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Resumo

Este trabalho consiste na utilizacao de técnicas assintéticas para a caracteri-
zacao banda larga do canal radio. Sao apresentadas técnicas para o calculo do espa-
lhamento do campo eletromagnético nos dominios da frequéncia e do tempo. Para a
obtencao deste campo espalhado ¢é utilizada uma combinacao entre tragado de raios,
Otica Geométrica (GO) e Teoria Uniforme da Difracao (UTD).

No dominio da frequéncia, foram estudados trés coeficientes de difragao heuristi-
cos apresentados na literatura para o calculo da difracao em arestas com condutividade
finita, a partir dos quais foi proposto um quarto coeficiente que apresentasse menores
erros para o campo difratado nas regioes de sombra. Comparando com a solugao de
Maliuzhinets, os erros médios para o campo difratado foram de 1,24 e 1,51 dB para
as polarizacoes TM e TE, respectivamente. Estes erros sao menores do que os erros
apresentados pelos demais coeficientes, sendo muito bons considerando a caracteriza-
¢ao do canal rdadio em ambientes urbanos. Foi considerado também o problema da
difracao dupla em arestas consecutivas, no qual foi empregado coeficientes de difragao
de ordem superior (slope diffraction) para o calculo do campo. Os resultados obti-
dos através da UTD foram comparados com resultados de referéncia obtidos através
de equagoes integrais resolvidas através do Método dos Momentos. Para considerar
as perdas no Método dos Momentos, foram utilizadas condi¢oes de contorno do tipo
Leontovich (MoM+IBC).

Para a anélise no tempo, foi empregada a Teoria Uniforme da Difragao no
dominio do tempo (TD-UTD) para a avaliagdo do campo espalhado. Esta anélise
temporal é importante, pois o estudo da propagacao de sinais banda larga no dominio
do tempo apresenta um maior significado fisico. Outro motivo é que tal andlise nao
apresenta problemas decorrentes da aplicacao de uma IFFT, como o aliasing, o qual
¢ evitado adotando-se uma janela temporal maior, aumentando assim o ntimero de
frequéncias de andlise. As expressoes para os raios direto, refletido e difratado na
TD-UTD sao obtidas através da aplicacao de uma Transformada Analitica Temporal

(ATT) nas respectivas expressoes no dominio da frequéncia. Devido a dificuldade em se
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obter a formulacao da TD-UTD para obstaculos com perdas, neste trabalho considera-
se apenas condutores elétricos e magnéticos perfeitos. Os resultados obtidos através
da TD-UTD foram comparados com os resultados obtidos através da aplicacao de uma
Transformada Inversa de Fourier nos resultados da UTD e do Método dos Momentos.
Na caracterizagao do canal radio, a consideracao do solo como um condutor magnético
perfeito para a TD-UTD ¢ a que fornece a melhor aproximacao para um ambiente com
perdas e polarizacao vertical, sendo que o resultado obtido é melhor quando hé visada

direta entre as antenas.



Abstract

This work consists in the utilization of asymptotic techniques for the broad
band radio channel characterization. Techniques for calculation of the electromagnetic
field scattering in the frequency and time domains are presented. For the achievement
of this scattered field, it is used a combination of ray-tracing, Geometric Optics (GO)
and Uniform Theory of Diffraction (UTD).

In the frequency domain, three heuristical diffraction coefficients for lossy wedges
have been studied, from which a new one was proposed that presents minors errors
for diffracted field in shadow regions. Comparing it with the Maliuzhinets’ solution,
the mean errors for the diffracted field had been 1,24 and 1,51 dB for TM and TE
polarizations, respectively. These errors are less than the errors presented by others
coefficients, being acceptable in problems involving channel radio characterization in
urban environments. The problem of the double diffraction in consecutive edges was
also considered, in which higher order diffraction coefficients ( slope diffraction ) were
used for the field calculation. The results obtained from the UTD have been compared
with the reference ones from integral equations solved by the Method of Moments.
To consider the losses in the Method of Moments, impedance boundary conditions of
Leontovich type were used (MoM+IBC).

For the time analysis, the Time Domain Uniform Theory of Diffraction (TD-
UTD) was used for the scattered field evaluation. Such analysis is important because
the wideband propagation study in time domain has physical meaning. Other reason for
its utilization is that using a time domain formulation does not present problems related
with the application of IFFT, as aliasing, that is minimized taking a wider time window.
This solution requires more frequencies to be analyzed. The TD-UTD expressions
for the direct, reflected and difracted rays were obtained from the application of the
Analytic Time Transform (ATT) in the respective expressions of the frequency domain.
Due to the difficulty of evaluating a TD-UTD formulation for lossy obstacles, the TD-
UTD presented in this work considers only electric and magnetic perfect conductors.

The numerical results have been compared with those yield by the application of a
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Inverse Fourier Transform into the results of the UTD and the Method of Moments
in frequency domain. In the channel radio characterization, the consideration of the
ground as a perfect magnetic conductor for the TD-UTD is the one that supplies the
best approach for a vertical polarization in a lossy environment, and the result is better

when the receiving antenna is in the line of sight of the transmitter.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Contexto do trabalho

Com o crescimento da utilizacao das comunicagoes sem fio e a necessidade de
transmissao de grande volume de dados, tornou-se necessaria uma maior capacidade de
transmissao nos canais de comunicacgao. Esta demanda por altas taxas de transmissao
implica na utilizacao de uma maior faixa de frequéncias por canal de comunicagao.

Diversas tecnologias que utilizam pulsos de banda ultra larga (UWB - Ultra Wide
Bandwidth) estao sendo desenvolvidas. O FCC (Federal Communications Commission,)
possui duas classificagoes distintas para sinais UWB. A primeira delas considera que
sinais de banda ultra larga sdo aqueles cuja banda é maior do que 25% da frequéncia
central medida em relacao as atenuacoes de 10dB, ja a segunda considera aqueles
cuja banda é maior do que 1,5 GHz [1]. Dentre as diversas aplica¢bes que empregam
esta tecnologia, destacam-se os radares de alta resolugao e o radio pulsado (impulse
radio) (2, 3]. O sistema de rddio pulsado, que é um tipo de radio digital, consiste na
transmissao de varios pulsos codificados de curta duragao e baixa densidade espectral
de poténcia, sendo capaz de atingir grandes taxas de transmissao sem interferir com
os sistemas atuais de comunicacao.

A medida que a frequéncia de utilizacao aumenta, os modelos empiricos at-
ualmente utilizados para a predicao de cobertura tornam-se imprecisos por causa da
maior dimensao dos obstaculos em relagao ao comprimento de onda. Como os modelos

empiricos se baseiam na descricao do ambiente através de poucos parametros, quando
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se tenta prever a cobertura em micro ou picocélulas, a informagao relativa ao ambi-
ente se torna cada vez mais insuficiente ou imprecisa. Nestes casos, para uma melhor
predigao, é necessério utilizar um modelo deterministico, onde o ambiente é descrito
detalhadamente. Existem diversos métodos numéricos para a resolucao de problemas
eletromagnéticos através de modelos deterministicos. Como neste trabalho sera tratado
apenas meios homogéneos, a solucao para o problema de espalhamento eletromagnético
pode ser obtida apenas através das correntes superficiais nos obstaculos. Para este tipo
de consideracao, destacam-se dois modelos para a resolucao deste problema: os mod-
elos baseados na resolucao de equacgoes integrais e os modelos baseados em métodos
assintoticos. Os do primeiro tipo s@o mais precisos, no entanto sao impraticaveis para
ambientes muito complexos devido a sua grande demanda computacional. Os do se-
gundo tipo, por sua vez, apresentam solugoes aproximadas, que se tornam mais precisas
a medida que a frequéncia de operagao aumenta, podendo ser utilizados em ambientes
mais complexos devido a uma demanda computacional relativamente menor. Métodos
como o da FDTD (Finite Difference Time Domain) também podem ser utilizados, no
entanto apresentam uma demanda computacional elevada, pois tratam o problema no
volume e exigem condic¢oes de contorno mais complexas.

