dec. 1967.

4 WIDROW, B.; STEANS, S. D. Adaptive signal processing. New Jersey: Prentice-
Hall, 1985

5 HAYKIN, S. Adaptive filter theory. 3rd. Ed.. New Jersey: Prentice-Hall, 1996.
6 CHRYSSOMALLIS, M. Smart antennas. IEEE Antennas and Propagation  Maga-

zine, 42 (3):129-136, Jun. 2000.
7 GODARA, L. C. Application of antenna arrays to mobile communications Part II:

Beamforming and Direction-of-arrival Considerations. Proc. IEEE, 85(8):1195-
11245. Aug.1997.

8 OHGANE, T.; et al. Na implementation of a CMA adaptive array for high speed
GMSK transmission in mobile communications. IEEE Trans. on Vehicular Te-
chnology, 42(3):282-288. Aug. 1993.

9 TREICHLER, J. R.; AGEE, B. G. A new approach to multipath correction of
constant modulus signals. IEEE Trans. on Acoustics, Speech, and Signal Pro-
cessing, 31(2):459-471. Apr. 1983.

10 LARIMORE, M. G.; TREICHLER, J. R. Convergence Behavior of the Constant
Modulus Algorithm. IEEE Int. Conf. on Acust., Speech, and Signal Processing.
Boston. MA.1983.

11 LITVA, J.; LO, T. K.Y. Digital beamforming in wireless communications.
Norwood, Artech House, 1996.



91

Capítulo 6 

Simulações e análise de resultados

6.1. Introdução

Nos capítulos precedentes realizou-se o estudo dos parâmetros que permitem o con-

trole do diagrama de irradiação resultante de uma rede de antenas adaptativas. O ob-

jetivo deste capítulo é descrever a simulação do comportamento de antenas adaptati-

vas que operam em duas situações distintas. Em uma delas, o sistema propicia o can-

celamento de um sinal interferente que atinge a rede de antenas ao longo de uma di-

reção e simultaneamente direciona o lobo principal do diagrama para a fonte de sinal

desejado. Para isto, considerou-se um ambiente eletromagnético composto por duas

fontes de sinais, sendo uma o sinal desejado e a outra o sinal interferente.

Na segunda situação, o sistema faz o direcionamento do lobo principal do dia-

grama de irradiação para a fonte de sinal desejada. Neste caso, o formador de feixe

realiza uma varredura do lobo principal até atingir a posição de sinal desejada. Utili-

zou-se a plataforma de programação Matlab para as simulações das duas propostas

de trabalho.

6.2. Cancelamento do sinal interferente

O desenvolvimento empregou uma rede linear de antenas formada por cinco ele-

mentos com separação uniforme entre os elementos de meio comprimento de onda

( 2λ=ds ). Este espaçamento foi determinado de modo a se evitar o aumento de

lobos laterais. No processo de adaptação do diagrama de irradiação, utilizou-se um
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formador de feixe que emprega o método de mínima variância sem distorção

(MVDR). Este método possibilita a determinação dos valores otimizados dos pesos

do formador. O algoritmo empregado para a atualização dos pesos da rede foi o de

menor média quadrática (LMS). A Figura 6.1 ilustra o diagrama de blocos de uma

rede adaptativas empregada nesta simulação.

O formador de feixe opera em um ambiente onde se identificam duas compo-

nentes de sinal: o sinal desejado, que chega na antena ao longo de uma direção de

interesse, e uma fonte interferente localizada em outra direção. Na saída de cada

elemento da antena soma-se ao sinal recebido um ruído aditivo Gaussiano branco

(AWGN). Então, o sinal resultante é composto pelo sinal desejado, pela interferência

e pelo ruído. O nível do sinal interferente captado pelo sistema fica determinado pela

relação interferência-ruído (INR).

Admitiu-se que o sinal interferente apresenta as relações interferência-ruído

(INR) de 20 dB, 30dB e 40dB e o sinal desejado uma relação sinal-ruído (SNR) de

10dB. Os ângulos de incidência dos sinais desejado e interferente, medidos em graus

e tendo como referência o eixo da rede, são °=φ 45d para o sinal desejado e

°=φ 110i para o sinal interferente.

Considerando-se ainda que a atualização do vetor peso (W) do formador

adaptativo é feita pelo algoritmo LMS, os valores para o passo de atualização foram

de µ = 10-8, 10-9 e 10-10 os quais estão relacionados à cada valor da INR. Adotaram-

se, também, os seguintes valores para o número de iterações do algoritmo n = 20

iterações, n = 25, n = 30, n = 100 e n = 200.

Σ

LMS

ds

φ

( )ty

w1 w2 w3 w4 w5

Figura 6.1. Diagrama de blocos do formador de feixe adaptativo com
MVDR utilizando o algoritmo LMS.
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O método MVDR empregado para obter o valor ótimo do vetor peso é dado

por

gaw =0
H (6.1)

0
1aRw −= Iótimo β (6.2)

0
1

0 aRa −=
I

H

gβ (6.3)

onde g é o vetor ganho. O máximo do diagrama de irradiação quando se tem 1=g ,

conforme estudado no critério de mínima potência no item  (c) do capítulo 5, dando

origem à equação (5.121) e representada em (5.122).  O vetor a0 indica a direção do

sinal desejado e RI é a matriz autocorrelação do sinal interferente, definida em

(5.104). A resposta espacial do formador é expressa por:

( ) ( ) 220 φ= aw nogG Hl (6.4)

6.3. Redução do sinal interferente

Nesta primeira simulação, reduziu-se o nível do sinal interferente através da variação

da relação interferência-ruído INR com valores de 20dB, 30dB e 40dB. O passo de

atualização depende do sinal de entrada a ser determinado. Fez-se 810−=µ , 910− e

1010− e nestas condições, o número de iterações foi de n = 20, 100 e 200. A relação

sinal-ruído (SNR) foi mantida constante em 10dB e o processo de adaptação para o

cancelamento do sinal interferente foi dividido da seguinte forma: Inicialmente ado-

tou-se n = 20 iterações, variou-se a INR e o passo do algoritmo. Então, para uma

INR = 20 dB, o passo correspondente foi de µ = 10-8 e assim por diante. Os resulta-

dos obtidos para os diferentes valores de iterações (n), INR e do passo (µ) estão ilus-

trados nas Figuras 8.2, 8.3 e 8.4. O tempo gasto para o programa Matlab executar

esta simulação foi de aproximadamente 1,3 segundos, onde para cada valor de n

gastou-se 0,4s  de execução.

O resultado apresentado na Figura 6.2 mostra que  ao utilizar n = 20 para os

diferentes valores de INR e µ, os gráficos permaneceram idênticos. Com isto, não

houve formato diferente nos diagramas quando variou-se os parâmetros INR e µ. A

redução do sinal interferente nesta condição foi de aproximadamente –12 dB.
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Figura 6.2. Resposta do formador de feixe MVDR utilizando algoritmo LMS e n = 20 iterações. (a) e
(b) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 20 dB e µ = 10 –8. (c) e
(d) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 30 dB e µ = 10 –9. (e) e (f)
Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 40 dB e µ = 10 –10.
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Figura 6.3. Resposta do formador de feixe MVDR utilizando algoritmo LMS e n = 100 iterações. (a)
e (b) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 20 dB e µ = 10 –8. (c) e
(d) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 30 dB e µ = 10 –9. (e) e (f)
Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 40 dB e µ = 10 –10.
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Figura 6.4. Resposta do formador de feixe MVDR utilizando algoritmo LMS e n = 200 iterações. (a)
e (b) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 20 dB e µ = 10 –8. (c) e
(d) Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 30 dB e µ = 10 –9. (e) e (f)
Diagrama de irradiação nas formas retangular e polar para uma INR = 40 dB e µ = 10 –10.
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6.4. Redução do sinal interferente para diferentes iterações

Nesta segunda tentativa de reduzir o nível do sinal interferente, fixou-se a relação

interferência-ruído (INR) em 20dB, a taxa de convergência com µ = 10-8 e a relação

sinal-ruído (SNR) de 10dB. Nestas condições, o número de iterações utilizadas para

que o algoritmo convergisse foram de n = 20, 25 e 30. Então, o processo de adapta-

ção para chegar ao cancelamento do sinal interferente foi dividido em três etapas.

