Sandro Trindade Mordente Goncalves

Caracterizagao Unificada de Antenas

nos Dominios do Tempo e Frequéncia

Tese de Doutorado

Orientador: Professor Cassio Gongalves do Rego

Departamento de Engenharia Eletronica
Universidade Federal de Minas Gerais
Setembro de 2010



Sandro Trindade Mordente Goncalves

Caracterizacao Unificada de Antenas
nos Dominios do Tempo e Frequéncia

Tese apresentada ao Departamento de Enge-
nharia Eletronica da Universidade Federal de
Minas Gerais como parte dos requisitos para a
obtencao do titulo de Doutor em Ciéncias em

Engenharia Elétrica e Telecomunicagoes

Orientador: Professor Cassio Gongalves

do Rego

Departamento de Engenharia Eletronica
Universidade Federal de Minas Gerais

Belo Horizonte, 29 de Setembro de 2010



Aquele que me deu uma nova vida, um sentido
para viver e a graca da vida eterna. A Ele

toda a honra, gléria e louvor: JESUS!



Agradecimentos

Agradecimentos aqueles que caminharam comigo, me apoiaram, sustentaram e possi-

bilitaram assim esta conquista.

A minha querida Alessandra, esposa amada, companheira e fiel, que esteve ao meu
lado incondicionalmente, se alegrou comigo, chorou ao meu lado, me deu forgas para

prosseguir sem desanimar.

Ao meu orientador, Professor Cassio Gongalves do Rego, que me incentivou, acre-

ditou em mim, e conduziu o desenvolvimento deste trabalho.

Aos professores e funcionédrios do PPGEE/UFMG e CEFET/Divinépolis pelo apoio,
e contribuicao para minha formacao nao somente como profissional, mas como pes-

SOoa.

Aos meus pais, William e Margarete e aos meus irmaos Diego e Guilherme, que se

suportaram comigo meus momentos de fraqueza e me ajudaram a levantar a cabeca.

A minha familia, avés, tios, primos, cunhados e sogros que sempre torceram por

mim.



Resumo

O estudo de sinais de comunicagao no dominio do tempo tem sido realizado com
maior interesse nos ultimos anos devido a rapida evolucao dos recursos computacionais e
ao estudo de sinais com espectro de frequéncias amplo. No entanto, ainda que a demanda
por sistemas banda larga tenha aumentado substancialmente nos tltimos anos, existe um
grande interesse por sistemas que trabalham em uma pequena faixa de frequéncias. Para
estes sistemas, técnicas de analise no dominio espectral sao mais apropriadas.

O objetivo deste trabalho é o estudo de parametros que caracterizem a radiacao de
campos elétricos e magnéticos por antenas diretamente nos dominios do tempo e frequén-
cia de uma forma unificada e direta através de uma formulacao semi-analitica e a sua
subseqiiente aplicacao na andlise de antenas excitadas por fontes de comportamento tem-
poral arbitrario.

A formulagao foi elaborada através da obtencao de um parametro para andlise de
antenas, a altura efetiva, que é um parametro estimado para antena na regiao de campo
distante e independe do comportamento temporal da excitacao. Para a obtencao da
altura efetiva foi utilizado o Método da Expansao em Singularidades (SEM), que é capaz
de modelar uma grandeza eletromagnética através das ressonancias naturais presentes no
objeto de andlise. A expansao em singularidades permite a representacao nos dominios
temporal e espectral de uma forma simplificada.

Neste trabalho propoe-se que as singularidades sejam extraidas por meio do método
do Matrix Pencil, sendo que as correntes sao obtidas numericamente através do Método
das Diferencas Finitas no Dominio do Tempo (FDTD) para antenas filamentares e anali-
ticamente através do método da Abertura para antenas refletoras e, uma vez obtidas as
singularidades, a formulacao da altura efetiva semi-analitica seja entao encontrada.

A altura efetiva foi determinada para o dipolo, a log-periédica formada por matrix
de dipolos e o refletor parabdlico simétrico. Os resultados obtidos foram validados com
solucoes consolidadas na literatura. Os erros e limitagoes do método foram estudados e

demonstrados através de representagoes graficas e analiticas.



Abstract

The study of signals in the time domain has been raised last years due to the fast evo-
lution of the computational resources, factor that limited the application of time domain
techniques developed last decades. The great advantage of the study of time domain
techniques is the ability to work with the electromagnetic quantities without domain
transforms. This allows a huge content of frequencies in a certain signal can be analyzed
without any discrimination of frequency. Although the interest for broadband systems
has increased substantially last years, there is a high demand for systems that works in a
small strip of frequencies. So techniques in the spectral domain are more appropriate due
to the great development these techniques reached.

The objective of this work is the study of parameters that characterize the radiation
of electric and magnetic fields for antennas in the time and frequency domain on uni-
fied representation and directly through a semi-analytical formulation and its subsequent
application on the analysis of excited antennas for a temporal behavior arbitrary source.

The Effective Height is a parameter for antenna analysis defined for quantities on
far field region. The Singularity Expansion Method (SEM) can be used to obtain an
unified formulation through the calculation of the current densities. The SEM is capable
to model an electromagnetic quantity with the singularities extracted by the currents
of the object of study. This work proposes that the singularities are extracted by the
Matrix Pencil method applied on the currents obtained numerically through the Method
of the Finite Differences in the Time Domain (FDTD) for wired antennas or analytically
through Aperture method for reflector antennas and, once obtained the singularities, the
formulation of the semi-analytical Effective Height equation is then found.

In this work, the analyzed antennas were the dipole, the log-periodic dipole array
and the symmetric parabolic reflector. The results were evaluated and validated for
consolidated solutions in the literature. The errors and limitations of the method were

studied and demonstrated through graphical and analytical representations.
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Capitulo 1

INTRODUCAO

Visao Geral

As técnicas de andlise de problemas na area de eletromagnetismo computacional, na
maioria dos casos, assumem que os campos e as grandezas associadas tém comportamento
temporal harmonico, ou seja, sdao monocrométicos [1]. Este fato sugere que as solugoes
sejam encontradas no dominio da frequéncia, ja que as aproximagoes das solugoes neste do-
minio sao mais trataveis. Solucoes temporais sao, entao, obtidas através da transformada
inversa de Fourier [1].

Campos eletromagnéticos harmonicos sao utilizados ha décadas como forma de mo-
delagem matematica em sistemas de comunicagao sem fio. Projeto de antenas e fontes
de excitacao, vem sendo desenvolvidos continuamente no dominio espectral com o intuito
de se transmitir sinais de informacao com maior eficiéncia. Para este desenvolvimento,
técnicas de andlise no dominio da frequéncia, mais apropriadas para sinais banda es-
treita com pequeno desvio de frequéncias em torno de uma frequéncia central, vém sendo
aprimoradas para abordar os mais diversos tipos de antenas em diferentes aplicacoes e
equipamentos de transmissao e recepcao de sinais. Em linhas gerais, estas antenas traba-
lham com uma portadora senoidal em uma dada frequéncia, a qual modula a informagao
que se deseja transmitir. Os modernos sistemas de modulacao, introduzem componentes

espectrais diferentes da portadora no sinal transmitido que pertencem a uma estreita faixa
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utilizada para projetar a antena. Por exemplo, a variacao abrupta da fase da portadora,
avaliada no dominio espectral, é apresentada com componentes espectrais de frequéncias
distintas da frequéncia da portadora. A banda é considerada estreita se a portadora tem
sua frequéncia muito maior do que a faixa que contém as componentes espectrais inseridas
pela modulagao. Entretanto, ao analisar antenas no dominio da frequéncia, normalmente
considera-se apenas a portadora monocromatica na analise da transmissao, recep¢ao e
definicao de parametros para a antena. Isso possibilita que o sinal seja analisado na
frequéncia da portadora através de técnicas no dominio espectral, as quais podem ser
numéricas ou analiticas. Normalmente, este pequeno contetido espectral faz com que tais
técnicas tenham um baixo custo computacional, o que fomentou o uso e o desenvolvimento
de sistemas de transmissao e recepcao de informacoes utilizando campos eletromagnéticos
harménicos [2]. Se os sinais analisados tém sua banda com largo conteido espectral, as
técnicas no dominio da frequéncia apresentam algumas dificuldades. A analise exige que
a solucao seja encontrada em cada frequéncia de interesse o que dificulta muito a analise
devido ao grande conteudo na faixa de operacao. Entretanto, com o crescente aumento da
capacidade de processamento e memoéria de computadores digitais, muitos problemas de
eletromagnetismo podem ser trabalhados diretamente no dominio do tempo. Em alguns
deles menos operacoes matematicas sao requeridas quando a solugao é aproximada direta-
mente de técnicas temporais [1]. E também notavel que modelos no dominio do tempo séo
mais apropriados para andlise de sinais banda-larga [3]. Na andlise temporal, os fatores
limitantes seriam apenas a largura de faixa da excitacao e a discretizacao espacial das
grandezas eletromagnéticas, necessaria em técnicas numéricas de analise no dominio do

tempo.

UWB

A Dissertacao de Mestrado Caracterizacao Temporal de Antenas Refletoras para Fai-
zas de frequéncia Ultra-Largas defendida no Departamento de Engenharia Eletronica da

Universidade Federal de Minas Gerais em setembro de 2005 [4], relata um estudo sobre
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parametros que caracterizam a radiacao de campos por antenas refletoras diretamente no
dominio do tempo. Estes parametros nao poderiam ser definidos no dominio da frequéncia
uma vez que os sinais utilizados como excitacao tinham faixas de frequéncias ultra-largas.
Esta classe de sinais é usualmente chamada de UWB - Ultra- Wide Band.

Tecnologias de transmissao digital de dados sobre uma larga faixa de frequéncias vém
sendo desenvolvidas nas tltimas décadas. A tecnologia UWB [5] consome pouca energia,
operando em baixos niveis de poténcia. A transmissao da informacao se da através de
pulsos de curta duragao e grande faixa espectral utilizando uma grande porc¢ao do espectro
de frequéncias. As aplicagoes mais recentes desta tecnologia sao a coleta de dados através
de sensores e rastreamento e localizagdo com elevado grau de precisao [6]. A comunicagao
realizada utilizando tecnologia UWB, transmite a informacao de forma que o sinal nao
interfere com sinais tradicionais de banda estreita com portadora, ainda que na mesma
faixa de frequéncias.

A tecnologia UWB transmite dados em bandas de frequéncias acima de 500 MHz e
¢ tradicionalmente empregada como radio pulsado [7]. A FCC e a ITU-R recentemente
definiram sistemas UWB em termos da transmissao de dados através de uma antena. A
banda do sinal transmitido nestes sistemas, excedem 500 MHz ou até 20 % da frequéncia
central. Assim, sistemas baseados em sinais pulsados, podem ser classificados como siste-
mas UWB caso cumpram estas definicoes. A taxa de repeticao dos pulsos pode ser baixa
ou muito alta. Radares baseados em pulsos e sistemas de imageamento - sistemas que
pretendem recriar uma imagem do objeto a fim de caracteriza-lo através de seus campos
espalhados - tendem a utilizar tipicamente em torno de 1 a 100 milhoes de pulsos por
segundo, taxas de repeticao considerada baixa em relagao aos sistemas de comunica¢ao
que utilizem UWB. Estes por sua vez, utilizam taxas bem mais altas, tipicamente na faixa
de 1 a 2 bilhoes de pulsos por segundo, sendo classificados usualmente como sistemas de
comunicagao de curta duracao de pulsos, com taxas de transmissao de alguns gigasbits-
por-segundo [5]. Devido ao fato dos sinais UWB ocuparem uma faixa larga de frequéncias,

estes sinais estao imunes a atenuacgao por multi-percurso, ao contrario de sinais baseados
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em portadora monocromética [5].

Uma diferenca significativa das transmissoes em ondas de radio convencionais, ou seja,
por meio de portadora monocromaética, e o UWB, é que sistemas tradicionais transmitem
a informacao variando o nivel de poténcia, frequéncia e fase da portadora senoidal. O
sinal UWB carrega a informacao em instantes especificos, permitindo assim o uso das
técnicas de modulagao temporais (polaridade, amplitude e posigao dos pulsos). Um dos
mais valiosos aspectos da referida tecnologia é a sua capacidade de determinar o tempo
e posicao entre transmissor e receptor em varias frequéncias. Isso ajuda a minimizar o
efeito da propagacao multi-percurso. Além disso, os pulsos UWB sao muito curtos para
um determinado instante de tempo (menores do que 60 ¢cm para um pulso de 500 MHz e
menor do que 23 cm para um pulso de 1,3 GHz de banda) entao a maioria das reflexdes
nao se sobrepoem ao pulso original (motivo pelo qual a atenuagao devido ao multi-percurso
ocorre em escala muito baixa). Este reduzido nivel de propagagao multi-percurso pode
ser minimizado através de técnicas de codificacao de canais [5].

Os sistemas banda-estreita tem um espectro de frequéncias reduzido e por isso sao
aproximados como independentes da frequéncia. Desta forma, a andlise destes sistemas
através de suas caracteristicas, parametros de antenas e sinais é realizada de forma mais
eficiente no dominio da frequéncia. Entretanto, sistemas UWB sao banda-larga e, por-
tanto, devem ser tratados como sistemas dependentes da frequéncia. Desta forma, nos
sistemas UWB, caracteristicas adicionais devem ser introduzidas a fim de considerar a
radiacao transiente [8]. Comparado aos sistemas tradicionais, os sistemas UWB tém
ainda muitos desafios, tais como projetos de antenas, estudo da interferéncia, modulagao
e métodos de codificacao. Uma das maiores dificuldades se encontra no limite de potén-
cia estipulado pela FCC, que é de —41,3 dBm/MHz dentro da faixa de frequéncias de
3,1—10,6 GHz [7]. Como o projeto do transmissor obedece limites espectrais e o receptor
deve ser capaz de coletar eficientemente a energia, o estudo do comportamento dos trans-
missores e receptores UWB sao de suma importancia. O projeto de parametros classicos

de antenas e circuitos de radio frequéncia (poténcia, ganho, coeficiente de reflexao, etc)
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sao fortemente dependentes da frequéncia o que complica a anélise e projeto. Desta forma,
técnicas temporais para analise e projeto parecem ser mais apropriadas. Uma aproxima-
¢ao usual é considerar a antena como um sistema linear invariante no tempo descrito pela

sua fungao de transferéncia ou resposta ao impulso [9)].

Técnicas de Analise

Diversas técnicas véem sendo desenvolvidas nos ultimos anos com o intuito de analisar
antenas e sinais UWB. A anédlise numérica no dominio temporal tem motivado o estudo
de sinais UWB, obtendo resultados satisfatorios validados através de comparacgoes com
medicoes experimentais [10]. O modelamento de canais UWB também tem sido foco
de pesquisa [11]- [12]. H& também um esfor¢o recente no estudo de parametros que
permitam o modelamento dos sistemas UWB através de diversas técnicas, tais como a
expansao em singularidades [8] e a teoria geométrica da difragao (GTD - Geometrical
Theory of Diffraction) [13]. A definigdo de parametros diretamente no dominio do tempo
também tem sido alvo de pesquisas [4], [14].

Solugoes analiticas no dominio do tempo podem ser encontradas através do uso das
técnicas assintoticas como a dptica fisica e o rastreamento de raios no dominio do tempo,
tal como o método da Abertura, pois é possivel obter uma boa aproximacao para a resposta
transiente do campo eletromagnético espalhado por objetos de forma complexa, os quais
foram excitados por pulsos, da mesma forma que se faz no dominio da frequéncia. A
simplicidade das correntes da Optica Fisica sobre uma superficie suave e a versatilidade das
técnicas de rastreamento de raios como no método da Abertura no dominio da frequéncia
sao mantidas no dominio do tempo para a anélise de antenas de abertura [14].

Solucoes numéricas no dominio do tempo podem ser propostas através de equacoes
diferenciais ou integrais [1]. Nos dois casos, a descri¢ao analitica no dominio do tempo,
¢ reduzida a um dominio finito e discretizado através de uma descricao numérica. Na
formulagao de equagoes diferenciais, as incégnitas sao os valores dos campos presentes

numa grade que cobre toda a regiao de interesse. Para a formulacao de equagoes integrais,
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as incognitas sao confinadas a uma regiao delimitada por uma superficie que também
pode ser discretizada. Em problemas de espalhamento, nos quais o espaco é usualmente
ilimitado, as equagoes diferenciais requerem que a grade de discretizagao seja terminada
em uma distancia razoavel do objeto espalhador.

O método largamente utilizado e difundido para resolver equacoes diferenciais no domi-
nio do tempo, é o Método das Diferencas Finitas no Dominio do Tempo (Finite Difference
Time Domain - FDTD), proposto inicialmente por Yee em 1966 [15]. Desde entao, o mé-
todo tem sido continuamente aperfeicoado, principalmente, a partir do inicio da década
de 90, quando comecaram a surgir uma grande quantidade de publica¢des na area. Os
c6digos mais modernos que implementam o método FDTD possuem caracteristicas que
os tornam capazes de analisar, com grande precisao, uma infinidade de problemas que

envolvam a propagacao de ondas eletromagnéticas.

Altura Efetiva

Tradicionalmente, parametros de antenas, tais como ganho e diretividade, sao defini-
dos apenas na abordagem de banda estreita [2]. Assim sendo, esta representagao nao é
adequada para descrever a antena no dominio do tempo em sinais banda larga. A altura
efetiva da antena, no entanto, é descrita a partir do conceito de sinais ao invés do conceito
de poténcia, permitindo a definicao de parametros, usualmente, utilizados no dominio da
frequéncia, também no dominio do tempo [4], [14].

A altura efetiva de uma antena é em sua esséncia, uma fungao de transferéncia (res-
posta ao impulso) entre o sinal de entrada e o campo radiado. A fungao de transferéncia
pode ser descrita através de formulacao temporal ou espectral. Entretanto, é possivel
representa-la de forma unificada no tempo e frequéncia. O Método de Expansao em Sin-
gularidades (Singularity Ezpansion Method - SEM) pode ser combinado com a descrigao
da altura efetiva da antena, possibilitando que uma representagao minima unificada en-
tre os dominios do tempo e frequéncia seja obtida para uma antena [16]. O SEM nao

é exatamente um método numérico ou formulacao analitica, mas sim uma representagao
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em termos de singularidades no plano complexo, s € C, e tem um significado fisico bem
definido. Os mesmos grupos de parametros, singularidades no plano s que sao os polos e
residuos do sistema, podem representar as caracteristicas da antena no dominio do tempo
ou no dominio da frequéncia quando um dos modelos baseados na altura efetiva descrito

através da representacao do SEM ¢ utilizado.

SEM

O SEM surgiu da necessidade de se analisar campos espalhados por objetos diversos
ou sinais radiados por antenas excitadas por pulsos estreitos. Na realidade, estudos sobre
a interacao de campos eletromagnéticos com estruturas localizadas no espaco livre ou em
outro meio, e a forma como estes campos se espalham tém sido realizados hé varias décadas
a partir de diferentes abordagens. Entretanto, se excitarmos uma determinada geometria
com um campo com conteido espectral amplo, tal como um pulso estreito, as grandezas
eletromagnéticas como correntes, densidade de cargas e campos espalhados produzirao
resultados com uma complexidade significativamente maior, no dominio espectral, do
que se esta mesma geometria fosse excitada com um campo que tenha comportamento
senoidal [16].

O SEM pode ser utilizado para desenvolver modelos em sistemas banda larga, nao
necessariamente pulsados. A resposta transitéria em espalhamento de campos eletromag-
néticos foi alvo de pesquisa nos tltimos anos. O objetivo é modelar e analisar sinais e
antenas em que transitorios tenham contribuicao significativa. Em sistemas de comunica-
¢ao digital de dados, as altas taxas de transmissao inserem na transmissao da informacgao
uma significativa resposta transitéria. Além disso, as aplicagoes utilizando pulsos estreitos
tais como sensoriamento remoto e identificacao de alvos, e mais recentemente, comuni-
cacao digital de dados através de pulsos, também tem sido alvo de pesquisa na analise
da resposta transitéria [5]. Na prética, os campos gerados por antenas em sistemas de
comunicagao com elevada taxa de transmissao de dados tém formas de onda pulsadas,

moduladas em frequéncia, fase, amplitude ou combinacoes destas. Assim, a considera-
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¢ao de fontes monocromaticas tem alcance limitado, posto que fenomenos transitorios
tornam-se significativos. Estes transientes afetam as caracteristicas dos campos radiados
pelas antenas, podendo causar distorgoes significativas nos seus diagramas de radiacgao.
Além disso, existe o interesse nos efeitos de pulsos eletromagnéticos em sistemas radian-
tes complexos como avioes e espaconaves e a caracterizacao de canais moveis através da
analise da resposta a excitacoes pulsadas.

O SEM tem origem nas observagoes experimentais em simulagoes com EMP ( Eletro-
magnetic Pulse) [16] que mostram que a resposta, apesar de complexa, tem uma carac-
teristica muito peculiar, que é a presenca de uma ou mais sendides exponencialmente
amortecidas. Em alguns casos, partes da resposta temporal podem ter o mesmo formato
da onda incidente, ou talvez de sua integral ou sua derivada. Esta caracteristica da res-
posta pode ser utilizada para modelar espalhamento de campos com contetudo espectral
amplo causados por uma excitagao banda-larga arbitraria.

As caracteristicas da resposta as excitagoes banda-larga, podem ser calculadas direta-
mente a partir da resposta eletromagnética de uma dada estrutura espalhadora. Algumas
caracteristicas sao associadas com as caracteristicas do objeto. Outras caracteristicas sao
associadas com a forma de onda do campo incidente. E, ainda, existem caracteristicas
associadas a distribuicao dos campos incidentes, tais como angulo de incidéncia e pola-
rizacao. Assim sendo, o problema pode ser decomposto em varios sub-problemas que
dependem dos diferentes conjuntos de variaveis.

A extragao de singularidades foi implementada em [10] através de dados experimen-
tais, ao invés de utilizar o FDTD ou o método da Abertura. Trabalhos recentes tém
explorado a potencialidade do SEM estimando diretamente correntes e campos radiados
por antenas [17]. A desvantagem desta abordagem é que os parametros da antena nao
podem ser calculados (o que pode ser feito utilizando altura efetiva), além de que perde-
se a flexibilidade ao se mudar a excitacao da antena. A andlise de campos no dominio
do tempo para excitagoes em varias frequéncias, se divide na analise do Farly Time que

representa a reflexao direta do campo na antena e do Late Time que representa o campo
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gerado pelas oscilagoes das singularidades ap6s o Farly Time finalizar. Dentre os métodos
de andlise do Farly Time de antenas refletoras disponiveis na literatura, destacam-se o
método da ()ptica Fisica e o método da Abertura. O método da Abertura foi utilizado
em [18] para encontrar os campos analiticos para o campo Early Time radiado por uma
antena parabdlica. Em [19], o campo também foi obtido através da ()ptica Fisica no Do-
minio do Tempo (TDPO - Time-Domain Physical Optics) para uma antena parabdlica.
Em ambos os casos, a resposta para uma excitacao em degrau foi obtida e, assim, os
campos impulsionais radiados por estas antenas. Estes campos, sao referentes a resposta

Farly Time da antena, nao contemplando em sua formulacao o Late Time.

Objetivo

Neste trabalho propoe-se o uso do SEM para estimar de forma unificada a altura efetiva
de antenas. O método para calculo das singularidades, extraidas diretamente no dominio
do tempo, utiliza os campos e correntes calculados através do FDTD para antenas de fios
e o método da Abertura (tragado de raios) para antenas refletoras. Para antenas refle-
toras, no caso o paraboldide, este trabalho propoe expandir os casos estudados em [18§]
e [19] porém utilizando o SEM para encontrar suas singularidades, uma vez que a resposta
impulsional, necessaria a formulacao do SEM, pode ser determinada através de técnicas
numéricas ou analiticas. A resposta Late Time para antenas de fio e refletoras sera calcu-
lada através da obtencao das singularidades da antena obtida por meio da resposta Farly
Time, ou seja, a resposta impulsional. Em antenas de fio, a resposta impulsional analitica
pode ser obtida para casos simples. Porém, casos mais complexos exigem uma técnica
numérica, sendo este o motivo da escolha do FDTD. Em antenas refletoras, embora o
método da Optica Fisica produza resultados mais precisos, sua formulacao analitica é sig-
nificativamente mais complexa que a formulacao do método da Abertura. Desta maneira,
a formulacao discutida e analisada nesta contribuicao baseia-se no método da Abertura.
Em [18], o método da Abertura é aplicado utilizando uma fonte banda larga para radiagao

dos campos impulsionais. Esta fonte é chamada fonte de Huygens e é utilizada no projeto
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de antenas IRA (impulse radiating antenna) e é aplicada majoritariamente em radares
pulsados. A fonte, usualmente, utilizada em antenas refletoras de comunicagao é a fonte
cosseno elevado. Entao, é necessario adaptar a resposta impulsional obtida em [18] para
que os resultados sejam mais abrangentes, no sentido de caracterizar uma maior gama de
antenas. A contribuicao original deste trabalho se resume em extrair as singularidades de
antenas refletoras e de fio e posteriormente utiliza-las, através do SEM, para construgao
da altura efetiva. Esta por sua vez é utilizada para encontrar campos distantes e defi-
nir parametros de antenas de tal maneira que a formulacao seja intercambiavel entre os

dominios do tempo e frequéncia de forma simples.

Organizacao do Texto

O Capitulo 2 aborda a caracterizagao de antenas utilizando a altura efetiva de uma an-
tena transmissora. Lancando fundamentos sobre a altura efetiva no dominio da frequéncia
e do tempo, é possivel extrair caracteristicas importantes da antena. Ainda neste capitulo
um resumo sobre o FDTD e o método da Abertura sao apresentados com o foco nos casos
estudados, que tem como objetivo definir parametros que serao utilizados na formulagao
da altura efetiva. Em seguida, no Capitulo 3 é apresentada a expansao SEM que sera
utilizada para expressar parametros de forma unificada entre tempo e frequéncia. Ainda
neste capitulo serao abordadas técnicas numéricas para extracao das singularidades da an-
tena, a partir dos campos e correntes impulsionais fornecidos pelo FDTD e pelo método
da Abertura. Tendo abordado estas bases fundamentais para este trabalho, o prosse-
guimento dado é descrito no Capitulo 4 que contém o desenvolvimento dos temas para
produzir resultados simulados. A aplicacao direta das técnicas em alguns casos permite
maior conhecimento e entendimento da proposicao do trabalho. Por fim, o Capitulo 5

resume algumas conclusoes e propostas de continuidade.



Capitulo 2

CARACTERIZACAO DE
ANTENAS - FORMULACAO DA
ALTURA EFETIVA

2.1 Introducao

Um objeto irradiado por ondas eletromagnéticas pode ser utilizado para coletar tais
ondas e extrair poténcia destas. Este objeto tipico chamado antena, pode ser analisado
através de grandezas usadas para descrever suas caracteristicas de recepcao.

Na analise de problemas de radiagao, o procedimento usual é especificar as fontes e
entao calcular os campos radiados pelas fontes. O problema também pode ser definido
através da especificagao dos campos radiados, nos quais ¢ requerido encontrar as fontes. E
uma pratica comum no procedimento de andlise, introduzir fungoes auxiliares conhecidas

como potenciais vetores que ajudam na solugao dos problemas.

Equacgoes de Maxwell

As equacoes de Maxwell expressas contém informagoes suficientes para analisar mate-

riais lineares e isotrépicos e ter seu comportamento completamente especificado em um
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dado espaco de tempo. Estas sao a base para a formulacao da altura efetiva. Em sua forma

diferencial no dominio do tempo as equagoes de Maxwell podem ser escritas como [20]:

V x E(r,t) = —W ~M(r, 1), (2.1)
V x H(r, ) = aDg’;t) + 3(r 1), (2.2)
V-D(r,t) = p.(r,1). (2.3)
V-B(r,t) = pulr.t). (2.4)

e as equacoes constitutivas no dominio do tempo sao:

D(r,t) =e(r,t) x E(r, t), (2.5)
B(r,t) = pu(r,t) « H(r, 1), (2.6)
J(r,t) = o.(r, 1) * E(r, 1) (2.7)
M(r,t) = o (r, t) « H(x, ¢). (2.8)

No dominio s as equacoes de Maxwell sao:

V x E(r,s) = —sB(r, s) — M(r, 5), (2.9)
V x H(r,s) = sD(r, s) + J(r, 5), (2.10)
V -D(r, s) = pe(r, s), (2.11)

V -B(r,s) = pn(r, s), (2.12)

e as equacoes constitutivas:

D(r,s) = &(r, s)E(r, s), (2.13)
B(r,s) = ji(r, s)H(r, 5), (2.14)

J(r,s) = d.(r, s)E(r, s). (2.15)
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M(r,s) = oy (r, s)H(r, 5). (2.16)

Se o sistema é linear e invariante no tempo, as convolucoes temporais acima representadas

pelo simbolo * se transformam em produtos quando

plr,t) = p(r), e, s) = p(r). (2.17)

As Equagbes (2.17) representam meios nao dispersivos, ou seja, meios em que nao héa
alteracao da velocidade de fase das ondas de diferentes frequéncias em sua propagacao
(atraso de tempo é constante).

De acordo com a notagao usual, E é o campo elétrico, H é o campo magnético, D
é a densidade de fluxo elétrico, B é a densidade de fluxo magnético, J é a densidade
de corrente elétrica, M ¢ a densidade de corrente magnética, p. é a densidade de carga
elétrica, p,, ¢ a densidade de carga magnética, o, ¢ a condutividade elétrica, o, ¢é a
condutividade magnética, € é a permissividade elétrica e p é a permeabilidade magnética.
A condutividade magnética e a densidade de carga magnética sao obtidas através da
dualidade nas equagoes de Maxwell e sao utilizadas para considerar as perdas magnéticas.

O sinal ~ reforca que a grandeza considerada esta representada no dominio s.

Altura Efetiva

A Figura 2.1 mostra um dipolo alinhado com o eixo z e a conven¢ao adotada para
os vetores r e r’ que representam a coordenada do observador e a coordenada da fonte,
respectivamente. Observando a figura, é possivel inferir que existe algum tipo de rela-
cionamento entre o campo incidente na antena e a tensao induzida em seus terminais.
Na notagao usual, E; é o campo elétrico incidente e V,. é a tensao induzida pelo campo
incidente quando os terminais estao em aberto.

De fato, a andlise dimensional revela uma relagao direta entre a tensao induzida (volts)

e o campo elétrico incidente (volts por metro), o que indica que, necessariamente, alguma
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grandeza em metros multiplicada pelo campo elétrico incidente, fornecera a tensao indu-
zida nos terminais abertos da antena. Esta grandeza é denominada Vetor Altura Efetiva,
também chamado Vetor Altura Equivalente por relacionar a altura de uma antena dipolo

com o campo incidente e a tensao induzida no mesmo.

[N

Figura 2.1: Antena dipolo com incidéncia de campo gerando uma tensdo em seus terminais.

Denominando altura efetiva como h(r, s) tem-se que [21]

Voe(s) = Ei(r, s) - h(r, s), (2.18)

em que em que o operador - se refere ao produto escalar entre dois vetores. O resul-
tado inferido pela Equagao (2.18) pode ser obtido de maneira mais formal, e com maior
embasamento matemético. Supondo uma carga Z;(s) conectada aos terminais de uma
antena com impedancia de entrada Zm(s), é possivel aplicar o teorema de Thévenin para

equacionar a tensao sobre a carga. A impedancia de Thévenin é a impedancia vista nos
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terminais da carga, ap6s remover-la do circuito, quando as fontes estao desativadas (fontes
de tensao curto-circuitadas e fontes de corrente em aberto). Portanto, a impedancia de
Thévenin serd a impedancia de entrada da antena Z;,(s). A tensao de Thévenin é a tensao
nos terminais da carga quando esta é retirada do circuito. Assim, a tensao de Thévenin
é a tensdo V.(s), pois ndo havera queda de tensdo na impedancia de entrada Zy,(s) ja
que a corrente sera nula. Por dualidade, é possivel encontrar o equivalente de Norton. A
impedancia de Norton é a impedancia vista nos terminais da carga, quando esta é retirada
do circuito. A corrente de Norton fsc(s) é a corrente quando no lugar da carga é colocado
um curto-circuito. I,.(s) pode ser também encontrada através da divisdo da tensio de
Thévenin pela impedancia de Thévenin (que é a mesma de Norton). A Figura 2.2 ilustra

o circuito equivalente para Thévenin e Norton.