Dentre as solucoes do segundo tipo, a combinacao entre tragado de raios, Otica
Geométrica (GO - Geometrical Optics) e a Teoria Uniforme da Difragao (UTD - Uniform
Theory of Diffraction) [4] tem sido bastante utilizada, pois permite o célculo preciso
e de forma réapida do espalhamento eletromagnético em ambientes complexos, cujos
obstaculos sao muito maiores do que o comprimento de onda. Este tipo de ambiente é
tipico de micro e picocélulas de sistemas méveis de comunicacao.

Para a predicao da propagacao de sinais de banda muito larga é mais adequada
uma analise no dominio do tempo, pois neste dominio ha um maior significado fisico
nos resultados obtidos. Com tais sinais é possivel caracterizar de forma aproximada os
parametros de dispersao temporal do canal radio, como serd visto no Cap. 4. A versao
da UTD no dominio do tempo (TD-UTD) [5] é uma ferramenta que permite obter a
resposta do campo espalhado de forma precisa, sendo mais rapida do que a utilizacao

da UTD no dominio da frequéncia e uma posterior aplicacao de uma Transformada
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Inversa de Fourier. Assim como a UTD, a TD-UTD apresenta melhores resultados
quando as dimensoes dos obstaculos sao muito maiores do que a largura do pulso
transmitido. Os resultados obtidos através da TD-UTD sao validos nas proximidades

do tempo de chegada de cada frente de onda [5, 6].

1.2 Historico

Em 1962, Joseph B. Keller desenvolveu a GTD (Geometrical Theory of Diffrac-
tion) [7], para resolver o problema da difragdo em uma cunha (Fig. 1.1). Tal teo-
ria permitiu considerar os efeitos difrativos de forma simples, tal qual é considerado
0 mecanismo da reflexio na Otica Geométrica (GO). O coeficiente de difra¢ao ini-
cialmente desenvolvido foi para condutores elétricos perfeitos, que, multiplicado pelo
valor do campo incidente na aresta, permite calcular com uma certa precisao o campo
difratado em volta. Porém, este coeficiente apresentava singularidades na vizinhanga
das fronteiras de sombra e reflexao. Por volta de 1974, Robert G. Kouyoumjian e Prab-
hakar H. Pathak uniformizaram o coeficiente proposto por Keller de forma a acabar
com estas singularidades, surgindo entdo a UTD [4]. Inicialmente, estes coeficientes
foram desenvolvidos para cunhas condutoras elétricas perfeitas e entao, somente em
1984, Raymond J. Luebbers, de forma pioneira, incluiu o efeito das perdas nos coefi-
cientes da UTD [8], visando a caracterizacao de um enlace de raddio em grandes perfis
de solo. Devido ao modo heuristico como foram criados, os coeficientes desenvolvidos
por Luebbers apresentam algumas falhas, o que desencadeou diversos estudos sobre
estes coeficientes [9, 10]. Foram desenvolvidos e estudados coeficientes baseados na
solugao de Maliuzhinets [11, 12], que é mais rigorosa, embora seja mais complexa de se
calcular [13, 14]. Estes coeficientes de Maliuzhinets nao sdo apropriados para a utiliza-
¢ao em geometrias complexas devido ao tempo de processamento relativamente maior,
quando comparado com os coeficientes de Luebbers, pois envolvem a solucao de uma
integral. Entao, somente em 2000, Peter D. Holm fez uma modificagdo no coeficiente
proposto inicialmente por Luebbers [15], conseguindo resultados satisfatérios onde o

coeficiente de Luebbers falha. Paralelamente, em 2001, Jacques Lavergnat et al. [16]
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propuseram alteracoes nos angulos para os coeficientes de reflexao utilizados nos coefi-
cientes de difracao inicialmente propostos por Luebbers, de forma que este coeficiente

de difragao obedecesse o principio da reciprocidade.

Fonte o Observador

Figura 1.1: Difracao por uma cunha.

Outro problema, tema de diversos trabalhos, é o da difracao dupla em arestas
consecutivas (Fig. 1.2). Neste caso, o observador O se encontra no lado oposto de
um obstaculo em relacao ao transmissor T, onde s6 ocorre a incidéncia de raios que
sofrem no minimo duas difracoes. Este tipo de geometria é muito comum em ambi-
entes urbanos, sendo este fenomeno importante quando o receptor nao esta na linha
de visada do transmissor para a caracterizacao do canal radio. Utilizar somente os
termos de primeira ordem para o calculo do campo nestas situagoes resulta em campo
nulo nesta regiao. Em 1989 Luebbers derivou os termos de segunda ordem dos co-
eficientes de difracao, conhecidos também como slope diffraction, para cunhas com
perdas [17], visando também a aplicagao para a predi¢do de propagacao em grandes
perfis de solo. Recentemente, Holm derivou os termos de ordem superior para os coe-
ficientes de difracao [18], mas o uso destes termos implica em dificuldades na obtengao
das derivadas de ordem superior dos coeficientes de difracao e reflexao. Diversas outras
formas de resolver o problema da difracao dupla foram desenvolvidas, mas sao solugoes

mais complexas [19, 20, 21, 22] que requerem um maior esfor¢o computacional.

T O

Obstaculo

Figura 1.2: Problema da difragdo em arestas consecutivas.
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Em 1996, Rousseau e Pathak, visando o calculo do espalhamento eletromag-
nético diretamente no tempo, desenvolveram uma versao da UTD no dominio do tempo
denominada TD-UTD [5] para analisar o espalhamento em obstéculos condutores per-
feitos, cujas dimensoes sao muito maiores do que a largura do pulso analisado. Calcular
o campo espalhado diretamente no dominio do tempo apresenta algumas vantagens em
relacao a calcula-lo no dominio da frequéncia e aplicar posteriormente uma Transfor-
mada Inversa de Fourier. Dentre estas vantagens destaca-se a nao ocorréncia de aliasing
para uma mesma janela de observacao. No caso da aplicagao de uma IFFT, é necessario
definir uma janela de tempo que seja grande o suficiente para minimizar os efeitos de
aliasing, o que significa calcular mais pontos do que os de interesse. Outra vantagem
importante é quanto a velocidade de processamento, pois o calculo através da TD-UTD
se torna relativamente mais rapido quando o niimero de pontos considerados aumenta,
ja que a operacao de IFFT necessaria no dominio da frequéncia se torna mais lenta a
medida que o niimero de pontos considerados aumenta.

Para o calculo do espalhamento eletromagnético através da UTD e TD-UTD,
¢ necessario obter os raios que partem da antena transmissora e chegam a antena
receptora em um dado ambiente, os quais sofrem os efeitos dos diversos mecanismos
de propagacao, tais como a reflexao e a difragao. Diversos métodos para o tragado
destes raios foram desenvolvidos, sendo que eles se dividem em dois principais grupos:
os baseados na técnica SBR (Shooting and Bouncing Ray) ou método da forca bruta, e
os baseados na Teoria das Imagens IT (Image Theory). Na técnica SBR, diversos raios
sao langados da antena transmissora e a trajetéria de cada um é acompanhada até que
eles atinjam a antena receptora, levando em consideragao a interacao do raio com os
obstaculos. E uma técnica aproximada, pois os raios encontrados sao aproximados,
ja que sao considerados todos os raios que incidem em uma esfera ao redor do ponto
de recepgao. Nos métodos baseados na Teoria das Imagens, sao consideradas imagens
Opticas do transmissor para o calculo dos raios refletidos, permitindo encontrar todos
os raios que partem do transmissor e chegam ao receptor com um nimero maximo de
reflexoes, sem redundancia.