Inicialmente usou-se n = 20 iterações, INR = 20 dB e 810−=µ .

Nesta fase de execução, o algoritmo provocou uma redução de –12 dB no nível

do sinal indesejável. De maneira simultânea, o campo de maior intensidade foi diri-

gido para o sinal desejado, o que pode ser observado na Figura 6.5.
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Figura 6.5. Resposta do formador de feixe MVDR para n = 20, INR = 20 dB e µ = 10 – 8. (a) tem-se a
resposta do formador de feixe representado na forma retangular. (b) tem-se o comportamento espaci-
al do formador de feixe.
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Figura 6.6. Resposta do formador de feixe MVDR para n = 25, INR = 20 dB e µ = 10 – 8. (a) tem-se a
resposta do formador de feixe representado na forma retangular. (b) tem-se o comportamento espaci-
al do formador de feixe.
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Ao se aumentar o número de iterações para 25, o processamento propiciou uma

rejeição no nível do sinal interferente de aproximadamente -35,88 dB, Figura 6.6(a).

O lobo de maior intensidade, Figura 6.6(b), permaneceu na direção desejada, porém,

apresentou melhor definição no formato comparado ao diagrama de irradiação da

Figura 6.5(b).

A Figura 6.7 ilustra o diagrama de irradiação ao se fazer n = 30 iterações.

Nesta etapa, o sinal indesejável teve uma rejeição de -64,5 dB, Figura 6.7(a) e o lobo

principal, Figura 6.7(b), ficou mais diretivo comparado ao gráfico da Figura 6.5(b) e

Figura 6.6(b).
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Figura 6.7 Resposta do formador de feixe MVDR para n = 30, INR = 20 dB e µ = 10 – 8. (a) tem-se a
resposta do formador de feixe representado na forma retangular. (b) tem-se o comportamento espaci-
al do formador de feixe.

Pode-se concluir que, quando aumentou-se o número de iterações no proces-

samento o algoritmo LMS convergiu e consequentemente a interferência foi reduzida

à um valor máximo negativo. Observou-se também que o valor do erro estabilizou ao

atingir o seu valor mínimo obtido para um determinado número de iterações.

O tempo gasto para o programa Matlab executar esta simulação foi de apro-

ximadamente 1,172s, onde para os diferentes valores de n obteve-se uma execução

de ,4s0 .

6.5. Simulação de um sistema de varredura

Esta simulação tem por objetivo ilustrar o comportamento do lobo principal de uma

rede de antenas inteligente que atende a uma fonte de sinal desejado deslocando-se



99

dentro da área de cobertura do sistema. Para tornar isto possível, considerou-se um

formador de feixe composto por uma rede linear de antenas com cinco elementos

igualmente espaçados de separação igual a 2λ=ds , Figura 6.8. A posição angular

inicial da fonte de sinal desejada é de φdi = 0° e a final com φfd = 135°. O valor otimi-

zado do vetor peso da rede foi determinado utilizando-se o método MVDR.

Assim, através de um cálculo iterativo, o vetor peso teve seus valores ajustados

conforme o deslocamento da fonte de sinal. A evolução do direcionamento do lobo

principal do diagrama de irradiação pode ser observado na Figura 8.9. O programa

implementado em Matlab para esta simulação encontra-se no Anexo VI. O tempo

total de execução nete processo de atualização foi de 9,4s.

Σ

ds

φ

( )ty

w1 w2 w3 w4 w5

Figura 6.8. Rede adaptativa com cinco elementos.
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Figura 6.9. Representação de um sistema de redes de antenas adaptativas que propicia o acompa-
nhamento do lobo principal quando a fonte de sinal desejada desloca-se no espaço. Em (a) tem-se a
posição inicial em 0º. (b) posição arbitrária em 45º.
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Figura 6.10. Representação de um sistema de redes de antenas adaptativas que propicia o acompa-
nhamento do lobo principal quando a fonte de sinal desejada desloca-se no espaço. Em (c) localiza-
ção em 60º . (d) em 90º. (e) em 120º e (f) posição angular final do deslocamento com 135º.
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Capítulo 7 

Comentários e conclusão

7.1. Aspectos relevantes do trabalho

O avanço dos sistemas de comunicações sem fio, dos sistemas de radar, nos últimos

anos deveu-se principalmente as técnicas de acesso empregadas no enlace de comu-

nicação. A princípio, os sistemas de comunicações sem fio utilizavam a técnica de

acesso FDMA, acesso com diferentes freqüências, para os usuários de telefonia mó-

vel celular. Depois surgiram as técnicas de acesso TDMA e CDMA que permitem a

vários usuários utilizar a mesma freqüência ou canal de transmissão. No sistema

TDMA três usuários podem ocupar um canal de transmissão1,2 .

Com o aumento da demanda do sistema móvel celular, necessitou-se de uma

maior área de cobertura e, consequentemente, uma maior número de estações radio-

base. Ao se fazer o reúso de freqüência, surgiu o problema da interferência co-canal

entre células com mesmo grupo de freqüências. Outra desvantagem é o desvaneci-

mento do sinal causado pelos efeitos de múltiplos percursos provenientes do espa-

lhamento do sinal transmitido.

Intensas pesquisas têm sido feitas para melhorar o desempenho do sistema

através da redução dos efeitos de multipercurso e da interferência de co-canal. Com

este estímulo, desenvolveu-se o estudo das antenas adaptativas na tentativa de me-

lhorar o desempenho desses tipos de sistemas de comunicações. Como por exemplo

nos sistemas 3G e 4G de comunicação sem fio.
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No Capítulo 1, fez-se um levantamento histórico da técnica de controle do dia-

grama de irradiação em uma rede de antenas, que se iniciou com o desenvolvimento

das redes de antenas fasadas, um dos fundamentos para o estudo do  sistema de ante-

nas adaptativas.

O Capítulo 2, além de identificar alguns tipos de rede de antenas empregadas

nos sistemas de antenas adaptativas, apresenta o estudo do comportamento da onda

eletromagnética que alcança uma rede linear de antenas. A onda plana atinge os vári-

os elementos da rede linear de antenas em diferentes instantes de tempo, o que acar-

reta uma diferença de fase na excitação dos vários elementos da rede. A somatória

das variações de fase na saída dos elementos da rede, resulta na formação de um dia-

grama de irradiação com maior diretividade. Com isto, pode-se realizar a varredura

do lobo principal modificando-se a fase do sinal que chega na rede.

No Capítulo 3 realizou-se um breve estudo da composição da onda eletromag-

nética nos sistemas de comunicações sem fio. Enfatizaram-se as características de

um processo aleatório e o comportamento do sinal modulante ao atingir uma rede

linear. Estas características permitem realizar o modelamento matemático para o

controle do diagrama de iradiação do sistema adaptativo.

No Capítulo 4 apresentaram-se os principais sistemas de antenas adaptativas,

com ênfase nas técnicas de comutação de feixe fixo e do sistema adaptativo. O sis-

tema de comutação de feixe fixo possui os lobos principais do diagrama de irradiação

fixos em regiões predefinidas. Já no sistema adaptativo, o lobo principal é controlado

para captar os sinais desejáveis e, simultaneamente, eliminar as interferências. Este

controle é feito eletronicamente por um processador digital de sinal (DSP) que, atra-

vés de algoritmos especiais, executa as operações que levam ao ajuste do diagrama

para a posição do sinal desejado. A descrição do circuito capaz de executar esta tare-

fa integra uma parte deste trabalho.

No Capítulo 5 estudou-se um método que permite o controle do diagrama de ir-

radiação para sinais de faixa estreita e faixa larga. Para o sistema que processa sinais

de faixa estreita apresentaram-se dois métodos de controle. O primeiro permite ape-

nas o direcionamento do lobo principal para a fonte desejada e o outro proporciona o

direcionamento do lobo principal para o sinal de interesse e ao mesmo tempo reduz o
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nível de recepção dos sinais indesejáveis. No Capítulo 6 identificaram-se alguns dos

algoritmos que são empregados no controle do diagrama de iradiação. Destacou-se o

comportamento de algoritmo de menor média quadrática (LMS), que propicia o

ajuste do lobo principal utilizando uma amostra do sinal desejado como referência.