Figura 2.2: Antena dipolo com incidéncia de campo gerando uma tensao em seus terminais:

representacao através de Thévenin (esquerda) e Norton (direita).

As equagoes referentes aos circuitos na Figura 2.2 podem ser obtidas facilmente utilizando
teoria de circuitos. A corrente I (s) no equivalente de Thévenin, pode ser obtida através
da Lei de Ohm. A corrente I, (s) no equivalente de Norton, pode ser obtida através da

formula do divisor de corrente.

Ip(s) = = = (2.19)
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Lse(s) (2.20)

Vie(s) = Zin () o (5). (2.21)
O teorema da reciprocidade diz que, em um sistema linear e isotrépico, se uma determi-
nada fonte causa um certo efeito que pode ser medido em outra parte do sistema, e em
um instante posterior esta fonte for trocada de posicao com o instrumento de medicao, as
medidas nos dois casos serao idénticas [2]|. Utilizando a formulagao para campos distantes
e campo incidente, e o teorema da reciprocidade, é possivel provar que, como descrito
em [22], apds algumas manipulagoes matematicas, a Equagao (2.21) equivale a Equagao
(2.18), ou seja,

Zin($)1,e(s) = Ei(r, s) - h(r, s). (2.22)

Assim sendo, a tensao induzida f/oc(s) pode ser entendida como a tensao induzida em uma
antena linear de tamanho | = h quando h(r, s) e E;(r,s) estao linearmente polarizados
[23]. A altura efetiva é definida para campos distantes uma vez que o campo incidente
é considerado uma onda plana. Desta maneira, é possivel através do desenvolvimento
expresso em (2.22), formular a altura efetiva através do campo incidente e tensao induzida.

A Equagao (2.21) relaciona a tensao induzida com o campo incidente. Por recipro-
cidade, é possivel relacionar uma tensao arbitraria de excitagdo na antena e o campo
radiado por esta. Na realidade, a definicao usual de altura efetiva, é a definicao de Sin-
clair que é realizada para a antena transmissora [21]. Sua sistematizagao se da observando
o campo distante radiado, na qual flui em sua entrada uma corrente fln(s) devido a tensao
excitagao.

O campo distante radiado por uma antena no espaco livre, considerando que os condu-

tores sao elétricos perfeitos, pode ser matematicamente representado através da Fquacao
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Integral do Campo Distante. Esta equacao é determinada a partir das equacoes de Maxwell

e da solugao da equagao de onda [2]:

~ —sr/c _ - 1 ~ /o
B(r,s) ~ — 0 /// {[J(r’,s)—(J(r’,s)-f)f]+%M(r’,s)xf}e(s/c)r V7 (2.23)

em que r = |r| et =r/r. A constante 1y é a Impedancia Intrinseca do véacuo e é dada por
Mo = +/Ho/€o em que jip e €y sao a permeabilidade magnética e a permissividade elétrica

do vécuo, respectivamente. Define-se o vetor de radiacao como

B, (rs) = / / / [(.9) — (30 5) - 098] + %M(r’, §) X # ey, (2.24)
em que a dimensao fisica do vetor W (r, s) é ampere.metros (A.m). O simbolo L indica
que as componentes em T nao estao presentes, ou seja, s6 ha componentes perpendiculares
a direcao de propagacao. Tal afirmagao pode ser confirmada observando o integrando da
Equacao (2.24) e considerando que o campo é distante. A definigdo de Sinclair para a
altura efetiva é, entao, dada por

B(r, s) = —21(T:9), (2.25)
Lin(s)
em que a corrente de entrada na antena transmissora fm(s) proporciona a dimensao de
metros a altura efetiva. Usualmente, o sinal negativo na Equacao (2.25) é omitido da
defini¢ao [22].

A observagao cautelosa da Equagao (2.25) permite inferir que a altura efetiva é uma
caracteristica da antena quando considerado o conjunto da antena como espalhador e
excitagao (fonte). Uma vez determinada a altura efetiva de uma antena, a tensdo em seus
terminais pode ser facilmente encontrada através da Equagao (2.25) quando um campo
arbitrario incide sobre a mesma.

A definicio de h(r, s) é motivada devido ao caso de uma antena dipolo curto alinhada

ao eixo z [22]. Este dipolo é definido como muito pequeno e muito fino, ou seja, | < A e
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a < 1, sendo [ o comprimento do dipolo e a seu raio. A distribuicao espacial da corrente

neste dipolo pode ser considerada constante, ou seja,

1(2',s) = Iyz, (2.26)

em que Iy é uma constante, 2’ é a coordenada da fonte e z é o vetor unitario nesta direcao,
definido através de coordenadas cartesianas.

O dominio de integracao V', no caso do dipolo, se reduz a integragao em uma linha
orientada na direcdo z. Desta forma, a densidade de corrente J(r', s) se reduz & corrente
no dipolo orientada na direcao z, ou seja, i(z’ ,8). O campo distante radiado por este
dipolo pode ser encontrado substituindo a Equagao (2.26) na Equacao (2.23). A tnica

componente de campo elétrico serd a componente 6, segundo coordenadas esféricas:

5 s efsr/c
Ey(r,s) ~ ﬁ . Il senb. (2.27)
A Equagao (2.23) pode ser reescrita como
Birs) = 20 225)
r,s) o~ ——— r,s :
) A r 1\t 9),

que pode ser escrita em fungao da altura efetiva. Portanto, substitui-se a Equagao (2.25)

na Equacdo (2.23) e obtém-se

—sr/c _ 5

E(r,s) ~ 2% [ (s)h(r,s). (2.29)

dror

A comparacao direta entre as Equacdes (2.27) e (2.29) permite a determinacao de h(r, s):

h(r,s) = Isenf 6. (2.30)

em que f é uma coordenada da representacao no sistema esférico. Este resultado pode
ser obtido diretamente da Equacao (2.25). Para o caso mais geral de uma antena dipolo
orientada no eixo z, com uma corrente arbitraria I(z', s), através da Equacéo (2.25) obtém-

se [22]
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3 1 /2 ,
hy(r, s) = sen O / I(2, s)els/= o0, (2.31)
Iin(s) —1/2

2.2 Altura Efetiva no Dominio do Tempo

A formulacao de altura efetiva pode ser estendida para o dominio do tempo. O campo
distante pode ser encontrado através da distribuicao de corrente no dominio do tempo e,

por meio desta, a altura efetiva é obtida.

2.2.1 Radiagao de Fontes Impressas

A Figura 2.1 mostra uma antena dipolo que pode ser operada transmitindo ou rece-
bendo um determinado sinal. Partindo do principio de que esta (ou qualquer outra antena,
para esta sistematizagao) estd transmitindo, é possivel determinar os campos espalhados
diretamente no dominio do tempo utilizando uma formulacao matemética similar a qual
aplicada no dominio da frequéncia.

Suponha que a corrente I7(¢) que incide nos terminais da antena seja um pulso de
curta cuja duracao é T segundos. A Figura 2.3 ilustra uma fonte geradora deste pulso
estreito conectada a uma linha de transmissao que, por sua vez, estd conectada a uma

antena transmissora.

I"(t)

Z —

V (t) Antena

g Transmissora

Figura 2.3: Circuito de alimentagio de uma antena radiando

A corrente se propaga da fonte geradora até a antena. Neste caso, as correntes reversas
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geradas pelas reflexoes na antena sao desconsideradas. E necessédrio abordar alguns pontos
a fim de desprezar as reflexdes na antena. A linha de transmissao entre fonte e antena
¢ uniforme, com impedancia caracteristica Zy, independente da frequéncia. A linha esta
perfeitamente casada com a fonte, o que faz com que a impedancia da fonte seja puramente
resistiva, e a resisténcia da fonte igual a impedancia caracteristica da linha (R, = Zp).
Através do circuito mostrado na Figura 2.3 e das consideracoes feitas, é possivel determinar
a corrente 1T (t) [14]:
Vg(t — tg)

(1) = =5 (2.32)

em que t, ¢ o atraso de tempo ao longo da linha de transmissao. A presenca da linha
de transmissao, implica que, se nao houverem casamentos de impedancias entre a fonte
e a linha de transmissao, e entre a esta e a antena, haverao multiplas reflexdes do pulso.
Se houver casamento das impedancias, o circuito se comporta como uma fonte V(t) ali-
mentando duas impedancias, Zy, iguais e em série. Entretanto, elementos casadores de
impedancias, sao um fator limitante da andlise devido as suas caracteristicas de constru-
¢ao, o que limita a sua resposta em frequéncia. Com o objetivo de simplificar a analise,
na Equacao (2.32), as reflexoes, bem como as radiagoes resultantes da mesma, serao des-
consideradas. Tal fato deixa implicito que a antena esta diretamente conectada a linha de
transmissao. Ainda é possivel maior simplificac@o se a fonte V() for diretamente conec-
tada a antena, sem o uso de linhas de transmissao. Neste caso, o atraso t, nao ocorreria
e a onda incidente na antena seria o préprio Vj(t).

Sendo J(r,t) e M(r,t) as densidades de correntes impressas na superficie de uma
antena arbitraria, radiando no espaco livre, entao os potenciais vetores elétricos e magné-

ticos, no dominio do tempo, sao dados por [14]:

It — =
Alr, 1) = o / (= =) gy (2.33)

Ar|r — /|
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M(r/, t — =2)
F(r,t) = ’ ¢ Zdv’ 2.34
= [ Sy (230

em que r e r’ sdo as coordenadas do observador da fonte, respectivamente, e |[r — 1’| é a
distancia entre o ponto de observagao e a fonte. O termo |r —1’|/c é a distancia entre a
fonte e o observador dividido pela velocidade de propagacao no meio. Esta divisao tem
unidade de tempo e como a velocidade de propagacao é constante, este termo representa
o atraso da propagagdo da onda (tempo que a onda leva para se propagar da fonte ao
observador).

O foco do estudo é a andlise na regiao de campo distante. Assim uma expansao

apropriada deve ser realizada para maior simplificacao das expressoes em (2.33) e (2.34):

r—v|~r—t-v' +-—[1— ()] +.., (2.35)

em que r’ = || et =1'/r.

A expansao obtida em (2.35) mostra que o atraso na propagacao, referente ao termo
|r — 1’| /¢, pode ser explicitado em varios termos individuais. O tltimo termo da Equacao
(2.35), fornecerd o maximo atraso quando 1 -’ for nulo, e a coordenada r’ for maxima.
Definindo L como o tamanho maximo da antena, o atraso maximo do ultimo termo em
(2.35) sera L?/2r dividido pela velocidade de propagacao. O tempo decorrido entre o
centro do pulso e sua borda, é de T'//2. Se o atraso maximo do ltimo termo em (2.35) for
muito menor do que este tempo, entao comparando este termos tem-se:

L2
— < T, (2.36)
r

em que ¢I' pode ser entendido também como o largura do pulso. Se esta condicao for
satisfeita, entdao o atraso maximo do tltimo termo em (2.35) serd desprezivel. As Equagoes

(2.33) e (2.34) tornam-se entao:

)

C

Alr,t) ~ po / av’ (2.37)

y Arr
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F(r,t) ~ e// Mt — [ — %de’, (2.38)

Arr

em que o termo T -1’ é desprezado no denominador do integrando devido a pequena
contribui¢ao para a amplitude, porém ¢é considerado no argumento das correntes, pois
o atraso devido ao mesmo é significativo. Os potenciais vetores, no dominio do tempo,

podem ser reescritos de forma apropriada:

Ho = . r
A(r,t) ~ — =t— - 2.
CUPUECE TR (230
e
F(r,t) ~ —M(t, 7) =t (2.40)
T Aqr 7 = ¢’ '
em que
=/ , r-r ,
Jr,7)= [ J{' 7+ . )dV (2.41)
e
N , r-r ,
M) = [ M, 7+ = S)av, (2.42)
V/

A operagao realizada em (2.41) e em (2.42) é denominada Slant Stack Transform
(SST) [14]. O tempo 7 é usualmente definido como o atraso de propagacao da onda.
O termo 1 - r'/c é de pequena dimensdo, porém significativo na integracao das correntes
num determinado volume, ja que esta parcela varia com a posicao do observador e as
coordenadas da fonte.

Uma aproximacao semelhante se da no dominio da frequéncia quando se expande
|r —r’|. Este termo tem pequena dimensao, mas ao aparecer no argumento de uma fungao
exponencial, sua contribuicao nao pode ser desprezada. O termo r, para a andlise no
dominio da frequéncia, ¢é significativo no célculo da amplitude dos campos espalhados

distantes e o termo r’ -  é significativo no calculo da fase dos campos.
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2.2.2 Altura Efetiva de uma Antena Transmissora

O campo elétrico distante radiado pode ser determinado através dos potenciais vetores,

os quais sao representados através das Equagoes (2.37) e (2.38) [20], ou seja,

E(r,t) ~ —%{AL(I', t) —not x F(r,t)}. (2.43)

Consequentemente, pode-se escrever o campo elétrico distante na forma:

/

fo O , r-r 1 ,
Ert)~ -2 [ |3 M
(I‘, ) 47T7“8t/vl |: L(raT—i_ C )+’I']0 (I‘,T+ e

r-r

) x £|dV". (2.44)

Todo sistema linear e invariante no tempo pode ser caracterizado pela sua resposta
impulsional, que é a resposta a uma excitagao com comportamento temporal na forma de
uma funcao delta de Dirac, 6(¢). No caso de problemas de radia¢do no dominio do tempo,
a resposta impulsional se deve a excitagoes na forma J(r',t) = J°(r',t) = Jo(r')d(t) e
M(r',t) = M?(r/, t) = My(r')d(t). Conhecendo-se a resposta impulsional em um problema
de radiacao eletromagnética, é determinada a resposta a uma excitagao de comportamento
temporal arbitrario. Se a resposta impulsional é representada pelo campo elétrico E?(r, t),
a resposta & uma excitagdo com comportamento temporal arbitrdrio f(t), com fontes

J(r',t) = Jo(x") f(t) e M(r',t) = My(r') f(t), é determinada pela integral de convolugao

E(r,t) = /Oo E°(r,t') f(t — t')dt, (2.45)

o0

a qual pode ser representada na forma

E(r,t) = E(r,t) = f(1). (2.46)

De maneira semelhante ao procedimento realizado no dominio da frequéncia para
definir a altura efetiva, pode-se comparar as Equagoes (2.44) e (2.46), sabendo que a

antena é excitada pela corrente I7(t) [14]:

E(r,t) = —%[ht(f, PxI(r)],  T=t— g (2.47)
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ou de forma geral, para uma excitagao arbitraria f(t):

_ Mo rpen _.,_r
E(I’, t) - 471"/’ [h (I', T) * f(T)], T C7 (248)
em que
N 0 r-r 1 r-r )
h'(t,t) = 5 /v' |:J(j_(1‘/,7' +— )+ %M‘S(r’,T +— ) x ¢|dV’ (2.49)

em que o indice ¢ em h! indica que a altura efetiva se refere & antena transmissora.

Um desenvolvimento similar pode ser realizado para calcular a altura efetiva de uma
antena receptora. Supoe-se que uma antena operando como transmissora, radia um campo
eletromagnético que é coletado por uma antena idéntica, porém operando como receptora.
Para tal, considera-se uma carga perfeitamente casada com a impedancia da linha e que o
campo incidente seja impulsional. Tanto o meio, quanto as antenas sao reciprocos e desta
forma, a partir da aplicagao do teorema da reciprocidade nas correntes e nos campos da
antena receptora e transmissora como discutido em [14], é possivel provar que
%ht(f,t) = %h’"(f,t), (2.50)
em que h'(r,t) representa a altura efetiva de uma antena receptora. Desta maneira,
tanto a altura efetiva da antena operando como transmissora ou como receptora, podem

ser determinados pela formulacao apresentada.

2.2.3 Diagrama de Radiagao

Existem, atualmente, diversas formas de se caracterizar uma antena. Sendo a antena
um dispositivo para transmissao ou recepcao de sinais de comunicag¢ao, que usa a radiagao
de energia eletromagnética para realizar a transmissao da informagao, uma proposi¢ao
plausivel para caracterizar essa antena seria analisar as suas caracteristicas de radiagao.

No desenvolvimento inicial das aplicagoes em antenas, a utilizagao de portadoras para

transmissao e recepcao dos sinais conduziu pesquisadores a desenvolver técnicas que fos-
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sem capazes de estimar parametros que caracterizam a antena, baseando-se numa es-
treita faixa de frequéncias, tendo a portadora como frequéncia central. Desta maneira,
os parametros foram definidos no dominio da frequéncia. No entanto, com surgimento
de sinais pulsados, que possuem conteudo espectral amplo, estes parametros nao podem
ser utilizados para caracterizar este tipo de sinal e, consequentemente, necessitam serem
redefinidos [4].

Seguindo o mesmo desenvolvimento realizado no dominio da frequéncia para definir os
parametros que caracterizavam a antena, podemos supor que a melhor forma de caracte-
rizar uma determinada antena seria analisando o espalhamento de sua energia de acordo
com o ponto de observacao. Assim, por analogia, pode-se entao definir parametros como
o diagrama de radiacao, no dominio do tempo, baseados na energia dos campos radiados
e, portanto, se faz necessario utilizar alguma medida desta energia.

Uma forma de se quantificar a energia contida em um sinal deterministico é através de
uma ferramenta mateméatica denominada norma do sinal, que no caso de sistemas dina-
micos, nos quais os sinais variam no tempo sao também denominadas Normas Temporais.
Estas podem ser definidas através da 2-norm, que é uma norma definida a partir da ener-
gia contida em um determinado sinal, e da co—norm, que é uma norma definida a partir
do valor absoluto de pico do sinal. Como queremos quantificar a energia dos campos espa-
lhados a fim de estimar parametros no dominio do tempo, a norma Euclidiana de energia

ou a 2-norm é mais apropriada para estas definigoes. Ela é definida como em [24], [25]:

I1fOl =/ [ IO (2.51)

o0

sendo f(t) € .2 (espago de Lebesgue). Sabendo que no dominio do tempo, a representacio
dos campos, excitagoes e fontes pertence ao dominio dos niimeros reais, a Equagao (2.51)

pode ser reescrita convenientemente da seguinte forma:

7@, = \/ INOE f)dtLO- (252

em que a norma da fun¢ao f(t) foi propositalmente escrita na forma da Equacao (2.52)
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com o objetivo de se escrever esta norma como a autocorrelagdo da fungao f(t). Da

defini¢ao da autocorrela¢ao de um sinal, temos que [24], [26]:

Ry(€) = / T RS- €, (2.53)

Entao, observamos que a norma de energia do sinal podera ser escrita em funcao da

autocorrelagao do mesmo, ou seja,

IF D)l = Ry(€)lezy = R4 (0). (2.54)

Assim, podemos definir os parametros temporais da antena como fun¢ao da autocorrelagao
de seu campo espalhado, visto que a autocorrelagao de um sinal também ¢é uma medida
de energia do mesmo.

A forma como a antena espalha a energia pode ser analisada através do diagrama
de radiacao. A caracteristica de radiacao analisada pode ser a poténcia, densidade de
poténcia, energia ou até mesmo os campos elétricos e magnéticos. Usualmente, o diagrama
de radiagdo ¢ na realidade a intensidade de radiacao [2] normalizado pelo seu méximo [27].

O diagrama de radiacao de uma antena é uma representacao grafica das caracteristicas
de radiacao da antena como funcao de coordenadas espaciais, e é determinado na regiao
de campo distante sendo representado como uma funcao das coordenadas direcionais, ou
seja, independente da coordenada radial (analisa-se o sistema para a coordenada radial
constante).

As formulagoes para o diagrama de radiagao presentes na literatura, tal como a prin-
cipal definicao que é baseada na intensidade de radiagao, sao para analise de antenas no
dominio da frequéncia. Ao tentar realizar a mesma definicao no dominio do tempo, atra-
vés de uma transformacao inversa de Fourier da intensidade de radiagao, um problema
aparece. Os campos eletromagnéticos pulsados tém seu valor instantaneo determinado
em funcao do tempo. O diagrama de radiacao temporal pretende caracterizar a antena
e, assim sendo, o mesmo tem que ser independente do tempo. Se utilizarmos entao, os

campos, ou a intensidade de radiacao no dominio do tempo, nao temos como assegurar
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um diagrama de radiagao independente do tempo. Entretanto, a energia total contida no
sinal radiado, desconsiderando-se perdas na propagacao, permanece constante a medida
em que o sinal se propaga. Desta maneira a energia torna-se nossa escolha preferencial
para a analise temporal do diagrama de radiacao.

A autocorrelacao do campo espalhado como medida de energia, ou seja, quando & = 0,

pode ser definida em funcao das coordenadas esféricas 6 e ¢. Desta maneira, obtém-se

o0

Re(0,0,0) = / |f(t,0,0)dt. (2.55)

—00

Como usualmente definido no dominio da frequéncia, o diagrama de radiacao temporal
de uma antena pode ser definido como sendo a propria autocorrelacao do campo elétrico
total espalhado, normalizado pela maxima autocorrelacao obtida em todas as direcoes do

campo elétrico total espalhado, ou seja,

R£(0,6,0)
maX97¢[RE(0, 07 gb)} .

A Equacao (2.56) indica que o diagrama de radiagdo dependera da excitagao, nao sendo

F(0,6) = (2.56)

assim uma caracterista exclusiva da antena. No entanto, a altura efetiva é um parametro
da antena que independe da excitagdo. Se a excitacao f(t) na Equagao (2.48) for um
pulso suficientemente estreito, aproximando de um impulso e sabendo que a convolugao
de uma funcao com a funcao impulso é a prépria funcao, entao o campo pode ser escrito

COINO:

Es(r,t) = _%ht(m), T=t- g (2.57)

em que Es(r,t) é o campo elétrico impulsional obtido através da formulagao da altura
efetiva na Equagao (2.48) quando f(t) = d(t). Baseado na Equacao (2.57), é possivel

definir o diagrama de radiagao em funcao da altura efetiva:

Rt (0,0, 9)

ht -
F"(0,0) = maxg s[Ry: (0,0, 6)]’

(2.58)
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em que a fragdo —po/4nr é cancelada na divisdo. O indice h em Rye(€)|¢=o indica que a
autocorrelacao é extraida da altura efetiva. Esta definicao é 1til para excitagoes pulsadas,
tais como transmissao de sinais digitais ou UWB. Assim sendo, é possivel visualizar o

espalhamento da energia destes sinais através da altura efetiva.

2.2.4 Representacao do Operador Altura Efetiva em Termos das

Ressonancias Naturais

A Equacao (2.49) é definida para uma fonte impulsiva, portanto a altura efetiva é
funcao apenas da antena, independente da excitacao utilizada. Uma vez que as respostas
impulsionais de uma antena tenham sido descritas, é possivel determinar a altura efetiva
no dominio do tempo que é uma caracteristica apenas da antena. Desta forma, o campo
distante radiado devido a uma excitacao arbitraria pode ser encontrado facilmente através
da Equagao (2.47).

As densidades de corrente impulsionais, necesséarias a determinagao da altura efetiva
na Equacdo (2.49), podem ser expressas em funcdo de suas ressonancias naturais que,
por sua vez, tém uma representacao matematica no qual estas sao representadas com
facilidade nos dominios temporal e espectral. O Método da FExpansao em Singularidades
(SEM) consiste em expandir uma determinada func¢do impulsional, tal como a densidade
de corrente impulsional, como um somatorio das ressonancias naturais do objeto analisado.
Desta maneira, a altura efetiva descrita por meio do SEM, podera ser definida no dominio
do tempo e frequéncia de forma unificada.

A extracao das ressonancias naturais pode ser realizada através de técnicas numéricas
ou analiticas. Geometrias complexas exigem a extracao através de técnicas numéricas.
Consequentemente, é necessario modelar diferentes geometrias de antenas excitadas por
um impulso a fim de que as ressonancias naturais sejam extraidas a partir das densidades
de corrente impulsionais. Estas podem ser calculadas na superficie de uma antena apds
uma excitagao por um pulso estreito, uma vez que o impulso nao é fisicamente realizdvel

e, portanto, nao é implementavel numericamente. Para antenas de fio, o Método das
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Diferengas Finitas no Dominio do Tempo (FDTD) produz bons resultados [3]. Porém, em
antenas de grande comprimento elétrico, tal como antenas refletoras, o FDTD pode ser
tornar demasiadamente lento, além do uso excessivo de memoria, o que pode inviabilizar
a andlise. Para estes casos, o Método da Abertura pode ser utilizado uma vez que sua

formulagao é simples e produz bons resultados [2].

2.3 Método das Diferencas Finitas no Dominio do

Tempo (FDTD)

2.3.1 Introducao

Atualmente, existem diversas abordagens para a solugao computacional de problemas
de eletromagnetismo. Destacam-se neste contexto, o Método dos Momentos (MOM), Di-
ferengas Finitas no Dominio do Tempo (FDTD), Elementos Finitos (FE), Teoria Uniforme
da Difracdo (UTD) e Optica Fisica (PO). Nesta secao, o FDTD é abordado de forma que
a énfase e o formalismo serao dados para a determinacao do campo total radiado por um
objeto espalhador, sendo que a excitacao é introduzida analiticamente.

A aplicacao do método FDTD exige a adaptacao da geometria do objeto de anélise ao
modelo computacional. E preciso representar as especificidades de um determinado objeto.
Ao representar, por exemplo, uma antena de fio como o dipolo, é preciso considerar como
sera realizada a excitagdo desta antena, como a espessura do dipolo é representada no
ambiente computacional, qual sua orientagao, entre outros. Com o objetivo de se extrair
singularidades através das correntes impulsionais no objeto, também a excitacao deve ser
modelada uma vez que o impulso ideal (delta de Dirac) nao é fisicamente realizavel.

Uma caracteristica importante do FDTD ¢ a possibilidade de tratar transientes (como
pulsos) diretamente no dominio do tempo. Além disso, o método é aplicdvel em regides
como a regiao de ressonancia onde o comprimento de onda é comparavel ao tamanho do

objeto de interacao [3]. O FDTD permite a representagao de modelos arbitrarios de geo-
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metrias tridimensionais. Objetos volumétricos ou mesmo fios finos podem ser modelados
e a interagao com objeto de qualquer valor de condutividade, desde um condutor elétrico
perfeito até um objeto sem condutividade, pode ser realizada. E possivel ainda, com o
FDTD, realizar o modelamento de materiais com parametros dependentes da frequéncia
tais como dielétricos com perdas, materiais magnéticos e mesmo materiais nao conven-
cionais, incluindo plasmas anisotrépicos e ferrites magnetizados [3]. Qualquer tipo de
resposta pode ser implementada através do método, entre estas, campos distantes, deri-
vados dos campos proximos, campos espalhados, diagramas de antenas, secao de radar,
correntes, densidade de poténcia, penetracao e acoplamento. A utilizacao deste poten-
cial é viavel para uma variedade de problemas de eletromagnetismo cobrindo uma grande
faixa de frequéncias. Até mesmo problemas de dificil modelamento como pulsos eletro-
magnéticos (EMP), microondas de alta poténcia (HPM), radares e lasers. Sistemas que
respondem a estas excitagoes, quando modelados no FDTD, podem ser de natureza di-
versa: objetos grandes ou pequenos, organicos ou inorganicos, simulagoes ao ar livre ou
subterraneas [1].

A base do método FDTD sao as duas equacoes rotacionais de Maxwell na forma
diferencial no dominio do tempo, uma vez que as fontes no ambiente de simulagao, sao
expressas de forma analitica. Estas equagoes sao expressas de uma forma discretizada

através do método das diferencas finitas.

Formulacao do FDTD

As equagoes de Maxwell expressas em (2.1) a (2.16) sao utilizadas para andlise de cam-
pos eletromagnéticos. As Equagoes (2.3) e (2.4) sdo redundantes, ja que estao contidas
nas Equagoes (2.1) e (2.2). Esta consideracao somente pode ser realizada se as fontes de
campo nao estao presentes no dominio de analise. Porém, no método FDTD, a excitacao
¢ introduzida definindo-se analiticamente de forma arbitraria, a excitacao numa determi-
nada regido. Desta maneira, as Equagoes (2.1) e (2.2) ndo sao necessérias a formulagao

do algoritmo FDTD.
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Diferencgas Finitas

Basicamente, o método FDTD ¢ a representacao das equagoes de Maxwell, especifica-
mente as Equagoes (2.1) e (2.2), através de diferencgas finitas. Como as diferengas finitas
serao aplicadas em campos que tém suas componentes com uma localizagao particular no
espaco, os pontos de calculo devem ser escolhidos estrategicamente, de forma a representar
coerentemente as equacoes de Maxwell. As equagoes representadas por diferencas finitas
obedecem a relacao espacial entre os campos elétricos e magnéticos.

Conforme descrito por Yee [15], a localizagdo dos campos no espago tridimensional é

indicada na Figura 2.4.

CE(i+1,j+1,k)

E (ij+1,k+1) ’ E (i+1.j.k)
3 | !

E (ij.k+1) * H (i), k+1) * R
; / E,(i+1,j,k+1)

| >

Figura 2.4: Convengao para a imposi¢ao dos indices (i,j,k) no espago (x,y,2) e a localizacao das

componentes de campo segundo esta notacao.
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Observa-se que as componentes do campo na Figura 2.4 estao localizadas de forma a obe-
decer o calculo do rotacional das equagoes de Maxwell. Este cubo formado pela disposi¢ao
das componentes de campo no espaco, é chamado de célula de Yee [15].

Um ponto no espa¢o numérico uniforme e retangular é representado por (4,7, k), em
que 7, j e k sao valores inteiros. Este ponto no espaco fisico pode ser representado por
(z,y,2,t) = (iAx, jAy, kAz,nAt), em que Az, Ay e Az sdo as dimensoes das células
no espaco numérico tridimensional e At é o intervalo de tempo usado na discretizacao
da variavel t. A varidvel n, também inteira, é o nimero de passos de tempo no qual os
campos sao calculados. Uma funcao H avaliada num ponto discreto do espaco e num
instante discreto no tempo, pode ser representada como:

H(z,y,2,t) = H(iAz, jAy, kAz,nAt) = H.

5,5,k"

(2.59)

Se, no entanto, deseja-se escrever a derivada parcial de uma fungao com diferencas finitas,

pode-se usar as seguintes aproximagoes:

n+1 n n+1 n
OF _ iy Diok ~ Figw  Fiw ~ P (2.60)
ot At=0 At At '

mn n mn n
oF lim Fivy e — Flik - Fl g = Eia

~ 2.61
or  Az—0 Ax Az (2:61)

Equacoes de Maxwell Utilizando Diferencas Finitas

Em coordenadas retangulares, as Equagoes (2.1) e (2.2), através das equagdes cons-
titutivas (2.5) e (2.6), sdo entao escritas utilizando as diferencas finitas, como mostrada
na Equagao (2.62) para a componente H, que representa a componente em X do campo

magnético.
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BB+ 12,k + 1) — Ep(i,j + 1/2,k)—  (2:62)

BB (i, 5+ 1,k +1/2) — E2(i,j, k + 1/2)]

HoAy

A implementacao computacional da Equagao (2.62) pode ser descrita através da Equagao
(2.63). As outras componentes para o campo magnético e elétrico sao obtidas de modo

semelhante conforme é apresentado em [3].

At
0
At

E.(i,j,k+1)— E.(i,5, k
quy[ (4,7 ) (4,7, k)]

Os célculos no FDTD sao realizados utilizando as equacoes de Maxwell representadas
por diferencas finitas de forma iterativa, ou seja, a cada instante, os campos sao calculados
tendo como condigao inicial os campos no instante anterior. Os célculos sao realizados

para todo os pontos do espaco computacional.

2.3.2 Dispersao Numérica e Estabilidade

Existe uma ligeira diferenca entre o espago numérico onde serao calculados os campos
eletromagnéticos, ou seja, o dominio do FDTD, e o espaco fisico, onde campos eletro-
magnéticos se propagam. Este espago numérico foi chamado por Taflove e Hagness [1]
de éter numérico, pois as caracteristicas do mesmo provocam variacoes na velocidade de

propagacao da onda e, consequentemente, erros nos resultados obtidos.