Em 2002, Daniela N. Schettino [23] desenvolveu em seu trabalho um software
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para tracado de raios, cujo algoritmo é baseado na teoria das imagens, que permite
obter todas as trajetorias oticas que partem de uma antena transmissora e atingem
uma antena receptora com um numero maximo de difracoes e reflexdes previamente
determinado. Estes ambientes podem ser 2D ou quasi-3D [23]. Em ambientes quasi-3D,
sao desconsiderados os fendmenos de propagacao que acontecem no topo dos obstaculos,
pois suas alturas sao consideradas infinitas. Nestes ambientes é considerada a reflexao
no solo plano. Para o calculo do campo eletromagnético, foi aplicada a GO e a UTD. No
entanto, a UTD empregada nao permitia o calculo do campo de forma precisa quando
se tinha mais de uma difracao em arestas consecutivas e quando eram consideradas as
perdas. O médulo de tracado de raios deste software sera utilizado aqui neste trabalho
como plataforma para a implementacao dos procedimentos de célculo de campo. Para

obter maiores detalhes sobre o algoritmo de tragado de raios, consulte a Ref. [23].

1.3 Objetivo

Este trabalho é uma continuacao do trabalho desenvolvido anteriormente em
23], tendo como objetivo aperfeicoar as técnicas para o célculo do campo eletromag-
nético através da UTD desenvolvidas naquele trabalho. Com relagao a UTD no dominio
da frequéncia, o objetivo aqui sera estudar e incluir o efeito das perdas nos coefi-
cientes de difracao, visando sempre a sua aplicabilidade na caracterizagao do canal
radio em ambientes urbanos. Além das perdas, sera desenvolvida também uma formu-
lagao que permita o calculo satisfatério do campo eletromagnético apds o raio sofrer
dupla difragdo em arestas consecutivas (ver Fig. 1.2). Para isto, serao avaliados os
campos eletromagnéticos de segunda ordem para a difracao, conhecidos também como
slope diffraction. Sera estudada também a versao da UTD no dominio do tempo (TD-
UTD), que serd uma nova ferramenta para a predigdo de sinais de banda larga no

dominio do tempo.
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1.4 Organizacao da dissertacao

O texto desta dissertacao esta organizado como mostrado a seguir. O Capitulo
2 consiste na andlise do espalhamento eletromagnético por obstaculos de secoes retas
diversas no dominio da frequéncia, visando sua aplicacao na caracterizagao do canal
radio. Nele serao abordados os conceitos da GO e da UTD, bem como os problemas
e solugoes encontrados quando se tenta expandir a formulacao da UTD para materiais
com condutividade finita. Na Secao 2.3.2, serao estudados alguns modos de se definir o
coeficiente de difracao para perdas, onde sera escolhido um que seja mais adequado para
se utilizar em ambientes urbanos. A seguir, na Secao 2.3.5, serd abordado o problema
da difracao dupla em arestas consecutivas, onde sera desenvolvido o termo de segunda
ordem da difracao (slope diffraction). Depois, na Secao 2.4, serao estudados diversos
casos nos quais serao comparados os campos avaliados pela UTD e por um método
de referéncia, considerando as perdas. Os resultados utilizados como referéncia neste
trabalho serao obtidos através da resolugao das equacgoes integrais utilizando o Método
dos Momentos (MoM) [24, 25]. Para considerar as perdas, o Método dos Momentos
foi modificado de forma a possuir condi¢oes de contorno baseadas em impedancias de
superficie do tipo Leontovich [12].

Apoés a obtengao de uma UTD confiavel no dominio da frequéncia e que con-
sidera as perdas, no Capitulo 3 serd obtida a UTD no dominio do tempo através da
aplicacdo de uma transformada analitica temporal (ATT). Serao mostrados o conceito
de sinal analitico, a transformada ATT e algumas propriedades que serao uteis para a
obtencao das expressoes analiticas da UTD no dominio do tempo. Na Secao 3.4.2, a
transformada serd aplicada aos diversos coeficientes relacionados com principais mecan-
ismos de propagacao e suas expressoes no dominio do tempo serao obtidas. A partir de
entao, na Secao 3.6, serao analisados diversos casos no dominio do tempo para algumas
geometrias como a cunha e o cilindro de se¢ao reta quadrada. Estes resultados serao
comparados com os resultados obtidos através da aplicacao da Transformada Inversa
de Fourier nos resultados obtidos com a formulacao do Capitulo 2 e nos resultados

obtidos através do Método dos Momentos. Para o caso da cunha, os resultados obtidos
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com a aplicagao da TD-UTD serao confrontados com os resultados obtidos através da
aplicagao das equagoes integrais no dominio do tempo (TD-IE) [26].

No Capitulo 4 sera feito um estudo de um caso pratico, cujos parametros do
canal radio serao obtidos através de uma andalise do espalhamento eletromagnético no
dominio do tempo. Serao mostrados os conceitos de multipercurso, canal radio e os
parametros necessarios para a sua caracterizagao, como o espalhamento rms e a banda
de coeréncia. Serao avaliados, também, os efeitos de se incluir as perdas e a difragao
dupla na obtencao destes parametros. Na Secao 4.2 os parametros do canal radio para
uma regiao de uma cidade serao obtidos, considerando uma aproximagao quasi-3D para
o ambiente.

As conclusoes serao apresentadas no Capitulo 5, bem como as propostas para

a continuagao do trabalho.



Capitulo 2

Analise do Espalhamento
Eletromagnético no Dominio da
Frequéncia através da UTD

2.1 Introducao

Nos sistemas de comunicacao sem fio, os parametros relacionados ao canal de
comunicag¢ao, como taxa maxima de transmissao e poténcia no receptor, dependem de
como o ambiente afeta a propagacao da radiacao eletromagnética emitida por uma an-
tena. Antes de se colocar tais sistemas em operacao, é necessario especificar os equipa-
mentos (transmissores e antenas) e suas posi¢oes no ambiente. Para tal, é necessario
prever a propagacao dos campos eletromagnéticos neste ambiente de forma confiavel. A
predi¢ao numérica da propagacao eletromagnética é uma ferramenta de grande auxilio
no planejamento de sistemas de comunicagao, pois diminui o nimero de medicoes
necessarias.

Como em ambientes urbanos as construgoes possuem formas geométricas di-
versas, a obtengao do campo eletromagnético espalhado por estes obstaculos tem sido
tema de diversos estudos. Dependendo da complexidade do problema, a obtencao de
solucoes analiticas derivadas diretamente das equacoes de Maxwell torna-se impossivel
ou impraticavel. Sendo assim, foram desenvolvidas diversas técnicas aproximadas para
o calculo deste campo. Dentre estas técnicas, destacam-se os métodos baseados na

resolucao de equagoes integrais, que sao obtidas diretamente das equagoes de Maxwell.
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Suas solugoes através do Método dos Momentos [24, 25] sdo conhecidamente precisas,
porém tornam-se impraticdveis quando a frequéncia e/ou a complexidade do ambiente
aumentam devido a sua grande demanda computacional.

Outras técnicas sao as baseadas em métodos assintéticos. De uma forma geral,
os métodos assintoticos sao métodos para a resolucao de problemas matematicos que
se tornam mais precisos a medida que alguns parametros se aproximam de um de-
terminado valor [27]. Mais especificamente, no caso da teoria eletromagnética, estes
métodos se apresentam melhores para frequéncias relativamente elevadas, quando os
obstéaculos possuem dimensoes muito grandes se comparadas ao comprimento de onda.