7.2. Descrição sumária das simulações

O Capítulo 8 foi reservado para simulações, desenvolvidas em computador, que pro-

porcionaram o esclarecimento dos estudos realizados. Considerou-se a rede de ante-

nas formada por cinco elementos com separação igual a 2λ=ds . Os sinais interfe-

rente e desejado atingiam a rede com os ângulos de °=φ 110i  e °=φ 45d . No pri-

meiro ensaio, realizou-se a redução do sinal interferente para diferentes valores da

relação interferência ruído, passos de atualização do algoritmo e iterações. A relação

sinal ruído foi mantida constante, em 10 dB, durante o ensaio. O tempo de execução

para ter-se a redução do sinal interferente e o direcionamento do lobo principal para

o ângulo de 45º foi de aproximadamente 1,3s. Para cada valor de iteração utilizado, o

processamento foi mais rápido da ordem de s40, .

No segundo ensaio, fixou-se os valores da relação interferência ruído, do passo

de atualização do algoritmo e da relação sinal ruído e variou-se apenas o número de

iterações a serem processadas. Assim,  o diagrama de irradiação resultante, com dire-

cionamento de nulo para o ângulo de 110° e do lobo principal para 45°, foi obtido no

tempo de 1s. Nestas simulações empregou-se o algoritmo de menor média quadrática

para realizar os ajustes no direcionamento do diagrama de irradiação.

O terceiro ensaio, caracteriza um sistema de varredura do lobo principal dentro

de uma área de cobertura. Para isto, utilizou-se a mesma estrutura dos ensaios anteri-

ores. Os ângulos inicial e final são respectivamente °=φ 0di  e °=φ 135df . O tempo

total para o sistema realizar a varredura foi de 9,4s.

7.3. Propostas para novos estudos

Ficou evidente que é possível realizar o controle automático do diagrama de irradia-

ção de uma rede de antenas. Uma primeira proposta de futuro desenvolvimento seria



104

implementar um sistema de antenas adaptativas empregando o processador digital de

sinal (DSP), conforme ilustrado na Figura 7.5. Sugerem-se o processador (DSP) da

Texas Instruments com ponto fixo, o conversor para baixa freqüência HSP50016 da

Harris Semiconductors. A rede de antenas pode ser formada, a princípio, com dois

elementos irradiadores, onde os tipos de elementos podem ser dipolos, antenas em

circuito impresso, etc..

O sinal utilizado na execução da experiência pode apresentar variação na am-

plitude ou na fase, o que exigiria o emprego do algoritmo LMS para sinais com vari-

ação em amplitude e o CMA para os que apresentam mudança na fase. A utilização

destes algoritmos pode ser observada na Figura 7.1.
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Figura 7.1. Diagrama de blocos dos sistemas de antenas adaptativas empregando os algoritmos. (a)
LMS e (b) CMA.

Outra sugestão é o desenvolvimento de algoritmos específicos que permitam

ajustes nos pesos da rede e estimativa da direção do sinal transmitido ou recebido.

Outra área a ser estudada seria a aplicação de redes neurais em sistemas de antenas

adaptativas3.
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Apêndice A

Demonstração da Equação (5.11)

O sinal recebido em um elemento da rede de antenas é dado por:

( ) ( ) ( )[ ]{ } ( )∑
=

+φθτ+π=
M

i
iii tn,tfjexptmtx

1
02 lll (A.1)

onde nl(t) representa um ruído branco (AWGN) em cada elemento e possui média

zero e variância igual a 2
nσ . O ruído é caracterizado por ser estatisticamente indepen-

dente entre os elementos.

Para uma rede de antenas com L elementos igualmente espaçados pode-se es-

crever a seguinte equação, na forma matricial, para o sinal que atinge a rede de ante-

nas.

( ) ( ) ( ) ( )[ ] ( ) ( ) ( )[ ] T
L

T
L tntntntxtxtxt KK 2121 +=X (A.2)

Atribuindo u(t) para o vetor de sinal que chega na antena e n(t) o vetor ruído,

resulta em:

( ) ( ) ( )ttt nuX += (A.3)

A matriz de autocorrelação R do sinal que atinge a rede é dada por

( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ] ( ) ( )[ ] nS
HHH ttEttEttE RRnnuuXXR +=⋅+⋅== (A.4)

onde E[.] representa o valor esperado e o índice H inidica o complexo-conjugado

transposto de uma matriz ou vetor.

A matriz autocorrelação de RS em (A.4), é:

( ) ( )[ ]
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )
( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( ) ( ) ( )


















==

txtxtxtxtxtx

txtxtxtxtxtx

txtxtxtxtxtx

ttE

*
LL

*
L

*
L

*
L

**

*
L

**

H
s

K

MOLM

L

L

21

22212

12111

uuR (A.5)

 Substituindo o primeiro termo de (A.1) em (A.5) e fazendo algumas manipula-

ções, resulta que:
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( ) ( )[ ]
( ) ( ) ( )[ ] ( )[ ]{ }{ }

( ) ( )[ ] ( )[ ]{ }{ } ( ) 

















=
∑
==

=

∑ φθτ+−φθτ+π

∑ φθτ+−φθτ+π∑
=

M

i

M

i

MM

tmii

ii

i,iti,iLtjexptm

i
i,iLti,itjexptm

i
tm

HttE

11

1

22

22

12

12
1

L

MOM

L

uu
      (A.6)

Observa-se que nos termos da diagonal principal não há o termo relacionado a

defasagem. Isto ocorre por causa do produto entre duas exponenciais complexas

iguais porém uma sendo a conjugado da outra que resulta em um valor igual a zero.

Assim, os elementos da diagonal principal representam a somatória das potências dos

sinais que chegam nos elementos da rede de antenas.

 Definindo o vetor posição da i-ésima fonte de sinal para os L elementos da rede

de antenas em (A.1), resulta:

( )[ ]{ } ( )[ ]{ }[ ]TiiLiii ,tfjexp,tfjexp φθτ+πφθτ+π= 010 22 La (A.7)

Substituindo (A.7) em (A.6) e representando o complexo conjugado de (A.7)

da forma H
ia , obtém-se:

( ) ( )[ ] ( ) H
ii

M

i
i

H tmttE aauu ⋅=⋅ ∑
=1

2 (A.8)

A matriz autocorrelação do ruído Rn em (AIV.4), é:

( ) ( )[ ] kn
H

n ttE δσ=⋅= 2nnR (A.9)

onde δk, conhecido por delta de Kronecker, representa uma matriz identidade, I, de

ordem L × L dada por:



















==δ

100

0

010

001

L

OM

M

L

Ik (A.10)

A ordem dessa matriz está relacionada com o número de elementos que com-

põem a rede de antenas.

Então, a matriz autocorrelação R em (A.4) é reescrita da seguinte forma:

( ) ( )[ ] ( ) IaaXXR 2

1

2
n

H
ii

M

i
i

H tmttE σ+⋅=⋅= ∑
=

(A.11)



114

Apêndice B

Demonstração da Equação (5.17)

A matriz autocorrelação R pode também ser escrita em função dos seus autovalores e

autovetores. Esta notação é também conhecida como forma normal de R. Então, os

autovalores e autovetores podem ser determinados utilizando-se a seguinte equação

homogênea

[ ] 0qIR =λ− (B.1)

onde λ representa os autovalores de R, q é um autovetore de R que está associados à

um autovalor, I corresponde a matriz identidade e 0 o vetor que possui todos os seus

elementos iguais a zero.

Os valores de λ e q são determinados obedecendo-se a seguinte condição

[ ] 0det =λ− IR (B.2)

Representando, portanto, uma equação característica em λ de grau L. As L raízes

desta equação são designadas por λ0, λ1, λ2, ..., λL as quais apresentam valores dife-

rentes.