Dispersao Fisica

A dispersao é uma medida do quanto varia a velocidade da onda ao se propagar em

um meio. Usualmente, para avaliar a dispersao, utiliza-se a velocidade de fase no meio:

vy = % (2.64)
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em que w ¢ a frequéncia angular da onda e k é o nimero de onda. Se considerarmos o caso
de uma onda se propagando no espago livre ou em um dielétrico com € e u constantes,
podemos concluir que o meio é nao-dispersivo. No entanto, ao observar a velocidade de
fase em um guia de ondas cuja secao é retangular é possivel notar o efeito da dispersao

definida por [20]:

Up

YA (I

em que v, ¢ a velocidade de fase da onda guiada, f. é a frequéncia de corte do guia de

(2.65)

onda. Como a velocidade de fase da onda guiada é dependente da frequéncia, podemos
dizer que este guia de onda é uma estrutura dispersiva.
Para o caso tridimensional, a equagao de onda para um meio homogéneo, sem perdas

e sem fontes, pode ser escrita para cada componente de campo como [2]:

’E, O°E, O*E, 10°E,
+ + =

= — 2.66
0x? oy? 0z? v2 Ot? (2.66)
e uma solucao para esta equacao pode ser:
E(z,y, 2,t) = Ey el Wt ket—kyy—ksz) (2.67)
sendo
w2
K24k 4k =k, = (U—p> : (2.68)

em que k;, k, e k, sao constantes que definem a direcao de propagagao da onda e k, é o
vetor de onda. A Equagao (2.68) é, usualmente, chamada de relagdo de dispersao para a

onda tridimensional.

Dispersao Numérica

Algumas particularidades presentes no método FDTD fazem com que a velocidade

de fase de uma onda varie durante sua propagacao, mesmo quando os calculos sao feitos
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considerando o espaco livre. Este fenomeno se da devido a discretizacao do espaco e do
tempo e, por isso, é um fenémeno nao fisico chamado dispersao numérica.

Com um significativo esforco algébrico é possivel obter a relacao de dispersao numérica
para uma onda tridimensional [1]:

1 wAN\T? |1 kA 1 k, Ay 1 kA2
Al sen B = Ax sen B Ay sen B Az sen 9
(2.69

em que kg, ky, e k, sao constantes que definem o vetor de onda numérico, conhecido como

2 2 2

vetor de propagacao k e indica a direcao de propagacao da onda no ambiente computa-
cional. Através da relacao de dispersao numérica, nota-se a dependéncia do ntmero de
onda numérico com a frequéncia da onda, as dimensoes das células, o passo de tempo e
a direcao de propagacao. No limite no qual as dimensoes das células e o passo de tempo
tendem a zero, a equacao da dispersao numérica para uma onda tridimensional tende a
equacao da dispersao fisica para uma onda tridimensional.

A dispersao numérica representada pela Equagao (2.69), é funcao da direcao de pro-
pagagao e pode ser nula dependendo desta. A Equagao (2.70) descreve o fator de Courant
que ¢é definido como um fator de estabilidade numérica que relaciona a dimensao de uma
célula com a propagacao dos campos através desta. Caso haja uma escolha apropriada

do fator de estabilidade numérica, a dispersao pode ser reduzida a zero [1].

Al
A Y

em que A = Az = Ay = Az. Caso a dimensao das células nao sejam iguais em todas a

S = (2.70)

diregoes, o fator de Courant ¢ estabelecido para cada direcao e a dispersao numeérica sera
definida para cada uma delas.

Para o caso tridimensional, a dispersao ¢ nula quando a propagacao ¢ diagonal as
células e, neste caso, S = 1/ V3. E importante notar que no caso tridimensional, uma
frente de onda sofrera o fenomeno de dispersao numérica inevitavelmente ja que para cada

direcao de propagacao dos campos, havera uma velocidade de propagacao diferente.
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Ao fazer as dimensoes das células e do passo de tempo tender a zero, espera-se que o
espaco numérico se aproxime do espaco fisico. De fato, a dispersao numérica se torna a
dispersao fisica neste limite, portanto, é possivel afirmar que a dispersao numérica sera

fortemente influenciada pela resolucdo da malha, definida por:

(2.71)

em que Ag é o comprimento de onda para o espaco livre de uma onda com frequéncia
angular w.

A resolucao da malha pode ser aumentada, para um dado faixa de frequéncias, dimi-
nuindo as dimensoes das células (A). Tal medida poderia entao reduzir a dispersao, ou
praticamente reduzi-la a zero, se as dimensoes das células forem suficientemente pequenas.
Ha, porém, um limite para tal reducao, pois células menores exigem aumento do ntiimero
total de células e o consequente aumento da carga computacional.

E necessario desta maneira, uma adequacao das células ao problema estudado. Uma
maneira de implementar isso, é fazendo uma analise prévia dos campos presentes no am-
biente de simulacao. Através da frequéncia méaxima ou do comprimento de onda minimo
é possivel escolher uma resolucao que fard com que este comprimento de onda tenha um
erro de fase dentro de um limite especificado. Se a resolugao da malha atender este cri-
tério de erro de fase e, consequentemente, da dispersao para a frequéncia maxima, esta
resolucao serd suficiente para qualquer outra frequéncia. A méxima frequéncia presente
no ambiente computacional, representada por f,,q. corresponde ao menor comprimento

de onda neste, representado por \,,.;,, portanto,

C
fmaw '

Usualmente, pequenos erros de dispersao sao obtidos com a resolucao de malha Ny =

(2.72)

>\min -

10 a Ny = 20, deste modo é comum o uso de células com dimensdes A = \,,;,/10 ou



CARACTERIZACAO DE ANTENAS - FORMULACAO DA ALTURA EFETIVA 37

Estabilidade Numeérica

As caracteristicas do espago numérico podem ser definidas a partir das frequéncias
presentes neste espaco. As dimensoes das células sao escolhidas de forma que um de-
terminado critério de dispersao maxima seja atingido. E necessério também estabelecer
algum critério para escolha do passo de tempo, At, para o andamento das interagoes
computacionais.

Naturalmente, a fim de se aproximar da propagacao fisica dos campos, a escolha do
passo de tempo At deve ser a menor possivel. A escolha de valores muito pequenos para o
passo de tempo, aumenta consideravelmente o ntimero de interagoes numéricas necessarias
para se atingir um determinado instante no processo de simulacao. Se, por outro lado,
os passos de tempo forem demasiadamente grandes, ocorrerd instabilidade numérica e
os campos aumentarao sem limites & medida que o nimero de interagoes aumenta [1].
Portanto, deve ser estabelecido um critério para escolha do passo de tempo. Para o caso

tridimensional, a relacao entre o passo de tempo e as dimensdes da célula é dada por [1]:

At < ! , (2.73)

U\/ L, 11
V(Az)2  (Ay)? (Az)

a qual (2.73) é conhecida como condi¢do de estabilidade de Courant para o caso tridimen-

sional. Esta relacao estabelece o maximo passo de tempo At antes que haja instabilidade.

2.3.3 Modelagem da Fonte

Existem diversas formas de introduzir os campos eletromagnéticos no espago compu-
tacional. Os campos sao modelados, matematicamente, através das solugoes das equacoes
de Maxwell e estas equagoes sao estabelecidas em alguma regiao do ambiente de simu-
lacdo. Apods a introducao destes campos, o FDTD se encarregara de, interativamente,
calcular os campos propagados e a interagao destes com algum objeto.

A forma usual para introdugao de energia eletromagnética no espaco computacional

¢é através de fontes, nas quais o campo ¢é especificado em algum ponto do espago compu-
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tacional. Este campo pode ser especificado em uma célula ou num conjunto de células
e variar apenas com o tempo, independentemente das células adjacentes. A fonte que é
especificada desta forma é chamada de fonte Hard [1]. Uma fonte de grande importancia,

a fonte senoidal, é ser descrita como:

v(nAt) = Vj sen(wnAt) (2.74)

Outra fonte de grande importancia é o pulso Gaussiano, que tem uma faixa com
frequéncias consideravelmente ampla, nao tendo porém frequéncias muito altas, que vi-
olariam a resolucao da malha. Além disso, sua implementacao é facil e sua resposta
em frequéncia é uma curva suave. A resposta de frequéncia ampla é desejavel devido
ao grande conteudo de informacoes presentes nos campos gerados pelo pulso. O pulso
Gaussiano tem um valor nao nulo no instante inicial n = 0. O efeito disso, é uma des-
continuidade pois o valor do pulso que era nulo para n < 0 passa a ter um valor nao
nulo em n = 0. Esta descontinuidade introduz altas frequéncias no espaco computacional.
Para evitar este efeito, o tempo entre o inicio do pulso e seu pico deve ser suficientemente
grande. Isto é obtido introduzindo um atraso no pulso, que pode ser descrito da seguinte

forma:

v(nAt) = Vye @At=FA? (2.75)

em que « é um fator de decaimento escolhido convenientemente para que a largura de
banda nao seja excessiva e, assim, produza dispersao numérica. A varidvel 8 € Z controla
a largura do pulso. E importante que este valor nao seja muito grande, pois, desta forma,
a faixa de frequeéencias deste pulso seria pequena. Se o valor for pequeno, pode haver
dispersao. A escolha adequada depende do caso estudado. Por exemplo, em problemas,
cujo objetivo seja a andlise de antenas, a escolha de f = 32 [3] é adequada se ndao ha

dielétrico. O fator de decaimento é definido como [3]:

. (%) (2.76)
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O pulso Gaussiano tem seu valor médio diferente de zero. Este valor médio acar-
reta em uma componente continua na resposta em frequéncia do mesmo, ou seja, baixas
frequéncias estarao associadas ao espectro deste sinal. Caso seja necessério evitar que isso
aconteca, a derivada do pulso Gaussiano pode ser utilizado ja que esta tem o valor médio
nulo e pequeno conteudo em baixas frequéncias, porém tendo ainda um largo conteido
espectral que é caracteristica do pulso Gaussiano. Considerando as grandezas represen-
tadas na Equagao (2.75), a derivada do pulso Gaussiano em relagdo ao tempo pode ser

escrita como [3]:

v(nAt) = Vo 2a(nAt — BAL)e e HA=FAD* (2.77)

Existe um problema na formulacao das fontes hard. Se a onda, apos ser espalhada pelo
objeto de estudo, retornar a fonte, sofrera nova reflexao uma vez que o campo no ponto
da fonte é independente das células adjacentes. Se este problema for relevante no estudo,
uma alternativa é retirar a excitagao apds o pulso ter sido reduzido a um valor préximo
de zero. Desta forma, a célula onde a fonte é colocada, apés um certo tempo, estard livre
para se comportar como uma célula qualquer do espaco computacional. Quando a fonte
é modelada desta maneira, é chamada de fonte soft [1].

Além das excitagoes representadas pelas fontes hard e soft, é possivel introduzir a
energia eletromagnética no espaco computacional da especificacao de fontes de corrente
elétrica e magnética no espago (J e M) e através da especificacdo de uma onda plana
que incide sobre algum objeto de estudo [1]. Esta formulacao é, particularmente, 1til na
analise de espalhamento e analise de antenas receptoras iluminadas pela onda plana que

simula a transmissao de algum sinal.

Excitacao de Antenas

Existem trés métodos usuais de excitar uma antena no método FDTD. A regiao na
qual a fonte é definida é, usualmente, pequena. Desta maneira, é necessario reduzir muito

a dimensao das células para modelar adequadamente a regiao da fonte. O efeito desta
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abordagem ¢é a necessidade de grandes recursos computacionais uma vez que a reducao
da dimensao da célula implica em aumento do nimero total de células. Outra abordagem
¢ diminuir a dimensao das células somente na regiao da fonte. Contudo, isso faz com
que reflexoes ocorram na interface na qual o tamanho da célula é alterado pois uma
vez que o At é mantido constante, o critério de Courant é alterado na interface o que
implica em alteracao da velocidade de propagacao dos campos nas duas regioes definidas
pelas diferentes dimensoes das células. A terceira abordagem é a de modelar a fonte
de forma apropriada no espago computacional, ou seja, na regiao em que a excitacao é
inserida, as equagoes matematicas dos campos sao impostas a célula ou conjunto de células.
Esta abordagem parece ser mais apropriada pois combina uma menor necessidade de
recursos computacionais com a eliminacao do problema das reflexoes causadas por células
de dimensoes diferentes no mesmo espaco computacional. Esta abordagem,

Antenas sao alimentadas através da conexao de seus terminais & uma linha de trans-
missao ou um guia de ondas no qual o sinal a ser transmitido é introduzido. Quando
necessario, as caracteristicas da linha de transmissao ou do guia de ondas e sua junc¢ao
com a antena devem ser modelados matematicamente e incluidos no modelo do FDTD.

Os modelos de excitagao para antenas filamentares sao os de implementacao compu-
tacional mais simples. A descricao dos campos na regiao de excitagao destas antenas, é
definida através das equagoes de Maxwell aplicadas na formulacao analitica dos campos na
regiao. O modelamento de tais antenas é facil, devido sua baixa complexidade geométrica
e seu tamanho que é relativamente pequeno.

O gap de uma antena filamentar é o espaco existente entre dois fios, como mostra
a Figura 2.5 sendo este utilizado para excitacao da antena. A fonte gap é um modelo
de excitacao em que uma célula é utilizada para modelar o gap, sendo que os campos

eletromagnéticos nessa célula, sao especificados de forma arbitréria.
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GAP —

-

Figura 2.5: Antena dipolo com gap central

Se a excitac¢ao for um pulso, semelhante a Equagao (2.75), o qual é aplicado em uma

antena alinhada no eixo z, entao o campo elétrico no gap sera dado por [3]:

v(nAt)
Az

O gap definido desta maneira, tera a dimensao de uma célula. Esta aproximacao

E™i,j, k) = — (2.78)

produz bons resultados como descrito em [28]. Existem porém, outras aproximagoes
para o gap caso maior precisao seja requerida, tal como o gap infinitesimal onde o gap
¢ preenchido com metal no modelo do FDTD e as equagoes dos campos magnéticos sao
convenientemente modificadas para modelar o campo na regiao [3].

Quando o raio do dipolo é menor do que uma célula, a fonte gap pode ter um efeito de
produzir um raio efetivo no dipolo, ja que o campo no gap ¢é especificado para célula do
mesmo. A técnica proposta em [29] modifica as equagdes basicas do FDTD nas regioes
proximas a antena para considerar este efeito. A idéia é considerar que, nas proximidades
do fio, os campos decaem com o inverso da distancia radial. Aplicando-se esta condicao,

o campo magnético nas proximidades do fio sera dado por:
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Hy(i,j, k) <= Hy(i, 5, k) +

[Ey(i7j7k + 1) - Ey(iaja k)] -

oAz
2 A g i+ 1K) + v(nAt) A (2.79)
(4, , v(n 2], .
In (Ay/a) oAy ’

em que a é o raio do fio. As outras componentes podem ser obtidas de forma similar.

2.3.4 Condicoes de Fronteiras Absorventes

As ondas eletromagnéticas sao calculadas no FDTD, através do espaco computacio-
nal previamente definido. O espaco é dividido em células em que equacoes matematicas,
funcoes da variavel temporal e das coordenadas espaciais, sao impostas. O propédsito das
células é simular o comportamento dos campos eletromagnéticos em um dado ponto do
espaco. Estas equagoes, sao as equacoes de Maxwell representadas através das diferencgas
finitas. Desta forma, o tamanho do problema poderia ser delimitado pelo nimero de inte-
racoes, ou seja, pelo tempo méaximo de simulagao. Se as ondas incidirem numa fronteira
onde terminam as células, entao o efeito resultante sera o mesmo da incidéncia de uma
onda sobre uma interface condutora, ja que, apés as fronteiras, todos os campos sao iguais
a zero. Havera, portanto, uma reflexao indesejada que nao faz parte do problema fisico.

Caso uma simulacao necessite de um grande intervalo de tempo para observacao, o
aumento do espaco computacional serd demasiadamente custoso, exigindo muitas vezes
recursos computacionais nao disponiveis. Uma forma encontrada para possibilitar o au-
mento do nimero de passos de tempo, sem a necessidade de aumentar significativamente
o numero de células, é o uso de condigbes de fronteiras absorventes (ABC - Absorbing
Boundary Conditions) [1]. Esta técnica permite modelar a fronteira do espago compu-
tacional de forma que a mesma absorva as ondas eletromagnéticas com baixo percentual
de reflexdo, simulando um espaco infinito. Portanto, é possivel realizar a simulacao para
grandes intervalos de tempo [1].

Em problemas de antenas é necessario observar os campos por um tempo relativamente

longo. Desta forma, sem as fronteiras absorventes, o tempo maximo de simulagao seria o
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tempo que a frente de onda radiada pela antena leva para chegar até o espago méaximo
de simulagao definido (ntimero de células da antena até a fronteira multiplicado pelo
tamanho da célula). Caso seja necessario simular até um instante de tempo posterior, a
fronteira teria que ser aumentada, o que acarretaria na elevacao do nimero de células e,
consequentemente, maior capacidade computacional tal como processamento e memoria.
Em problemas de antenas, a reflexao dos campos na fronteira faria com que o campo no
ponto de andlise se alterasse e, ainda, haveria a incidéncia deste campo refletido sobre a
antena atrapalhando completamente a excitacao e, consequentemente, a analise.

Os métodos mais utilizados para definicao das ABC’s sao as condicoes de Mur e a
PML (Perfectly Matched Layer). A PML apresenta menos reflexdes que as condigoes
de Mur [1]. Entretanto, apesar do nivel de reflexao da PML ser menor do que Mur, a
complexidade da implementacao é muito maior. Neste caso, é importante analisar qual
o nivel de reflexdo das ondas sdao necessarios em cada problema para aplicar a ABC
apropriada. Em geral, para problemas de antenas, as condi¢oes de Mur sao suficientes
para analisar uma grande variedade de problemas [28]. Desta forma, as condigoes de Mur

sao utilizadas neste trabalho.

2.4 Método da Abertura

Existem diversas maneiras de se analisar uma antena refletora, tanto numericamente
quanto assintoticamente, tais como o MOM, PO ou UTD. No entanto, ainda que numero-
sos métodos existam e estejam continuamente sendo aperfeigoados, existem procedimentos
simples, porém, eficazes para a andlise de antenas refletoras com geometria simples, tal
como o refletor parabdlico simétrico, ou paraboldide. O método de distribuicao de corren-
tes na abertura, ou método da Abertura é conhecido pela simplicidade da representacao
e pode fornecer bons resultados. No entanto, para obter resultados satisfatorios, baixas
frequéncias nao podem ser utilizadas. Além disso, a abertura deve estar proxima ao pa-

raboldide e a frente de onda na abertura deve ser plana [27]. Caso estas condigdes nao
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sejam satisfeitas, a técnica apresenta dificuldades [2].

Para o método da Abertura, o campo espalhado pela superficie do paraboldide é
encontrado no plano de abertura da antena, que é normal ao eixo da superficie refletora e,
usualmente, definido sobre foco. Para encontrar esse campo na abertura, é usual utilizar a
técnica da Optica Geométrica (tragado de raios). Fontes equivalentes sdo entao definidas
sobre a abertura, utilizando o principio da equivaléncia. Estas fontes equivalentes sao
entao utilizadas para calcular os campos radiados pela antena refletora [2].

A resposta para o paraboldide podera ser calculada através da obtencao das singulari-
dades da antena utilizando o método da Abertura. A formulacao do método da Abertura
¢ apropriada, pois introduz pouca complexidade ao problema de extracao de singularida-
des. A fonte usualmente utilizada para o paraboléide operando em comunicacao de sinais,
é a fonte cosseno elevado [2], pois esta fonte possui o diagrama circularmente simétrico e,
desta maneira, o campo na abertura tera fase constante, o que garante que na abertura a

frente de onda seja plana e proporciona maior ganho na transmissao.

2.4.1 Formulacao

Os passos para se obter as densidades de correntes impulsionais através do método da
Abertura, sao os mesmos para obtencao das densidades de correntes elétricas e magnéticas
na abertura, devido a uma excitacao senoidal: especifica-se a fonte e, através da Optica
geomeétrica, encontram-se os campos elétrico e magnético na abertura. A partir dos cam-
pos, as densidades de corrente elétricas e magnéticas equivalentes sao obtidas. A Figura
2.6 ilustra uma antena parabdlica alimentada pelo foco e a notagdao em coordenadas do
alimentador e do observador. O alimentador esta exatamente no foco do paraboldide,
que ¢é a origem dos sistemas de coordenadas do alimentador e observador. Na figura, F'
¢ a distancia focal e |z| é a distancia entre um ponto no paraboldide definido por rr e a
abertura da antena que se encontra no plano zr = 0. As coordenadas do alimentador sao
rp, QF (§ ¢F

O paraboldide se caracteriza por ter a distancia do foco até a abertura constante de
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acordo com a Equacao (2.80).

rr+ |z| = 2F. (2.80)

Esta caracteristica particular do paraboldide garante que os campos radiados a partir de
seu foco tenham fase constante na abertura se a fonte for tal que seu diagrama de radiagao
seja circularmente simétrico. Desta maneira, além de um maior ganho da antena, espera-
se que nao haja dispersao nos campos da abertura, pois o sinal nao sera monocromatico,

mas tera uma largura de faixa muito grande.

Y= Xp

@’onte i
o
Y=="JVr

Figura 2.6: Antena Parabdlica com excitacao no foco e notagdo em coordenadas da fonte.

O modelo de excitagao cosseno elevado com resposta impulsional pode ser descrito
como uma composicao de duas parcelas. A primeira parcela tem carateristicas espaciais
que descrevem o comportamento dos campos radiados pela fonte no espaco, onde os
campos sao propagados. A segunda parcela descreve o comportamento temporal dos
campos radiados e é, neste caso, o impulso. Este modelo é representado na Equagao
(2.81), ou seja,

cos™ O

E’(r,t) = (cos ¢ppOp — sen gppp)d(t — ty). (2.81)

rr
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O expoente N ajusta o modelo em relacao a sua diretividade. Quanto maior o valor de
N, mais intenso serd o campo na regiao central da abertura, o que nao ¢é desejavel uma
vez que o ideal é que o campo fosse uniforme na abertura. No entanto, este parametro
nao sera considerado e sera arbitrariamente escolhido como N = 1, como ¢ utilizado em
andlises mais simples [2]. O atraso t4 representa o tempo que a frente de onda leva para
alcangar o ponto de anélise.

No ponto P na Figura 2.6, onde ocorre a reflexao da frente de onda, np é o vetor

normal ao ponto. Este vetor é definido como:

0 Or\
n, = — COS <7F>f'p + sen <7F> Or. (2.82)
O tracado de raios consiste em determinar o campo originado pelo alimentador no foco

até a abertura. O campo se propaga do foco até a superficie do paraboldide, ponto P,

onde ocorre uma reflexao. Imediatamente antes da reflexao, o campo é dado por:

cos b , , r
Ei_(r,t) = — L (cos ¢Or — sen ¢F¢F)5<t - —F>, (2.83)
s c

em que Eg_(r, t) indica que o campo é calculado exatamente no ponto P imediatamente
antes da reflexdo. Neste ponto, a frente onda percorreu uma distancia % e, portanto, o
atraso até este ponto é t; = r»/c. A notagao dos angulos 0% e ¢ e da distancia r, tem
o objetivo de diferenciar a origem do campo na abertura. O campo que chega a abertura
poderia ter origem diretamente na fonte mas também pela reflexao direta no paraboldide,
como mostra a Figura 2.7. Para o modelo cosseno elevado, se 0 = 7/2, 0 campo é nulo de
acordo com a Equacao (2.81). A abertura se localiza exatamente no plano 0 = 7/2. Por
isso, o campo refletido pelo paraboldide e que existe na abertura serd fungao de 6 ainda
que O seja igual a 7/2 na abertura. O ponto A é o ponto na abertura correspondente
ao ponto P que é o ponto de reflexdao no paraboldide. A distancia do foco ao ponto A é

dada por pp. Ainda segundo a Figura 2.7 é possivel notar que ¢p = ¢'.
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Figura 2.7: Antena Parabdlica com excitacao no foco e notagdo em coordenadas da fonte.

O campo Eg+ (r,t) imediatamente ap6s a reflexao pode ser calculado através da Equa-

cao (2.84).

E) (r,t) = —EJ (r,t) +2(n, - E)_(r,1))R,, (2.84)

O campo Eg+ (r,t) se propaga até a abertura com amplitude constante e o atraso total do
foco & abertura é de 2F/c. O campo na abertura E9(r,t) é dado pela Equacoes (2.85),

(2.86) e (2.87) que sdo respectivamente as componentes i, O ¢ ¢p de Ef(r,t).
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I
EiTF (r,t) = — cos 0% cos ¢ sen O ( > :) (2.85)
F
5(t — 2£
EieF (r,t) = — cos 0 cos ¢ cos 9F¥ (2.86)
F
§(t — 2£
Ef%p (r,t) = cos 0 sen <;5’F¥ (2.87)
F

As Equagoes para transformagcao (2.85), (2.86) e (2.87) para coordenadas retangulares sao

dadas pelas Equagoes (2.88), (2.89) e (2.90).

Eile (r,t) = EZTF (r,t)senfp cos op + EZQF (r,t) cosOp cos pp — E6A¢F (r,t)sen¢r (2.88)

ES (r,t)= EZTF (r,t)senfpsen ¢p + EZBF (r,t) cosOpsen pp + Ef%F (r,t)cos ¢ (2.89)

YF

Eile (r,t) = Ei‘TF (r,t)cosOp — EZBF (r,t)senfOp (2.90)

Substituindo-se as Equagoes (2.85), (2.86) e (2.87) nas Equagoes (2.88), (2.89) e (2.90)
e, como na abertura 0 = 7/2 e ¢ = ¢p, as componentes E‘LyF (r,t) e E‘LZF (r,t) serao
nulas. Sabendo que, de acordo com a Figura 2.6, Xp = X, yp = —y € Zrp = —Z, 0 capo

na abertura E(r,t) serd dado pela Equacio (2.91):

/

B (r 1) = — 2 QFé(t - E>x (2.91)

/
T c

O angulo 0% ¢ fungao da distancia pp entre o foco e o ponto A como mostra a Figura

2.7. A Equacao (2.92) descreve esta relagao e é util na determinacao do campo (2.91).

8F?

/ —_—
cosfp =
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A distancia % entre o foco e o ponto P pode ser determinada em fungao de 6% através
da Equagao (2.93).
2F

= 2.93
"F T 1+ cos 6% (2.93)

Finalmente, as densidades de corrente elétrica e magnética impulsionais podem ser
encontradas na abertura através do campo elétrico definido pela Equagao (2.91) e do

campo magnético definido pela Equacao (2.94):

1
H (r,t) = %z x E9(r,t) (2.94)

em que 19 = \/po/€o0- Utilizando o principio da equivaléncia, as densidades de corrente
elétrica e magnética sao definidas pelas Equagoes (2.95) e (2.96) [2]:

0, oOF
T (r,t) = 7 x B (r, 1) = <2 ,Fa(t - —)fc (2.95)
norF C
9, 2F
M, (r, 1) = —2 x B (r,1) = <= Fé(t - T)y (2.96)

Tp



Capitulo 3

METODO DA EXPANSAO EM
SINGULARIDADES (SEM)

3.1 Introducao

Ao analisar o campo espalhado no dominio do tempo por um objeto iluminado por
um campo produzido por uma excitagao pulsada, observa-se que a resposta é composta
de duas partes sucessivas. A primeira parte, com forma impulsiva, é chamada de Farly
Time, que representa os primeiros instantes da resposta. A origem do Farly Time é a
reflexao direta do pulso incidente. Para um condutor elétrico perfeito no espaco livre,
pode-se dizer que este fendmeno ocorre no intervalo 0 < ¢ < 2D /¢, no qual D é a maior
dimensao do objeto espalhador. A segunda parte, chamada de Late Time, ocorre apés o
FEarly Time e é devida ao fenomeno de ressonancia nas frequéncias naturais, o que gera
um comportamento oscilatério e amortecido. As frequéncias naturais estao associadas a
geometria e as propriedades fisicas e elétricas do objeto. Entretanto, ainda que se possa
determinar as frequéncias naturais através de diversas técnicas analiticas e numéricas, a
partir de uma dada resposta a uma excitacao arbitraria, nao é conhecida ainda qualquer
formulagao analitica que seja capaz de relacionar a geometria e caracteristicas fisicas e

elétricas as frequéncias naturais deste objeto [30].
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Desprezando-se o Farly Time, a representacao matematica da resposta a excitacao
banda-larga pode ser entao formulada tendo como base sendides exponencialmente amor-
tecidas. Esta aproximagao é razoavel pois, na grande maioria dos problemas de espa-
lhamento, o Farly Time é de curta duracao, uma vez que os objetos nao tem grandes
dimensoes elétricas [16]. A Transformada de Laplace de uma sendide exponencialmente
amortecida, corresponde & um par de pdlos complexos conjugados (singularidades). Se a
partir de uma resposta obtida de alguma forma particular (como equagoes integrais, ou
qualquer outra forma de solugdo como expansao da resposta em autofungoes), for possivel
extrair este par de pdélos complexos conjugados, tanto a resposta no dominio da frequén-
cia (s = jw) como no dominio do tempo serao conhecidas, ja que a transformagao para o
dominio do tempo e vice-versa, neste caso, é simples.

Estes pdlos, no plano complexo, sao denominados frequéncias naturais, pois nestas
frequéncias o objeto continua a produzir uma resposta, ainda que a excitacao ja nao esteja
mais presente. A excitagao banda-larga, por conter um grande conteudo espectral, excita
estes polos correspondentes as frequéncias naturais, ou seja, alguma energia é fornecida
para todas as frequéncias, e, como o pulso tem duracao finita, as frequéncias naturais
produzirao oscilagoes senoidais exponencialmente amortecidas.

As singularidades podem ser utilizadas para descrever nao apenas a resposta de um
objeto. A onda incidente pode conter singularidades e no objeto também podem existir
singularidades correspondentes a estas, ou seja, singularidades que somente sao observadas
na onda incidente. O tratamento adequado é a separacao das singularidades devido a
excitacao e geometria do objeto.

A decomposicao da resposta do objeto em varios termos, permite que a resposta do
objeto seja calculada de forma precisa tanto no dominio do tempo quanto na frequéncia.
Ao utilizar as singularidades necessarias, qualquer problema de espalhamento pode ser
modelado, tendo como base as frequéncias naturais.

Algumas geometrias podem requerer além de polos, ramos no plano complexo. Por

exemplo, um cilindro condutor infinito, os ramos podem ser associados a funcgoes cilindricas
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de Hankel [31].

O uso das singularidades para construir a resposta a uma excitagao é chamado de
Método da Expansao em Singularidades (SEM) [16]. Este método pode ser descrito de
forma analitica ou numérica. Se as singularidades puderem ser extraidas numericamente,
a resposta a uma dada excitacao pode ser construida de forma semi-analitica pois foi
obtida uma expressao analitica através de singularidades extraidas numericamente.

A caraterizagao através do SEM consiste em extrair as singularidades de um corpo
espalhador e construir a resposta através destas singularidades. Estas singularidades, os
pdlos ou frequéncias naturais do objeto, podem ser considerados como uma assinatura
unica do objeto, a partir da qual este pode ser identificado ou suas caracteristicas mode-
ladas. O Farly Time pode ser incluido na formulagao do SEM, porém nao é determinado
a partir das ressonancias naturais. Porém, em objetos constituidos de condutores elétricos

perfeitos e de dimensdes finitas, ele pode ser desprezado [30].

3.2 Formulacao do SEM

A formulacao matematica para o SEM é melhor compreendida quando desenvolvida
para casos simples. Os casos com maior nivel de complexidade, podem ser obtidos uma
vez que o caso simples esteja bem compreendido. Escrevendo a variavel complexa da

Transformada de Laplace, s, em termos de sua parte real e imaginaria tem-se:

5=0+ jw. (3.1)

Cada poélo pode ser escrito como s, = 0, + jws, @ = 1,2, ..., M é no nimero maximo
de pdlos extraidos da resposta. Sua parte imagindria w, € a frequéncia de oscilagao do
polo e a parte real o,, que é sempre negativa, corresponde ao amortecimento da oscilagao
do pdlo. Para objetos condutores elétricos perfeitos, este amortecimento se da devido a
perdas por radiagao. A grandeza |o,| é denominada fator de amortecimento.