Neste capitulo, serdo estudados os conceitos da Otica Geométrica (GO) e da
Teoria Uniforme da Difragao (UTD), que serao utilizados em conjunto para o calculo
do campo eletromagnético espalhado por obstaculos com segoes retas diversas. Toda a
formulacao desenvolvida neste capitulo estd no dominio fasorial, ou seja, o termo e/t

¢é suprimido das equagoes.

2.2  Otica Geométrica

Uma consideracao importante para os campos eletromagnéticos em alta fre-
quéncia é a sua aproximacao como uma onda localmente plana, pois a maioria dos
obstaculos presentes nos ambientes de interesse apresentam, geralmente, dimensoes
muito maiores do que o comprimento de onda. Este comportamento permite derivar
equacoes simples para o calculo da propagacao de tais campos. Uma dessas aproxi-
magcoes € a que considera o campo da Otica Geométrica em meios homogeéneos como
uma onda transversa eletromagnética (TEM). Neste tipo de onda, os campos elétrico
e magnético sao perpendiculares entre si e mutualmente perpendiculares a direcao de
propagacao da energia, dada pelo vetor de Poynting.

Na GO surge o conceito de raio. De acordo com McNamara [28], os raios
sao definidos como curvas tangentes as direcoes de propagacao da energia, ou seja,
nao existe transporte de energia transversalmente a um raio. Em meios homogéneos

estes raios sao trajetorias retilineas e podem ser determinados através de algoritmos
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de tracado de raios relativamente simples [23].

2.2.1 Campo da Otica Geométrica

De uma forma geral, a propagacao do campo eletromagnético na GO pode ser
calculada considerando o tubo de raios astigmatico mostrado na Fig. 2.1. Neste tubo,
s é a distancia do ponto de observacao a um ponto de referéncia s = 0. A superficie
onde s é constante é uma superficie de fase constante, apresentando raios de curvatura
dados pelas distancias das cdusticas a esta superficie (p; e pa, no caso ilustrado na
Fig. 2.1). Céusticas podem ser pontos, linhas ou superficies onde o campo calculado

pela GO diverge. De acordo com a notagao da Fig. 2.1, o campo da GO ¢é dado por [28]

Causticas

Figura 2.1: Tubo de raios astigmético.

E(s) = Ey A(s) e 7%, (2.1)

onde Fy é o campo elétrico na posicao de referéncia (s = 0) e k ¢ a constante de

propagagao, dada por 27 /A. A(s) é o fator de espalhamento e é dado por

\/p1 +s\/p2+s 22)

onde p; e pp sao os raios de curvatura principais da frente de onda na posicao de

referéncia s = 0.
De acordo com a Eq. 2.2, quando o raio atravessa uma das causticas, isto é,

quando s = —p; ou § = —po, significa uma mudanca no sinal do argumento que
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estd dentro da raiz quadrada correspondente. Para explicitar esta passagem por uma

caustica, o campo da Eq. 2.1 serd reescrito como
E(s) = Ey A(s) e ks fn=mim/2. (2.3)

onde agora

, (2.4)

N P1P2
Ale) = \/‘ (1 +5)(p2 + 5)

n é o numero de causticas que o raio atravessa quando se move do ponto de referéncia
ao ponto de observacao s na direcao de propagacao e m é o numero de cdusticas
atravessadas na direcao oposta.

Ao longo deste trabalho, serdao analisados casos 2D e quasi-3D. Nos casos quasi-
3D sao considerados também os raios que refletem no solo plano, como mostrado na
Fig. 2.2. FEsta aproximacao nao é totalmente tridimensional por nao considerar os
fenomenos de propagacao no topo dos obstéaculos.

Nos casos bidimensionais o tubo de raios assume o formato cilindrico, ou seja,
p1 ou py tende a infinito. Nestes casos, o fator de espalhamento para ondas cilindricas

pode ser escrito como [28]

A(s) = 'L , (2.5)

(p+s)

onde p é o raio de curvatura da frente de onda cilindrica.

Caracteristicas importantes dos campos da GO podem ser observadas nas Eqs.
(2.3) e (2.4). A primeira delas é que, em meios homogéneos, a polarizagao se conserva
ao longo da trajetoria. Isso permite que o cédlculo dos campos seja feito de forma
escalar ao longo da trajetoria. Outra caracteristica é que, da forma como o fator de

espalhamento é calculado, a energia se conserva ao longo do tubo de raios [28].

2.2.2 Campo refletido

Quando um campo incide em um obstaculo com uma determinada condutivi-
dade, correntes sao induzidas no material. Estas correntes induzidas irradiam, pro-

duzindo o campo espalhado. Portanto é necessario considerar as contribuicoes de todas
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Transmissor
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V//4
®
Imagem do
Receptor

Figura 2.2: Modelo quasi-3D para o tragado de raios.

as correntes na superficie para o calculo deste campo. No entanto, a medida que a fre-
quéncia da onda incidente aumenta, é possivel mostrar que a maior contribuicao para
o campo espalhado é originada de uma regiao ao redor de um ponto chamado ponto
de reflexao ou ponto especular, desde que nao exista descontinuidades na curvatura da
superficie neste ponto [28]. Para se determinar a localizagdo deste ponto de reflexao,
pode-se utilizar métodos baseados na Otica Geométrica [23].

Considere o tubo de raios da Fig. 2.3, onde @, é o ponto de reflexao e P é
o ponto de observacao. E possivel distinguir dois tubos de raios para o calculo dos
fatores de espalhamento, sendo um para o raio incidente e outro para o raio refletido.

O campo refletido incidente em P apés a reflexao em @, é dado através da equagao [28]

E"(P) = E'(Q) - RA(s,) e 7%, (2:6)

onde Ei(QT) é o campo elétrico incidente no ponto de reflexao, s, é a distancia do ponto
de reflexdio @, ao ponto de observacdo P, R é a diddica de coeficientes de reflexdo e
o fator de espalhamento A(s,) é obtido da mesma forma que na Eq. (2.4) com os
raios de curvatura pj e pj da onda refletida. Estes raios de curvatura para o tubo de
raios refletido (p] e ph) podem ser diferentes daqueles do tubo de raios incidente (p} e

py), caso a superficie refletora apresente curvaturas finitas [28]. Como neste trabalho
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Superficie refletora

Figura 2.3: Tubos de raios na reflexao.

serao consideradas apenas superficies planas, os raios de curvatura para o tubo de raios

. ~ . . . . . ro__ ,L
refletido serao iguais aos do tubo incidente calculados no ponto Q,, ou seja p] = p}
e py = phy. O termo relativo as causticas sao desconsiderados aqui, pois os casos
analisados serdao de ondas divergentes incidindo em superficies planas. A seguir serd

explicado como é obtida a diddica de coeficientes de reflexao utilizada na Eq. (2.6).

Coeficiente de reflexao

Para a obtencao dos coeficientes de reflexao, serd adotada a notagao mostrada
na Fig. 2.4 para o campos incidente e refletido. Como foi dito anteriormente, pelo fato
de se comportar como uma onda localmente plana nas proximidades do ponto de re-
flexao, os campos podem ser decompostos em duas polarizagoes. Uma das polarizagoes
é paralela ao plano de incidéncia, aqui denominada (ﬁl para o campo incidente e ér para
o campo refletido. A outra polarizacao é perpendicular ao plano de incidéncia, aqui
denominada BZ para o campo incidente e BT para o campo refletido. Neste contexto, o

plano de incidéncia é definido como o plano que contém o vetor que aponta na direcao
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de propagacao do raio incidente (8;) e o vetor normal & superficie de reflexao (n).

meio 1

gy meio 2

Figura 2.4: Bases vetoriais utilizadas para o célculo dos coeficientes de reflexao.