Então, para um autovalor, λl, da matriz R e sendo ql o autovetor diferente de

zero correspondente a este autovalor, tem-se

ll qRq λ= (B.3)

Agora, para uma matriz autocorrelação R de ordem L × L que possui os auto-

vetores q1, q2,...,  qL que correspondem aos autovalres λ1, λ2, ..., λL e aplicando a

propriedade da transformação de similaridade unitária, pode-se determinar R em

função de sues autovalores e autovetores.

Definindo a matriz Q de ordem L × L como sendo a matriz dos autovetores de

R, tem-se

[ ]LqqqQ L21= (B.4)

onde Q forma um conjunto ortonormal dos autovetores q1, q2,...,  qL definida pela

seguinte condição



115





≠
=

=
ji,

ji,
j

H
i 0

1
qq (B.5)

E ainda, a matriz diagonal L × L correspondente aos autovalores

( )Lλλλ= L21diagΛ (B.6)

Então, a equação (AV.3) pode ser escrita na forma matricial como

QΛRQ = (B.7)
Como os autovetores apresentam um comportamento ortonormal, como definido em

(B.5), pode-se obter as seguintes propriedades

IQQ =H (B.8)
HQQ =−1 (B.9)

Então, a matriz que possui a sua inversa igual a sua matriz transposta Hermiti-

ana, (B.9),  é conhecida como matriz unitária.

Multiplicando (B.7) em ambos os lados pela matriz QH e usando (B.9) obtém-

se a matriz autocorrelação R escrita na forma diagonalizada como

∑
=

−

λ==

=
=
=

=

L
H

H

H

HH

1

1

l
lll qqQΛΛR

ΛRQQ

QΛQRQQ

QΛQRQQ

QΛRQ

(B.10)

onde L é a dimensão da matriz R. Este resultado é conhecido como teorema de Mer-

cer ou teorema da decomposição espectral1,2.

Somando a matriz autocorrelação do ruído, determinado no APÊNDICE A, em

(B.10) resulta

IqqIQΛΛR 2

1

2
n

L

n
H σ+λ=σ+= ∑

=l
lll (B.11)

Provando-se, portanto, a equação (5.17).

                                                
1 HAYKIN, S. Adaptive Filter Theory. 3th. Edition. New Jersey: Prentice Hall, 1996.
2 CRHYSSOMALLIS, M. Samart Antennas. IEEE Antennas and Propagation Ma-
gazine, vol. 42, n.3, p.129-136, Jun. 2000.
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Apêndice C

Estrutura de um Filtro FIR transversal
ou forma direta

A realização da forma direta, conhecida também por estrutura transversal, de um

filtro FIR é obtida através da equação diferença no domínio discreto dada por:3

( ) ( )∑
−

=

−=
1

0

M

k

k knxbny (C.1)

ou pela função de transferência:

( ) ∑
−

=

−=
1

0

M

k

k
k zbzH (C.2)

onde bk é o coeficiente dado por:

( )


 −≤≤

=
contrário caso0

10

,

Mn,b
nh n

(C.3)

Então, (C.1) pode ser reescrita em termos da soma de convolução:

( ) ( ) ( )knxkhny

M

k

−=∑
−

=

1

0

(C.4)

A estrutura para este sistema está ilustrada na Figura C.1.

x(n)
z -1

h(0) h(1) h(2) h(M-2)h(3)

z -1 z -1 z -1

y(n)

h(M-1)

+ ++++

Figura C.1.  Representação de um sistema FIR na forma direta.

Esta estrutura pode ser implementada no processador digital de sinal progra-

mando-se a equação diferença.

                                                
3 PROAKIS, J. G.; MANOLAKIS, D.G. Digital Signal Processing: Principles, Algo-

rithms, and Applications. 3rd. Ed.: New Jerssey: Prentice-Hall, 1996.



117

Anexo I 

Composição da onda eletromagnética em
comunicações

I.1. Introdução

Em geral, as comunicações em ondas eletromagnéticas são constituídas de uma men-

sagem que modula a portadora na freqüência especificada, associada a interferências

e ruídos introduzidos durante o processo de transmissão. Freqüentemente, os ruídos e

interferências envolvem grandezas sem leis conhecidas de formação, constituindo no

chamado processo aleatório. Por outro lado, a mensagem representa o sinal que se

deseja processar com a maior fidelidade possível, com a supressão das contamina-

ções captadas durante a transmissão. Serão apresentadas descrições resumidas dos

dois processos, com a finalidade de se estabelecer a definição dos principais termos

que serão utilizados na análise do comportamento das antenas adaptativas.

I.2. Processo Aleatório

O processo aleatório, também conhecido por processo estocástico, caracteriza-se por

experimentos cujos resultados são obtidos em função do tempo ou espaço e obede-

cem a uma distribuição estatística. Portanto, são experimentos descritos por uma va-

riável aleatória indexada no tempo ou no espaço1. Um processo é dito aleatório

quando o experimento está especificado através de resultados ζ, obtidos das N amos-

tras do espaço S. Então os eventos e a probabilidade de ocorrência destes eventos são

definidos pelo conjunto de amostras do espaço S 1,2. Sua representação é feita por:

( ) It,tX ∈ζ ( I.1)

onde ζ é o resultado de ocorrência do evento ou variável aleatória, t é o de tempo e I

o conjunto de valores definidos para o instante de tempo t .

Um experimento do processo aleatório é denominado realização, percurso de

amostragem ou função de amostragem quando t é a variável aleatória e ζ possui
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valor fixo. Quando t é um valor fixo pertencente ao conjunto I, X (ζ, t) passa a ser

uma variável aleatória. Assim, o processo aleatório é composto por uma família de

variáveis aleatórias que se modificam com o tempo. Usualmente é representado por

( )tX 4.

O processo estocástico possui as formas discreta e contínua de representação. É

discreto, Xn, quando I possui um conjunto limitado de valores inteiros, negativos ou

não. É contínuo quando I possui valores reais compreendidos em um intervalo de

observação.

O processo aleatório pode ser expresso por diversas maneiras. Quando se trata

de uma forma de onda com variação harmônica no tempo, o processo aleatório pode

ficar na dependência da mudança de fase, na forma2:

( ) ( )Θ+ω= tcosAtX c (I.2)

onde Θ é a variável aleatória distribuída uniformemente dentro do intervalo (0, 2π) e

(I.2) descreve um processo aleatório e seu conjunto. Cada forma de onda amostrada

possui a mesma amplitude A e freqüência ωc, porém a fase assume diferentes valores

no intervalo (0, 2π).

Como exemplo, se houver uma variável aleatória ζ no intervalo [-1,1] e o pro-

cesso aleatório X(t,ζ) for:

( ) ( ) ∞<<∞−πζ=ζ ttcos,tX 2 (I.3)

os resultados são senóides com diferentes amplitudes ζ no intervalo [-1,1], conforme

ilustrado na Figura I.1.

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
-0.8

-0.6

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

0.6

X

t

ζ1 ζ2
ζ3 ζ4 

Figura I.1. Senóides com amplitudes aleatórias.
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Outro exemplo, para a variável aleatória ζ no intervalo [-π, π] e o processo aleatório

X(t,ζ) definido por:

( ) ( )ζ+π=ζ tcosA,tY 2 (I.4)

os resultados são senóides deslocadas no tempo conforme a Figura I.2.

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5
-2

-1.5

-1

-0.5

0

0.5

1

1.5

2

Y

t

ζ 2

ζ1 ζ3 

ζ4 

Figura I.2. Senóides com fases aleatórias.

I.3. Valores do processo aleatório

(a) Média:  média ou valor esperado de uma variável aleatória X(t)4é definida por

( ) ( )[ ] ( ) ( )dxxpxtXEtm tXX ∫
∞

∞−

== (I.5)

onde E[⋅] representa um operador que identifica a média da função e pX(x) a função

densidade de probabilidade (FDP) da variável aleatória X.