Uma fungao no tempo f(t) tem sua Transformada de Laplace bilateral definida por:
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L{f(t)}=F(s) = /_Oo f(t)e st dt, (3.2)

em que f(t) é tal que F(s) existe e é continua em uma determinada faixa 0~ < R[s] < 0.
A transformada inversa, na qual f(¢) varia limitadamente nas proximidades de ¢, ou seja,

nao contém descontinuidades proximo de ¢, é escrita como:

e R} = 1) ! / T )t ds, (3.3)

7215 oy
em que os valores +£jo0 podem ser interpretados através do valor principal de Cauchy e
o <og<oT.

A metodologia do SEM, consiste em determinar F(s) (que pode ser a densidade de
corrente superficial, a densidade de carga, ou qualquer outra grandeza eletromagnética)
em termos de suas singularidades. Sistemas fisicos tem perdas de energia associadas a
realizacao de trabalho. Um sistema sem perdas, teria suas singularidades presentes no
eixo jw do plano complexo. Tal condicao indicaria que as frequéncias naturais oscilariam
indefinidamente, ainda que nao houvesse excitacao, o que violaria o principio da conser-
vacao da energia. Desta forma, as singularidades de sistemas fisicos estarao presentes no
semiplano R[s] < 0.

A Figura 3.1 ilustra a funcio F (s) expandida em termos de duas singularidades, re-
presentada pelos pélos s1 e s5. A integral na Equagao (3.3) é uma integral complexa e os
limites de integracao oy — joo e g + joo definem um contorno circular no dominio com-
plexo C como mostra a Figura 3.1 (a). A integracao é realizada deformando-se o contorno
na Equagao (3.3) até o semiplano R[s] < 0, regiao onde se encontram as singularidades,
e dividindo-se a integral em partes que estao associadas a cada singularidade, como ¢é

ilustrado nas Figuras 3.1 (b) e 3.1 (c).
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(a) (b) (c)

Figura 3.1: Integracio da funcio F(s) expandida em termos de suas singularidades.

Visto que f(t) € R, a Equagao (3.3) deve necessariamente ter alguma simetria que
pode ser observada se a integral for separada em partes real e imaginaria. Assim, usando

uma barra para indicar o complexo conjugado de uma variavel ou funcao, tem-se que:

F(5) = F(s). (3.4)

Assim, as singularidades estarao simetricamente alinhadas em relagao ao eixo o, obvia-
mente com excessao das singularidades que estao sobre este eixo.

Para um objeto finito, a densidade de corrente, tanto superficial como volumétrica,
tem sua resposta ao impulso correspondendo a singularidades no plano finito s, o qual
é expresso em termos de poélos de ordem finita [30]. Assim sendo, é possivel escrever
a resposta em termos de uma série de pélos tais como (s — s,) ", em que s, é um
pélo determinado e n, indica a ordem do pdlo. E possivel provar analiticamente que,
em objetos construidos com condutores elétricos perfeitos e que tem dimensoes finitas,
n, = 1, ou seja, os pdlos sdo de primeira ordem [30]. Os pdlos s, que estiverem sobre
0 eixo jw (0 = 0) representam situagoes sem perda e sdo obtidos, por exemplo, através
de modos no interior de cavidades. No dominio do tempo estes pdlos correspondem a
sendides sem amortecimento, os quais, quando excitados por uma onda incidente, deveriam

continuar a radiar poténcia indefinidamente. Entretanto, tal situacao violaria o principio
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da conservacao da energia e, consequentemente, estes pélos nao podem contribuir para a
resposta. Cada pdélo se associa a um residuo na forma R, /(s — s,), sendo R,, o residuo e,
portanto, estes residuos serao necessariamente nulos [16] o que anula o efeito destes pélos.

Se o0 objeto responde em s = s,, mesmo sem campo incidente nesta frequeéncia, entao
esta frequéncia é a frequéncia natural. A oscilacao do objeto na frequéncia natural é cha-
mada de modo natural. Os modos naturais sao dependentes apenas de suas frequéncias
naturais associadas, e da geometria do objeto. Sejam G e GG grandezas eletromagnéti-
cas vetoriais e escalares respectivamente. Estas grandezas podem ser, por exemplo, a
densidade superficial de corrente, caso seja vetorial, ou a densidade carga em um objeto

. ) . G
condutor, caso seja escalar. O modo natural é designado como Y )(r’ ) se a grandeza

, . G ,
representada é vetorial ou v )(r’ ) se a grandeza ¢é escalar.
A resposta devido a uma determinada frequéncia natural, pode ser determinada atra-
vés da combinacao linear dos pélos e modos naturais. Desta maneira, a resposta serd uma
(

(. . X L . G _
série composta pelos termos associados as frequéncias naturais: vq )(r’ V(s — Sa) .

A resposta de um objeto a uma determinada excitagao pode ser escrita como [30]:

U@, s) = Z {ﬁOgG) (e, s)veF (1) } + W (e r,s) (3.5)

~ (5 — 84"

em que ﬁ(G)(r' ,8) é a grandeza modelada pelo SEM. O somatério é realizado em «, que

(G)

o (e, s) é o coeficiente de acoplamento,

enumera cada singularidade existente. O termo 7
que depende da frequéncia representada por s = o + jw e do vetor e que caracteriza uma
determinada excitagao tal como a polarizacao de uma onda plana incidente. O vetor e
é definido de tal forma que, o campos elétrico e magnético sao mutuamente ortogonais,
em relagdo a e, em cada ponto do tempo e espago [16]. O coeficiente de acoplamento
170 (e, s), é uma funcdo completa em s, ou seja, ndao contém singularidades no plano
complexo finito. Existem diversos critérios para escolha dos coeficientes. Por exemplo,
pode-se requerer simplicidade na formulac¢do, o comportamento assintético para |s| — oo

para evitar pélos no infinito ou outros critérios mais sofisticados [24].

Na Equacéo (3.5) foi incluido o termo W(®)(e,r’,s) que é uma funcdo completa de
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s e estd associada ao Farly Time. Esta funcao tem uma certa influéncia no formato do
(&)

o (e, s), uma vez que o coeficiente de acoplamento é fungao

coeficiente de acoplamento 1y
de e e tem a mesma flexibilidade em seus critérios de escolha. Este termo é usualmente
descartado quando se analisa objetos considerados construidos com condutores elétricos
perfeitos de dimensoes finitas, porque, neste caso, o Farly Time é de pequena duracao, e,

consequentemente, a resposta é praticamente descrita pela formulagao do Late Time [16].

3.2.1 Calculo dos Coeficientes de Acoplamento e dos Modos

Naturais: Desenvolvimento Numérico

Como modelado na Equacao (3.5), a andlise do SEM consiste no célculo dos coefici-
entes de acoplamento, dos modos naturais, e das frequéncias naturais. Existem diversas
formas de se obter os coeficientes e os modos. Uma forma de desenvolver as equacoes do
SEM de forma analitica é através da equacao integral para determinacao da densidade de
corrente [2] que pode ser realizado através do MOM [32]. Entretanto, o desenvolvimento
analitico utilizado para calcular pélos, coeficientes e modos naturais, pode se tornar um
limitador para a andlise utilizando o SEM, ja que as estruturas podem ter geometrias
e caracteristicas eletromagnéticas complexas e, assim sendo, as integrais sao de dificil
resolucao o que impossibilita a extracao direta dos pélos. A determinacao dos pélos, coe-
ficientes e modos naturais através do MOM, além de ter a implementacao trabalhosa, tem
um custo computacional elevado para o calculo numérico das varidveis. O MOM, como
todo método numérico, impoe uma limitacao para altas frequéncias, devido a precisao
da aproximacao do método. Tal limitacao é associada a razao entre o comprimento de
onda e a dimensao dos dominios nas funcoes de base e teste. Ao aumentar o niimero de
funcoes de base, altas frequéncias podem ser calculadas, pois um resultado mais preciso
pode ser obtido. Entretanto, novamente nos deparamos com uma carga computacional
elevada [33].

Uma forma de se minimizar este problema é extrair os pélos a partir de uma resposta

temporal. Um método numérico para calculo de campos ¢é utilizado para determinar as
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densidades de corrente impulsionais do objeto. Um método numérico para extracao de
polos é entao aplicado nas densidades de corrente impulsionais. KEsta abordagem ori-
gina um desenvolvimento numérico do SEM que aumenta muito o potencial da técnica,
ja que, conhecendo as respostas temporais, os parametros relativos ao SEM podem ser
determinados para qualquer estrutura analisada.

Observando com certa atencao a Equacao (3.5), é possivel perceber certa semelhanga
com a resposta ao impulso de circuitos lineares obtida através do conhecimento dos pélos
e residuos da funcao de transferéncia. A resposta ao impulso de um circuito linear pode
ser obtida através da soma de todos os residuos multiplicados pela exponencial dos pélos
multiplicados pelo tempo. Por exemplo, se a corrente é o objeto de estudo, ela pode ser

escrita como:

I(t) = i Raet (3.6)

em que M é o numero de polos e R, é o residuo associado a cada pdlo.

Aplicando a Transformada de Laplace na Equagao (3.6), obtém-se:

i) =3 - f“Sa. (3.7)

a=1

Através de uma comparacao direta da Equacao (3.6) com a Equacao (3.5) é possivel
inferir que, se a corrente tém este comportamento, a grandeza U®¥)(r/, s) também teria
um comportamento semelhante. Desta forma define-se por comparacao direta o vetor
residuo como:

R, s) =10 (e, s)vP(r)) (3.8)

[0}

em que o termo W® (e, r’, s) na Equacio (3.5) foi desconsiderado, o que é usualmente o
caso. Observa-se que R&F)(r’ ,s) é um vetor, diferentemente de R,. As componentes deste
vetor sao as proprias componentes de I~J(F)(r’ ,8). Além da caracteristica vetorial, nota-se

uma dependéncia com as coordenadas do observador no vetor residuo. Esta dependéncia
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se explica quando a anédlise de fJ(F)(r/ ,s) se dé em vérios pontos do objeto espalhador.
Em outras palavras, se UF)(r', s) varia com a coordenada do observador, o vetor residuo
também se comportara de maneira semelhante.

Para analise do SEM no dominio do tempo, é necessério realizar a transformada inversa

de Laplace na Equagao (3.7). O Teorema ou Férmula Integral de Cauchy diz que [34]:

Lo W),

215 Jav w — 2o

f(20)

w, (3.9)

em que 0V é uma curva de Jordan suave por partes (um contorno fechado e limitado
de integragao) orientada no sentido anti-horério e zy é um ponto qualquer no interior do

dominio V', como ilustrado na Figura 3.2.

oV

Figura 3.2: Dominio V definido pela curva de Jordan 0V com um ponto qualquer zg.

) . . . . > (F -
Se o vetor resfduo estiver associado ao respectivo pélo como R )(r’ ,8)/(s— s4) entao

realizando a transformada inversa de Laplace, como na Equagao (3.3), tem-se:

R&F) / 1 o0+joo f{&F) /
L { r, S)] = / Ra (45) o s, (3.10)
5 — Sq 217 Jog—joo S — Sa
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Utilizando a Férmula Integral de Cauchy, e sabendo que na Equacdo (3.10) f(w) =
RE (r', s)e*, conclui-se que:

£ [w] = URIT (1, 5, )€t (3.11)

S — Sq

ou seja, o vetor residuo no dominio temporal nao varia com o tempo. Isso mostra que
a comparagao feita na Equagao (3.8) é bastante util, j& que o vetor residuo pode ser
determinado através das correntes no objeto espalhador. Neste caso, o vetor residuo
no dominio do tempo R (r', so) é nada mais do que o residuo R,, que é determinado
diretamente no dominio do tempo, com as componentes vetoriais das correntes que foram
utilizadas para determinar este residuo. A funcao U(t), o degrau unitario (valor nulo para
t < 0 e valor unitario para t > 0), é necessaria uma vez o sistema é causal, o que equivale
a utilizar a transformada unilateral de Laplace. Logo a andlise se restringe portanto, em
determinar os poélos e residuos associados a um determinado objeto.

Existem alguns modelos que permitem a extracao de polos e residuos diretamente da
resposta temporal de um objeto. Cada técnica tem sua especificidade, mas tém em co-
mum a capacidade de modelar funcoes através de sendides exponencialmente amortecidas.
Alguns modelos para sinais deterministicos tém sido utilizados na anélise de antenas e pro-
pagacao de canais radio com maior frequéncia. Este modelos sao o método de Prony [35],
o método do Matrix-Pencil [36], a técnica de ajuste das curvas complexas no dominio da
frequéncia de E. C. Levy [37] e o equivalente no dominio da frequéncia de Prony [38].

Entre os métodos para extracao dos pdlos de um objeto, a partir de sua resposta
temporal, os mais utilizados sao os métodos de Prony e o Matrix Pencil, pois trabalham
diretamente com amostras do sinal temporal. O método do Matrix-Pencil, além de ser
mais eficiente, é mais robusto a ruidos do que o método de Prony. Para extracao de
polos de respostas obtidas através de medigoes de campos, a robustez em relagao a ruidos
¢ fundamental. Porém, caso os pdlos sejam extraidos de respostas numéricas, o Matrix

Pencil é mais eficiente o que o torna uma escolha apropriada [10].
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Matrix Pencil

Considere uma fungao y(t) que representa, por exemplo, a corrente como fungao do
tempo em um dado objeto tridimensional que espalha campos incidentes de acordo com
sua geometria e suas caracteristicas eletromagnéticas. Esta corrente é a resposta transité-
ria a uma determinada excitacao. Considerando somente o Late Time, é possivel modelar
a resposta como descrito pela Equagao (3.6) se o objeto espalhador é linear e invariante
no tempo (LTT). Sendo o objeto LTI, entao ele pode ser modelado como uma soma pon-
derada de autofuncoes completas no espaco que, no caso, sao representadas pelo termo
e*it em que s; sao os polos do sistema. O fato das autofuncoes serem completas implica
que qualquer funcao pode ser modelada como uma soma ponderada destas autofuncgoes.

A resposta temporal de um determinado objeto, é calculada por algum método nu-
mérico, ou é simplesmente a resposta analitica amostrada. A resposta temporal tera N

amostras espacadas por intervalos regulares de At. Desta forma, definindo-se a varidvel

z; = %™t a Equacdo (3.6) pode ser escrita como:
M
v =y(kAt+Tp) = > Rizf k=0,...,N -1, (3.12)

=1

em que Ty representa o tempo no qual o efeito do Farly Time se reduziu a niveis re-
lativamente despreziveis (usualmente Ty = 0). A representacdo é completa quando M,
R; e z; sao determinados. Segue-se a formulacao do Matriz Pencil para encontrar estas
grandezas.

Se duas matrizes A e B sao relacionadas de forma que ¢é possivel escrever

L(\) =A—\B (3.13)

com A € C, entao o grupo de todas as matrizes possiveis para L(A) € C é chamado
Matriz Pencil (algo como Feize de Matrizes). Este caso mais simples é chamado Matriz
Pencil linear. Uma maneira alternativa de representar o Matriz Pencil é através de um

par de matrizes como (A, B). Um determinado Matriz Pencil L(\) é chamado regular
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se existe, ao menos, um valor para A tal que det(f())) # 0. Este valor de A, solugao do
determinante, é denominado autovalor do Matriz Pencil, ou seja, A é autovalor de (A, B).

Para o caso geral, tem-se [39]

!
L) =) AN, (3.14)

i=0
em que L()\) € C é chamado Matriz Pencil de grau I. As matrizes A; € C™" sdo tais

que A; # 0.

Considerando a Equacdo (3.12), define-se duas matrizes Y, e Yy como:

| Y1 Y2 -0 YL |
¥, = y'2 y'3 ) yL'-&-l (3.15)
| YN—L YN-L+1 """ YN-1 |
e
| Yo Y1 o YL ]
¥, = Y1 y.z yr ’ (3.16)
| YN-L-1 YN—L """ YN-2 |

em que a formulagao apropriada foi desenvolvida em [36]. Estas matrizes podem ser

escritas como

Y, =Z,RZ,Z,,
_1 _1__0 2 (317)
Y, = Z,RZ,
em que
1 1 1
— z z z
7, = ! ? Mo (3.18)

N—-L-1 _N—L-1 N—-L-1
zl 2’2 ... ZM
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1 z 2Ll
_ 1 2zp -+ 2271
Z,=| " 7|, (3.19)
Lzy oo o2it
Z1 0 - 0
_ 0 z--- 0
Zo=| (3.20)
00 ZM
e
Ry 0 0
_ 0 Ry - 0
R = (3.21)
0 0 --- Ry
Através das definicoes destas matrizes, é possivel escrever o Matrixz Pencil como:
Y, - \Yy =Z,RZy — \1Z,. (3.22)

Sabendo que M < L < N — M, a matriz Y; — AY, tem rank M [40]. Entretanto, se
A=z,comi=1,.. M, o rank é reduzido para M — 1. Desta forma, é possivel concluir
que z;, com i = 1,..., M, sdo os autovalores generalizados do par (Y1,Y3). Utilizando-se
os autovetores generalizados r; que sao os vetores solucao associados a cada autovalor z;

é possivel escrever

que pode ser escrito na forma equivalente
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em que Y} ¢ a pseudo-inversa de Moore-Penrose de Y5 [41]. Através de (3.24) é possivel
extrair os autovalores z; de Y;?l.
Uma vez conhecido M e z; para i = 1,..., M, as amplitudes dos pdlos ou os residuos

sao facilmente obtidos através de minimos quadrados aplicado a expressao:

Yo 1 1 -1 Ry
no|_ Z} Zf ZM }?l (3.25)
YN-1 AN N Ry

O procedimento apresentado é eficiente e produz bons resultados na auséncia de erros
numéricos e ruidos aleatorios. Contudo, nas aplicacoes do Matriz Pencil em problemas
reais, os dados obtidos sao perturbados com erros numéricos ou ruidos. Neste caso, as
perturbagoes corrompem os autovalores resultando em erros na escolha de M e na solucao
dos polos z; e dos residuos R;.

Um método alternativo e mais estavel é o Total Least-Squares Matriz Pencil (TLSMP)
[36], que pode ser entendido como feize de matrizes utilizando os minimos quadrados

totais. O desenvolvimento do método se inicia definindo a matriz

Yo v YL
v — n Y2 o YL+ (3.26)
_yN—L—l YN-L ?/N—l_

A decomposicao em valores singulares (Singular Value Decomposition - SVD) de Y é dada

por

Y — ODV7, (3.27)

em que U € CV-Ex(N=L) ¢ 5 matriz unitaria cujas colunas contém os autovetores de

YY7, V; € CEHDXUEAD & unitdria em que as colunas sao os autovetores de Y'Y e
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D ¢ CN=D)x(L+1) & a matriz diagonal com valores singulares de Y (raiz quadrada dos
autovalores de Y7Y) na diagonal principal em ordem decrescente.

Se as amostras ¥, estiverem livres de ruidos, Y terd exatamente M valores singulares
diferentes de zero. Contudo, devido aos ruidos, os valores singulares iguais a zero sao
perturbados, resultando em véarios pequenos valores singulares diferentes de zero. Este
erro devido ao ruido pode ser suprimido eliminado estes valores singulares esptirios de D
e dos seus correspondentes vetores singulares a esquerda e a direita.

Primeiro define-se D’ = diag{\1, Ao, ..., Aas} como a matrix diagonal em que M repre-
senta os maiores valores singulares de Y. Em seguida define-se U’ e V’ como submatrizes

de U e V correspondendo a estes valores singulares de D’ € CM*M

Uyl Uy2 -+ UM
- U211 U292 -+ U2 M
U = (3.28)
UN-L,1 UN—-L2 ** UN—L M
V1,1 V1,2 ++ Ui,Mm
— V2,1 Voo -+ VoM
V/ = . (3.29)
UN-L1 UN—-L2 "' UN—LM
Desta forma, a matriz Y’ é representada como:
Y =UDV". (3.30)

Através de uma comparacao direta entre a definicio da matriz Y em (3.26) com Y, e

Y, em (3.15) e (3.16) obtém-se

Y =[c;, Y] =[Ya,Cr41], (3.31)

em que C; representa a i-ésima coluna de Y e os colchetes representam a concatenagao

entre esta coluna e a matriz Yy, na seqiiencia apresentada. Assim, usando Y’ ao invés
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de Y em (3.31) resulta na filtragem do ruido tanto em Y; quanto em Y. Através da

Equacao (3.30) e (3.31) é possivel escrever

Y, =UDVY} (3.32)

O

, =UDV], (3.33)

em que V4 e V) sdo iguais a V' sem a tltima e a primeira linhas, respectivamente. Utili-
zando (3.32) e (3.33), os polos do sinal (autovalores de YY) sdo dados pelos autovalores

nao nulos de

{VIHVY, (3.34)

0s quais sao os mesmos autovalores de

VIV (3.35)

Existem diversos critérios para escolha do nimero de modos, sendo estes ainda motivo
de estudo. Entretanto, este fato nao é um limitador da técnica ja que superestimar o
valor de M, produzird modos sem expressao, com baixa amplitude considerados espiirios.
Porém, subestimar o valor de M causara erros na representacao. Contudo, a estimativa
de M exige algum conhecimento prévio do problema para definir o limite inferior deste

termo.

3.2.2  Selecao dos Pdlos Naturais

A extracao dos pdlos a partir das densidades de corrente impulsionais, permitiu o
uso do SEM para construir a altura efetiva de uma antena. No entanto, os pdlos ex-
traidos forma totalmente utilizados, sem nenhum critério para escolha destes. De fato, é

interessante caracterizar um objeto através de poucos parametros. Cada polo contribui
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para esta caracterizacao em maior ou menor grau, entao é importante selecionar os pélos
que contribuem mais e desprezar os que contribuem menos. E possivel obter a resposta
utilizando apenas um numero reduzido de pdlos convenientemente escolhidos através de
critérios pré-definidos [42]. Dentre os M pdlos extraidos, haverd um nimero inferior a
M de pélos que correspondem aos pélos fisicos (naturais) ou as frequéncias naturais do
objeto [42]. Estes pdlos sdo complexos e conjugados com parte real negativa. Na extragao
dos podlos nao existirao apenas pélos naturais mas também polos parasitas que nao tem
seu complexo conjugado ou parte real positiva. Estes pélos parasitas correspondem a efei-
tos do Early Time que nao podem ser representados por exponenciais amortecidas [16].
Para garantir que todos os pélos naturais sejam extraidos, escolhe-se um alto nimero de
polos M na extracao e procura-se separar os polos parasitas dos pélos naturais, além de

desprezar polos de pouca contribuicao na resposta.

Formulacgao

A fim de caracterizar um objeto através de seus polos naturais, é necessario estabelecer
um critério para selecionar, entre os pélos extraidos, quais fornecerao uma contribuicao
significativa para a construcao da resposta. Para contabilizar a forca do pdlo, o residuo
associado a este pélo poderia ser utilizado. Porém, o residuo por si sé6 nao é suficiente
para contabilizar a intensidade da contribuicao do pélo. Por este motivo, alguns critérios
foram definidos em [42] para separar pdlos naturais de contribuigao significativa.

O primeiro passo consiste em reescrever o conjunto de pélos em fungao de 1/|0,|.
Quanto menor o fator de amortecimento |0, |, mais tempo a sendide amortecida associada a
este polo natural durard. Desta maneira, |o,| corresponde ao tempo de vida da ressonancia
descrita pelo pélo natural. Assim sendo, sao definidos pesos que expressam a contribuicao

de cada pdlo utilizando o fator de amortecimento e o residuo, ou seja,

(3.36)

O peso de maior amplitude, expresso por P; = |Ry|/|o4|, é utilizado para normalizar os
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pesos P,. Desta maneira, o primeiro critério para selecao de pdlos pode ser estabelecido
desprezando-se os pesos de baixa amplitude. Um valor de limiar T'h pode ser utilizado e,
desta maneira, obtém-se

P,

— < Th. .
Pd< h (3.37)

Pélos que atenderem ao critério estabelecido pela Equacao (3.37) sao eliminados.

O critério estabelecido pela Equagao (3.37) nao é suficiente para todos os casos. Em
alguns objetos, tais como superficies maiores de discos e esferas, polos que contribuem
pouco para a resposta nao sao eliminados pelo critério P,/P; < Th. O que ocorre é
que alguns pdélos com fator de amortecimento |o,| muito alto, amortecem a resposta
mesmo antes do Late Time iniciar. Entao para estes casos um critério adicional deve ser
utilizado. Basicamente, um pélo e um residuo definem uma ressonancia que é uma sendide
exponencialmente amortecida. Se este amortecimento se da antes de T}, que é o instante

inicial Late Time, este pdlo pode ser desprezado. Devem ser desprezados polos nos quais

|00l > [Omaal, (3.38)

em que e("lomazlTL) ~ Th. O termo || representa o coeficiente de decaimento da
exponencial [42].

Baseado nos dois critérios definidos pelas Equagoes (3.37) e (3.38), e eliminando pélos
com parte real positiva e sem correspondente complexo conjugado, tem-se um critério

para reduzir o nimero de pdlos que representam a resposta.

3.2.3 Deconvolugao

Ao utilizar a técnica do SEM, as singularidades sao obtidas a partir da resposta do
objeto espalhador. E necessério entao excitar o ob jeto com um grande contetido espectral,
ou seja, a excitacao deve cobrir a faixa em que se encontram as frequéncias naturais do
objeto. O pulso Gaussiano e a derivada do pulso Gaussiano sao formas de onda com grande

faixa de frequéncias e esta faixa estd diretamente relacionada com a largura do pulso.
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Entretanto, pulsos demasiadamente estreitos podem causar problemas como a dispersao
numeérica que ocorre ao violar a malha no FDTD, impedindo que altas frequéncias sejam
inseridas no ambiente computacional.

O impulso ideal é uma funcao que tem sua resposta em frequéncia infinita, ou seja, seu
espectro de frequéncias contém todas as frequéncias com igual amplitude. Contudo em
rotinas de calculo numérico de campos no dominio do tempo, nao é possivel implementar
este impulso uma vez que o mesmo nao ¢ fisicamente implementavel.

Através da técnica denominada deconvolucdo numeérica é possivel extrair a resposta
ao impulso, a partir do conhecimento prévio da resposta a um pulso Gaussiano ou sua

derivada. Esta técnica é descrita em [43] e [44].

Formulacao

Considere que z(t) seja uma excitagdo banda-larga e y(t) seja a forma de onda da
saida de um sistema. Por exemplo, a excitacao pode ser a tensao no gap de uma antena
dipolo e y(t) a corrente em um dado ponto deste dipolo. Se este sistema é causal, passivo
e descrito por equagoes diferenciais lineares com coeficiente constantes, e que as condigoes

iniciais sdo nulas, entao este sistema pode ser descrito pela integral de convolugao [44]:

t
y(t) = / Wt — ta)a(ta)dta = h(t)  a(t), (3.39)

0
em que * denota convolugao e h(t) é a resposta ao impulso deste sistema. A funcao h(t)

pode ser formalmente definida como

Y(w)

h(t)=F! (o)

, (3.40)

em que F ! ¢ a transformada inversa de Fourier, X (w) = Flz(t)] e Y (w) = Fly(t)]. Os
dados sao discretizados para serem utilizados em rotinas numéricas como por exemplo
o FDTD. Assim sendo, sendo At o passo de tempo e, portanto, um instante de tempo

discreto pode ser determinado por ¢t = nAt, no qual n € Z.
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A resposta ao impulso pode ser obtida através da Equacao (3.40). Para excitagoes
pulso Gaussiano e derivada do pulso Gaussiano, a resposta ao impulso pode ser obtida
com precisao por uma férmula simples envolvendo apenas operagoes no dominio do tempo.
Com este intuito, o Método de Expansao em Momentos (MEM) foi desenvolvido em [45]
para aplicagoes em restauracao de imagens. Posteriormente, em [44] o MEM foi aplicado
em dispositivos de microondas. Considere as excitagoes pulso Gaussiano e derivada do
pulso Gaussiano representadas nas Equagoes (3.41) e (3.42)

(=t g)?

rg(t) =e 27| (3.41)

t—tg _a-tp?
e 272

7 , (3.42)

l‘Dg(t) = —

em que 7' controla a largura do pulso e t; é o atraso do pulso. As Equagoes (3.41) e
(3.42) sao equivalentes as equagoes discretizadas (2.75) e (2.77) em que t = nAt, tqy =
BAt e T = 4v/2At. Define-se em [44] o parametro to = jX™1(0)/X(0) para a derivada
do pulso Gaussiano e t, = jX@(0)/X®1(0) para o pulso Gaussiano em que X™(0) =
0" X (w)/0w™|y=0. O tempo ty é um deslocamento temporal que tem a fungao de ajustar
o pulso de forma que o centro de gravidade deste fique em t = 0. Sua forma discretizada é
ng = INT(ty/At), em que a funcdo INT arredonda seu argumento para o préximo inteiro.
A formulacao da resposta impulsional para o pulso Gaussiano e para a derivada do pulso
Gaussiano como descrita em [44] é dada pelas Equagoes (3.43) e (3.44) e os coeficientes

ag, 4o € ay que sao chamados Momentos da Deconvolucao sao descritos na Tabela 77.

a, | Pulso Gaussiano | Derivada do Pulso Gaussiano
a 1 1
0 V2rT V2nTel/?
a9 —CL()T2 —(loT2
ay 3(10T4 6&0T4

Tabela 3.1: Momentos da Deconvolugao para o Pulso Gaussiano e Derivada do Pulso Gaussiano
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aq

h(n) = SIAH [y(n+2+ng) +y(n—2+ny)] +
a9 Q4
<2At2 N 6At4) it o)yl = ol
a9 Qg
(CLO - E + 4At4) [y(n + no)] (343)
e
n+no
h(n) = agAt Z y(k +mno) +
k=0
Q4
A [y(n +2+no) +y(n —2+ng)] +
(05} ay
(m - m) [y(n+1+ 1) — y(n — 1+ no)], (3.44)

O procedimento para aplicacao do método da deconvolucao se inicia na definicao de
x(t) e y(t). Através da excitacao x(t) pulso Gaussiano ou derivada do pulso Gaussiano em
um determinado sistema, obtém-se a resposta y(t). Utilizando as Equagoes (3.43) e (3.44),
obtém-se a resposta impulsional discretizada h(n). Este procedimento pode ser aplicado
para para obter a resposta impulsional de antenas. Neste caso, x(t) serd a tensao de
excitagao pulso Gaussiano ou derivada do pulso Gaussiano e y(t) a densidade de corrente
em um determinado ponto da antena. A resposta ao impulso da antena sera entao dada
por h(n), obtido pela aplicagdo da tensao de excitacao e da densidade de corrente nas

Equacoes (3.43) e (3.44).