Os coeficientes de reflexdo para as polarizacoes perpendicular (Rg) e paralela

(Ry) sao os coeficientes de Fresnel para reflexao de ondas planas, dados por [17]:

sena — \/&, — cos? a

Rs = — : (2.7)
sena + /&, — cos?
g, sena — /€, — cos? «

Ry = — - (2.8)

A ~ )
&, sena + V&, — cos? a

onde a é o angulo de incidéncia medido em relacao a superficie. O termo £, é a

permissividade complexa relativa, cuja expressao é
Er = &, — joJwey, (2.9)

onde ¢, é a permissividade elétrica relativa do meio 2, o é a condutividade elétrica do
meio 2, w é a frequéncia angular do campo incidente e gq é a permissividade elétrica do
vacuo. Note que aqui considera-se que os dois meios possuem a mesma permeabilidade
magnética (pu; = o = fio).

Como neste trabalho serao analisados também obstaculos condutores elétricos
perfeitos (CEP), ¢ importante obter os valores dos coeficientes de reflexdo no limite
o — oo. Neste limite, os coeficientes de reflexao para as polarizagoes paralela e per-
pendicular tendem respectivamente a Ry = +1 e Rg = —1. J4 no caso de condutores

magnéticos perfeitos (CMP), os coeficientes tendem a R, = —1 ¢ Rg = +1.
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Tendo calculado os coeficientes de reflexao para ambas as polarizacoes, a diadica

de coeficientes de reflexao pode ser escrita como [28]
R = Ry6i0, + Rs0if,. (2.10)

Escrevendo no formato matricial, o campo elétrico refletido pode ser escrito como

EIRCHI ] P

onde Eé e Efb sao os campos incidentes no ponto de reflexao (), nas polarizagoes 3; e

1, respectivamente. O fator relativo

2.3 Teoria Uniforme da Difracao

Considere o caso da Fig. 2.5, na qual existe uma fonte pontual na presenca
de uma cunha condutora. Nesta figura é possivel observar trés regioes distintas, con-
forme a GO. A regiao I é aquela onde existem raios refletidos pelo obstaculo e raios
provenientes diretamente da fonte. A regiao II é caracterizada pela presenca apenas
de raios diretos, ou seja, quando o observador passa da regiao I para a regiao II ocorre
uma descontinuidade no campo resultante calculado pela GO, causada pela auséncia
do raio refletido. A fronteira entre estas duas regioes é denominada fronteira de som-
bra do raio refletido (FSR). A regiao III é aquela onde nao existem raios diretos ou
refletidos, também conhecida como regiao de sombra. Quando o observador passa da
regiao II para a regiao III surge uma descontinuidade no campo resultante, provocada
pela auséncia do raio incidente. A fronteira entre estas regioes é denominada fronteira
de sombra do raio incidente (FSI).

Sabe-se que este comportamento descontinuo para o campo eletromagnético é
fisicamente impossivel, sendo ele continuo e suave em todo o espaco. A UTD, mantendo
a idéia de rastreamento através de raios, compensa as descontinuidades nos campos
provenientes da aplicacao simples da GO e calcula de forma aproximada os campos
nas regioes de sombra. No entanto, a UTD nao assegura a continuidade das derivadas,

como sera mostrado mais adiante.
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Figura 2.5: Regioes da Otica Geométrica.

2.3.1 Campo difratado

Como mostrado na Fig. 2.6, um raio incidindo em uma determinada aresta com
um angulo ) medido em relagao a ela produz infinitos raios difratados no formato de
cone. Cada raio possui um angulo 3, em relagao a aresta, que é igual ao angulo [

incidente. Este angulo é calculado através da equagao
senfy = |$; x €, (2.12)

onde é é o vetor unitario tangente a aresta, como mostrado na Fig. 2.6.

A
S

Figura 2.6: Cone de raios difratados por uma aresta.

Na UTD, cada raio difratado é calculado de forma muito parecida com um raio
refletido, bastando multiplicar o campo incidente em um ponto (). da aresta por um

coeficiente de difracao apropriado. Assim, o campo difratado por uma aresta pode ser
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escrito como [28]

EY(P) = E/(Q.) - D A(sq) e %5, (2.13)

onde sy é a distancia do ponto de difracdo ao ponto de observacio, D é a diddica de

coeficientes de difracao e A(sy) é o fator de espalhamento, que no caso do raio difratado

é dado por [28§]
_ P
A(sy) = it ) (2.14)

Para a obtencao dos coeficientes de difragao, deve-se utilizar um sistema de
coordenadas fixo a aresta, como mostrado na Fig. 2.7. Neste sistema, o campo incidente
¢ decomposto nas polarizacoes B, e ggz e o campo difratado nas polarizacoes Bd e ngSd. o;
e ¢q sao os angulos que os planos de incidéncia (plano que contém é e §;) e de difragao

(plano que contém é e $;) fazem com a face 0, respectivamente.

Plano de incidéncia
fixo a borda

/]

Plano de difragcéo

Figura 2.7: Sistema de coordenadas fixo & aresta.

Neste trabalho foi utilizada uma defini¢ao diferente da usualmente adotada [28]
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para as polarizacoes ¢4 e 34 do campo difratado. Aqui definiu-se

N € X 8
Bz’ = <Z§z X 8, (2-16)
~ é X §d

= 2.1
(bd |é x =§d‘7 ( 7)
By = dax 3a, (2.18)

de forma que nao é mais necessario efetuar inversoes de sinal no campo difratado toda
vez que este deixa o ponto de difracao.

De acordo com este sistema de coordenadas, a diadica de difragao é escrita como

D = D564+ Dnoidha, (2.19)
onde D, é o coeficiente de difracao para a polarizacao B, também chamado de sofft,

e Dy é o coeficiente de difracao para a polarizacao é, também chamado de hard [28].

Escrevendo no formato matricial, o campo difratado por uma aresta pode ser escrito

5]-(% 2)[A e e

onde Elﬁ e Eg sao os campos incidentes no ponto de difracao (). nas polarizagoes B

Cco1mo

e ¢;, respectivamente.

Coeficiente de difragao para arestas condutoras elétricas perfeitas

Para o calculo dos coeficientes de difracao, sera considerada a notagao da
Fig. 2.8. A representacao tridimensional é abandonada momentaneamente para tornar
mais facil o entendimento da formulacao.
Para arestas de faces condutoras perfeitas, os coeficientes D, e D), sao dados
por [28]
Dy (Li, Lyos Lyn, Ga, @i, Bosn) = D1 + Dy + Ry (D3 + Dy), (2.21)

onde R, = F1 sdo os coeficientes de reflexdo para uma superficie CEP [28, 4] e

R, = £1 sao os coeficientes para uma superficie CMP. Os componentes D; sao termos
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Figura 2.8: Notagao utilizada para o calculo da difragdo por uma aresta.

relacionados com cada uma das fronteiras de transi¢ao e podem ser calculados por [15]:

_p—im/4 i —h)] i AN
D, = ¢ cot el Gl 2) FtT(Qk:Lmz sen? w ) . (2.22)
2nv2rk senf, i 2n ] i 2n |
_p—in/4 [ — )] [ — b))
Dy=—° cot| T (Pa = @) &(%Lm? sen? | = (%a— ) ) (2.23)
2n\/ 2wk senf3, L 2n L 2n i

_pim/4 i 3 .
Dy~ [T (Ga+ ) Ftr(% Lon® sen? {wb, (2.24)
2nV 27k sen i 2n | 2n

—e—im/4 [ — 3T _ .
D, = € cot = ($a+ 1) FtT(QkLan sen? [M]) , (2.25)
2nV 27k senffy | 2n . 2n

onde o parametro n, que esta relacionado com o angulo externo da cunha, é dado por

no =8 (2.26)
T

A funcao de transigdo Fj.(z), cujo objetivo é uniformizar o campo difratado quando
os termos cot(+) tendem a infinito, é dada por

o0

F.(z) = Qjﬁejx/ e du. (2.27)

Nz
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Nos casos onde ocorre incidéncia rasante, ou seja, quando ¢; = 0 ou ¢; = nm, 0 campo
difratado total, dado pela Eq. 2.13, para ambas as polarizagoes deve ser multiplicado
por 1/2 [15, 28].
O parametro de distancia L;, que esta relacionado com a fronteira de sombra
para o raio incidente, é calculado através da equagao [28]
_ salpe + sa)pipy
b PPt sa)(ph A+ sa

onde p¢ é o raio de curvatura da frente de onda incidente no ponto de difragio no

) sen” 3, (2.28)

plano de incidéncia (plano que contém §; e a normal a uma das faces) e pi) é o raio
de curvatura da frente de onda incidente no ponto de difracao no plano transverso ao
plano de incidéncia. p! é o raio de curvatura da frente de onda no plano de incidéncia
fixo a borda (plano que contém s; e é).