(b) Variância: é uma medida de dispersão (espalhamento) dos valores da variável

aleatória em torno da média mX
3. Sua definição provém da diferença entre o valor

médio quadrático e o quadrado da média de uma variável aleatória e dada por4,5:

( ) ( ){ } ( ) ( )

{ }{ }
{ } 22

22

222

2

X

XX

XXX

mXE

mXEmXE

dxxpmxmXEXvar X

−=

+−=

−=−=σ= ∫
∞

∞−

(I.6)

(c) Desvio padrão: é a raiz quadrada positiva da variância e dado por
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( ) { } 22
XX mXEXvar −==σ (I.7)

(d) Covariância: é uma grandeza obtida a partir de duas ou mais variáveis aleatórias.

Para o caso de duas variáveis aleatórias X e Y, a covariância é definida por:

( ) ( )( )[ ]YXXY YXEX,Y µ−µ−==σ Cov (I.8)

(e) Autocorrelação: a função autocorrelação refere-se a correspondência entre um

sinal e a sua versão atrasada no tempo. Isto é , ela realiza a comparação entre o sinal

e a sua cópia quando deslocado no tempo4. Desta forma, a autocorrelação verifica se

há uma relação entre as amostras do processo aleatório em diferentes intervalos de

tempos2. Portanto, a função de autocorrelação de um processo aleatório é definida

como o momento adjunto de X(t1) e X(t2) determinado pela expressão1,4:

( ) ( ) ( ){ } ( )∫ ∫
∞

∞−

∞

∞−

== 2121212121 21
dxdxx,xppxxtXtXEt,tR xxX (I.9)

onde ( )21 t,tRX é determinada através da função densidade de probabilidade (PDF)

de segunda ordem de X(t).

(c) Autocovariância: a autocovariância de um processo estocástico X(t) é definida

como a covariância entre os eventos X(t1) e X(t2), dada por:

( ) ( ) ( ){ } ( ) ( ){ }[ ]221121 tmtXtmtXEt,tC XXX −−= (I.10)

em termos da autocorrelação e da média

( ) ( ) ( ) ( )212121 tmtmt,tRt,tC XXXX −= (I.11)

Um processo que possui média zero, a autocovariância iguala-se à autocorrela-

ção.

(d) Coeficiente de correlação: É definido como o coeficiente de correlação entre

X(t1) e X(t2) de um processo X(t), dado por:

( ) ( )
( ) ( )2211

21
21

t,tCt,tC

t,tC
t,t

XX

X
X =ρ (I.12)

(e) Correlação cruzada: é a autocorrelação feita entre dois processos aleatórios dis-

tintos, definida por:

( ) ( ) ( )[ ]2121 tYtXEt,tR Y,X = (I.13)
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Sendo ortogonal para o caso onde se tem RX,Y (t1, t2) = 0 em todo intervalo [t1, t2].

(f) Covariância cruzada: definida como sendo a covariância entre dois processos

aleatórios distintos entre si. Sua representação é:

( ) ( ) ( ){ } ( ) ( ){ }[ ]
( ) ( ) ( )2121

221121

tmtmt,tR

tmtYtmtXEt,tC

YXY,X

YXY,X

−=
−−=

(I.14)

quando CX,Y (t1,t2) = 0, em todo o intervalo [t1, t2], os processos aleatórios são ditos

independentes.

I.4. Estacionariedade do processo aleatório

A estacionariedade do processo aleatório é apresentada sob as formas restrita e am-

pla. O processo aleatório estacionário de sentido restrito SSS (Strict Sense Stationa-

ry) é caracterizado por ter todas as funções estatísticas não afetadas pelo desloca-

mento na origem do tempo ou do tempo de análise4. Ou seja, a observação de um

processo aleatório no intervalo de tempo (t0, t1) possui o mesmo comportamento no

intervalo (t0+τ, t1+τ). Por esta razão todas as funções estatísticas apresentam os

mesmos valores em qualquer instante de tempo de observação1.

No processo aleatório estacionário de sentido-amplo WSS (Wide-Sense Statio-

nary) apenas as funções média e autocorrelação não variam com o deslocamento do

tempo da origem ou do tempo de análise. Neste sentido tem-se:

( ) ( )[ ] constante== tXEtmX (I.15)
( ) ( ) ( ) 212121 ttRttRt,tR XXX −=ττ=−= (I.16)

( ) ( ) ( )[ ]τ+=τ tXtXERX (I.17)

onde RX (τ) mede a correlação entre os valores do processo separados por τ.

I.5. Densidade espectral de potência do processo aleatório

No processo aleatório de sentido amplo com média mX e autocorrelação RX (τ), a

densidade de potência de X(t), (SX(ω)), é definida como a transformada inversa de

Fourier da função autocorrelação2. Logo:

( ) ( )ω⇔τ XX SR (I.18)

Fazendo a transformada inversa de Fourier, chega-se em:
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( ) ( )∫
∞

∞−

ωτ− ττ=ω deRS j
XX (I.19)

sendo conhecida como teorema de Wiener-Khinchine1. Consequentemente, a auto-

correlação é determinada por:

( ) ( ) ωω
π

=τ ωτ

∞

∞−
∫ deSR j

XX 2

1
(I.20)

A potência média do processo aleatório (PX) corresponde ao valor médio qua-

drático de X(t) e dado por:

( ) ( ) ( ) ωω
π

=== ∫
∞

∞−

dSRtXP XXX 2

1
02 (I.21)

I.6. Sinal Modulante

O sinal modulante de banda passante, sm(t), transmitido pela m-ésima fonte de sinal,

é descrito como4:

( ) ( ){ }t2 0tt fj
mm ems πℜ= (I.22)

onde mm(t) é a envoltória complexa. Representando, portanto, a mensagem transmiti-

da em banda básica ou os dados de uma transmissão digital. Com ℜ{.} simbolizando

a parte real do sinal modulante e o termo ej2πfot a portadora do sinal transmitido.

A envoltória complexa pode ser definida da seguinte maneira4:

( ) ( ) ( ) ( ) ttttt θ=+= j
mm emjyxm (I.23)

 onde mm(t) é particularizada para os diferentes tipos de técnicas de acesso dos siste-

mas de comunicações móveis. Para o sistema FDMA, a envoltória complexa é escrita

da seguinte forma5:

( ) ( )tt mj
mm eAm ξ= (I.24)

com Am denotando a amplitude do sinal e ξm(t) a mensagem.

No sistema TDMA, a função de modulação possui a forma:
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( ) ( ) ( )∑ ∆−=
n

mm npndm tt (I.25)

onde p(t) é o pulso de amostragem, a amplitude dm(n) significa a mensagem repre-

sentada por símbolos, e ∆ é o intervalo de amostragem.

No sistema CDMA, a envoltória complexa é escrita da seguinte maneira

( ) ( ) ( )tt gndm mm = (I.26)

em que dm(n) indica a seqüência de mensagem e g(t) a seqüência binária do ruído

pseudo-aleatório possuindo os valores +1 e –16.

A função de modulação mm(t), na maioria das vezes, é um processo aleatório

limitado em freqüência com média zero e variância igual a potência da fonte, pi.

Sendo esta potência medida no elemento de referência da rede de antenas. A limita-

ção em freqüência em um processo de modulação pode ser comparada ao comporta-

mento de um filtro passa baixas com freqüência de corte superior.

Então, para mX igual a zero em (I.6) e se uma resistência do transmissor nor-

malizada para o valor de 1Ω, a potência da fonte fica escrita por4:

{ } { } { }2
22

2

1R
XE

XEXE
p Xi ==== σ (I.27)

O esquema ilustrado na Figura I.3 representa uma frente de onda plana atingin-

do o l-ésimo elemento irradiador de uma rede linear uniforme de antenas no instante

τl(φm,θm) segundos depois de chegar no elemento de referência.

ds

φ = αd

210 l

y

x

Fonte

Elemento de
referência

Frente de onda
τ0 τ

lτ1Tempo de
atraso

τ2

Figura I.3. Representação do tempo de atraso que uma onda plana leva para atingir os elementos de
uma rede linear de antenas.
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O sinal recebido no l-ésimo elemento devido a m-ésima fonte de sinal pode ser es-

crito da seguinte forma7:

( ) ( )m,mm, sq ll τ−= tt (I.28)

sendo ( )m,-t lτms  o sinal modulante atrasado no tempo. Substituindo (I.22) em (I.28)

e fazendo-se manipulações algébricas, resulta na equação que descreve o sinal mo-

dulante na recepção dada por:

( ) ( ) ( ){ }
( )













ℜ=

−ℜ=

−

−

t22

t2
,

0,0

,0

t

tt

fj

complexaenvoltória

fj
m

fj
l,mmml

eem

eτmq

ml

ml

πτπ

τπ

44 344 21

(I.29)

o termo ( ) mlfj
m em ,02t τπ− em (I.29) representa a envoltória complexa conforme defini-

da em (I.22).