3.3 Altura Efetiva: Formulacao Semi-Analitica

A Equagao (2.49) expressa, de forma geral, a equagao da altura efetiva no dominio do
tempo. E preciso, entao, encontrar as densidades de correntes impulsionais perpendicu-
lares (sem a componente ). Para o calculo da altura efetiva, é necessério encontrar as
densidades de corrente elétrica e magnética impulsionais na superficie do objeto espalha-

dor, ou seja, a densidade de corrente elétrica e magnética quando o objeto é excitado por
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um pulso estreito. Estas densidades de corrente podem ser calculadas numericamente,
mas para se obter uma forma analitica da altura efetiva, estas densidades de corrente

impulsionais podem ser determinadas através do SEM. E possivel escrever:

qu¢ﬂ=:§:{né?< )uSVﬂ>} (3.45)

~ S — Sq
e
~ (M) (M)
~ Moy (e, s)ve (1))
Mo(r s) = « . 3.46
(x',5) 2;{ . (3.46)

Os somatérios nas Equagoes (3.45) e (3.46) é realizado sobre todas as singularidades
calculadas para o objeto em questao. Como as singularidades serao extraidas da resposta
temporal fornecida pelo objeto espalhador, entdo as Equagdes (3.45) e (3.46) podem ser
reescritas utilizando-se a Equacao (3.8), ou seja,

36 R (1", 5)
P s)=>" B (3.47)

«

€
- RM (1, s)
M(r,s) = ) ————. 4
(s) = == (348)

«

Realizando a transformada inversa de Laplace e aplicando a Férmula Integral de Cauchy,
como nas Equagoes (3.9), (3.10) e (3.11), as densidades de corrente elétrica e magnética

impulsionais podem ser representadas como

ZU HRD (1 5, ) et (3.49)

1) = UMRM(Y, s0)e™". (3.50)
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A Equagao (2.49) mostra que a densidade de corrente elétrica impulsional deve ser per-
pendicular. Para encontrar a densidade de corrente elétrica impulsional e perpendicular,

basta extrair a componente radial da mesma:

IO (#,1) = JO(¢, ) — [JO(¢,t) - Pt (3.51)

Extrair a componente radial é equivalente a escrever apenas as componentes 0 e @, e

desprezar a componente T

J(x,t) = cosf cos ¢ J(F, ) + cos Osen ¢ J)(x, 1) — sen 6 JI(¥, 1) (3.52)

Jo(8,t) = —sen @ JO(x, 1) 4 cos ¢ IO (E, 1). (3.53)
As Equagoes (3.45) e (3.46) indicam que os vetores residuos Rg)(r’,sa) e R&M)(r’, Sa)
tém as mesmas componentes vetoriais das densidades de corrente elétrica e magnética.
Desta maneira, a obtencao das componentes perpendiculares pode ser realizada tanto a
partir do vetor residuo, quanto da densidade de corrente, ou seja, os passos mostrados
nas Equagoes (3.51), (3.52) e (3.53), podem ser realizados diretamente, utilizando o vetor
residuo R&J)(r’ ,8a), a0 invés da densidade de corrente J°(r/,t).
Ao substituir as Equagoes (3.51) e (3.50) em (2.49), o argumento temporal das densi-
dades de corrente é o atraso 7+t - r'/c, em que 7 =t — r/c. Expandindo o termo 1 - 1/,

obtém-se:

>

1’ = (senfcosdpx +senfsengy + cos0z) - (2'x+y'y + 2'z)
= 2'senfcos ¢ + y' senfsen ¢ + 2’ cosb. (3.54)
A definigao da altura efetiva também exige uma diferenciagdo no tempo. Como o

tempo ¢ nao é variavel de integragdo na Equagao (2.49), a diferenciacdo pode ser rea-

lizada diretamente no integrando, ou seja, nas densidades de corrente impulsionais. A
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diferenciagao das Equagoes (3.49) e (3.50) tem uma pequena particularidade, que pode

ser mostrada da seguinte forma:

Ot~ )~ 1)) = ot~ )] F(¢ 1) + ult — 1) - [~ )]

ot
= 6<t - ta)f(t - ta) + u<t - ta)f/(t - ta) (355)

em que t, ¢ uma constante. Se t # t,, entdo o termo §(t — t,)f(t — t,) ¢é nulo, pois a
funcao impulso ¢é definida como nula a nao ser em ¢ = ¢,. Se, porém, t = t,, haverd um
valor tendendo ao infinito, caso f(0) seja diferente de zero. Tanto em sistemas fisicos
quanto em modelos numéricos, a duracao deste instante depende do tempo de subida da
fungao degrau u(t — t,). Supondo que este tempo seja desprezivel e a fungao degrau se
aproxime da funcao degrau ideal (com tempo de subida nulo), entao o pulso terd duragao
muito curta. Pulsos desta natureza aplicados em sistemas fisicos, nao produzirao resposta
mensuravel, pois sistemas fisicos tém alguma inércia associada que os impede de responder
instantaneamente as suas entradas. Este é, na realidade, o conceito de impulso: um pulso
com duracao tao pequena a ponto de um determinado sistema fisico nao ter condigoes
de responder a esta excitacao devido a sua inércia ainda que este sistema nao tenha
perdas [46].

Desta forma, se considerarmos que a fungao degrau expressa nas Equagoes (3.49) e
(3.50) tém seu tempo de subida desprezivel, a diferenciagdo das densidades de corrente

expressas nestas equagoes, em relacao ao tempo, podem ser escritas como

ARSIy {SQU(t R RO, sa>ew<t—z+f:’>} (3.56)

/

9 [M‘; (f‘,r + Lo )] = Z {SQU(t ~Iy P >REYM)(I", sa)eS“(terff/)}. (3.57)

C C
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A notacao L no vetor residuo f{gj (r', so) na Equagao (3.56) indica que o vetor somente
tem componentes perpendiculares. Como este vetor residuo tém as mesmas componentes
vetoriais da densidade de corrente elétrica, o procedimento descrito nas Equagoes (3.51),
(3.52) e (3.53) é o mesmo.

O termo T - r'/c, como foi dito no ultimo pardgrafo da Secao 2.2.1, é desprezivel, a
nao ser que esteja no argumento de uma fungao exponencial, o que torna sua contribuicao
significativa. Assim sendo, ele pode ser omitido da funcao degrau U(t —r/c+1-1'/c). A

altura efetiva h'(f,¢) no dominio do tempo obtida a partir do SEM é expressa por

h'(t,t) = U(t — g) Z {saes“(t_z) // {f{&)(r', Sq) + %f{gM)(r’, Sq) X f} eSO‘f'cr/dV'}.
(3.58)
De uma forma geral, a integral na Equagao (3.58) estard operando sobre o vetor residuo
perpendicular associado a densidade de corrente elétrica e ao vetor residuo associado a
densidade de corrente magnética, (pois estes tém as mesmas componentes vetoriais das
densidades de corrente impulsionais), e a exponencial que contém o atraso de tempo r-r'/c
e depende das coordenadas da fonte. Desta maneira, é possivel escrever a altura efetiva

analitica no dominio do tempo como:

hi(f, 1) = (t——)ZR (t/, 50)e" (%), (3.59)

em que o indice h' presente em Rah (r',s4) se refere ao vetor que é a integragao dos
elementos de h'(f,t) que sdo dependentes das coordenadas da fonte V' e R (r',sq) é
dado por

R (1, 50) = / Sa {Rﬂ(r',s@ + RO, 50) x £ [V (3.60)
/ 770

Este desenvolvimento mostra que a altura efetiva pode ser encontrada através das singu-

laridades presentes no objeto de estudo de forma analitica e diretamente no dominio do

tempo. Entretanto, através da transformada de Laplace, é possivel definir a altura efetiva



METODO DA EXPANSAO EM SINGULARIDADES (SEM) 75

no dominio da frequéncia (s = jw). Com a utilizacdo das Equagdes (3.2), (3.9) e (3.49)
em (3.59) e (3.60), obtém-se

’ f{(ht)(r’ s)
hi(f,s) =e %y — 277 3.61
() = et DR, (3.61)
em que
~ + ~ 1 ~ #or/
RO (v 5) = / s [R(Oi)(r', s)+ —RM(r ) x f“] e Ay, (3.62)
/ 770

As Equagoes (3.59), (3.60), (3.61) e (3.62) definem de forma unificada e no dominio do
tempo e frequéncia a altura efetiva. E uma ferramenta para analise de grandezas na regiao
de campo distante e tém uma forma semi-analitica, ja que as singularidades sao deter-
minadas numericamente. E possivel no entanto, definir uma formulacao completamente

analitica se as singularidades forem extraidas analiticamente e nao numericamente.



Capitulo 4

ESTUDO DE CASOS

Baseando-se no desenvolvimento dos capitulos anteriores, é possivel combinar a repre-
sentacao da altura efetiva com a determinacao das ressonancias naturais para encontrar
as solugoes desejadas, ou seja, as caracteristicas da antena em forma semi-analitica uni-
ficada entre tempo e frequéncia. Para tal, se faz necessario o desenvolvimento de rotinas
computacionais que executem as tarefas numéricas e sejam capazes de testar as solugoes,
comparando as mesmas com resultados presentes na literatura cientifica.

O processo de determinacao da altura efetiva, de forma semi-analitica, se inicia com
o céalculo dos campos radiados pela antena quando esta é excitada por uma fonte impul-
sional. Estes campos podem ser calculados numericamente ou analiticamente e, através
destes, é possivel determinar as densidades de corrente na superficie condutora da antena
ou na abertura de uma antena refletora para o caso do método da Abertura ser utilizado.
As densidades de corrente sao utilizadas para calcular as singularidades da antena, através
da técnica do Matrix Pencil. E; por fim, utilizando as singularidades obtidas pelo Matrix
Pencil, aplica-se o SEM para encontrar a expressao analitica da altura efetiva da antena.

Para realizar o calculo dos campos radiados devido a uma excitacao impulsional em an-
tenas de fios foi utilizada a formulagao de Kunz e Luebbers para o FDTD [3] implementada
em Fortran. Os campos na abertura da antena refletora foram calculados analiticamente

e as equacoes das densidades de correntes elétricas e magnéticas na abertura foram imple-
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mentadas em Fortran para extracao das singularidades. Os calculos das singularidades,
a partir da resposta temporal, também foram realizados em Fortran. Para testes de re-
sultados, a altura efetiva é obtida a partir das singularidades e o campo radiado distante
determinado através da altura efetiva é, entao, comparado com o campo distante forne-
cido pelo FDTD e através do diagrama de radiacao, obtido analiticamente e pelo MOM.
A comparacao dos campos e diagramas de radiacao obtidos através da altura efetiva, com
a solucao de referéncia, é melhor realizada utilizando-se ambientes graficos. O software
Matlab foi utilizado devido a grande facilidade em trabalhar com graficos originados de

séries temporais.

4.1 Antena Dipolo

Com o intuito de averiguar a metodologia para anélise de antenas através da altura
efetiva, o estudo do dipolo, que é uma antena largamente estudada e com resultados
amplamente conhecidos, foi inicialmente realizado. A fim de tomar como referéncia os
resultados obtidos em [47] e [28], o dipolo escolhido tem o comprimento de h = 14¢em e
raio a = h/150 = 0,933 mm e estd alinhado ao eixo z. A frequéncia maxima de anédlise
para estes resultados, é obtida tomando como base a frequéncia de operacao do dipolo ou

um multiplo desta.

4.1.1 Representacao do Dipolo através do FDTD

Como o objetivo de se utilizar o FDTD ¢ extrair a resposta impulsional da antena, ¢é
necessario excitar a mesma com um pulso estreito ja que o impulso (delta de Dirac) nao é
implementavel (violaria a resolu¢ado minima da malha devido as frequéncias muito altas).
O pulso Gaussiano estreito e a derivada do pulso Gaussiano estreito podem ser utilizados
neste caso, como descrito em (2.75) e (2.77) com 5 = 32 [3], o que garantird que, para um
dado passo de tempo, a maxima frequéncia presente no pulso nao ird provocar dispersao

significativa.



ESTUDO DE CASOS 78

Inicialmente a representacao do dipolo de meia onda sera realizada e a andlise sera
posteriormente estendida para outras frequéncias de interesse a fim de verificar o compor-

tamento da resposta através desta representacao em diferentes casos.

Definicao de Parametros

Inicialmente é necessario dimensionar as células e o passo de tempo no FDTD. E
importante realizar o dimensionamento corretamente, pois a precisao dos resultados é
influenciada pela dispersao numérica, como visto na Sec¢ao 2.3.2. A frequéncia de operagao

do dipolo de meia onda é

fr= c ¢ 3x10°m/s
7 X 2h 2x0,14m

A frequéncia maxima de operacao é escolhida em relagao a frequéncia de operacao do di-

= 1,07 GHz. (4.1)

polo. A escolha da frequéncia maxima como fy,. = 2fo é a aproximagao utilizada em [3]
que produz bons resultados. Na realidade, frequéncias superiores a estas existem, porém
a dispersao causada ¢é usualmente desprezivel se a antena é dividida em um ntmero apro-
priado de segmentos. Sabendo que Ny = A, /A para que a dispersao seja minimizada e

que fmazAmin = €, entao € possivel escrever

Ami c c
N, = =22 Ny=—— A= ——.
g A - fmamA ~ N)\fma:t

Invertendo os termos e multiplicando ambos por h que é o tamanho do dipolo tem-se:

(4.2)

ﬁ o hN}\fmax
A c

O termo h/A pode ser entendido como o nimero de segmentos no qual a antena é di-

(4.3)

vidida, Ns, € N. Assim, o nimero de segmentos no qual a antena deve ser dividida
pode ser determinado de acordo com a frequéncia maxima que é inserida no ambiente

computacional do FDTD, ou seja,

h max
Ny = INT( J
C

M), (4.4)
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Considerando entao fo = 1,07GHz e f,.. = 2fo, entao fe: = 2,14 GHz e assim
Nseg = Ny. Como discutido na Segao 2.3.2, baixos niveis de dispersao podem ser ob-
tidos utilizando N, na faixa entre 10 e 20. Desta forma, ao utilizar Ny = 10, tem-se
que N, = 10. Como o dipolo é excitado através de uma fonte colocada no gap que se
encontra no centro do mesmo, e o dipolo é simétrico, entao o niimero de segmentos impar
é apropriado, uma vez que o segmento exatamente no centro, é onde o gap é definido.
Desta forma, para a antena em questao, o uso de Ny, = 11 é uma escolha apropriada.

Definindo as células do FDTD como ciibicas e o nimero dos segmentos que compoem
a antena esteja definido, o tamanho da célula na malha FDTD pode ser diretamente
determinado. Assim a célula ctibica de dimensao A é determinada como

ho 0,14m

A= = =1,2727 cm. 4.5
N, 11 , cm (4.5)

O passo de tempo é determinado através da condicao de estabilidade de Courant, estabe-

lecido na Secao 2.70, ou seja,

A 0,012727
V3  V3-3x108

Apoés a definicao destes parametros, resta ainda definir o tamanho do espaco compu-

At = =245 x 107 s, (4.6)

tacional, ou seja, o nimero de células que cada coordenada espacial tera. O espaco cibico
foi definido como duas vezes o tamanho maximo da antena. Isso é suficiente ja que o
dipolo tem um minimo de radiacao na direcao do eixo em que esta alinhado. As condigoes
de Mur sao utilizadas como camada absorvente.

E importante salientar que, como o didmetro da antena (2a = 0,18667 cm) é muito
menor do que a célula (A = 1,2727cm), a técnica do fio fino é a melhor opgao como

descrito na Segao 2.3.3.

Excitacao

Com todos os parametros definidos, o pulso Gaussiano estreito pode ser representado

de acordo com a Equacao (2.75). As Figuras 4.1 e 4.2 sdo as representagoes graficas
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obtidas através do codigo escrito para implementagao do FDTD.

Pulso Gaussiano Estreito — Dominio do Tempo
1 T T T

0.9F i

0.8 b

0.6 i

Amplitude (V)
o
2]

O | | | | |
0 1 2 3 4 5 6

Tempo (ns)

Figura 4.1: Pulso gaussiano estreito com At = 2,45 x 107 !1s.

Pulso Gaussiano Estreito — Dominio da Frequéncia
0 T T T T T T T

Amplitude (dB)
N
o

_25 -

_40 | | | | | | | | |
0 0.5 1 15 2 2.5 3 3.5 4 4.5 5

Frequiéncia (GHz)

Figura 4.2: Resposta em frequéncia do pulso Gaussiano estreito com At = 2,45 x 10711 s.

A Figura 4.2 mostra que na frequéncia maxima f,,.. = 2,14 GHz, a queda na amplitude
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¢ de aproximadamente —10 dB. As frequéncias maiores do que f,,q, introduzirdao no
ambiente de simulagao um erro, que é a dispersao numérica. Tendo em vista que estas
frequéncias, causadoras desta dispersao, tém amplitude pequena, usualmente elas sao
desprezadas sem que haja prejuizo nos resultados. Se esta dispersao nao é suficientemente
pequena para o problema, ou seja, se o nivel de erro de dispersao requerido é menor,
uma solucao é aumentar a frequéncia maxima de andlise. Por exemplo, se a frequéncia
méxima requerida é dobrada em relac¢ao a anterior (para que algumas frequéncias que antes
causavam dispersao indesejada ndo mais estejam fora da faixa garantida por NV,), entdo, de
acordo com a Equagao (4.4) e considerando um nimero impar de segmentos (ou células),
tem-se que o numero de segmentos em que a antena sera dividida é aproximadamente o
dobro do anterior, ou seja, Ny = 21. Realizando esta simulagao, obtemos as Figuras 4.3
e 4.4, nas quais ¢ notério que o pulso ficou mais estreito ja que a alteracao de N, altera
o tamanho das células A de acordo com a Equacao (4.5) e, consequentemente, o passo de

tempo At de acordo com a Equagao (4.6).

Pulso Gaussiano Estreito — Dominio do Tempo
l T T T

0.8 b

0.6 b

Amplitude (V)
o
[6;]

0 | | | | |
0 0.5 1 15 2 25 3

Tempo (ns)

Figura 4.3: Pulso gaussiano estreito com At = 1,28 x 107!,
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Pulso Gaussiano Estreito — Dominio da Frequéncia
O T T T T T T T

_15 -

_20 -

Amplitude (dB)

_35 -

_40 | | | | | | | | |
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
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Figura 4.4: Resposta em frequéncia do pulso Gaussiano estreito com At = 1,28 x 107!,

A Figura 4.4 mostra que em f,,.. = 4,28 GHz, a queda na amplitude é de aproxima-
damente —10 dB. Assim, a presenca de conteido espectral nas frequéncias elevadas no
ambiente computacional, sem a presenca de dispersao, requer, em contrapartida, maior
nimero de células, o que acarreta um aumento do custo computacional e do tempo de
simulagao.

H& ainda uma alternativa, caso se queira menor dispersao para um dado nimero de
segmentos. Para reduzir a dispersao sem aumentar o nimero de segmentos, é possivel
definir o pulso com uma duracao arbitraria, mas mantendo o nimero de segmentos da
antena. Desta forma, a duracao do pulso seria independente da segmentacao da antena. Se
uma antena ¢ modelada com um grande niimero de segmentos, de acordo com a Equagao
(2.75) este pulso serd muito estreito e, consequentemente, terd altas frequéncias, o que
acarretara em dispersao numeérica. Portanto, impondo um pulso menos estreito mas com
frequéncias com amplitude significativas na banda da antena, evita-se em certo nivel, a

dispersao. Tal abordagem porém se faz de forma manual e empirica.
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Caso seja necessario que baixas frequéncias nao sejam introduzidas no ambiente com-
putacional, a derivada do pulso Gaussiano deve ser utilizada como excitacao. A Figura 4.5
mostra a forma da derivada do pulso Gassiano usando os parametros f,,.. = 2,14 GHz,
Nseg = 11 e Ny = 10. Observa-se que seu valor médio é nulo, o que indica que nao héa
componente continua no sinal.

A Figura 4.6 é a resposta em frequéncia da derivada do pulso Gaussiano. Observa-se
que na frequéncia zero nao ha resposta o que indica que a componente continua é nula.
Além disso, é possivel observar que as componentes em baixa frequéncia tem pequena

amplitude dentro da faixa definida pela frequéncia maxima.

Derivada do Pulso Gaussiano Estreito — Dominio do Tempo
0.8 T T T T T T T T T

Amplitude (V)

_0'8 | | | | | | | | |
0 0.5 1 15 2 25 3 3.5 4 4.5 5

Tempo (ns)

Figura 4.5: Derivada do pulso Gaussiano estreito com At = 2,45 x 10! s.
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Derivada do Pulso Gaussiano Estreito — Dominio da Frequéncia
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Figura 4.6: Derivada do pulso Gaussiano estreito com At = 2,45 x 10! s.

4.1.2 Extracao das Singularidades

Como visto na Secao 3.2.1, as singularidades podem ser extraidas a partir da corrente
temporal na antena. Utilizando a implentacgao descrita na Equagao (2.79), com as devidas
adaptacgoes, o FDTD esta apto para fornecer a corrente em qualquer ponto do mesmo e em
qualquer orientacao ortogonal do dipolo, bastando poucas alteracoes nos campos e seus
indices. Esta corrente fornecida pelo cédigo é uma série temporal finita e, desta forma, é
possivel utilizar a técnica do Matrix Pencil para extrair as singularidades.

O ntmero de singularidades deve entao ser escolhido ainda sem um critério técnico,
mas de forma subjetiva. A principio, o numero de singularidades foi definido como M =
10, ou seja, haverao 10 pélos e 10 residuos para cada sinal temporal calculado. Este
numero foi definido porque, a partir de M = 10, ha uma boa convergéncia das correntes
reconstruidas através das singularidades e da corrente numérica, da qual as singularidades
foram extraidas. A Figura 4.7 mostra as singularidades obtidas pela rotina do Matrix

Pencil, utilizando como entrada a corrente temporal na entrada do dipolo, fornecida pelo
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FDTD.
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Figura 4.7: Pdlos e residuos relativos & corrente no centro do dipolo.

Observa-se que os polos tem parte real negativa, como é esperado em sistemas fisicos. E
possivel notar que alguns pélos e residuos tém maior amplitude, o que sugere que algum
critério pode ser utilizado para escolha do nuimero de singularidades. Nota-se também
que os polos e residuos sao simétricos. Isso é razoavel, ja que héd uma perfeita simetria
em relacao ao centro do dipolo uma vez que o niimero de segmentos em que o mesmo foi
dividido é impar.

As Figuras 4.8 e 4.9 reproduzem a corrente no centro do dipolo, quando o mesmo
é excitado pelo pulso Gaussiano estreito. A comparagao é realizada entre a corrente
gerada pelo FDTD e a corrente reconstruida a partir das singularidades, como exposto

na Equagao (3.6).
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. x 1072 Comparagé&o da corrente no centro do dipolo
Singularidades do Matrix Pencil
3F ¢ - — FDTD i

Amplitude (A)

Il Il Il
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
Tempo (ns)

Figura 4.8: Corrente no centro do dipolo de 14 c¢m excitado pelo pulso Gaussiano estreito (M = 10).

Observa-se que a diferenga nao ¢ significativa no dominio do tempo como mostra a Figura
4.8, porém ha uma diferenca no dominio da frequéncia representado na Figura 4.9. No
entanto, esta diferenga so € significativa em frequéncias acima de 3 GHz, que esta acima da
frequéncia maxima f,,., = 2,14 GHz e, além disso, nestas frequéncias altas, a amplitude
das mesmas sao inferiores a —50dB. O efeito do aumento do ntimero de singularidades
pode nao ser significativo na resposta temporal, porém na frequéncia é, como observamos

nas Figuras 4.10 e 4.11.
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Comparagéo da resposta em freqiiéncia da corrente no centro do dipolo

Singularidades do Matrix Pencil

~ — FDTD
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20

Figura 4.9: Resposta em frequéncia da corrente no centro do dipolo de 14 cm excitado pelo pulso

Gaussiano estreito (M = 10).

Se o numero de singularidades é aumentado para M = 20, é possivel observar uma

melhora na resposta em frequéncia, como mostrado nas Figuras 4.10 e 4.11. Aumentando

o numero de singularidades para M = 30, é possivel observar que a resposta em frequéncia

coincide na comparacao entre a resposta obtida pelo FDTD e a obtida pela reconstrucao

das correntes com as singularidades. As comparagoes para M = 30 sao mostradas nas

Figuras 4.12 e 4.13. Ha uma pequena diferenca nas respostas em frequéncia que pode ser

atribuida a imprecisao dos resultados das simulagoes e a residuos numéricos. Um ntimero

maior de casas decimais aumentaria a precisao dos resultados, porém a um alto custo

computacional.
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. x 1072 Comparagé&o da corrente no centro do dipolo
Singularidades do Matrix Pencil
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Figura 4.10: Corrente no centro do dipolo de 14 cm excitado pelo pulso Gaussiano estreito (M = 20).

Amplitude (dB)

Figura 4.11:

Comparacéo da resposta em freqiiéncia da corrente no centro do dipolo
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Resposta em frequéncia da corrente no centro do dipolo de 14 cm excitado pelo pulso

Gaussiano estreito (M = 20).
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. x 1072 Comparagé&o da corrente no centro do dipolo
Singularidades do Matrix Pencil
' —~ — FDTD i

Amplitude (A)

Il Il Il
0 100 200 300 400 500 600 700 800 900 1000
Tempo (ns)

Figura 4.12: Corrente no centro do dipolo de 14 cm excitado pelo pulso Gaussiano estreito (M = 30).

Comparacéo da resposta em freqiiéncia da corrente no centro do dipolo
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Figura 4.13: Resposta em frequéncia da corrente no centro do dipolo de 14 ¢cm excitado pelo pulso

Gaussiano estreito (M = 30).

Uma vez que as singularidades da corrente no gap do dipolo foram determinadas, tal

abordagem pode ser estendida para encontrar as singularidades em todos os segmentos do
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dipolo. As singularidades presentes na expansao de uma dada grandeza através do SEM
podem ser calculadas através da densidade de corrente no elemento espalhador. No caso
do dipolo, esta densidade de corrente se reduziria a prépria corrente no dipolo. Desta
forma, as singularidades presentes na corrente do dipolo em cada ponto deste podem ser
utilizadas para escrever a expansao em singularidades dos campos. Como as correntes sao
fornecidas pelo FDTD, os pélos entao deverao ser extraidos em cada segmento (célula).
Tal desenvolvimento sugere que o nimero de segmentos em que a antena serd dividida,
alterara o nimero de pdlos e assim a precisao dos resultados. De fato, é importante
observar se o nimero minimo de segmentos assumido para descrever a antena é suficiente

para se obter resultados satisfatérios.

4.1.3 Calculo da Altura Efetiva para o Dipolo

O campo elétrico tangencial sera nulo na superficie do dipolo ja que este é um condutor
elétrico perfeito. Assim nao existird densidade de corrente magnética M(r’, t) sobre a su-
perficie do mesmo. No entanto, a densidade de corrente elétrica deve ser calculada e, como
visto nas Equagoes (3.45) a (3.53), ela deve ser perpendicular a dire¢ao de propagagao dos
campos, ou seja, sem as componentes radiais. No caso particular do dipolo alinhado em
z, as componentes JO(£,1) e JO(F,¢) sao nulas. Assim as densidades de corrente elétricas

impulsionais sao

Jo(8,t) = —sen 0 JO(t,1). (4.7)

A partir da Equagao (4.7) é possivel entao escrever para o dipolo alinhado com o eixo z:

I (8,t) = —sen0 Y U(H)RP(r, 54)e™" 6, (4.8)

em que RY )(r’ , o) € 0 médulo do vetor residuo, que depende de 1/, j& que sua componente
vetorial foi explicitada (z). O indice I em R (r',sq) mostra que as singularidades e,

consequentemente, o vetor residuo foram extraidos a partir da corrente no dipolo.
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O atraso de tempo 7+t -1’/c introduzido na densidade de corrente na Equacao (2.49)
pode ser calculado como mostrado na Equagao (3.54). Para o caso do dipolo alinhado no
eixo z nao existem pontos nas coordenadas z’ e ' e, assim, o atraso argumento 7+ -1'/c

pode ser escrito como

T_i_r.r’:t_z 2’ cosd (4.9)
c c c
Substituindo a Equacao (4.9) na Equagao (4.8), obtém-se:

C C

r- ! ! 0 ~ r 2 cos ~
Ji(f,r+ =t ) — —senfy {U(t— L 22 )RS)(r',sa)esf*(tT* : 9>} 0. (4.10)
C

Resta ainda realizar a diferenciacao em relacao ao tempo para a determinagao da altura
efetiva do dipolo. A diferenciacdo da densidade de corrente expressa na Equagao (4.10)

em relagao ao tempo é dada por

C

! 0 ~ Z _CcOos
_senez {sa (t SR >R&I)(r’,8a)esa(t—*+ 9)} 0,  (411)

em que o termo 2’ cosf/c, como foi dito no tltimo pardgrafo da Segao 2.2.1, é despre-
zivel, a nao ser que esteja no argumento de uma funcao exponencial, o que tornaria
sua contribuicao significativa. Desta maneira, ele pode ser omitido da funcao degrau
Ut —r/c+2'cosf/c). A altura efetiva h,; (,t), no domfnio do tempo, expressa através

da expansao de singularidade para o dipolo alinhado em z, é dada por

hy,, (F,t) = —sen@U(t — E) Z {saes‘*(t_z) // RO, s,)e%" et gy } 0, (4.12)

«

em que o vetor residuo para o caso do dipolo é R&I )(r’ , sa)é. Como o dipolo esta alinhado

em z e é dividido em células, cada segmento do dipolo terd associado a ele um ntmero de



ESTUDO DE CASOS 92

residuos. O indice « revela a qual singularidade o residuo esta associado. No exemplo da
Figura 4.7 existem 10 singularidades e assim os residuos seriam classificados com o = 1
até a = 10. O argumento do vetor residuo é r’, entao este ird variar com a posi¢cao na qual
os residuos sao calculados. Se o dipolo ¢ dividido em 11 células, sendo a célula central o
gap, entao havera 10 segmentos nos quais € possivel calcular a corrente. Neste caso, se 10
singularidades forem utilizadas, existirao 100 pélos e 100 residuos, 10 para cada célula do
dipolo com a =1 até a = 100.

A integracgao pode ser realizada numericamente definindo o elemento infinitesimal de
integragao dz’ como o tamanho da célula no FDTD que é Az ou A, uma vez que as células
consideradas sao cubicas. Desta forma, sendo k, o nimero inteiro que define o passo
espacial na direcao z, a coordenada 2’ pode ser calculada como k,Az. A funcao residuo
RY (r', so) pode ser representada no caso do dipolo alinhado em z como R&I)(lﬂAz, Sa)-
Esta funcao, tem o valor do residuo no ponto k,Az para um determinado indice a, e o
valor nulo em outros pontos. Isso fard com que a integral se reduza ao valor do residuo
multiplicado pela exponencial avaliada no ponto em que o residuo foi calculado. Como a
integracao é numeérica, e estao disponiveis os valores dos residuos ja calculados ao invés

da func¢ao analitica do mesmo, é possivel entao escrever

kaAzcos O

hl, (0,t) = —send U(t — i) Z {saeSa(t_z)R&I)(kaAz, Sq)e’ e Az} 6. (4.13)

dip c

em que k, varia com o indice a do somatorio de acordo com a célula do dipolo em que
a singularidade foi calculada. O somatorio por sua vez, faz a varredura para todas as

singularidades do dipolo.

4.1.4 Campo Radiado pelo Dipolo na Regiao de Campo Distante

A fim de validar o desenvolvimento realizado, é necessario comparar de alguma forma
a altura efetiva obtida com resultados consolidados na literatura cientifica. O campo

elétrico radiado na regiao de campo distante pode ser utilizado para tal fim. A Equagao
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(2.48) pode ser utilizada para calcular o campo na regiao de campo distante.

Campo Distante para Excitagcao como Pulso Gaussiano

O campo calculado na regiao de campo distante pode ser obtido por meio da altura
efetiva, através da Equacao (2.48), e comparado com o campo obtido pela rotina do FDTD
quando excitada por um pulso Gaussiano estreito. Neste caso, a solu¢ao obtida por meio
do FDTD, é tomada como referéncia com o objetivo de validar a solugao obtida por meio
da altura efetiva.

A regiao de campo distante ou de Fraunhofer é definida para distancias superiores a [2]

2D?
R =

, (4.14)

Amin
em que D é o maior comprimento existente na antena. Qualquer comprimento de onda
maior do que \,,;, produzira resultados menores para R. Desta forma, utilizando A,
para calcular R, hé seguranca em afirmar que a regiao ¢é distante para todas as frequéncias.

Para o calculo do campo distante no dominio do tempo e através do FDTD, uma
regiao de 50 x 50 x 50 células foi definida como espago computacional, sendo que a antena
se encontra no centro desta regiao. Esta quantidade de células faz com que o tempo
de simulagao seja elevado e utilize maior quantidade de meméria. No entanto, o campo
nao precisa ser calculado muitas vezes ja que sera utilizado apenas para comparagao com
os resultados obtidos utilizando a altura efetiva. Para o dipolo utilizado na Segao 4.1,
como a frequéncia méaxima € f,,.. = 2,14 GHz, e a altura do dipolo é h = 0,14 m,
entao a regiao de campo distante sera definida para distancias superiores a R = 0,28 m
aproximadamente. Como para este dipolo dividido em 11 células, o tamanho das células
é¢ A = 1,27 cm aproximadamente, e o espaco de simulacao cibico tém 50 células em cada
dimensao, sendo que o dipolo se encontra no centro deste espaco, entao se o campo é
avaliado na superficie deste espago, ou seja, 50/2 = 25 células em rela¢ao ao centro, a
distancia do dipolo ao ponto de avaliacao é 25A que é igual a 32 cm. Os campos avaliados

a 25 células do dipolo estarao com seguranca na regiao de campo distante.
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H4, no entanto, um problema nesta analise que é a dispersao. Como foi visto na Secao
4.1, frequéncias acima da frequéncia maxima causam dispersao. Esta dispersao nao é
significativa, porém se acumula com a propagacao dos campos. Assim sendo, na regiao de
campo distante, havera uma dispersao associada, ja que as distancias sao relativamente
maiores.