Neste trabalho serao estudados casos onde serao utilizadas frentes de onda es-
féricas e cilindricas. Para a frente de onda esférica, p} , = p. = s; [28]. Para a frente
de onda cilindrica, p = s; e pi = p) — oco. Sendo assim, para ambas as frentes de

onda, L; se reduz a
SdSi

Li:
Sq + S;

sen” 3. (2.29)

Os parametros associados as fronteiras de sombra de reflexao sao obtidos de

forma similar a L;, sendo dados por [28]

rO,n rOn

r0,n
Salpe " + Sd
LTO?”: rO,n(pT’O,n )plro,fz sen260, (230)
pe " (pr " + sa)(py " + s4)

onde pi*" e ph®™ sdo os raios de curvatura principais da frente de onda refletida nas
faces 0 e n, respectivamente, e p. é o raio de curvatura da frente de onda refletida no
plano que contém o raio refletido e a aresta é.

Como neste trabalho serao consideradas apenas arestas retas com superficies

planas, tem-se que p[*" = pi, pf = pi e ph = pb, ou seja Lyo, = Li.

2.3.2 Arestas com condutividade finita

Calcular o campo difratado para obstaculos com condutividade finita de forma

eficiente e mais independente possivel da geometria é uma tarefa complicada e que
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vem sendo muito estudada [8, 9, 10, 13, 14, 15, 16]. Inicialmente, de forma heuristica,
Luebbers [8, 17] substituiu os coeficientes de reflexao utilizados no calculo dos coefi-
cientes de difragao pelos coeficientes dados pelas Eqgs. (2.7) e (2.8). No entanto, este
coeficiente apresenta falhas quando a direcao do raio difratado é préxima as paredes
condutoras, ou seja, quando ¢y — 0 ou ¢4 — nw. O coeficiente heuristico de Luebbers
também viola o principio da reciprocidade, ou seja, o resultado depende do modo como
sao especificadas as faces 0 e n. Recentemente, foram propostas diferentes modificacoes
no coeficiente proposto por Luebbers, a fim de corrigir tais problemas. No trabalho
desenvolvido posteriormente por Holm [15], foi proposto um coeficiente que melhora o
resultado obtido anteriormente por Luebbers nas regioes de sombra, servindo também
para os casos onde o angulo interno da aresta £ é maior do que 180°. Posteriormente,
Lavergnat et al. propuseram uma modificagao nos angulos utilizados no calculo dos
coeficientes de reflexdo para que o problema da reciprocidade fosse resolvido [16].
Como ¢é de interesse para este trabalho a predi¢ao de cobertura em ambientes
urbanos, o coeficiente de difracao utilizado deve ser adequado as caracteristicas de uma
micro ou picocélula, ou seja, os obstaculos sao grandes em relacao ao comprimento de
onda e as alturas das antenas sao baixas se comparadas com as alturas das edificacoes.
Todos os coeficientes heuristicamente propostos por Luebbers e Holm foram desen-
volvidos pensando no célculo da propagacao em longos perfis de solo, desprezando o
retroespalhamento, e sua aplicabilidade em ambientes urbanos nao foi satisfatoriamente
comprovada. Sendo assim, optou-se por fazer um estudo sobre estes coeficientes [29].
Neste estudo, foram comparados os métodos propostos por Luebbers, Holm, Lavergnat
e um hibrido entre os coeficientes propostos por Holm e Lavergnat, em casos cuja ge-
ometria é comparavel as encontradas em ambientes urbanos. A seguir estes coeficientes

serao explicados com mais detalhes.
Coeficiente de Difracao Heuristico proposto por Luebbers

No trabalho desenvolvido por Luebbers [17], o coeficiente de difragao proposto

para cunhas com perdas é descrito como

D = Go[Ds + Ro(ag) D] + Gu[Dy + Ru(cw) D), (2.31)
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onde os coeficientes D; sdo dados pelas Eqgs. (2.22) a (2.25). Os coeficientes de reflexao
Ry e R, sao relativos, respectivamente, as faces 0 e n, sendo dados pelas Egs. (2.7) e
(2.8), sendo a primeira para a polarizagdo perpendicular e a segunda para a paralela.
Aqui, os indices s e h, relativos as polarizagoes B e qZ; respectivamente, foram omitidos

para facilitar a leitura. Os angulos ag e «,, sao definidos como:

Qo = min((bia (b )7
042 = min(nm _d% nT — ¢q). (2.32)

Os fatores Gy e GG, sao utilizados quando a incidéncia é rasante e sao definidos

COIMO:
ﬁa ¢1207|1+R0’ >0
Go=14 1/2, ¢ =nn (2.33)

1, quaisquer outros valores de ¢;

ﬁ, ¢Z:nﬂ,|1+Rn|>0

Go={ 12 ¢ =0 (2.34)
1, quaisquer outros valores de ¢;

Coeficiente de Difracao proposto por Holm

Uma modificacao no termo D, foi proposta, de forma que a férmula fosse valida
também para os casos onde n < 1. Na Ref. [15], os termos D; estao invertidos em
relacao aos adotados aqui. Segundo Holm, nao é mais necessario utilizar o fator GG no
caso de incidéncia rasante em seu coeficiente, mas apenas o fator 1/2. O coeficiente de
difracao descrito em seu trabalho, adaptado para a presente definicao dos coeficientes
D;, é

D = Ro(ao) R () D1 + Dy + Ry (ay,) D3 + Ro(cvg) Dy, (2.35)
onde os angulos ag e o, sao os mesmos adotados no trabalho desenvolvido previamente

por Luebbers [Eq. (2.32)]. Utilizando este coeficiente, Holm obteve melhores resultados

quando a direcao de saida do raio difratado é préxima as faces que formam a aresta [15].

Modificagao proposta por Lavergnat para os coeficientes de difragcao de
Luebbers

Uma modificacao nos angulos utilizados nos coeficientes de reflexao foi feita na

abordagem anteriormente adotada por Luebbers [Eq. (2.31)]. Os angulos ag e «,, sao
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agora

ap = oy, = min(@;, g, NT — G, NT — Pg), (2.36)

ao invés da Eq. (2.32). Assim, garante-se que

D(¢i =0, ¢a) = D(¢; = nm, ¢a) = D(¢s, ¢a = 0) = D(¢i, ¢a = nmw) =0.  (2.37)

Dessa forma, o coeficiente de difracao passa a ser reciproco, ou seja, seu valor
independe de o raio incidir pela face 0 ou pela face n. Com a adog¢ao destes angulos, os
resultados para o campo difratado apresentaram uma melhoria em relacao ao resultado

obtido com os angulos de Luebbers, principalmente nas regides préximas as faces [16].