Como o formador de feixe dos sistemas de antenas adaptativas realiza o pro-

cessamento de sinais com largura de faixa estreita, (I.29), este descreve o sinal devi-

do a seguinte aproximação8:

( ) ( )( )mmm,lmm ,mm φθτ−≅ tt (I.30)

obtida a partir da hipótese de que o comprimento da estrutura da rede linear de ante-

nas seja suficientemente pequeno e a função de modulação, mm(t), constante em to-

dos os elementos. Significando que o sinal possui a mesma amplitude em toda a ex-

tensão da rede ao atingir os elementos em diferentes intervalos de tempos. Desta

forma, o sinal transmitido pela m-ésima fonte e recebido no l-ésimo elemento da

rede sofre um deslocamento na fase. Com isso, o sinal recebido em cada elemento da

rede pode ser escrito por:

( ) ( ) ( ) ( )mmmm, ,j
m

fj
mm, ememr θφψ∆−τπ− == ttt 02 l

l (I.31)

onde ∆ψm (φm, θm) representa o deslocamento de fase da onda dado por (2.21) e que

para esta situação apresenta-se como:
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(I.32)

onde ( ) ( )oo cfk λπ=π= 22 é o fator de fase de propagação da onda9, ds a separação

entre os elementos de uma rede uniforme linear de antenas e l o número de elemen-

tos da rede. Fazendo θm = π / 2 em (I.32) , resulta:

( ) ( )( ) ( )( )dmmmm coskdscoskds, α−=φ−=θφψ∆ 11 ll (I.33)

Como exemplo, para o elemento localizado na origem, o deslocamento de fase

∆ψ1(φm,θm) será zero e consequentemente não haverá atraso na propagação. Isto por-

que o valor de τ1,m em (2.34) é nulo.
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Anexo II 

Processamento Digital de Sinal

II.1. Introdução

O processamento digital de sinal é uma tecnologia que tem tido grande crescimento

nestas últimas três décadas. Sua evolução vem sendo feita junto com os avanços tec-

nológicos dos computadores digitais e da fabricação dos circuitos integrados.

Os primeiros computadores digitais e as placas de circuitos digitais associados

a eles tiveram, inicialmente, aplicações específicas devido ao alto custo de constru-

ção. Com o desenvolvimento dos circuitos integrados, iniciado com a tecnologia de

integração de circuitos eletrônicos em média escala (MSI – Medium Scale Integrati-

on), depois a integração em grande escala (LSI – Large Scale Integration) e a inte-

gração em uma escala muito grande (VLSI – Very Large Scale Integration). Esti-

mulou-se assim, o desenvolvimento dos computadores digitais bem como as placas

de circuitos digitais de aplicações específicas.

Com isso, obtiveram-se computadores potentes, baratos, rápidos e menores que

possibilitaram construir sistemas digitais sofisticados capazes de desempenhar tare-

fas e realizar o processamento digital de sinal de funções complexas. Portanto, o pro-

cessamento de sinal que era realizado de forma analógica passou a ser de feito na

forma digital.

Em algumas áreas de aplicações onde se empregam sinais de grande largura de

faixa, não foi possível realizar esta substituição tecnológica em virtude da utilização

de alta velocidade na taxa de amostragem, no conversor A/D e no processador. Desta

maneira, manteve-se o processamento analógico1.

II.2. Processamento digital de sinal

Em um ambiente eletromagnético encontram-se sinais de diversas formas, oriundos

de fontes naturais e/ou produzidos pelo homem. Em sua natureza, os sinais são ana-
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lógicos1,2. Os sinais são portadores de informação que podem ser classificados como

úteis ou não. Os sinais úteis são aqueles que contêm a informação que está sendo

demodulada. Os não desejáveis são as interferências e ruídos de várias origens. O

processamento do sinal é uma maneira de extrair ou melhorar a informação desejável

do ambiente composto pelos diversos sinais.

Os sinais analógicos são caracterizados pela variação contínua no tempo e na

amplitude e processados por circuitos eletrônicos passivos e ativos. Assim, este pro-

cedimento é denominado como Processamento Analógico de Sinal (ASP – Analog

Signal Processing). A Figura II.1 ilustra o diagrama de blocos de um sistema de pro-

cessamento analógico de sinal. De acordo com a Figura II.1, os sinais de entrada e de

saída estão representados na forma analógica e o processamento foi realizado na

forma direta. Ou seja, os dispositivos utilizados para o processamento do sinal tam-

bém são analógicos.

Processador de
sinal analógico

xa(t)

Sinal analógico
de entrada

Sinal analógico
de saída

ya(t)

Figura II.1. Diagrama de blocos de um processador analógico de sinal.

Um método alternativo para realizar o processamento do sinal analógico é o proces-

samento de sinal na forma digital, Figura II.2. Os blocos da estrutura da Figura II.2

são identificados como:

• PrF – Pré-filtro que elimina a sobreposição dos sinais. Possui a característica de

evitar a introdução de erro de bit nos sinais amostrados em baixas freqüências3.

• CAD – Conversor de sinal analógico para digital cujo objetivo é formar números

binários a partir do sinal analógico.

• DSP – É o estágio principal do sistema de processamento digital de sinal, onde o

processador  realiza o processamento digital do sinal na forma discreta (amos-

tragem). Este processador pode atuar como um computador de aplicações gerais

ou específicas ou ainda como uma placa de circuito digital.

• CDA – Conversor de sinal digital para analógico. Converte o sinal digital para

analógico a partir dos níveis de quantização.
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• PoF – Pós-filtro. Recupera a forma original do sinal analógico.

PrF CAD DSP CDA PoF

digital digital

Sistema discreto

Sistema equivalente de um processador

analógico de sinal

Sinal analógico
 de entrada

Sinal analógico
de saída

Figura II.2. Diagrama de blocos de um sistema de processamento digital de sinal.

Observando a Figura II.2, o processamento digital do sinal é feito a partir da

conversão do sinal analógico para digital na interface CAD, que se encontra entre o

pré-filtro e o processador digital. O processador pode ser um computador digital de

alta capacidade de programação. Também pode ser desenvolvido com microproces-

sadores programáveis ou placas de circuitos digitais capazes de realizar operações a

partir do sinal de entrada. Estes dispositivos proporcionam uma flexibilidade nas

operações de processamento do sinal através dos programas utilizados, o que não é

possível no processamento analógico do sinal. Em aplicações bem especificadas para

o processamento digital do sinal, a implementação do processador pode ser otimiza-

da, tornando-o mais rápido e reduzindo o custo de fabricação.

Para se recuperar um sinal analógico a partir do processamento digital, empre-

ga-se a etapa entre o processador e a saída do sistema. Este método propicia a con-

versão do domínio digital para o analógico e é comumente conhecido como conver-

sor digital-analógico. A Figura II.3 ilustra a aplicação do CAD em sistemas de ante-

nas adaptativas.

Dentre os sistemas que utilizam o processamento digital de sinal encontram-se

os sistemas de radar, rede de antenas adaptativas, etc.. Como foi abordado nos capí-

tulos anteriores, o diagrama de irradiação resultante da rede de antenas adaptativas é

direcionado para a fonte de sinal de interesse através de atualizações dos pesos da

rede. Estas atualizações são feitas pelo processador digital de sinal. Esta parte do

sistema recebe a informação da saída do formador de feixe, que as transfere para as

etapas de amostragem e digitalização.
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Estágio de
RF

Estágio de
FI

CAD-I

CAD-Q

DSP
Transceptor 1

Áudio para
rede pública

Estágio de
RF

Estágio de
FI

CAD-I

CAD-Q

DSP
Transceptor 2

Áudio para
rede pública

Estágio de
RF

Estágio de
FI

CAD-I

CAD-Q

DSP
Transceptor n

Áudio para
rede pública

Figura II.3. Diagrama de blocos de uma rede de antenas adaptativas que
emprega o conversor analógico-digital e o DSP.