H& ainda o problema da resolucao da antena. Sendo a antena dividida em poucos
segmentos, havera um erro no calculo dos campos. Este erro é menor no caso do dipolo
para # = 90°, que é a direcao de maximo de radiacao. A variacao de 6 para diferentes
angulos, a medida em que se afasta da direcao de maxima radiagao, resulta que a distancia
percorrida pelos campos radiados por cada célula do dipolo é diferente para as duas
metades do dipolo, perdendo a simetria nos calculos que ha quando 6 = 90°. Assim, se
o numero de células utilizadas para descrever o dipolo é pequena, o erro tendera a ser
maior a medida que 6 se afastar de 90°, pois o efeito da quantizacao da antena serd mais
expressivo.

Realizando os passos anteriores para o dipolo e comparando os resultados do campo
distante fornecido pelo FDTD como campo distante calculado pela altura efetiva, obtém-se
as Figuras 4.14. A Figura 4.15 revela um pequeno erro em aproximadamente ¢t = 2 ns. Este
erro pode ser diminuido ou reduzido a zero, aumentando-se o nimero de singularidades,

como mostra a Figura 4.16.

Diagrama de Radiagao

A Figura 4.17 mostra o diagrama de radiac¢ao para o dipolo com h = 0,14 m, a = h/150
m, dividida em 11 células, malha 50 x 50 x 50, sendo cada segmento modelado por M = 30
singularidades, nos planos de observacao ¢ = 0°, ¢ = 45° e ¢ = 90°, respectivamente,
excitada por um pulso estreito. O uso de apenas 30 singularidades foi definido, pois pra-
ticamente nao houve diferenca do diagrama de radiagao em relagao ao diagrama obtido
utilizando-se 60 singularidades. A excitacao, é o pulso estreito representado pela Equagao

(2.75). Observa-se que o diagrama é simétrico e tem razoavel semelhanca com o dia-
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Figura 4.14: Campo elétrico distante radiado pelo dipolo com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em
11 células, malha 50 x 50 x 50, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e observador

no campo distante com ¢ = 0° e § = 90°.
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Figura 4.15: Campo elétrico distante radiado pelo dipolo com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em
11 células, malha 50 x 50 x 50, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e observador

no campo distante com ¢ = 0° e § = 45°.
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Figura 4.16: Campo elétrico distante radiado pelo dipolo com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em
11 células, malha 50 x 50 x 50, sendo cada segmento modelado por M = 10 a M = 60 singularidades e

observador no campo distante com ¢ = 0° e § = 45°.
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grama de radiagao do dipolo curto [2]. O que ocorre, é que para a frequéncia méxima
fmae = 2,14 GHz, o comprimento de onda é \,,;, = 0,14 m, ou seja, a dimensao do
dipolo ¢é igual ao comprimento de onda. No entanto, esta frequéncia tem baixa amplitude
como mostra a Figura 4.2, que é aproximadamente um décimo das frequéncias de maior
amplitude. frequéncias maiores, terao comprimento de ondas menores, porém com menor
contribuicao, pois estarao muito atenuadas. frequéncias menores, com maior amplitude e
assim maior contribuicao no diagrama de radiacao, terao maiores comprimentos de onda,

tendendo ao limite em que h < \. Este limite é o caso do dipolo curto.

0°

-90° 90°

-120°

180°

Figura 4.17: Diagrama de radiacao para o dipolo com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em 11
células, malha 50 x 50 x 50, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e pulso estreito

como excitagao.

Para validacao da definigdo do diagrama de radiagao expresso na Equagao (2.56), é
necessario comparar com resultados presentes na literatura cientifica. O diagrama de
radiacao da antena, para excitacao senoidal, é largamente utilizado ha décadas e pode ser
utilizado como referéncia. No entanto, este diagrama é tracado tendo como base grandezas

calculadas no dominio da frequéncia. Uma forma para determinacao do diagrama de
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radiacao de uma antena, com excitacao senoidal, no dominio da frequéncia, é semelhante
aquela explicitada pela Equacao (2.56). Uma determinada grandeza é calculada em todas
as diregoes e normalizada pelo maximo.

O Teorema de Parseval implica que a energia contida em um determinado sinal tem-
poral z(t) € R, é igual a energia contida neste mesmo sinal X (w) representado no dominio

da frequéncia, ou seja,

/_OO (b)) dt = /_OO X ()] dw. (4.15)

o0 [e.e]

O diagrama de radiagao no dominio da frequéncia, é calculado utilizando o quadrado do
modulo da grandeza como por exemplo o campo elétrico, ou a intensidade de radiagao.
Assim, utilizando o Teorema de Parseval é possivel concluir que o diagrama de radiagao no
dominio do tempo, como definido na Equagao (2.56) e na frequéncia, como é classicamente
definido, serao iguais para a sendide, ja que eventuais constantes serao canceladas pela
normalizacao das grandezas.

De fato, o campo elétrico distante de um dipolo alinhado em z é dado por [2]:

Toe=9" [cos( B cos ) — cos(A2)7 . (4.16)

E(r =9
(¥, w) = 7m0 2nr sen @

em que I é a amplitude da excitacao senoidal, kK = 27/ o nimero de onda, 1y = \/,uo—/eo
¢ a impedancia de intrinseca e h o comprimento do dipolo. Entretanto, esta solugao nao é
exata e foi obtida apds serem realizadas aproximacoes para as correntes no dipolo. Uma
solucao mais precisa pode ser encontrada através do MOM que é um método poderoso
e largamente utilizado para simulagdo de antenas. Desta forma, o software JNEC2 [48],
que é baseado no MOM, é apropriado ja que fornece uma interface grafica para desenho
da antena e calcula campos, diagrama de radiacao entre outros. O diagrama de radiacao
fornecido pelo JNEC?2 sera, desta forma, a solucao de referéncia.

A Equacao (2.48) pode ser utilizada para calcular o campo, quando a excitagao é

senoidal, ou seja,
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E(r,t) = _%[ht(m) «Ipsen (wt)] T=t-— g (4.17)

A fim de comparar a solugao analitica com a solugao numérica uma medida da diferenca
entre as duas solugoes deve ser utilizada. A medida escolhida é a da diferenga entre as

solugoes, normalizada pelo erro médio quadratico que pode ser expressa por

\/Z 1S, (RAL) — S,y (nAL)[?
> [Sa(nAt)]

MSE = (4.18)
em que S,(nAt) é a solugao analitica e S, (nAt) a solugdo numérica.

A Figura 4.18 mostra a comparagao realizada para o dipolo com h = 0,14 m, a = h/150
m, dividida em 11 células sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e
excitacao senoidal. A frequéncia foi escolhida de forma que o dipolo seja de meia onda,

ou seja, h = \/2.

Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

180°

Figura 4.18: Diagrama de radiagdo para o dipolo h = A\/2 com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em
11 células, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e excitacao senoidal e

MSE =1,65 x 1073,
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Finalmente, é importante verificar o comportamento da técnica em diferentes frequen-
cias. Para cada frequéncia de andlise, é preciso calcular qual serd a frequéncia maxima
presente na malha FDTD e, consequentemente, o nimero de segmentos no qual o dipolo
deve ser dividido utilizando a Equacao (4.4). Realizando os mesmos passos para os dipolos
com h < A\, h = \/4, h =3\/4 e h = X os diagramas de radiagao apresentados na Figura
4.19 sao obtidos, em que Nyoy = 3, Nyeg = 7, Nyeg = 17 € Ny = 21 respectivamente.

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
o — — Método dos Momentos o

(a) h < A\, MSE = 2,23 x 10~3 (b) h = A/4, MSE = 3,68 x 10~3

Altura Efetiva Altura Efetiva
o — — Método dos Momentos ® — — Método dos Momentos

(c) h=3\/4, MSE = 1,76 x 1073 (d) h=X, MSE = 15,88 x 1073

Figura 4.19: Comparacao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva com M = 30

singularidades e pela resposta analitica, no plano ¢ = 0°.
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Na Figura 4.19, podemos observar que ha um pequeno erro entre os diagramas obtidos
pela altura efetiva e analiticamente. No caso particular da Figura (d), o erro é grande para
o observador fora das proximidades do méximo de radiacao (f = 90°). Pode-se supor,
inicialmente, que o erro tenha sido causado pela baixa precisao dos campos calculados
devido ao pequeno ntmero de segmentos, principalmente nos casos em que os atrasos
referentes aos campos radiados por cada segmento sejam grandes, o que ocorre para
pontos de observacgao distantes do eixo de simetria que é quando 6 = 90° (a perda de
simetria associada ao pequeno nuimero de segmentos poderia ser a causa do erro). Para
investigar se este é o caso, a solugao seria aumentar o nimero de segmentos o que faria
com que o erro diminufsse. Usando N, = 31 obtém-se a Figura 4.20 que mostra que o

erro nao é devido ao pequeno numero de segmentos.

Altura Efetiva

0° — — Método dos Momentos

180°

Figura 4.20: Diagrama de radiagdo para o dipolo h = A com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em 31
células, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e excitagao senoidal e

MSE = 21,80 x 1073.

Uma segunda hipétese seria a de arbitrariamente definir um pulso menos estreito para
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que o nivel de dispersao numérica fosse reduzido sem que o ntmero de segmentos fosse
alterado. Para tal, basta definir a fonte como se os parametros fossem calculados a partir
de Ngy = 11, uma vez que a antena esta definida a partir de N,y = 21. Desta maneira,
havera um menor nivel de altas frequéncias, e, portanto, menor dispersao numérica. Esta

hipdtese, contudo, nao mostrou resultados satisfatérios como mostra a Figura 4.21

Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

-90°

Figura 4.21: Diagrama de radiagdo para o dipolo h = A com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em 21
células, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e excitacao senoidal e

MSE = 21,61 x 1073.

A terceira hipdtese, seria a de que, como o erro é grande para o observador fora
das proximidades do méximo de radiagao (f = 90°), é possivel que este erro seja maior
nesta regiao devido ao comprimento elétrico da antena se tornar relativamente grande
para h = A. As componentes de campo radiado por cada segmento do dipolo se somam
para formar o campo em um dado ponto do observador. Para 6 do observador fora
das proximidades de 90°, os retardos dos campos radiados, devido a cada segmento do

dipolo, produzem diferencas associadas a perda da simetria neste ponto de observacao
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(se o observador estd em € = 90°, hd uma perfeita simetria em relagdo aos segmentos do
dipolo). Aparentemente, o erro é maior devido ao maior comprimento elétrico da antena,
uma vez que a diferenca entre os retardos entre cada segmento da antena serda maior.
Neste caso, as baixas frequéncias presentes no sinal, e que tém maior comprimento de
onda, estariam muito grandes em relacao a antena e a diferenca no retardo dos campos
radiados por cada segmento aumentaria com o aumento da perda da simetria. A derivada
do pulso Gaussiano nao contém baixas frequéncias com amplitude significativa, como
mostra a Figura 4.6. A principio a resposta nao mostrou melhora significativa em relagao
ao pulso Gaussiano. Entretanto quando a excitacao foi definida arbitrariamente como
se Ngy = 11, porém mantendo a antena divida em 21 segmentos, ou seja, reduzindo a
amplitude das altas frequéncias e, consequentemente, a dispersao, houve uma melhora
significativa na resposta como mostra a Figura 4.22. A derivada do pulso Gaussiano

torna-se entao uma hipotese interessante para excitar o dipolo em que h = .

Altura Efetiva

— —  Meétodo dos Momentos

180°

Figura 4.22: Diagrama de radiagdo para o dipolo h = A com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em 21
células, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades e excitacao senoidal e

MSE = 6,40 x 1073.
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Observa-se que ainda é necessario aprimorar a técnica pois o erro permanece rela-
tivamente grande para h = A. Varios testes foram realizados com o nimero de poélos,
nimero de segmentos e largura do pulso, porém nao houve melhora da resposta. Duas
hipéteses precisam ser consideradas. A primeira é estabelecer um critério para escolha
dos pédlos que eliminara poélos parasitas ou despreziveis na resposta e a segunda usar a
técnica da deconvolugao, que obtera a resposta ao impulso ideal a partir da resposta ao

pulso Gaussiano.

Critérios para Selecao de Pdlos

Com o intuito de melhorar a resposta obtida para o dipolo, os critérios para selecao
dos polos que mais contribuem na resposta e a eliminacao dos polos parasistas devem ser
utilizados como mostrado na Secao 3.2.2.

Considerando os dois critérios, P/Py < Th e |04| > |0maz| em que e(~1omeeT) ~ Th e
Th = 1072, e eliminando pdlos com parte real positiva e sem o correspondente complexo
conjugado tem-se para o caso de h = A\, mostrado na Figura 4.23 uma significativa melhora
da resposta. Observa-se que apenas 21 singularidades foram utilizadas apds o critério para
selecao dos podlos ser aplicado, o que mostra que a resposta havia sido degradada devido

aos poélos espirios e pélos de baixa contribuicao na resposta.

Deconvolucao

E possivel que o pulso utilizado nao tenha frequéncias suficientes na faixa na qual os
polos da antena sao excitados. Desta maneira, utilizando a deconvolugao como descrito na
Secao 3.2.3, alguns pélos naturais adicionais serao excitados e a resposta tera uma melhora
significativa. Entretanto o uso da deconvolucao nao apresentou melhoras significativas
nos resultados como mostra a Figura 4.24, na qual o pulso Gaussiano é utilizado como
excitacao, o que indica que o pulso utilizado é suficientemente estreito, contendo assim
uma faixa de frequéncias suficiente para excitar todas as frequéncias naturais.

Apesar da deconvolucao nao resultar em aumento da exatidao dos resultados como
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Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

Figura 4.23: Diagrama de radiagdo para o dipolo h = A com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em 21
células, sendo cada segmento modelado por M = 21 singularidades e excitacao senoidal e

MSE = 3,40 x 1073,

mostrado na Figura 4.24, ao aplicar o critério de pdlos nas singularidades extraidas uti-
lizando a deconvolucao, apenas 5 pdélos naturais foram obtidos. Isso demonstra que o
critério dos polos aplicado a deconvolucao reduz de forma acentuada a quantidade pdlos
necessarios para a representacao do objeto.

Entretanto, o resultado para a frequéncia h = X se deteriorou, ainda que fossem
utilizados a derivada do pulso Gaussiano e o critério para escolha de pélos, como mostra
a Figura 4.25. Diversos testes foram realizados com varios parametros tais como: o
nimero de segmentos, nimero de polos, largura da excitagao, etc, porém, para este caso,
a resposta nao teve nenhuma melhora. O que ocorre é que tanto para o pulso Gaussiano
quanto para a derivada do pulso Gaussiano, ao extrair a resposta através da deconvolugao,
ou seja, a resposta impulsional, um certo nivel de frequéncias de pequeno valor estarao
inevitavelmente presentes. Como a transformada de Fourier de um impulso é F[4(t)] = 1,

a transformada de Fourier da derivada do impulso serda F[(d/dt)é(t)] = jw. Ainda que
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Altura Efetiva
o
0 — —  Método dos Momentos

30°

Figura 4.24: Diagrama de radiagao para o dipolo h = A/2 com h = 0,14 m, a = h/150 m, dividida em
11 células, sendo cada segmento modelado por M = 30 singularidades, excitagao senoidal e

MSE = 1,98 x 1073,

na frequéncia w = 0 nao haja sinal, em baixas frequéncias havera sinal com amplitude
significativa tal que, com seu grande comprimento de onda relativo ao dipolo, causara
diferenca nos retardos causados pela radiacao de cada segmento. A diferenca serd maior
quando o observador estiver fora das proximidades de § = 90° (perda da simetria do
dipolo) e esta é a causa da deterioragdo do diagrama de radiagdo para h = A quando a
deconvolucao ¢ utilizada.

O uso da deconvolucao nao adicionou precisao aos resultados mas apenas reduziu a
quantidade de pdélos necessarios a representacao da antena. Desta forma, o método da
deconvolugao nao é, a principio, necessario a representacao de uma antena através da

altura efetiva expressa por meio de suas ressonancias naturais.
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Altura Efetiva
— — - Método dos Momentos

30°
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Figura 4.25: Diagrama de radiagdo para o dipolo com h = 0,14 m, a = h/150 m, sendo h = A, dividida
em 11 células, sendo cada segmento modelado por M = 2 singularidades, excitagao senoidal e

MSE = 7,82 x 1073.

4.2 Conjunto de Dipolos Log-Periédicos

Antenas tipo Log-Periddica fazem parte de uma familia extensa de antenas conhecidas
como independentes da frequéncia e por isso apresentam a caracteristica de serem con-
sideradas solugoes banda-larga. A Log-Periédica em particular, tem sua resposta quase
independente da frequéncia devido ao seu formato nao poder ser completamente especi-
ficado por angulos [2]. Nestas antenas, o formato da estrutura pode ser descrito através
de um angulo que varia com o logaritmo da distancia entre o ponto e o centro da antena.
Por exemplo, para descrever a estrutura de uma dada antena, o formato da mesma pode

exXpresso por

0 = Oy sen [b In (%)} , (4.19)
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em que 0y e ro sao angulos e distancias do centro iniciais, e b é uma constante. A Figura

4.26 ilustra este tipo de antena.

\

erﬂ

)
0|

\

Figura 4.26: Antena Log-Periédica com angulos dos elementos em fungao da distancia.

E evidente que os valores de # na Equagao (4.19), sdo repetidos com a variagdo de
r, argumento da funcao seno, tornando a descricao da estrutura peridédica. Sendo r uma
funcao da frequéncia, podemos dizer que esta estruturacao da antena é entao periddica
e sera funcao do logaritmo da frequéncia, o que origina a nomeclatura Log-Periédica. A
Figura 4.27 ilustra uma antena Log-Periédica formada pela associagao de dipolos arranja-
dos no espacgo de forma a reproduzir o comportamento logaritimo-periédico exigido para

este tipo de antena. Esta antena é chamada de LPDA - Log-Periodic Dipole Array, ou

Matriz (Arranjo ou Conjunto) de Dipolos Log-Periddica.

Figura 4.27: Antena Log-Periédica com 5 dipolos e alimentagéo na extremidade.
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A solucao de referéncia utilizada para comparacao com os resultados obtidos através da
formulacao da altura efetiva, como realizado para o dipolo, é 0 MOM pois este método

produz solugoes extremamente precisas para antenas de fios de geometrias arbitrarias.

Definicao de Parametros

A antena Log-Periddica utilizada para simulacao, é a representada na Figura 4.28 e
tem as seguintes dimensoes, de acordo com os numeros, representados na Tabela 4.1.

As dimensoes desta antena foram escolhidas para que tenha uma banda de frequéncias

relativamente larga.

Segmento 1 2 3 4 5t 6 7
Comprimento (m) | 4,1518 | 4,1518 | 3,3214 | 3,3214 | 2,6572 | 2,6572 | 2,1257
Raio (mm) 15,875 | 15,875 | 12,7 12,7 | 9,525 | 9,525 | 7,9375
Segmento 8 9 10 11 12 13 14
Comprimento (m) | 2,1257 | 1,7006 | 1,7006 | 0,061 | 0,1524 | 0,9964 | 0,7974
Raio (mm) 7,9375 | 6,35 6,35 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131
Segmento 15 16 17 18 19 20 21
Comprimento (m) | 0,6376 | 0,5102 | 0,1524 | 0,9964 | 0,7974 | 0,6376 | 0,5102
Raio (mm) 0,5131 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131 | 0,5131

Tabela 4.1: Comprimento e raio dos segmentos da antena Log-Periédica utilizada para simulacoes
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Figura 4.28: Numeragao dos elementos da antena Log-Periédica com 5 dipolos e alimentagao na

extremidade.

As dimensoes desta antena sao relativamente grandes, ji que a excitacao é a mesma
utilizada para excitar o dipolo na Secao 4.1. Isso fard com que o tamanho da malha
seja maior, aumentando assim o tempo de simulagao e impedindo que a resolucao da
antena (numero de células que sao utilizadas para descrever a antena) seja grande. Estas
limitacoes fazem com que o erro de dispersao numeérica seja mais significativo. Utilizando
a Equacao (4.4), é possivel calcular qual seria a frequéncia méxima associada ao elemento
de menor comprimento. No caso, os menores elementos sao os indicados com os nimeros
9 e 10 e tém 1,7006 m. A frequéncia de operagao do conjunto formado pelos elementos 9

e 10 serd a maior e é representada através da Equagao (4.20), ou seja,

¢ ¢ 3x10°m/s
X 2k 2x1,7006m

Quando a Log-Periddica é excitada com o pulso estreito descrito em (2.75), as véarias

fo — 88,04 MHz. (4.20)

frequéncias de operagao dos diversos elementos da antena serao excitadas. Entretanto,
a frequéncia calculada na Equagao (4.20) serd a méxima e, portanto, tomada como base
para calculo de f,,4., como foi realizado para o dipolo na Secao 4.1. As frequéncias de res-
sonancia dos outros elementos serao menores. Assim sendo, considerando que a frequéncia
maxima seja o dobro da frequéncia de operagao maxima, entao f,,.. = 176,41 MHz. Al-

guns erros nas proximidades desta frequéncia sao naturalmente esperados, uma vez que
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ha a presenca de elementos de ligacao entre os elementos refletores. A Equagao (4.4)
fornece o nimero apropriado de segmentos para os elementos 9 e 10 consecutivos. Como
é previsivel que havera frequéncias maiores devido a complexidade desta antena, pois a
mesma contém quinas, elementos nao alinhados e possui elementos nas trés dimensoes da
malha, a resolucao da malha foi entao escolhida como N, = 20, que é o dobro da resolu-
¢ao utilizada no dipolo da Segao 4.1. A resolucao foi aumentada na tentativa de diminuir
erros de dispersao numérica, tendo em contrapartida, o aumento do custo computacional.

Desta forma, temos que

hfmae 1,7006m - 176,41 MHz - 20 _

~ 20. 4.21
3 x 108m/s (421)

Para modelar a antena no ambiente computacional do FDTD, os mesmos passos realizados

Ny

Nseg -

para o dipolo na Secao 4.1 foram realizados. A dimensao da célula ctibica pode ser definida
utilizando o niimero de segmentos em que os elementos consecutivos utilizados na Equagao

(4.21) foram divididos, ou seja,

heegioero 21,7006
A= el - S = = 0,1701m, (4.22)
seg

em que fgeq. 9010 indica o comprimento conjunto dos segmentos 9 e 10. O modelamento
da antena no ambiente computacional, considera entao o tamanho A das células. Cada
elemento da antena pode ser determinado em funcao das células. O elemento n pode ser

escrito como:

N, = INT(hSX””‘), (4.23)

em que N, é o nimero de células do elemento e hgy.,, € 0 comprimento do elemento
expresso na Tabela 4.1.
Para modelamento final da malha, o passo de tempo é determinado através da condigao

de estabilidade de Courant:

A
At = — = 3,275 x 1075, (4.24)
\/§c
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A Tabela 4.1 mostra também o raio de cada elemento que compée a estrutura da
antena. Observa-se que todos os raios sao inferiores ao tamanho da célula, o que justifica
o uso da técnica de fio fino ao analisar a antena através do FDTD.

Apo6s a definicao destes parametros, resta ainda definir o tamanho do espago computa-
cional, ou seja o nimero de células que cada coordenada espacial tera. No caso da antena
Log-Periddica, o espaco cibico formado por trés vezes o tamanho maximo da antena é
razoavel, ja que a camada absorvente serd utilizada na fronteira. Neste caso, nao foi uti-
lizado duas vezes o tamanho maximo para garantir que a antena esteja suficientemente
distante da fronteira. No caso do dipolo isso nao era um problema, pois é conhecido que

o dipolo apresenta um minimo de radiagao na direcao do eixo em que estd alinhado.

Excitacao

A excitagao para esta antena é exatamente a mesma para o caso do dipolo representado
na Secao 4.1. A Equagcdo (2.75) representa o pulso Gaussiano que serd introduzido no
ambiente computacional do FDTD. As frequéncias presentes, no entanto, serao diferentes
ja que a Equagao (2.75) ird produzir pulsos de diferentes larguras, de acordo com a variagao
de At. As Figuras 4.29 e 4.30 mostram o pulso e sua respectiva resposta em frequéncia.
Observa-se que o pulso é mais largo do que para o dipolo, gerando menor conteido de
frequéncias. Entretanto, a frequéncia maxima de analise para a Log-Peridédica, como
definido através da Equacao (4.20), estd dentro da faixa de frequéncias da excitacao, o
que mostra que o pulso é apropriado para a analise desta antena.

Como no caso do dipolo, sendo necessario que baixas frequéncias nao estejam presentes
na excitacao, a derivada do pulso Gaussiano pode ser utilizada, como explicitado na
Equacao (2.77). As Figuras 4.31 e 4.32 mostram a derivada do pulso Gaussiano utilizado
como excitacao na antena Log-Periddica. Percebe-se que a faixa de frequéncias para
analise da Log-Periddica é menor que a do pulso Gaussiano e as baixas frequéncias assim

como a componente continua sao fortemente atenuadas.
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Pulso Gaussiano Estreito — Dominio do Tempo
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Figura 4.29: Pulso Gaussiano estreito com At = 3,275 x 10719s.
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Figura 4.30: Resposta em frequéncia do pulso Gaussiano estreito com At = 3,275 x 10710,
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Derivda do Pulso Gaussiano Estreito — Dominio do Tempo
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Figura 4.31: Derivada do pulso Gaussiano estreito com At = 3,275 x 107105,
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Figura 4.32: Resposta em frequéncia da derivada do pulso Gaussiano estreito com

At = 3,275 x 10~ 10,

Em relagao ao dipolo, o ambiente computacional é praticamente o mesmo. A diferenca
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é que as células definidas como condutoras estao, agora, em maior quantidade e mais
espagadas. Isso, porém, nao introduz nenhum novo paradigma no ambiente de simulagao,
uma vez que os campos sao calculados interativamente, segundo equagoes de Maxwell
para todo o ambiente computacional. Entretanto, havera a diferenca do passo de tempo
e tamanho das células, porém isso nao afeta de forma alguma o cédigo desenvolvido para

analise do dipolo.

4.2.1 Extracao das Singularidades

O codigo FDTD foi desenvolvido de forma que as correntes em todos os segmentos da
Log-Periédica pudessem ser determinadas. As excessoes foram os segmentos de quina e
intercessao de segmentos, os quais foram desprezados devido a imprecisao que existe no
célculo da corrente nestes pontos (pois a malha varia de ponto a ponto ortogonalmente).
As correntes podem ser extraidas utilizando a Equagao (?7). Considerando que os elemen-
tos na Log-Periddica estao alinhados nas trés dimensoes dentro da malha, entao é preciso
escrever a corrente para cada dipolo considerando sua orientacao. Adotando a convencao
dos eixos e posicao da antena apresentados na Figura 2.4, é possivel escrever, utilizando

a Equacao (77), as correntes para os elementos alinhados em X, y e z respectivamente:

iea(NA) = [H(la, o ko) — Ha(ias Jo — 1 ka)|AZ + [Hy(ia, Jas ka — 1) = Hy(ia, Jas ka)] Ay,
(4.25)
iey(nNAL) = [Hy(ia, o, ka) — Holla, Jar ko — DAz + [H(la = 1, Ja, ka) — H(ias Ja, ka)] Az,
(4.26)
ieo(nAL) = [=Hy(ias Jas ko) + Ho(ias Jo— 1, ko) | A2 +[=Hy(ia — 1, Ja, ko) + Hy (Ga; Jos ko) Ay.
(4.27)

Estas correntes sao, entao, utilizadas para calcular as singularidades de cada segmento da

antena utilizando o Matrix Pencil.
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4.2.2 Calculo da Altura Efetiva para a LPDA

Uma vez que as singularidades tenham sido determinadas, é possivel definir o vetor
residuo através de uma andlise semelhante a realizada nas Equagoes (3.52), (3.53) e (3.54)
para o dipolo. O vetor residuo, terd componentes nas direcoes dos fios. Assim, podemos

escrever que

f{g‘])(x', Sa) = R&J)(x’, S4)X,

RY(Y, 50) = RO, 54)¥,

(67

ﬁ&‘])(z’, Sa) = R((IJ) (2, 54)2, (4.28)

em que RY ¢ o residuo calculado no Matrix Pencil para um determinado segmento. Se
por exemplo, o elemento da antena é um condutor alinhado em Z, entao o residuo é
calculado para cada segmento deste condutor. O vetor residuo para cada segmento, é o
residuo deste segmento na direcao , sendo que nas outras direcoes o valor do residuo é

igual a zero. O vetor residuo perpendicular pode ser escrito como:

]:Z(Jg) (r',54) = cosBcos p RV (X', s,) + cos@sen ¢ RY(y', so) — senf RV (2, s,),

R s4) = —sen ¢ R (X, 54) + cos ¢ R (Y, sq). (4.29)

«

O argumento da fase pode ser obtido sabendo que as coordenadas da antena sao z’, y

r-1r' =x2'senfcos ¢+ y senfsen ¢+ 2’ cos . (4.30)

Utilizando as Equagoes (3.59) e (3.60) que definem a altura efetiva em func¢ao das singu-

laridades do objeto, é possivel entao extrair a resposta semi-analitica:

~ (Tt ~

R, 50) = RU (1, 52)0 + RY) (1, 54), (4.31)
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na qual as componentes da Equacao (4.31) podem ser escritas como

~ ~ 2’ sen 6 cos ¢+’ sen O sen p+2’ cos 0

R((Ihet)<r/’ Sa) — / SQR&JG) (r/’ Sa)esa( Y ~ ¢ )dvl7 (432)
(&4

- ~ 2’ sen 0 cos ¢+’ sen O sen ¢p+2’ cos O

R((Xh(;) (r/’ Sa> — \/‘\/l SQR&J(;(I'/, Sa)esa( ‘i) Y = )dvl’ (433)

sabendo que Rgg(r', Sq) € ]:22)‘]9)(1“’, Sq) sdo determinados pela Equagao (4.29).

Finalmente, a expressao da altura efetiva pode ser determinada:

hi(t, 1) = U(t - f) SR, 5, )et (D), (4.34)
C

em que f{&ht)(r’, Sq) ¢ fornecida pela Equagao (4.31).

A implementagao numérica da altura efetiva para a antena Log-Periédica é semelhante
a realizada para o dipolo na Equagao (4.13), ou seja, basta discretizar as varidveis para
realizar a integracao numérica.

Os campos elétricos distantes determinados através da altura efetiva para a excitacao
impulsional, no dominio do tempo, sao representados nas Figuras 4.33, 4.34, 4.35 e 4.36
para varios angulos de observador.

Mesmo apdés um grande intervalo de tempo, o campo mostrado ainda nao se anula.
Isso é, a principio, uma dificuldade, pois como o campo impulsional demora muito para se
anular, um longo tempo de simulacao é necessario, o que consome grande quantidade de
recursos computacionais. Além disso, uma resposta tao longa no tempo, cria dificuldades
para a rotina de extracao de pdlos que por este motivo se torna lenta. Para tentar
minimizar este problema, trunca-se a resposta em um determinado instante de tempo no
qual se considera que a resposta ja se aproximou de zero. Um critério apropriado, é o de
truncar a resposta quando esta atingiu menos de 1 % do valor maximo. Este truncamento
obviamente ocasionara erros uma vez que os polos extraidos pela resposta truncada, nao

representam de fato as densidades de corrente impulsionais na Log-Periddica.
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Figura 4.33: Campo elétrico distante Ey para a LPDA com 6 = 90°.
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4.2.3 Diagrama de Radiacao

O diagrama de radiacao é determinado através das Equagoes (4.17) e (2.58). Para
comparagao, o mesmo diagrama de radiagao para a mesma antena Log-Periddica foi obtido
através do MOM (4NEC2). E preciso destacar que ha pequenas diferencas no desenho das
duas antenas. A antena Log-Peridédica no FDTD tem o espacgo entre os dois condutores
horizontais (o eixo da antena) um pouco maior do que a antena simulada no 4NEC2.
Isso se deve ao erro na discretizacao do espaco no FDTD, ja que este espaco entre os
condutores é muito pequeno. No caso do FDTD, este espaco foi modelado como tendo
apenas uma célula entre os condutores. Esta célula é de aproximademente A = 17 cm, ou
seja, pouco mais de 2 vezes o espaco da antena modelada na Figura 4.28. Este erro nao
deve provocar diferencas significativas no modelamento da antena, ja que os campos sao
majoritariamente determinados pelos elementos refletores (os dipolos defasados).