2.3.3 Coeficiente Heuristico proposto para arestas com con-
dutividade finita

Nesta se¢ao sera proposto um novo coeficiente de difragao heuristico para ser
empregado em arestas com condutividade finita. A partir do coeficiente proposto por
Holm (Secao 2.3.2), que apresenta melhores resultados quando o raio sai préximo as
faces da cunha, foi estudada uma forma de incluir os angulos propostos por Lavergnat
(Secao 2.3.2) em tal coeficiente, de forma que este também obedecesse o principio da
reciprocidade. Os coeficientes de reflexao que multiplicam o termo D; em (2.35) sao
apropriados para o caso em que o raio incidente pela face 0 (Fig. 2.9). Para garantir a
reciprocidade, mesmo quando o raio incide pela face n, os termos RyR, multiplicam o
termo Dy quando ¢; < nw/2 e o termo Dy quando ¢; > nm/2.

Feitas as consideragoes anteriores, o novo coeficiente de difracao proposto aqui

¢é descrito como
D = WnDl —|— WOD2 —f- Rn(an)Dg —|— Ro(ao)D4, (238)

onde os angulos utilizados no célculo dos coeficientes de reflexao, ag e a;,, como pro-

postos por Lavergnat [16], sao

Qg = Oy = min(¢i7 ¢d7 nmw — ¢i> nmw — ¢d) (239)
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Observador

Figura 2.9: A incidéncia pela face 0 acontece quando ¢; < nm/2 e pela face n quando
¢; > nm/2.

Os termos W, e W, sao baseados na proposta de Holm, com o cuidado de se atender

a reciprocidade, sendo dados por:

B 1, ¢, <nm/2
Wo = { RoR,, ¢;>nm/2 (240)

. R()Rn, ¢z < n7r/2
W, — { e (2.41)

Como no coeficiente proposto por Holm, nos casos de incidéncia rasante, o fator 1/2 é

multiplicado nos coeficientes de difracao para ambas as polarizagoes.

2.3.4 Comparagoes entre os coeficientes

Para comparar os quatro coeficientes de difragao, foi analisado um caso canonico
de difracdo por uma cunha, de acordo com a Fig. 2.10. Neste caso serd possivel
visualizar as principais diferencas entre os coeficientes propostos por Luebbers, Holm,
Lavergnat e o hibrido entre Holm e Lavergnat (Holm+Lavergnat), proposto aqui. A
cunha possui ¢, = 10 e 0 = 0,01 S/m e a onda incidente é plana e faz um angulo ¢; =
30° com uma das faces da cunha. A frequéncia de operacao é 1 GHz. Serao analisados
os casos TMz e TEz e serao mostrados apenas os resultados para o campo difratado.
Os resultados sao comparados com o campo difratado obtido com os coeficientes de
Maliuzhinets [11, 12, 16], que sao mais rigorosos. Para se considerar as perdas, os

coeficientes de Maliuzhinets se utilizam de um termo de impedancia de superficie, ou
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s=10m (= 301)

Onda plana 0
f=1 Ghz d

face 0

.
yé—b
£

Z X

face n

Figura 2.10: Cunha utilizada para a comparacao entre os coeficientes. Para esta cunha,
& =10e 0 =0,01 S/m.

seja, nao existe transmissao de energia para dentro do obstaculo. Sendo assim, nao é
correto utilizar as Eqgs. (2.7) e (2.8) para os coeficientes da UTD, j& que sdo equagoes
para um dielétrico, onde existe transmissao de energia. Para a obtencao das equagoes
dos coeficientes de reflexao para uma impedancia de superficie, é necessario estabelecer
as condigOes para que nao haja transmissao de energia através do obstaculo. Sao duas
as condigoes possiveis: [€,| > 1, que significa uma condutividade grande, onde a
profundidade de penetracao é quase nula, ou sena < 1, que significa uma incidéncia
rasante, onde nao ha energia transmitida pelo obstaculo. Fazendo estas consideragoes

nas Eqs. (2.7) e (2.8), pode-se mostrar que elas se tornam:

Ry = V2t Ve (2.42)
sena + V&,

Vé, sena — 1

Ry = .
¢ Vé, sena + 1

(2.43)

Os resultados apresentados a seguir sao relativos a atenuacgao em relagao ao

campo incidente na aresta, ou seja,

d
A =20log (%) , (2.44)

onde E' é o campo elétrico incidente na aresta. Como se pode ver na Fig. 2.11, o
coeficiente proposto por Holm e o hibrido (Holm + Lavergnat) apresentaram melhores

resultados quando o observador se aproxima da face, tendendo naturalmente a zero e
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Figura 2.11: Campo difratado referente & geometria da Fig. 2.10 para uma frequéncia de
1 GHz. A cunha possui ¢, =10 e 0 = 0,01 S/m.
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acompanhando o resultado obtido pelos coeficientes de Maliuzhinets, principalmente
para a polarizacao TMz. As maiores discrepancias nos coeficientes, quando compara-
dos com a solugao de referéncia, estao na regiao onde o angulo do raio difratado (¢g)
se aproxima do angulo do raio incidente (¢;), caracterizando um retroespalhamento.
Na Tab. IL.I, sao exibidos a média e o desvio padrao para os erros entre as atenua-
¢oes calculadas através de cada um dos quatro coeficientes e a calculada através dos

coeficientes de Maliuzhinets.

Tabela II.I: Comparacao entre os quatro coeficientes estudados.

Polarizacao TMz Polarizagao TEz

Coeficiente Erro médio | Desvio padrao | Erro médio | Desvio padrao
(aB) (dB) (dB) (dB)
Luebbers 5,29 8,04 2,74 4,46
Holm 3,78 7,17 1,56 3,84
Lavergnat 2,79 5,42 1,39 1,82
Holm + Lavergnat 1,24 2,56 1,51 3,83

De acordo com a Tab. II.I, é possivel definir que os melhores coeficientes sao
os propostos por Lavergnat e o hibrido Holm+Lavergnat, sendo o primeiro melhor
para a polarizacao TEz e o segundo para a polarizacao TMz. O novo coeficiente pro-
posto apresentou um erro médio 1,55 dB menor do erro obtido utilizando coeficiente
proposto por Lavergnat para a polarizacao TMz e apenas 0,12 dB maior para a polar-
izacao TEz. Por este motivo, optou-se neste trabalho por utilizar o novo coeficiente

(Holm+Lavergnat).

2.3.5 Difracao em arestas consecutivas

Um caso de ocorréncia comum em ambientes urbanos é mostrado na Fig. 2.12.
Neste caso, o observador O encontra-se em uma posicao onde sé existem raios que
sofrem duas ou mais difracoes em arestas consecutivas. Utilizar apenas o coeficiente
de primeira ordem estudado anteriormente nao traz resultados satisfatorios, ja que, em
obstaculos com condutividade finita, este se anula quando a direcao do raio incidente é
rasante a uma das faces [20]. Foram desenvolvidas formulagdes baseadas em coeficientes

de ordem superior para condutores elétricos perfeitos [18, 28], cujos valores dependem
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das derivadas espaciais do campo incidente no ponto de difracao. Devido a dificuldade
em se derivar os termos superiores aos de segunda ordem para obstaculos com perdas,
neste trabalho optou-se por utilizar até o termo de segunda ordem, conhecido também
como slope diffraction. Esta formulagao apresenta bons resultados quando a distancia

entre as duas arestas ¢ grande em relagdo ao comprimento de onda [20].

S Obstaculo e

Figura 2.12: Incidéncia de raios apés difragao dupla em arestas consecutivas.