II.3. Vantagens do processamento digital sobre o analógico

Nos sistemas de processamento analógico, para realizar as devidas modificações de

operação, é necessário projetar um novo circuito eletrônico e realizar vários testes

que verificam as condições exigidas para o novo ambiente de aplicação. Desta forma,

o sistema analógico torna-se mais caro e demorado de ser implementado. Uma das

vantagens de utilizar-se o processamento digital de sinal está na flexibilidade de re-

configuração das operações. Estas modificações são feitas nos programas emprega-

dos nos DSP’s.

Outra vantagem do processador digital está na capacidade de executar tarefas

com maior precisão. Isto se deve ao fato de permitir uma precisão mais apurada no

conversor A/D e no processador em termos do tamanho da palavra, aritmética com

ponto flutuante e ponto fixo e outras características funcionais. Além disto, os sinais

digitais podem ser armazenados em meios apropriados sem sofrer degradação ou

perder a fidelidade.

O processamento digital também permite a implementação de algoritmos para

realizar operações matemáticas com grande precisão. No processo analógico tem-se
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uma grande dificuldade de realizar controles que exigem grandes precisões. Isto se

deve as tolerâncias apresentadas pelos componentes analógicos.

Com estas vantagens, o processamento digital de sinal tem sido aplicado em

diversas áreas tecnológicas. As operações com os DSP’s podem ser divididas em

duas categorias, sendo uma delas relacionada à análise de sinais e a outra à filtragem

dos sinais, conforme ilustra a Figura II.4. A análise de sinal realiza medidas das pro-

priedades do sinal no domínio da freqüência com aplicações em análise espectral

envolvendo identificação de freqüência e/ou fase, em reconhecimento do sinal de

voz, em verificação da fala e em detecção de posição. Esta última é de relevância

para o desenvolvimento das antenas adaptativas.

O filtro digital realiza operações de rejeitar/aceitar sinais, na maioria das vezes,

no domínio do tempo. Sua aplicação abrange as áreas de remoção de ruído de fundo,

interferências e separação de faixas de freqüências.

Medição

Análise
de sinal

Filtro digital

Sinal digital

Sinal digital

Figura II.4. Diagrama de blocos das categorias operacionais do DSP.

II.4. Processador digital de sinal

O Processador Digital de Sinal (DSP) é um circuito integrado constituído de memó-

ria, unidade aritmética de alta velocidade de execução, múltiplas unidades funcio-

nais, barramentos de comunicação de dados com grande largura de faixa, etc. Sua

arquitetura básica,  representada em diagrama de blocos, é ilustrada na Figura II.54.

O processador de sinal assemelha-se a um computador na arquitetura de cons-

trução e no emprego de programas que permitem realizar operações aritméticas. A

diferença entre os dois sistemas está na realização do processamento de sinal em

tempo real e nas operações feitas nos barramentos de comunicações de dados.
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Figura II.5. Diagrama de blocos de um processador de sinal

Esta última é realizada no DSP e garante sua resposta mais rápida quando utili-

zados em operações de tempo real.

Com o avanço tecnológico, os processadores de sinais passaram a ser classifi-

cados como processadores de aplicações específicas e processadores de aplicações

gerais4. Este último modelo é fabricado de forma a atender diferentes áreas de apli-

cações que não utilizam operações aritméticas especializadas. Já o processador de

uso específico, foi desenvolvido para atender situações que requeiram um nível de

processamento mais apropriado e com operações aritméticas especializadas. Como

exemplo, destacam-se os módulos apropriados às aplicações em de antenas adaptati-

vas, em radar, sonar, etc...

Os cálculos realizados pelos processadores são feitos de forma simultânea du-

rante um ciclo de transição de relógio. O tempo de processamento atinge a valores

compreendidos entre 10ns a 100ns e consequentemente apresentam um alto desem-

penho operacional. Nestes cálculos, são empregadas duas técnicas de arredonda-

mento para armazenagem e manipulação dos dados. São conhecidas como operação

de ponto-fixo e operação de ponto-flutuante. Na técnica de ponto-fixo, os resultados

aritméticos são graduados e truncados, de forma a evitar-se o problema de números
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excedidos após o cálculo. Para a técnica de ponto-flutuante o resultado aritmético é

representado na forma de mantissa-expoente. Com isto evitam-se as limitações ope-

racionais geradas no truncamento do comprimento do número. A desvantagem é o

custo e a complexibilidade de representação do número na forma de mantissa-

expoente.

As operações aritméticas fundamentais realizadas pelo processador são: con-

volução, correlação ou cálculos de equações diferenciais aplicáveis à teoria de filtros

digitais (filtros FIR/IIR), transformada discreta de Fourier (DFT – Discret Fourier

Transform), transformada rápida de Fourier (FFT – Fast Fourier Transform), opera-

ções com matrizes e vetores, operações de números complexos e outras. Estas fun-

ções permitem as aplicações do dispositivo nas análises e filtragem de sinais, menci-

onadas no item II.3.

Conforme a situação, a taxa de execução das instruções e operações realizadas

pelo processador é dada em milhões de instruções por segundo (MIPS – Million Ins-

tructions per Second) ou milhões de operações com ponto flutuante por segundo

(MFLOPS – Million Floating Point Operations Per Second). Isto é, o processador é

capaz de realizar milhões de instruções ou operações com ponto flutuante em um

segundo. Como exemplo, o DSP da Motorola DSP96002 realiza 60 MFLOPS ou 20

MIPS para uma freqüência de relógio de 40 MHz. O DSP da Texas Instruments TMS

320C40 propicia 50 MFLOPS ou 25 MIPS para uma freqüência de relógio de

50MHz5.

II.4.1. O emprego de DSP’s em redes de antenas adaptativas

Um sistema de antenas adaptativas pode ser implementado utilizando-se o DSP

TM320C54x de ponto fixo (TI)6. Este processador digital de sinal é capaz de realizar

40 milhões de instruções por segundo (40 MIPS) com tempo de execução de 25 ns,

quando opera com uma fonte de alimentação de 5V. Ao se trabalhar com 3V, o pro-

cessador é capaz de executar 50 MIPS em 20ns e 40 MIPS em 25ns7.

Como exemplo de aplicação, a Figura II.6 ilustra o diagrama de blocos de um

sistema de antenas adaptativas com dois elementos irradiadores utilizando o DSP

TM320C54x8.
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No bloco identificado como amplificador de baixo ruído (LNA), o sinal que

atinge a antena é limitado em uma largura de faixa definida pelo filtro passa faixa de

entrada. Em seguida o sinal é aumentado e convertido e amplificado para uma fre-

qüência intermediária (FI), filtrado e digitalizado no conversor A/D. O sinal digitali-

zado é entregue ao conversor digital para baixa freqüência (DDC – Digital Down

Converter) que amostra e demodula o sinal desejado para a sua componente comple-

xa em banda básica I e Q9. Estas amostras são entregues ao DSP que realiza o con-

trole do diagrama de irradiação da rede de antenas. Este controle permite não só o

direcionamento do lobo principal para o sinal desejado, como também o cancela-

mento de interferências que atingem a rede de antenas. O computador conectado ao

DSP possibilita observar e analisar o comportamento do diagrama de irradiação du-

rante o processo adaptativo.