As Figuras 4.37 a 4.40 comparam os resultados obtidos pela implementacao da altura
efetiva representada pela Equagao (4.34) e pelo MOM através do 4ANEC2. Como foi dito
para o dipolo, através de Parseval é possivel provar que os diagramas de radiacao para
a excitagao senoidal e extraidos no tempo e frequéncia serao iguais se forem definidos na
forma normalizada. E preciso, entao, definir uma frequéncia para andlise do diagrama
de radiacao. Como a frequéncia maxima para a Log-Periédica foi definida como f,,.. =
176,41 MHz, utilizaremos uma frequéncia abaixo da maxima.

A faixa de passagem de uma antena Log-Peridédica formada por conjunto de dipolos,
pode ser aproximada pela soma das bandas de cada dipolo da antena [2]. Assim sendo,
os limites desta banda podem ser calculados através das frequéncias de operacao, dos
dipolos extremos, sendo estes na Log-Periddica, o maior e o menor elemento da antena.
Considera-se que estes sejam de meia onda [2]. Os dipolos extremos tém o comprimento
total de 8,2836 m e 3,4012 m, respectivamente. Assim sendo, a frequéncia de operacao
f = ¢/X = ¢/2h pode ser determinada para estes dois dipolos e sdo respectivamente 44, 102
MHz e 18,064 MHz. Observa-se, que a antena pode ser independente da frequéncia ou

banda-larga, apenas projetando-a de forma que as frequéncias de operacao dos dipolos
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extremos se adeqiiem aos requisitos do projeto. A frequéncia central estard no centro
desta faixa e sera de 31,083 MHz. E previsivel que perto dos limites da faixa, a resposta
tenha um resultado com maior discrepancia.

Escolhendo a frequéncia de f = 31,08 MHz, tem-se para o Plano Vertical, ou seja,

¢ = 0° a Figura 4.37 (a) e para o Plano Horizontal a Figura 4.37 (b).

Altura Efetiva

Altura Efetiva

— — Método dos Momentos
— — Meétodo dos Momentos

-90°

(a) ¢ =0° e MSE =7,70 x 10~3 (b) 6=90° ¢ MSE = 8,48 x 1073

Figura 4.37: Comparacao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva com M = 30

singularidades e pelo MOM para a frequéncia de 31,08 MHz.

Com o intuito de comparar o efeito da variacao do numero de singularidades e o
numero de segmentos no qual a antena ¢é dividida, vérias simulagoes estao colocadas na
Figura 4.38. As Figuras (a), (b) e (e), (f) tem o mesmo nimero de singularidades M = 20
e diferem no nimero de células utilizado para descrever a antena Ny, que foi aumentado
de 20 para 30. Os resultados foram piores com este aumento, havendo uma degradagao
da resposta. As Figuras (c), (d) e (e), (f) tem o mesmo nimero de células utilizado
para descrever a antena N,y = 30 e diferem no nimero de singularidades M que foi
aumentado de 20 para 30. A principio nao se pode afirmar que o aumento de Ny, ou
M produzem resultados melhores. O ajuste e o estudo aprofundado destes parametros

torna-se necessdrio para que a técnica seja robusta. O aumento de N,., também aumenta
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o numero total de singularidades. Portanto, o aumento de Ny, tem um efeito semelhante
ao aumento de M. Como ainda nenhum critério para selecao de pdlos ou eliminacao de
polos parasitas foi aplicado, é possivel que este aumento do nimero de singularidades total

seja o responsavel pela degradagao da resposta quando M ou N, aumentam.

Altura Efetiva Altura Efetiva
o — — Método dos Momentos [ —— Método dos Momentos

-90°

(a) M =20, Ngeg = 20, ¢ = 0°, MSE = 8,91 x 1073 (b) M =20, Ngeg = 20, 6 = 90°, MSE = 10,12 x 1073

Altura Efetiva Altura Efetiva
— — Método dos Momentos — — Método dos Momentos

() M =30, Necy =30, 6 =0°, MSE = 10,47 x 10~%  (d) M =30, Neey = 30, 0 = 90°, MSE = 12,37 x 10~3
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Altura Efetiva
Altura Efetiva — — Método dos Momentos

—— Método dos Momentos

-90°

180°

(e) M =20, Ngeg = 30, ¢ = 0°, MSE = 22,53 x 1073 (f) M =20, Ngeg = 30, § = 90°, MSE = 29,11 x 1073

Figura 4.38: Comparacao entre os diagramas de radia¢do obtidos pela altura efetiva e pelo MOM para

a frequéncia de 31,08 MHz.

Com o intuito de observar o comportamento desta antena dentro da faixa e comparar os
resultados obtidos pela altura efetiva, simulagoes para algumas frequéncias sao mostradas
nas Figuras 4.39 e 4.40. Observa-se que os resultados sao bons, com boa concordancia, com
excessao da frequeéncia mais baixa na faixa da antena, que é a de 21,05 MHz. Frequéncias
mais baixas tem maiores comprimento de onda. Desta forma, alguns dos dipolos da Log-
periédica podem se tornar eletricamente grandes. Como visto no caso do dipolo, quando
o comprimento de onda se aproxima do comprimento do dipolo ha degradagao do sinal,

sendo esta uma dificuldade para o método.
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Altura Efetiva
0° — — Método dos Momentos

-90°

(a) 21,05 MHz, 8 = 90°, MSE = 41,00 x 103 (b) 21,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 31,12 x 103

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

-90°

(c) 24,95 MHz, 6 = 90°, MSE = 10,34 x 1073 (d) 24,95 MHz, ¢ = 0°, MSE = 5,99 x 103
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Altura Efetiva
Altura Efetiva

— = Método dos Momentos

— — Método dos Momentos

-90°

(e) 28,05 MHz, 6 = 90°, MSE = 9,43 x 10~3 (f) 28,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 1,81 x 10~3

Figura 4.39: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 30

singularidades e pelo MOM de 21,05 MHz a 28,05 MHz.

Altura Efetiva
0° — — Método dos Momentos

(a) 34,05 MHz, § = 90°, MSE = 13,13 x 103 (b) 34,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 5,58 x 1073
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Altura Efetiva

— - — Método dos Momentos

Altura Efetiva

0° — — Método dos Momentos

(c) 37,05 MHz, 0 = 90°, MSE = 15,16 x 10=3  (d) 37,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 4,93 x 103

Altura Efetiva

— — Método dos M: e Altura Efetiva
o RS — — Meétodo dos Momentos

-90°

(e) 40,05 MHz, 9 = 90°, MSE = 14,40 x 1073 (f) 40,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 8,44 x 1073
Figura 4.40: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 30

singularidades e pelo MOM de 34,05 MHz a 40,05 MHz.

Critérios para Selecao de Pdlos e Deconvolugao

Com o intuito de melhorar a resposta obtida para a Log-Periddica, os critérios para

selecao dos pélos que mais contribuem na resposta e a eliminagao dos podlos parasistas
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devem ser utilizados, como mostrado na Segao 3.2.2. Os testes discutidos na Secao 4.2.3
sao repetidos utilizando o critério de pdlos e mostrados nas Figuras 4.41 a 4.44 em que
Th =102

Observa-se que o critério de pélos reduz significativamente a quantidade de pdlos
necessarios para representar o diagrama de radiacao da antena Log-Periédica. Entretanto,
observa-se uma pequena degradacao dos diagramas com um ligeiro aumento do M.SE. No
caso da Figura 4.42, comparando com a Figura 4.38, é possivel notar que o critério dos
polos nao sé removeu polos de pouca contribuicao na resposta como também removeu
polos parasitas que degradavam significativamente a resposta. Isso ocorre principalmente
quando se aumenta o ntimero de segmentos utilizados para descrever a Log-Periddica. Na
realidade, pélos parasitas sempre existirao, porém ao aumentar o nimero de segmentos,
o numero destes polos parasitas aumenta e, consequentemente, hd maior degradacao do
diagrama. Por este motivo, o critério dos polos melhorou muito a resposta nestes casos.

A deconvolucao, como observado para o dipolo, nao produzira resultados melhores uma
vez que a excitacao contém todas as frequéncias da banda da Log-Periédica, ou seja, com a
deconvolucao, nenhum poélo natural adicional sera observado. Na realidade, espera-se que
a resposta seja pior pelos mesmos motivos observados para o dipolo: a presenca de baixas
frequéncias, que, como visto na Figura 4.38, degrada os campos obtidos através da altura
efetiva. Utilizando o critério de pdlos para a resposta obtida através da deconvolugao,
obtém-se a Figura 4.45 que revela uma degradacao da resposta em relagao a resposta

obtida sem a deconvolugao, representada na Figura 4.37.
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Altura Efetiva
Altura Efetiva 0° — — Método dos Momentos
o° —— Método dos Momentos

(a) ¢=0°e MSE=12,02 x 103 (b) 6=90° ¢ MSE = 15,53 x 1073

Figura 4.41: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 17

singularidades e pelo MOM para a frequéncia de 31,08 MHz.

Altura Efetiva
Altura Efetiva — — Método dos Momentos
—— Método dos Momentos

-90°

(a) M =14, Ngeg = 20, ¢ = 0°, MSE = 12,31 x 1073 (b) M = 14, Ngeg = 20, § = 90°, MSE = 15,33 x 1073
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Altura Efetiva Altura Efetiva

o° —— Método dos Momentos © — — Método dos Momentos

-90°

C) M =21, Noey =30, ¢ = 0°, MSE = 10,13 x 10~3  (d) M =21, Neey = 30, 6 = 90°, MSE = 10,01 x 10~3
g g

Altura Efetiva Alura Efetiva
0° — — Método dos Momentos o° —— Método dos Momentos

() M =15, Noey =30, 6 = 0°, MSE = 17,57 x 1073 () M =15, Nooy = 30, 6 = 90°, MSE = 18,70 x 103

Figura 4.42: Comparacao entre os diagramas de radiacao obtidos pela altura efetiva e pelo MOM para

a frequéncia de 31,08 MHz.
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Altura Efetiva

Itura Efetiva
® Método dos Momentos

— — Método dos Momentos

(c) 24,95 MHz, 6 = 90°, MSE = 7,75 x 1073 (d) 24,95 MHz, ¢ = 0°, MSE = 4,40 x 103
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Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva

® ~ — Método dos Momentos o°

-90°

(e) 28,05 MHz, 9 = 90°, MSE = 10,38 x 1073 (f) 28,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 2,91 x 1073

Figura 4.43: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 17

singularidades e pelo MOM de 21,05 MHz a 28,05 MHz.

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

Altura Efetiva
o° — — Método dos Momentos

(a) 34,05 MHz, § = 90°, MSE = 15,83 x 103 (b) 34,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 4,10 x 1073
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Altura Efetiva Altura Efetiva
o° — — Método dos Momentos o — — Método dos Momentos

(c) 37,05 MHz, 0 = 90°, MSE = 14,59 x 103 (d) 37,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 5,86 x 10~3

Altura Efetiva
o -~ Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

(e) 40,05 MHz, 6 = 90°, MSE = 12,72 x 1073 (f) 40,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 16,65 x 1073

Figura 4.44: Comparacao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 17

singularidades e pelo MOM de 34,05 MHz a 40,05 MHz.
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Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva

o° o — —Método dos Momentos

(a) ¢=0°e MSE =58,89 x 1073 (b) 6=90° ¢ MSE = 70,60 x 103

Figura 4.45: Comparagao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva através da

deconvolugao com M = 8 singularidades e pelo MOM para a frequéncia de 31,08 MHz.

4.2.4 Excitagao Derivada do Pulso Gaussiano

A excitacao usada até o momento foi o pulso Gaussiano. Para verificar a resposta
devido a excitagao derivada do pulso Gaussiano, os testes sao repetidos e mostrados nas
Figuras 4.46 e 4.47. A excitacao depende dos passos de tempo e espacial como mostra
a Equagao (2.77). E possivel no entanto definir a excitagio arbitrariamente como se o
nimero de segmentos fosse maior ou menor que o ntimero de segmentos no qual a antena
é dividida. Isso fara como que as frequéncias introduzidas no ambiente computacional
variem em funcao da largura do pulso na excitacao. Para tal, defini-se N.,. como o
nimero de segmentos para definir a excitagao arbitrariamente.

As Figuras 4.46 e 4.47 mostram que ao aumentar o nimero de segmentos para definir
a Log-Periddica N, e dimuinuir o nimero de segmentos na definicao da excitacao Nege,
a resposta tem uma melhora. O que ocorre na realidade, é o aumento do numero de
segmentos o que aumenta a precisao dos resultados e a diminuicao das altas frequéncias

da excitacao, o que diminui a dispersao numeérica.
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Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

-90°

180°

() Newe =20, 0 =90°, MSE = 6,98 x 1073 (b) Newe =20, ¢ =0°, MSE = 10,15 x 1073

Altura Efetiva
todo dos Momentos

180°

(€) Newe =10, 6 =90°, MSE =7,19 x 1073 (d) Newe =10, ¢ =0°, MSE = 6,18 x 1073
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Altura Efetiva

Altura Efetiva

— — Meétodo dos Momentos — — Método dos Momentos

(€) Newe=5,0=290°, MSE = 7,06 x 1073 (f) Newe =5, ¢ =0° MSE =5,65x 1073

Figura 4.46: Comparagao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva com M = 50

singularidades e pelo MOM para a frequéncia de 31,08 MHz e N4 = 20.

Altura Efetiva
Altura Efetiva — — Método dos Momentos
— — Método dos Momentos

180°

(a) Nege =30, 0 =90°, MSE = 15,15 x 1073 (b) Newe =30, ¢ =0°, MSE = 10,36 x 103
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Altura Efetiva

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

— — Método dos Momentos

(¢) Newe =10, 0 =90°, MSE = 6,48 x 103 (d) Newe =10, ¢ =0°, MSE = 5,82 x 1073

Altura Efetiva Altura Efetiva
— — Método dos Momentos — — Método dos Momentos

-90°

(€) Newe=5,0=290°, MSE = 5,86 x 1073 (f) Newe =5, ¢ =0° MSE =4,70 x 1073
Figura 4.47: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 50

singularidades e pelo MOM para a frequéncia de 31,08 MHz e N4 = 30.

Critérios para Selecao de Pdlos

A fim de observar se ha melhora na resposta obtida para a excitacao derivada do

pulso Gaussiano, os critérios para selecao dos pélos que mais contribuem na resposta e
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a eliminacao dos polos parasistas devem ser utilizados como mostrado na Secao 3.2.2.
As Figuras 4.48 e 4.49 ilustram os mesmos casos das Figuras 4.46 e 4.47, porém com 0s

critérios para selecao de polos aplicados.

Altura Efetiva

Altura Efetiva

o — — Método dos Momentos — — Método dos Momentos

-90°

-90°

(a) M =43, Nege = 20, 0 = 90°, MSE = 10,15 x 103 (b) M =43, Nege = 20, ¢ = 0°, MSE = 6,77 x 1073

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

(C) M =35, Nege = 10, 6 = 90°, MSE = 7,26 x 10~3 (d) M =35, Nege = 10, ¢ = 0°, MSE = 6,09 x 103



ESTUDO DE CASOS 138

Altura Efetiva
~ — Método dos Momentos o°

Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

(e) M =26, Nege =5, 0 =90°, MSE = 6,40 x 10~ 3 (f) M =26, Nege =5, ¢ =0°, MSE = 5,28 x 10~3

Figura 4.48: Comparacao entre os diagramas de radia¢do obtidos pela altura efetiva e pelo MOM para

a frequéncia de 31,08 MHz e N4 = 20.

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

180°

(a) M = 48, Nege = 30, 0 = 90°, MSE = 15,21 x 10™3 (b) M =48, Nege = 30, ¢ = 0°, MSE = 10,59 x 1073
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Altura Efetiva

Altura Efetiva — — Método dos Momentos
— — Método dos Momentos

(C) M =36, Nege = 10, 0 = 90°, MSE = 6,46 x 10~ 3 (d) M =36, Nege = 10, ¢ = 0°, MSE = 5,76 x 103

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

(e) M =28, Nege =5, 0 =90°, MSE = 5,46 x 103 (f) M =28, Nege =5, ¢ =0°, MSE = 4,34 x 1073

Figura 4.49: Comparacéao entre os diagramas de radia¢do obtidos pela altura efetiva e pelo MOM para

a frequéncia de 31,08 MHz e Ny, = 30.

Observa-se nas Figuras 4.46 a 4.49 que o melhor resultado se da para maiores valores
de Ny, € menores valores de Ne,.. De fato, é esperado que maiores nimeros de segmentos

produzam melhores resultados. Entretanto, isso aumenta o custo computacional para os
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calculos das singularidades. A Figura 4.50 compara a resposta em frequéncia da derivada
do pulso Gaussiano com N, = 30 para N, = 30 que é referente a derivada do pulso
Gaussiano mais estreito e N.,. = b que é referente a derivada do pulso Gaussiano um pouco
mais largo. Observa-se que as diferencas entre as respostas em frequéncia sao basicamente
as altas frequéncias, causadoras de dispersao numérica. A banda de frequéncias desta Log-
Periddica é 18,064 MHz e 44,102 MHz como calculado na Secgao 4.2.3. Na Figura 4.50
é possivel notar que, para N.,. = 30, hé frequéncias com amplitude significativa acima

da frequéncia maxima da banda, o que causa dispersao e, consequentemente, degrada os

resultados.
Derivada do Pulso Gaussiano Estreito — Dominio da Freqtiéncia Derivada do Pulso Gaussiano Estreito — Dominio da Frequéncia
0 ‘ : ‘ : 0 ‘ : ‘
-10} -10
a P~
S -20 8 —20f
[ (]
E E
£ 30 2 -30
< <
-40 -40
_50 ‘ ‘ ‘ ‘ 50 ‘ ‘ ‘ ‘
20 40 60 80 100 0 20 40 60 80 100
Freqiéncia (MHz) Freqliéncia (MHz)
(a) Neze = 30 (b) Nege =5

Figura 4.50: Comparagao entre a resposta em frequéncia da derivada do pulso Gaussiano com

Nyeg = 30.

Para melhorar a resposta ainda mais, Vs, poderia ser aumentado e N, diminuido.
Aumentar ainda mais o Ny, implica em maior custo computacional. Este fator, ainda
que importante, nao ¢ critico uma vez que as singularidades sao extraidas apenas uma
vez. Entretanto, se a antena for grande como esta Log-Periédica, pode haver problema
de memoria para armazenar os campos que sao calculados iterativamente. A alteracao do
N... nao afeta o custo computacional ou memoria, mas afeta o contetido de frequéncias que
é inserido no ambiente computacional. Reduzi-lo demasiadamente pode fazer com que as

frequéncias naturais necessarias a representacao da antena nao sejam excitados. Aumenta-
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lo demais, faz com que altas frequéncias estejam presentes, o que provoca dispersao e
degradacao da resposta obtida através da altura efetiva. Os melhores resultados foram
obtidos para Ng, = 30 e Nge = 5 e para observar as outras frequéncias com estes
parametros, as Figuras 4.51 e 4.52 sao mostradas sem o critério de pélos e as Figuras 4.53

e 4.54 utilizando o critério de pdlos.

Altura Efetiva Altura Efetiva
° — — Meétodo dos Momentos — — Método dos Momentos

180°

(a) 21,05 MHz, § = 90°, MSE = 10,62 x 1073 (b) 21,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 8,10 x 103

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos
©

Altura Efetiva
— — Método dos Momento

-60°

-90°

-120° . . g . ) 120°

(c) 24,95 MHz, 9 = 90°, MSE = 10,34 x 1073 (d) 24,95 MHz, ¢ = 0°, MSE = 5,99 x 1073
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Altura Efetiva

— — Método dos Momentos

Altura Efetiva

— - — Método dos Momentos

(e) 28,05 MHz, § = 90°, MSE = 6,03 x 103 (f) 28,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 1,63 x 103

Figura 4.51: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 50

singularidades e pelo MOM para Nyeq = 30 € Nege = 5.

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

(a) 34,05 MHz, § = 90°, MSE = 10,83 x 103 (b) 34,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 1,87 x 10~3
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Altura Efetiva

Altura Efetiva

— - — Método dos Momentos
— — Meétodo dos Momentos

(c) 37,05 MHz, 9 = 90°, MSE = 10,23 x 1073 (d) 37,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 2,38 x 1073

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos o°

(e) 40,05 MHz, § = 90°, MSE = 9,65 x 103 (f) 40,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 6,17 x 1073

Figura 4.52: Comparagao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva com M = 50

singularidades e pelo MOM para Nyeq = 30 € Nege = 5.
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(a) 21,05 MHz, 0 = 90°, MSE = 10,32 x 1073 (b) 21,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 8,07 x 103

Altura Efetiva
— — Meétodo dos Momentos

(c) 24,95 MHz, 6 = 90°, MSE = 7,75 x 1073 (d) 24,95 MHz, ¢ = 0°, MSE = 4,40 x 103
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Altura Efetiva

Altura Efetiva

— — Meétodo dos Momentos — — Método dos Momentos

(e) 28,05 MHz, § = 90°, MSE = 5,66 x 103 (f) 28,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 2,91 x 1073

Figura 4.53: Comparagao entre os diagramas de radiagao obtidos pela altura efetiva com M = 28

singularidades e pelo MOM para Nyeq = 30 € Nege = 5.

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

-90°

-90°

(a) 34,05 MHz, § = 90°, MSE = 10,54 x 1073 (b) 34,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 1,73 x 1073



ESTUDO DE CASOS 146

Altura Efetiva

Altura Efetiva

— — Método dos Momentos
0° — - — Método dos Momentos

(c) 37,05 MHz, 9 = 90°, MSE = 10,61 x 1073 (d) 37,05 MHz, ¢ = 0°, MSE = 2,38 x 1073

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

Altura Efetiva
— — Método dos Momentos

-90°

(e) 40,05 MHz, 6 = 90°, MSE = 10,75 x 10~3 (f) 40,05 MHz, ¢ =0°, MSE = 5,84 x 1073

Figura 4.54: Comparagao entre os diagramas de radiagdo obtidos pela altura efetiva com M = 28

singularidades e pelo MOM para Ngq = 30 € Nege = 5.

A comparacao das Figuras 4.51 a 4.54 com as Figuras 4.39 a 4.44 mostra que o M SE
reduziu significativamente o que indica a melhora da resposta. O critério de pélos também

reduziu a quantidade de pdlos necessarios a representacao, o que implica em menor custo
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computacional ao calculo da altura efetiva. Desta forma, a técnica pode ficar mais precisa
ao aumentar o nimero de segmentos no qual se divide a antena e ao especificar a excitagao
tal que, nao hajam altas frequéncias que causam dispersao e baixas frequéncias que causam

erros de integracao.

4.3 Refletor Parabodlico Simétrico

As antenas refletoras sao uma classe de antenas que introduzem um refletor para os
campos radiados por uma fonte no espaco, concentrando a energia em uma determinada
direcdo. As caracteristicas de radiacao de uma antena refletora estao diretamente rela-
cionadas a estrutura geométrica da superficie refletora. O refletor parabdlico, tem como
principal atrativo a colimacao da energia. Os campos radiados por uma fonte colocada
no foco do refletor parabdlico, ao serem refletidos serao colimados em uma frente de onda

plana. Este refletor parabdlico é conhecido como antena parabdlica ou paraboldide.

4.3.1 Calculo da Altura Efetiva para o Paraboldide através do

Método da Abertura

Utilizando o método da Abertura como descrito na Secao 2.4, os campos podem ser
obtidos de forma analitica ou através da altura efetiva expressa por meio das singula-
ridades da antena. A obtencao das singularidades necessita das correntes impulsionais
na abertura. Tendo as singularidades sido calculadas através do Matrix Pencil, o vetor
residuo pode ser escrito como na Equagao (3.60). Na abertura, tanto as densidades de
corrente elétrica quanto magnética existirao e sdo expressas nas Equagoes (2.95) e (2.96).

O vetor residuo para o paraboldide, acordo com a Equagao (3.60), é dado por

~ t ~ ]_ ~ Por’
RV (1, 50) = / Sa [R&"ﬁ(r',saw—R&M><r',sa> x #les (A, (4.35)
' Mo

em que A’ representa a area de integracao da abertura como mostra a Figura 2.7. E

possivel também escrever
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R (1 50) = RO, 50) = R (0, 50) - B8
= ROcJG) (I'/7 SOZ)é + Roip) (I'/, SOz)é,)y (436)
e
RM(r' s,) x & = [RM(r/,5,)F + RSZI)(I'/, 54)0 + R%[)(r’, So )P X T
=R (1, 50)0 — RV (X, 50) (4.37)
Desta maneira, o vetor residuo nao tera a componente r, ou seja,
RM)(r s,) = Rg;t)(r’, 50)0 + ﬁg?;)(r’, Sa) b, (4.38)

e as componentes do vetor residuo podem ser descritas através das Equacoes (4.39) e

(4.40):

Rgg)(r’, So) = // Sa f{gg)(r/,sa) + —f{((jf)(r',sa)

ad

3 3 1 -
RO s,) = / sa [R50 - %Rfj;)(rf,sa)

s () A, (4.39)

£r

e* (A

(4.40)

em que o vetor r’ se refere as coordenadas da abertura, ou seja, a coordenada que mapeia

o ponto A da Figura 2.7 sendo que X' =x,y' =y ez =z.

O vetor residuo, tera componentes nas direcoes das densidades de correntes elétricas

e magnéticas. Assim como para o dipolo e para a Log-Periddica, eles sao descritos pelas

Equacoes (4.41) e (4.42):

(4.41)
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RM (%' s,) = RM(X, 5,)%,

RM(y',50) = R (Y', 50)3,

RM (2, s,) = RM(2,5,)z. (4.42)
em que R,, é o residuo calculado no Matrix Pencil para um determinado ponto da abertura.

As componentes RS@) (r',s4) € R;Jg (r', s,) das Equacoes (4.39) e (4.40) sao entao calculadas
a partir das Equagoes (4.43) a (4.44):

ng (r', 54) = cos 0 cos pRY) (1, 54) + cos O sen ¢R£¥‘2 (r',54) —sen BRI (', s,,),

Rﬁﬁ(r’, Sa) = —sen R (1, 5,) + cos pRG) (1, 5). (4.43)

RS\;) (r',54) = cos B cos pPRM (1, 5,) + cos O sen ¢f{§\;> (r',5q) —sen SRV (v s,,),
R%{) (r', 50) = —sen ROV (1, 54) + cos gROD (1, 54), (4.44)

O argumento nas exponenciais das Equagoes (4.39) e (4.40) é definido através da

Equagao (4.45). Sabendo que na abertura, 2’ = 0, entdo,

t-1r' = p'senfcos(¢p—¢). (4.45)

Finalmente, a altura efetiva para o paraboléide, utilizando o método da Abertura e a

expansao através do SEM, pode ser escrita utilizando-se as Equagoes (4.35) a (4.45):

hi(F, ¢ :U(t—f> R (1, 5,)est5) 4.46
.0 ) SR, e D) (145

Definicao de Parametros

A integragao realizada nas Equagoes (4.35), (4.39) e (4.40) é melhor realizada em co-

ordenadas cilindricas, ou seja, usando como variaveis de integragao p e ¢. De acordo com
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a Figura 2.7, p = pr e ¢ = —¢p uma vez que X = Xp ¢ y = —yp. Entretanto, como as
densidade correntes sao determinadas nas coordenadas do observador, nenhuma transfor-
macao sera necessaria, sendo a altura efetiva determinada diretamente em coordenadas
do observador.

A integracao numérica em coordenadas cilindricas implica em dividir a area de integra-
¢ao em anéis representados pelos valores arbitrarios que p pode assumir. E usualmente,
um numero de pontos por anel é utilizado através da escolha arbitraria de valores de ¢.
Entretanto, se o nimero de angulos ¢ for constante, os pontos nao sao distribuidos de
forma uniforme na abertura uma vez que o perimetro dos anéis C' = 27p aumenta com o
aumento de p. Tal situagao nao é desejavel pois dessa forma mais pontos estariam con-
centrados na regiao central da abertura. Para que isso nao ocorra, o nimero de angulos
¢ deve aumentar a medida que o p aumenta. A Figura superior em 4.55 mostra uma
Secao da abertura onde um angulo incremental d¢ é utilizado para representar o elemento
de integracao em ¢. O comprimento pod¢ é maior do que pid¢ o que mostra porque a
malha nao é uniforme. Para que a malha seja uniforme, é necessario que um determinado

elemento de drea como mostrado na Figura inferior em 4.55, seja tal que dp = pde¢.



ESTUDO DE CASOS 151

\pdo

4//// dp

Figura 4.55: Secao da abertura de um angulo infinitesimal de integragido d¢ (acima) e elemento

infinitesimal de drea (abaixo).

Sendo Ny o nimero de angulos em ¢ e N, o numero de raios na abertura, ¢ pos-
sivel definir os elementos infinitesimais de integracao como uma aproximacao na qual
A¢p = 2n/Nye Ap = (D/2)/N, em que D é o didmetro da abertura. Se o nimero de
pontos em p e ¢ tende ao infinito, Ap e A¢ tendem a dp e d¢. Desta maneira, impondo
que Ap = pA¢, é possivel escrever N, em fungao de p de forma que a malha seja uniforme,
como mostra a Equacao (4.47):

AnpN,
N, = INT Wg 2, (4.47)

A Figura 4.56 mostra a comparagao entre as malhas, ndo-uniforme (a) e uniforme
(b). Observa-se que a malha nao-uniforme concentra muitos pontos na regiao central e
poucos na regiao de raios maiores o que nao é desejavel. A malha uniforme por sua vez,
possibilita que o valor da densidade de corrente em cada ponto da abertura contribua sem

pesos diferenciados no momento em que a integragao numérica for realizada.
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270 270

(a) Numero constante para Ny (b) Ntmero proporcional para Ny

Figura 4.56: Comparagao entre as malhas nao-uniforme (a) e uniforme (b) para integracao do vetor

residuo na abertura.

Excitacao

O método da Abertura utiliza a Optica Geométrica para encontrar os campos elétrico
e magnético na abertura da antena refletora. Entretanto este mecanismo de anélise de
tracado de raios somente é possivel se o comprimento de onda é suficientemente pequeno
em rela¢ao ao comprimento do objeto de reflexao dos campos [49]. A resposta em frequén-
cia do pulso Gaussiano contém baixas frequéncias e componente continua como mostra a
Figura 4.2 o que viola as condi¢oes para o uso da ()ptica Geométrica. Para evitar as baixas
frequéncias, a derivada do pulso Gaussiano que nao tem componente continua e frequén-
cias baixas como mostra a Figura 4.6 deve ser utilizada. A Equacao (4.48) representa a
derivada do pulso Gaussiano:

t— 1ty _=tp?

v(t) = — i 277 (4.48)

em que 1" controla a largura do pulso e t; é o atraso do pulso. Este atraso se faz necessario

para garantir que nao haja uma descontinuidade no inicio do pulso o que introduziria altas
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frequéncias no ambiente computacional. Para garantir que nao haja esta descontinuidade
e o pulso comece com valor nulo, usa-se t; = 37" [3].