O conversor digital para baixa freqüência utilizado na Figura II.6 emprega um

sintetizador, um misturador de quadratura e filtro passa baixa, que são implementa-

dos em forma de circuito integrado. Um exemplo deste conversor é o HSP50016 da

(HS) que possui uma taxa de amostragem de 75 milhões de amostras por segundo

(MSPS – Million Samples Per Second)  dos dados de entrada9.
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Figura II.6. Diagrama de blocos de um sistema de antenas adaptativasque utiliza o DSP TM320C54x
de ponto fixo da Texas Instruments.
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ANEXO III

Programa para o formador de feixe fixo de Butler

% Diagrama de irradiação
% para uma rede de antenas lineares p/
matriz de Butler.
clear all
N = input(' Forneça o número de elementos
da rede, N = ');
k=N/2;
for i=1:k;
   alfa=(2*i-1)*180/N;
  teta = linspace(0+eps,2*pi-eps);

alfa1 = alfa*pi/180;
beta = 2*pi;
d = 0.5;
psi = beta*d*cos(teta)-alfa1;
fr=(sin(N.*(psi/2)))./(N.*sin(psi/2));
frabs = abs(fr);
frmax=max(fr);
frnorm=frabs./frmax;
hold on
figure(1);
plot((teta*180/pi),frnorm);
grid on;
hold on
figure(2);
polar(teta,frnorm);

alfa=-(2*i-1)*180/N;
   %alfa = input(' Forneça o ângulo de
incidência alfa = ');

teta = linspace(0+eps,2*pi-eps);
alfa1 = alfa*pi/180;
beta = 2*pi;
d = 0.5;
psi = beta*d*cos(teta)-alfa1;
fr=(sin(N.*(psi/2)))./(N.*sin(psi/2));
frabs = abs(fr);
frmax=max(fr);
frnorm=frabs./frmax;
hold on
figure(1);
plot((teta*180/pi),frnorm);
grid on;
hold on
figure(2);

   polar(teta,frnorm);
end
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ANEXO IV

Programa para a obtenção do diagrama de
irradiação do formador convencional

% Formador convencional em um ambiente
sem interferência, para uma separação entre
os elementos de '...'
% lâmbda/2.
clear all
clc
doa = input (' Forneça o ângulo de direção de
chegada doa = '); % Entrada do ângulo de
posição do sinal desejado;
L = input (' Forneça o número de elementos
da rede L = '); % Número de elementos da
rede utilizado no formador;
tetao = doa*pi/180;
teta = linspace(0,2*pi,1000);
c = 3e8;
f = 825e6;
d = c/(2*f);
ao = zeros(1,L);
tal = (d/c)*(L-1)*cos(tetao);
psi = 2*pi*f*(d/c).*cos(teta);
for k = 1:L
   ao(1,k) = exp(i*2*pi*f*(d/c)*(k-
1)*cos(tetao)); % vetor de direção desejada.
end

Ao = ao.';
w = (1/L)*Ao;
W = w';
for n = 1:1000, % Determinação do fator da
rede.
   for k = 1:L,
      fatinter(n,k) = W(k)*exp(i*(k-1)*psi(n));
   end
   fat(n)=0;
   for k=1:L,
      fat(n)=fat(n)+fatinter(n,k);
   end
end
fata = abs(fat);
fatm = max(fat);
fatnorm = fata./fatm;
figure (1)
subplot(2,1,1)
polar(teta,abs(fatnorm));
subplot(2,1,2)
plot((teta*180)/pi,abs(fatnorm));
grid
figure (2)
polar(teta,abs(fatnorm));
title('Diagrama de irradiação representado na
forma polar');
figure (3)
plot((teta*180)/pi,abs(fatnorm));
title('Diagrama de irradiação representado na
forma retângular'); ylabel('Campo
normalizado');
xlabel('Ângulo em graus ( º )');
grid
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ANEXO V

Programa para obtenção do diagrama de irradiação
de um formador com direcionamento de nulos

% Diagrama de irradiação para um sistema
com
% direcionamento de nulos para sinais
interferentes e
%direcionamento de máximo para um sinal
desejado.

clear all
SD = input('Entre com o ângulo,em graus
(º), do sinal desejado  SD = ');
SI1 = input(' Entre com o ângulo,em graus
(º), do 1º sinal interferente SI1 = ');
SI2 = input(' Entre com o ânbgulo,em graus
(º), do 2º sinal interferente  SI2 = ');
phi1 = pi*SD/180; % ângulo desejado em
radianos;
phi2 = pi*SI1/180; % ângulo interferente em
radianos;
phi3 = pi*SI2/180; % ângulo interferente em
radianos;
a1 =[ 1 exp(i*pi*cos(phi1))
exp(i*2*pi*cos(phi1))
exp(i*3*pi*cos(phi1)) ].';
a2 =[ 1 exp(i*pi*cos(phi2))
exp(i*2*pi*cos(phi2))
exp(i*3*pi*cos(phi2)) ].' ;
a3 =[ 1 exp(i*pi*cos(phi3))
exp(i*2*pi*cos(phi3))
exp(i*3*pi*cos(phi3)) ].';
a = [a1 a2 a3];

e = [1 0 0 ];
y=(a)*(a');
s = pinv(y);
t = e*a';
w = t*s;
phi = linspace(0+eps,2*pi+eps,1000);
fat = w(1,1)+((
w(1,2))*exp(i*pi.*cos(phi)))+((w(1,3)
)*exp(i*2*pi.*cos(phi)))+((w(1,4))*exp(i*3*
pi.*cos(phi)));
fatnorm = fat./max(fat);
figure (1)
polar(phi,abs(fatnorm))
title('Diagrama de irradiação representado na
forma polar');
figure (2)
plot(phi*180/pi,abs(fatnorm))
title('Diagrama de irradiação representado na
forma retângular'); ylabel('Campo
normalizado');
xlabel('Ângulo em graus ( º )');
grid



140

ANEXO VI

Programa referente ao sistema de varredura

% MVDR
clear all
% ENTRADA DE DADOS
ASD = input('Forneça o ângulo,em
graus(º), do sinal desejado ASD = ');
teta = linspace(0+eps,(2*pi)+eps,300);
N=100;
% DETERMINAÇÃO DO VETOR DE
DIREÇÃO.
m=1:5;
tetai =(0*pi)/180;%ângulo de incidência;
phi0 = pi*(cos(tetai)); % A separação entre
os elementos está normalizada para
lambda/2.
sphi0 = (exp(-j*(m-1)*phi0)).';% Vretor de
direção.
% DETERMINAÇÃO DO VETOR DE
SINAL xn.
for n=0:30;
w=2*pi*(1e3);
xn = exp(j*w*n)*sphi0;
% DETERMINAÇÃO DA MATRIZ DE
CORRELAÇÃO DO SINAL DE ENTRADA
R = xn*xn';
end
% DETERMINAÇÃO DO VALOR
ÓTIMO PARA OS PESOS DA REDE
num=pinv(R)*sphi0;
a = sphi0'*pinv(R);
deno= a*sphi0;
wotimo=num/deno;
% DETERMINAÇÃO DO VETOR DE
DIREÇÃO.
for g = 0:1/N:ASD
m=1:5;
tetaii =(g*pi)/180;% Ângulo de incidência;
phi1 = pi*(cos(tetaii)); % Separação entre
os elementos está normalizada para
lambda/2.
sphi1 = (exp(-j*(m-1)*phi1)).';% Vretor de
direção.

% DETERMINAÇÃO DO PESO REFRENTE
AO SINAL DESEJADO
wsdi = wotimo + sphi1;
% PLOTAGEM DO DIAGRAMA DE
IRRADIAÇÃO
if (0 == mod(g,5))
   fat =
(wsdi(1,1))+(((wsdi(2,1)))*exp(i*pi.*cos(te
ta)))+(((wsdi(3,1)))*exp(i*2*pi.*cos(teta)))
+ ...
      (((wsdi(4,1)))*exp(i*3*pi.*cos(teta)))+
(((wsdi(5,1)))*exp(i*4*pi.*cos(teta)));%+((
conj((wotimo(4,1)))*exp(i*3*pi.*cos(teta))
));
fata = abs(fat);
fatm = max(fat);
fatnorm = fata./fatm;
%figure (1)
%plot(teta*180/pi,(abs(fatnorm)));
%grid
figure(2)
polar(teta,abs(fatnorm));
pause(0.001)
refresh(2);
pause
end
end