Os campos na abertura podem ser determinados através das Equagoes (2.91) e (2.94)
sendo o impulso modelado pela Equagao (4.48). Desta forma, as densidades de corrente
na abertura podem ser determinadas através das Equagoes (2.95) e (2.96) o que resulta

nas Equagoes (4.49) e (4.50):

COS 9}7 (t — 3T — %) _(t—3T—¥)2

cos @y (t =37 — Z7) _woor 207
M, (r,t) = — > F L)y (4.50)
F

4.3.2 Diagrama de Radiacao

O diagrama de radiagao para o paraboldide é uma escolha adequada para teste da
altura efetiva descrita através das singularidades obtidas pelo método da Abertura, uma
vez que o diagrama de radiacdo é facilmente representado no dominio da frequéncia [2].
A Equagao (4.51) mostra o campo elétrico determinado no dominio da frequéncia através

do método da abertura utilizando o modelo de excitacao do cosseno elevado.

jk e—jkr ] R . D/2 N Il
E(f,w) = == ——e ¥ (14 cos 0)[cos ¢0—sen¢¢]/
0

o E Jo(kp' sen0)dp', (4.51)

/
TR

2 r
em que k = 27/X é o nimero de onda, D é o diametro da abertura, e consequentemente
do do paraboldide, N ajusta o modelo do cosseno elevado em relacao a sua diretividade,
e Jo(kp' senf) é a fungao de Bessel de primeira espécie e ordem zero. Utilizando entao o
Teorema de Parseval como na Equacao (4.15) a partir da Equagao (4.51) é possivel obter

uma comparacao da resposta analitica com a resposta obtida através da altura efetiva

descrita através dos polos obtidos pelo método da Abertura.



ESTUDO DE CASOS 154

Definicao do Paraboléide

O paraboldide para testes foi escolhido de tal forma que D = 7,5 m, F = 0,4D e
para comparar o diagrama de radiagao, a excitacao senoidal foi utilizada de forma que
D = 100A. O critério de escolha para pdlos, se mostrou muito eficiente na simulacao
do dipolo e da Log-Periddica, de forma que nao é necessario avaliar se tais critérios sao
necessérios sendo estes diretamente aplicados com Th = 1072, Para o modelo do cosseno
elevado utilizado como na Equagao (2.81), foi definido que N = 1. O ntmero de pdlos
escolhidos foi relativamente alto: M = 300. O motivo é que o pulso de excitacao para esta
antena, deve ser extremamente fino, caso contrario nao excitara as frequéncias naturais
necessarias a representagao dos campos na faixa de frequéncias tal que D = 100\. O pulso
representado na Equacao (4.48) foi escolhido com 7' = 0,1 ns e, por ser muito estreito,
para reconstruir a densidade de corrente através das ressonancias naturais, é preciso usar
um numero superior a 300 singularidades. Porém este nimero devera ser reduzido ao
aplicar o critério para escolha dos pdlos.

Através da Equacao (2.56) que descreve o diagrama de radiagao, e os campos obtidos
pela Equacao (2.48) em que a excitagao senoidal é descrita como na Equagao (4.17),
sendo a altura efetiva determinada pelas Equagoes (4.35) a (4.46), o diagrama de radiagao
do paraboldide pode ser obtido e comparado com o diagrama de radiagao obtidos pela
Equacao (4.51) aplicando-se a Equagao (4.15).

Uma vez que os polos na abertura tenham sido extraidos através do Matrix Pencil
das correntes (4.49) e (4.50), o critério de pélos definido pelas Equagoes (3.37) e (3.38) é
aplicado. Posteriormente é preciso definir um niimero de anéis de integracao na abertura
para encontrar o vetor residuo como descrito nas Equagoes (4.39) e (4.40). Neste ponto
nao se definiu um critério técnico para a escolha do niimero de anéis, ou seja, observou-se
o efeito do aumento do niimero de anéis a partir de um certo niimero escolhido a principio.

A Figura 4.57 mostra a comparacao para o paraboldide especificado para o plano ¢ = 0°.
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Diagrama de Radiacéo Antena Refletora
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Diagrama de Radiacéo Antena Refletora
O T T T T T T T T T
Altura Efetiva

— — — Analitico

-10

-20

_30 -

dB

-50

-60
0 0,5 1 1,5 2 2,5 3 35 4 4,5 5
8 (°)
(¢) N, =15, MSE = 0,42 x 1073

Figura 4.57: Comparacao entre os diagramas de radiacao obtidos pela altura efetiva e método da
Abertura com M = 158 singularidades utilizando a excitagao cosseno elevado e diagrama obtido pela

resposta analitica com D=100, no plano ¢ =0° com D =7,5me F =0,4D.

Observa-se na Figura 4.57 (a) que hd uma boa concordancia no 16bulo principal e no
primeiro 16bulo secundario. Porém a resposta se deteriora para 6 > 1,5°. Para observar o
efeito do nimero de pontos as Figuras 4.57 (b) ¢ 4.57 (¢) sdo colocadas para 10 e 15 anéis
respectivamente.

O diagrama para 15 anéis de integragao representado pela Figura 4.57 (¢) teve um boa
concordancia. Aparentemente aumentar o nimero de anéis, aumenta a exatidao de uma
forma proporcional. Porém apds 15 anéis, nao houve melhora nos resultados e o MSE fica
praticamente constante. Desta forma, é possivel inferir que é preciso ainda algum ajuste
na técnica para melhor concordancia em angulos fora da direcao de maximo de radiagao da

antena. Entretanto, isto nao é critico em antenas refletoras deste porte, majoritariamente
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utilizadas para comunicacao. Tais antenas sao muito diretivas e um excelente alinhamento
entre antena transmissora e receptora é requerido. Portanto a concordancia maior se da

nos angulos mais importantes neste tipo de aplicacao.

4.3.3 Sinal 4-PSK

Existem atualmente diversas maneiras de se codificar um sinal digital para que este seja
transmitido por uma antena. O PSK - Phase Shift Keying é a técnica de modulacao de alta
performace mais popular para codificacao de dados digitais em aplicacoes em que ha uma
alta densidade de informagoes a serem transmitidas [50]. Este tipo de codifica¢do se baseia
na mudanca de fase com amplitude constante para codificacao do sinal de informacao. Um
método popular é o 4-PSK que utiliza um esquema de quatro fases diferentes para modular
o sinal. A representacao geral para o sinal 4-PSK é dada pela Equacao (4.52).

ft) = A icos [wt — (2n + 1)%][][15 —nTy) = Ult — (n+ 1)Ty), (4.52)
n=0

W

em que A. = v/3/2, w é a frequéncia da portadora do sinal, T, = 5)\/c é a duracdo do bit.

Uma vez que a variacao da fase do sinal se da de maneira abrupta, varias frequéncias
diferentes da portadora estarao presentes no sinal 4-PSK. frequéncias com amplitude
significativas estarao presentes na faixa de zero a 2/T), [50]. Desta maneira, quanto menor
for a duracao do bit, ou seja, quanto maior for a taxa de transmissao de bits, mais
altas serao as frequéncias presentes no sinal. Com o avanco tecnoldgico e a exigéncia de
maiores taxas para comunicacao sem fio, as técnicas no dominio da frequéncia pra uma
banda estreita tornam-se trabalhosas e no futuro possivelmente impraticaveis a medida
que a banda de frequéncias se torna ultra-larga. Tal fato justifica a aplicacao da altura
efetiva com as singularidades extraidas através do SEM.

Aplicando a Equagao (4.52) na Equagao (2.48), o campo distante obtido pela excitagao
4-PSK pode ser determinado. A regiao de campo distante, determinada pela Equacao
(4.14), é definida a partir de 7 = 1500 m para o paraboléide de D = 7,5 m e D = 100\.

O ponto de observacao é entao escolhido como r = 5000, ¢ = 0°. A Figura 4.58 mostra
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o campo a partir do tempo r/c uma vez que, de acordo com a Equagao (4.46), o campo

sera nulo para instantes anteriores a r/c.

x10°
5 —

Amplitude (V/m)

16,678 16,68 16,682 16,684 16,686 16,688 16,69
Tempo (s)

Figura 4.58: Campo radiado pelo parabdloide para o sinal 4-PSK calculado & partir de
t=r/c=16,678 us através da altura efetiva e método da Abertura com M = 158 singularidades
utilizando a excitacao cosseno elevado e diagrama obtido pela resposta analitica utilizando 15 anéis de

integracao, D=100\, com » = 5000 m, ¢ =0°, D =7,5me F = 0,4D.

Observa-se que hé um transitério devido a convolugao da altura efetiva com o sinal
4-PSK realizada através da Equacao (2.48). Apds um certo periodo, percebe-se que o
sinal oscilatério tem uma componente continua. Isso pode ser observado se a convolugao

for realizada analiticamente como mostra a Equacao (4.53):
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t 1 T
= Lo SRt o e
™

C

+w sen [w(t — f) + 5} — S, COS [w(t — g) + ﬁ] }, (4.53)

em que 3 representa a fase do sinal 4-PSK, ou seja, —7n/4, —37w/4, =57 /4 ou —Tn /4.
Observa-se que a resposta é composta de uma parte oscilatoria e uma parte exponencial
, t—r ~ ,
decrescente que é es"( ) (sacos B —wsen ). A Equagao (4.53) mostra que hd um so-
matorio para todos os pélos. Como os pdlos naturais aparecem em pares complexos e
conjugados, sendo a excessao os polos parasitas que sao eliminados pelo critério dos pélos,
. . ~ . o~ Sa (t_l) ga(t_z)_
inevitavelmente haverao as seguintes composicoes: e c/sqcosf + e c) 54 co8 3 e
t—r K3 t—= . — . s
—63“( c)wsenﬁ — eSO‘( c)wsenﬂ. Sabendo que s, = 04 + jwa € 54 = 0o — JWa, €

possivel re-escrever as duas composicoes anteriores como:

e’ (t“) {20’a cos (3 cos [wa (t — E)} — 2w, €os 3 sen [wa (t — E)] }, (4.54)

e’ (e-2) {Qw sen (3 cos [wa (t— 9] } (4.55)

Apo6s um instante de tempo suficientemente grande, esta exponencial tende a zero pois
0o < 0, 0 que anulard completamente os termos representados em (4.54) e (4.55). Desta
maneira, o termo e*® (t_£> (S cos f —wsen f3) serd nulo na Equagao (4.53) apds um tempo
suficientemente grande. Com o intuito de avaliar aproximadamente qual serd o tempo
no qual este termo se anula, analisa-se o pior caso possivel, ou seja, o tempo no qual os
maiores valores possiveis do termo que atinja um valor suficientemente proximo de zero.
Os termos oscilatérios das Equagdes (4.54) e (4.55) tem seu maior valor igual a 1. Os
termos sen 3 e cos 3 sdo iguais a £1/2/2. Desta forma, definindo um valor préximo de
zero como a tolerancia TOL, é possivel encontrar o tempo no qual o termo cai até este

valor como mostra a Equagao (4.56):
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; T 1 TOL

In
¢ |0almaz \/§(|0a‘max + |Walmaz + w)

em que o subscrito max indica o maior valor possivel para as partes reais o, e as partes

, (4.56)

imaginarias w, de todos os pélos s,, garantindo assim que no instante ¢t = ¢, os termos
representados pelas Equagoes (4.54) e (4.55) tenham decaido a zero (TOL).
O campo radiado 4-PSK apés este tempo t. € mostrado na Figura 4.59 no qual uma

tolerancia TOL = 1071 foi utilizada.
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Figura 4.59: Campo radiado pelo parabdloide para o sinal 4-PSK calculado & partir de t, = 16, 768 us
através da altura efetiva e método da Abertura com M = 158 singularidades utilizando a excitacdo
cosseno elevado e diagrama obtido pela resposta analitica utilizando 15 anéis de integracao, D=100A,

comr=>5027Tm,»=0° D=T75me F=0,4D.

Observa-se na Figura 4.59 que o campo radiado nao contém os transientes da convo-
lugao com a altura efetiva. A medida em que o angulo § aumenta, os campos tem sua

amplitude reduzida. Nota-se também um efeito dispersivo uma vez que a fase do sinal
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o

para # = 1° mudou. A altura efetiva descrita através dos polos da antena se mostra
extremamente 1til na previsao dos campos devido a uma fonte arbitraria e até mesmo tao

complexa como um sinal 4-PSK.



Capitulo 5

CONCLUSOES E PROPOSTAS DE
CONTINUIDADE

Este trabalho apresentou a formulagao da altura efetiva de forma unificada entre tempo
e frequéncia. A formulacao da altura efetiva pretende caracterizar uma antena através
do célculo do campo radiado por esta ou pela definicao de parametros que descrevem o
comportamento da antena, tal como o diagrama de radiagao. A altura efetiva é descrita
por uma formulacao analitica que permite a andalise de regides em campo distante, podendo
ser definida tanto no dominio da frequéncia quanto no dominio do tempo. Através deste
parametro, é possivel calcular o campo radiado distante e também obter diagramas de
radiacao da antena para uma dada excitacao. A expressao analitica da altura efetiva
possibilita que resultados sejam obtidos rapidamente para diferentes pontos de observagao.

A altura efetiva é obtida através da andlise das densidades de corrente elétrica e
magnética impulsionais. Em antenas de fio a densidade de corrente elétrica impulsional é
determinada sobre a superficie da antena. Em antenas refletoras as densidades de corrente
elétrica e magnética impulsionais sao definidas na abertura da antena, localizada sobre
o foco do refletor parabdlico. Com o intuito de se obter uma forma analitica e unificada
entre tempo e frequéncia, as densidades de corrente impulsionais foram calculadas através

do SEM, que permite representar grandezas eletromagnéticas como a soma ponderada de
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polos e residuos. Esta representacao, tem a vantagem de ser facilmente escrita tanto no
dominio do tempo quanto no dominio da frequéncia, uma vez que o formato no dominio
de Laplace de R, /(s — s,) tém seu correspondente temporal como U (t) R,e®*.

Encontrar as densidades de corrente impulsionais, resume-se a encontrar as singula-
ridades. Para tal, através de uma abordagem numérica, as singularidades podem ser
determinadas mesmo em estruturas complexas. Esta técnica é o Matrix Pencil, descrita
na Secao 3.2.1, que é capaz de encontrar as singularidades de estruturas através da res-
posta temporal da mesma. A resposta temporal foi obtida utilizando-se dois métodos:
o FDTD, descrito na Secao 2.3, pois tal método tem a vantagem de analisar estruturas
complexas fornecendo a resposta temporal através de calculos numéricos iterativos e o
método da Abertura, descrito na Se¢do 2.4, no qual as densidades de correntes foram
obtidas de forma analitica a partir de uma excitacao cosseno elevado que é um modelo
muito utilizado em anélise de antenas para comunicagao.

A altura efetiva, como descrita na Secao 3.3, pode ser definida entdao como uma ca-
racteristica da antena que pode ser escrita em uma forma semi-analitica, uma vez que as
singularidades sao obtidas através de técnicas numéricas.

Estas formulagoes, apds desenvolvidas, foram implementadas para trés casos: i) o di-
polo alinhando em z, Secao 4.1, que serve como referéncia e validacao da técnica ja que
¢ uma antena bastante estudada e de fécil solugao; ii) a antena Log-Periédica, Segao 4.2,
que tém maior complexidade e abordagem analitica muito complexa e praticamente in-
vidvel por técnicas tradicionais de anédlise de antenas; iii) o refletor parabdlico simétrico,
ou paraboldide, Secao 4.3. Os resultados obtidos para o dipolo mostraram que a técnica
tém um alto grau de precisao comparado ao MOM, que foi utilizado para comparagao. Os
campos distantes radiados em diferentes angulos e o diagrama de radiacao tiveram boa
concordancia. No caso da antena Log-periddica, Secao 4.2, a concordancia foi boa. Entre-
tanto, a antena Log-Peridédica simulada requer um grande esfor¢co computacional devido a
suas dimensodes o que dificulta a extracao das singularidades. Aumentar a quantidade de

células para dividir a antena faz com que os resultados sejam significativamente melhores,
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porém isso acarretou no uso demasiado da memoria e processamento na extracao dos
polos. Vale salientar porém, que este procedimento de extracao dos poélos sé é requerido
apenas uma vez. Apesar destas limitagoes, pode-se concluir que os resultados obtidos sao
bons. A andlise do paraboldide, 4.3, mostrou uma boa concordancia da técnica. O esforgo
computacional também é grande em virtude das dimensoes do paraboldide escolhido. O
método da Abertura foi utilizado e o resultado comparado com a solu¢ao analitica de-
monstrou que o erro foi pequeno. Para testar outras fontes, o pulso 4-PSK foi simulado
na Sec¢ao 4.3.3 e observou-se a forma de onda esperada para os campos elétricos distantes
com a codificacao em 4 fases diferentes.

Alguns pontos abordados promoveram o refinamento da técnica. Entre eles, podemos
destacar a escolha apropriada do niimero de singularidades e escolha das singularidades em
si, desprezando singularidades nao significativas. Isso foi feito a partir do critério de sele¢ao
de pdlos, como descrito na Segao 3.2.2, definido por [42]. A técnica da deconvolugao, como
apresentada por [44] na Segao 3.2.3, pode ser entdo utilizada para obter a altura efetiva
com maior exatidao. Entretanto, neste trabalho nao foi considerado ganho aprecidavel no
uso desta técnica, uma vez que os pulsos para excitagao adotados continham seu espectro
de frequéncias largo o suficiente para excitar todas as frequéncias naturais da antena, como
demonstrado para o caso do dipolo na Secao 4.1. Por fim, o critério adotado para medig¢ao
de erro, o MSE, descrito na Secao 4.1, Equagao (4.18), se mostrou 1til na comparagao de
resultados obtidos na literatura e promoveu um carater quantitativo a analise comparativa
das respostas obtidas.

A formulagao apresentada neste trabalho tomou como base a determinagao dos campos
espalhados por antenas filamentares e refletoras. Para tal, utilizou-se o SEM, descrito na
Secao 3.2, que representa apenas o Late Time da resposta. A funcao inteira wWE) (e,r')s),
que representa o Farly Time, foi desprezada por ser de curtissima duragao, tendo desta
maneira influéncia praticamente nula na determinacao dos campos. O SEM é, essencial-
mente, um método para determinacao do Late Time e, por isso, nao pode ser utilizado

para encontrar o Farly Time. Entretanto, se este Early Time for conhecido, as singulari-
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dades podem ser extraidas destas resposta possibilitando assim a construcao da resposta
completa.

O desenvolvimento deste trabalho abordou, além do estudo e anéalise de antenas de fios,
a determinagao da altura efetiva de antenas refletoras, no caso a parabdlica, através do
uso do SEM para encontrar suas singularidades uma vez que a resposta impulsional desta
antena estd disponivel. Este desenvolvimento foi realizado na Secao 4.3. Desta forma,
uma variedade maior de antenas pode ser caracterizada de forma unificada no dominio
do tempo e frequéncia. A resposta Late Time para antenas refletoras foi entao calculada
através da obtencao das singularidades da antena através da resposta Farly Time. Esta
resposta foi encontrada utilizando o método da Abertura, como descrito na Secao 2.4.
Foi necessario também modelar a fonte, responsavel pela excitacao da antena. Para que
os resultados fossem mais abrangentes, no sentido de caracterizar uma maior gama de
antenas e sistemas, o modelo do cosseno elevado foi utilizado pois este modelo é muito
utilizado para estudo e projeto de sistemas de comunicacao.

Uma vez obtida a formulacao analitica para a resposta Early Time impulsional da
antena parabdlica utilizando o SEM, as singularidades da antena foram obtidas e assim
o Late Time determinado, e consequentemente, a resposta completa. Desta forma, tanto
antenas de fio quanto antenas refletoras foram caracterizadas, o que demonstra a abran-
géncia do método.

A fim de testar esta técnica aprofundando a andlise, é importante notar que existe
uma gama enorme de antenas que podem ser utilizadas. Além disso, é preciso aperfeicoar
e entender suas limitacoes. A principio é possivel dizer que a técnica se restringe a uma
faixa particular de frequéncias, nao muito baixas e nem muito altas. De fato, o SEM é
uma técnica para médias frequéncias [16]. Entretanto, foi possivel notar que a limitacao de
frequéncias estava na excitacao e no método de analise utilizado para extrair as correntes
e nao na técnica em si. Tal fato merece maior investigacao com aplicacao de outros
métodos de andlise para extracao das densidades de correntes impulsionais e posterior

verificacao se o resultados obtidos seriam melhores do que apresentados nestes trabalho.
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Métodos analiticos ou numéricos mais precisos poderiam ser utilizados para extracao das
singularidades em antenas de fios. O método da Optica Fisica com ou sem as correntes
de franja, poderiam ser utilizados para extrair as singularidades de forma mais precisa de
antenas refletoras, por exemplo.

Existem diversas causas de erro na aplicacao da técnica que foram inicialmente iden-
tificados. A dispersao causada por frequéncias altas no FDTD mostrou ser um problema
que precisa ser controlado, caso contrario ha uma forte degradacao dos resultados. Tam-
bém precisa ser considerado que os erros obtidos em todos os casos, pode ser devido ao
modelamento das antenas. Modelos mais fiéis podem fazer com que as singularidades
extraidas sejam mais proximas das reais frequéncias naturais das antenas estudadas. Por
exemplo, as quinas presentes na antena Log-Periddica nao foram incluidas no modelo para
extracao de polos. A borda da antena refletora que tem caracteristica peculiar de causar
difracao, também nao foi modelada, o que pode ser a causa do erro aumentar em angulos
fora do eixo de méximo de radiagao do paraboldide. O modelamento dos espacos entre
os condutores da Log-Periodica também foi aproximado uma vez que em algumas regioes
este espaco era menor do que uma célula. Enquanto as altas frequéncias causam proble-
mas como na dispersao numérica, as baixas frequéncias causam problemas na extragao
das frequéncias naturais. Desta maneira, tanto frequéncias muito altas e muito baixas
fora da banda de passagem da antena, que é onde se encontram as frequéncias naturais
desta, causam divergéncias da resposta obtida e solucao de referéncia. A dispersao é facil-
mente controlada através da largura do pulso de excitacao e do nimero de segmentos no
qual a antena ¢ dividida. O limite para baixas frequéncias porém, neste trabalho, nao foi
definido de forma controlada pela formulacao da excitacdo. Desta maneira, é possivel que
baixas frequéncias ainda presentes na formulagao da derivada do pulso Gaussiano estejam
causando erros. Todas as causas de erro citadas, devem ser cuidadosamente investigadas
para que a técnica possa ser melhorada.

A técnica da altura efetiva descrita por meio das sigularidades apresenta um grande

potencial de expansao, seja em aplicacoes especificas, seja no aperfeicoamento da técnica
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em si. E preciso observar, porém, que a formulacao matematica e a compreensao dos
passos necessarios nao € trivial. A complexidade se encontra no entendimento da técnica
em si e nao em sua aplicagao, o que a torna pratica e versatil se um certo esforgo for

empregado na compreensao do método.



Referéncias Bibliograficas

[1]

A. Taflove and S. C. Hagness, Computational Electrodynamics: The Finite Difference
Time Domain Method, 2nd ed. Artech House, Boston, 2000.

C. A. Balanis, Advanced Engineering Electromagnetics. John Wiley & Sons, Inc,
New York, 1989.

K. S. Kunz and R. J. Luebbers, The Finite Difference Time Domain Method for
Electromagnetics. CRC Press, Boca Raton, 1993.

S. T. M. Gongalves, “Caracterizacao temporal de antenas refletoras para faixas de
frequéncia ultra-largas,” Dissertacao de Mestrado, Universidade Federal de Minas

Gerais, 2005.

B. Allen, M. Dohler, E. E. Okon, A. K. B. W. Q. Malik, and D. J. Edwards, Ultra-
Wideband Antennas and Propagation for Communications, Radar and Imaging. Wi-

ley, London, United Kingdom, 2006.

R. J. Fontana, J. F. Larrick, J. E. Cade, and J. E. P. Rivers, “An ultra widebande
synthetic vision sensor for airborne wire detection,” SPIE proceedings series, vol.

3364, pp. 2-10, Apr. 1998.

C.o. F. R. FCC, “Fcc (gpo) title 47, section 15 of the code of federal regulations sub-
part f: Ultra-wideband,” http://www.access.gpo.gov/nara/cfr/waisidx_05/47cfr15_

05.html, dltimo acesso em outubro de 2010.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS 169

8]

[10]

[11]

[12]

[15]

[16]

Y. Duroc, A. Ghiotto, T.-P. Vuong, and S. Tedjini, “Parametric modeling of ultrawi-
deband antennas,” IEEFE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 55, no. 11,

pp. 3103-3105, Nov. 2007.

Y. Duroc, T.-P. Vuong, and S. Tedjini, “A time/frequency model of ultrawideband
antennas,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 55, no. 8, pp.

2342-2350, Aug. 2007.

S. Licul, “Ultra-wideband antenna characterization and measurements,” Tese de Dou-

torado, Faculty of the Virginia Polytechnic Institute & State University, 2004.

R.-M. Cramer, R. A. Scholtz, and M. Z. Win, “Evaluation of an ultra-wide-band
propagation channel,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 50,

no. 5, pp. H61-570, May 2002.

J. Karedal, S. Wyne, P. Almers, F. Tufvesson, and A. F. Molisch, “Statistical analysis
of the uwb channel in an industrial environment,” Vehicular Technology Conference,

2004. VTC2004-Fall. 2004 IEEE 60th, vol. 1, pp. 81-85, Sep. 2004.

P. Gérniak and W. Bandurski, “Direct time domain analysis of an UWB pulse dis-
tortion by convex objects with the slope diffraction included,” IEEE Transactions on

Antennas and Propagation, vol. 56, no. 9, pp. 3036-3044, Sep. 2008.

A. Shlivinski, E. Heyman, and R. Kastner, “Antenna characterization in the time
domain,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 45, no. 7, pp. 1140—
1149, Jul. 1997.

K. S. Yee, “Numerical solution of initial boundary value problems involving maxwell’s
equations in isotropic media,” IEEE Transaction on Antennas and Propagation, vol.

AP-14, no. 3, pp. 302-307, 1966.

C. E. Baum, “The singularity expansion method,” Transient Electromagnetics Fields,

1976, L. B. Felsen (editor), Berlin: Springer-Verlag.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS 170

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

[24]

[25]

[26]

G. Marrocco and M. Ciattaglia, “Ultrawide-band modeling of transient radiation from
aperture antennas,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 42, no. 9,

pp. 2341-2347, Sep. 2004.

H.-T. Chou and P. H. Pathak, “Analytical solution for early-time transient radiation
from pulse-excited parabolic reflector antennas,” IFEE Transactions on Antennas

and Propagation, vol. 45, no. 5, pp. 829-836, May 1997.

R. de Oliveira and M. Hélier, “Closed-form expressions of the axial step and impulse
responses of a parabolic reflector antenna,” IEEE Transactions on Antennas and

Propagation, vol. 55, no. 4, pp. 1030-1037, Apr. 2007.

R. F. Harrington, Time-Harmonic Electromagnetic Fields. McGraw-Hill, New York,
1961.

G. Sinclair, “The transmission and the reception of elliptically polarized waves,” Proc.

IRE, vol. 38, pp. 148-151, Feb. 1950.

S. J. Orfanidis, Electromagnetic Waves and Antennas. ECE Department, Rutgers
University, 2004.

R. E. Collin, Antennas and Radiowave Propagation. McGraw-Hill Book co., New
York, 1985.

C. E. Baum, “Relationships between time and frequency-domain norms of scalar

functions,” Mar. 2001, Mathematics notes, Air Force Weapons Laboratory.

M. C. de Oliveira, “Normas de sinais e sistemas,” Departamento de Telematica, Uni-

versidade Estadual de Campinas, Tech. Rep., 1989.

A. Papoulis, Probability, random variables, and stochastic process. New York; St.

Louis: McGraw-Hill, 1962.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS 171

[27]

28]

[29]

[30]

[31]

[34]

[35]

S. Silver, Microwave antenna theory and design. Peter Peregrinus Ltd., on behalf

of the Institution of Eletrical Engineers, London, United Kingdom, 1984.

P. R. de Moura, “Anélise de antenas de fios usando o método das diferencas finitas

no dominio do tempo,” Dissertacao de Mestrado, Universidade de Brasilia, 2004.

K. R. Umashankar, A. Taflove, and B. Beker, “Calculation and experimental vali-
dation of induced currents on coupled wires in an arbitrary shaped cavity,” IEEFE
Transaction on Antennas and Propagation, vol. AP-35, no. 11, pp. 1248-1257, Nov.
1987.

C. E. Baum, “Singularity expansion of electromagnetic fields and potentials radia-
ted from antennas or scattered from objects in free space,” May 1973, Sensor and

simulation notes, Air Force Weapons Laboratory.

K. Naishadham, “Computation of a branch-cut integral arising in transient electro-
magnetic scattering by a perfectly conducting cylinder,” IEEE Proceedings on Mi-
crowaves, Antennas and Propagation, vol. 136, pp. 367-370, Oct. 1989.

M. A. Morgan, “Singularity expansion representations of fields and currents in tran-
sient scattering,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 32, no. 5,

pp. 466-473, May 1984.

C. E. Baum, “Emerging technology for transient and broad-band analysis and synthe-
sis of antennas and scatteres,” Proceedings of the IEEFE, vol. 64, no. 11, pp. 1598-1616,
Nov. 1976.

M. G. Soares, Calculo em uma Varidvel Complexa. Instituto Nacional de Matematica

Pura e Aplicada, 2003.

R. Prony, “Essai experimental et analytique sur les lois de la dilatabilite de fluides
elastiques et sur celles del la force expansive de la vapeur de l’alkool a differentes

temperatures,” Paris J. I'Ecole Polytech., vol. 1, pp. 24-76, 1795.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS 172

[36]

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

R. S. Adve, T. K. Sarkar, O. M. C. Pereira-Filho, and S. M. Rao, “Extrapolation
of time-domain responses from three-dimensional conducting objects utilizing the
matrix pencil technique,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 45,

no. 1, pp. 147-156, Jan. 1997.

E. C. Levy, “Complex curve fitting,” IRE Transaction on Automatic Control, vol.

AC-4, no. 5, pp. 37-44, May 1959.

R. Kumaresan, “Identification of rational transfer function from frequency response
samples,” IEEE Transactions on Aerospace and Eletronic Systems, vol. 26, no. 6, pp.

925-934, Nov. 1990.

A. S. Markus, Introduction to the spectral theory of polynomial operator pencils,

1st ed. American Mathematical Society, Moscow, 2000.

F. Hu, “The band-pass matrix pencil method for parameter estimation of exponen-
tially damped /undamped sinusoidal signals in noise,” Tese de Doutorado, Syracuse

University, 1990.

G. H. Golub and C. F. V. Loan, Matrixz Computations. MD: Johns Hopkins Uni-

versity Press , Baltimore, 1989.

J. Chauveau, N. de Beaucoudrey, and J. Saillard, “Selection of contribuiting natural
poles for the characterizationa of perfectly conducting targets in resonance region,”
IEEFE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 55, no. 9, pp. 2610-2617, Sep.
2007.

G. Marrocco and F. Bardati, “FDTD computation of a microwave device impulse
response,” IEEE Transactions on Microwave Theory and Techniques, vol. 42, pp.

859-862, Jun. 1994.



REFERENCIAS BIBLIOGRAFICAS 173

[44]

[45]

[46]

[47]

48]

[49]

[50]

G. Marrocco and F. Bardatti, “Time-domain macromodel of planar microwave devices
by FDTD and moment expansion,” IEEE Transactions on Microwave Theory and

Techniques, vol. 49, no. 7, pp. 1321-1328, Jul. 2001.

A. Papoulis, “Approximation of point spread for deconvolution,” J. Opt. Soc. Amer.,

vol. 62, pp. 77-80, Jan. 1978.

A. V. Oppenheim and A. S. Willsky, Signal and Systems. Prentice Hall, Boston,
1997.

S. Watanabe and M. Taki, “An improved fdtd model for the feeding gap of a thin-
wire antenna,” IEEE Microwave and Guided Wave Letters, vol. 8, no. 4, pp. 152-154,
Apr. 1998.

A. Voors, “Nec based antenna modeler and optimizer,” http://home.ict.nl/arivoors/,

ultimo acesso em outubro de 2010.

R. B. L. Richard P. Feynman and M. Sands, The Feynman Lectures on Physics,
2nd ed. Addison-Wesley, 2005.

J. C. Bellamy, Digital Telephony, 3rd ed. John Willey & Sons, Inc., New York, 2000.