Acrescentando o termo de segunda ordem para o coeficiente de difragao, a

expressao geral para o campo total difratado por uma aresta serd
Et = 4 B, (2.45)

onde E? é a componente de campo difratado de primeira ordem e Esd ¢ a componente
difratada relativa a slope diffraction.

O campo relativo a slope diffraction é expresso como [28]

. 1 9D 9E(Q.) ‘
E*(s) = — L A(sy)e ke, 2.46
(5) = 55 G e Alsa) (2.46)
onde OE (Qe)/0u é a derivada direcional do campo incidente no ponto de difragao Q.
na direcao 4. 1 é o vetor que aponta da regiao de sombra para a regiao iluminada

referentes ao ponto de difracao em questao, como mostrado na Fig. 2.13.
Para a obtencao do campo difratado em O, sera considerada agora a notacao

exibida na Fig. 2.13. Utilizando as Eqs. (2.45) e (2.46), o campo elétrico incidente no

segundo ponto de difracao é dado por

~ |a = 10D, OE|
E:= D, - E'+ — .
O e I T e

A(sy) edks2, (2.47)



2.3 Teoria Uniforme da Difracao 30

A2
, h
S: ¢i2=o

= O

Figura 2.13: Notacao utilizada nos casos de difragao por duas arestas consecutivas.

onde Ei é o campo elétrico incidente no primeiro ponto de difragao.

Neste trabalho serao utilizadas fontes do tipo dipolo para os casos quasi-3D
e linha infinita de corrente para os casos 2D. Como os obstaculos estarao na regiao
de campo distante destas antenas, pode-se assumir que o campo elétrico apresenta
uma variacao angular desprezivel, de forma que 85{ /Ou; = 0. No caso do dipolo, é
necessario que todos os raios que partem dele estejam afastados do eixo de simetria do
dipolo. Ja no caso de antenas praticas, como as do tipo conjunto, esta aproximacao nao
¢ sempre valida, pois nos diagramas de radiacao de tais antenas existem diversos nulos
onde hd uma grande variacao angular do campo elétrico. Feitas tais consideracgoes, o

campo difratado pelo segundo ponto de difracao serd dado por

Ed = |D,-D,- El A(sy) e 7F2 4 ]ik: (322 - gff A(sg) eI (2.48)
onde A(s2) e A(sz) sao dados pela Eq. (2.14) e
gff = a% Dy Alsy) e | = B %]321 Asy) ek, (2.49)
Como para uy pequeno, us = —so(¢q1 + nym) [17],
oD, _ 10Dy (2.50)
Oug So 0dq

Substituindo (2.50) em (2.49) e posteriormente em (2.48), o campo difratado

na segunda aresta passa a ser escrito como
1 9D; 0D,
jksz 0dar Oz

Para o célculo dos termos 0D, [O0¢ay1 € oD, /O¢ia é necessério definir as derivadas

Ei=|D, D, - - BT A(ss) A(sg) e Iks2ts3), (2.51)

dos coeficientes de difragao em relagao a ¢; e ¢4. Derivando a Eq. (2.38) em relacdo a
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¢;, omitindo os indices s e h, tem-se

oD oW, oD, oW, oD,
90— o6 DT g, Tag, P2t Wogg, T
c’?Rn Oozn 8D3 aRo 80&0 6D4
o T D3+ R, 56, " a0 7%, Dy + Ro_f)gbi , (2.52)

onde os termos 0D;/0¢; sdo dados por [15, 18]:

aDl = —67‘7'71—/4 Cosec2[w:|ﬂi<2kLin2 Sen2 {w} ) ,

09;  4n2V/27k senf3, 2n 2n
(2.53)

0Dy _ e Im/ o| T — (a — &) | s 2 o T —(¢a— )

30 mrvach ) cosec [—Qn Fy| 2kL;n"sen — 5, | )
(2.54)

9Ds e I/ o ™+ (Pa + &) | s 2 o T+ (¢at @)

96 2ok — cosec {—271 Fy| 2kL;n"sen — 5, |/
(2.55)

9Dy _ —e I/ of T = (Pa+ &) | s 2 2| T —(¢at &)

Ob;  An2\2rk sen3 cosee {T Fop{ 2k Lin”sen o / ' \
2.56

O termo FZ(x) é a funcao de transicio que garante a continuidade para os termos

cosec?(z) e é dada por [15, 17]
Fo(e) = 242l - Fulo)]. (257

Ja os termos 0D;/0¢, sao calculados da mesma forma, porém invertendo os sinais
dos termos 0D /0¢; e 0D2/0¢;, ja que nos termos Dy e Dy os sinais de ¢; e ¢q sao
invertidos [Egs (2.22) e (2.23)].

As derivadas dos coeficientes de reflexao sao:

ORz 2cosa(é, — 1) (2.58)
da & —costa (sena + /&, — cos?ar)?’ '
Ry 26, cosafé, — 1) (2.59)

~ A~ ~ )
Oa VEé, — cos? a (&, sena + V€, — cos? a)?
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para as polarizagoes 3 e ¢, respectivamente.
Para os casos envolvendo impedancias de superficie, as derivadas relativas as

Egs. (2.42) e (2.43) sao:

ORg __2cos 04\/61_,0 , (2.60)
Ja (sena + V/£,)?

ORy  _ %COSO‘\/é—T . (2.61)
da (VEé, sena + 1)2

Na difragao em arestas consecutivas, o raio incide no segundo ponto de difracao
de forma rasante a face do obstdculo. E entdo necessirio definir os coeficientes de
reflexao e suas derivadas para estas situacoes, tanto para obstaculos com condutividade
finita como para condutores elétricos perfeitos. Para obstdculos com condutividade
finita, ambos os coeficientes de reflexao tendem corretamente a —1 quando o angulo
de incidéncia « tende a zero [veja Egs. (2.7) e (2.8)]. No entanto, quando o — oo
simultaneamente com a — 0 ambos os coeficientes tendem a —1. Existe portanto
uma falha no coeficiente para a polarizacao hard, ja que este deve ser +1 para um
condutor elétrico perfeito. Isso ocorre devido ao fato de que o coeficiente de reflexao
de Fresnel comeca a nao fazer mais sentido quando o raio incide no obstaculo pela
face nao refletora, ou seja, quando @ < 0. J& ambas as derivadas se anulam nos
casos de condutividade infinita como esperado. Na implementacao numérica, quando
o 3> we, ou seja, quando o material é um bom condutor, o coeficiente de reflexao para
a polarizacao hard foi forcado a ser +1.

Como foi dito anteriormente na Secao 2.3.1, o campo difratado total de ambas
as polarizagoes, expresso pela Eq. 2.45, deve ser multiplicado por 1/2 nos casos de

incidéncia rasante, inclusive o relativo a slope diffraction [15].

2.3.6 Tratamento dos coeficientes nas regioes de fronteira

Quando um raio sai proximo a uma fronteira de sombra, ocorrem singularidades
nos termos cot(-) [Egs. (2.22) a (2.25)] e cosec(-) [Egs. (2.53) a (2.56)], que devem ser
compensadas pelas respectivas funcoes de transicao. No entanto, na implementacao

numérica é necessario tratar estes coeficientes de forma especial nestas situagoes.
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As regides de sombra correspondentes aos coeficientes das Eqgs. (2.22) a (2.25)
sao mostradas na Fig. 2.14. Para cada uma das fronteiras pode-se definir um angulo ¢
de forma que quando € = 0 o observador esteja exatamente na fronteira. Quando € > 0
o observador estd na regiao iluminada, ou seja, onde existe o raio direto se for uma
FSI ou o raio refletido se for uma FSR e por consequéncia, quando € < 0 o receptor
estd na regiao de sombra. Os termos D; e Ds estao relacionados com as fronteiras de
sombra dos raios incidentes quando as faces 0 e n estao respectivamente nas regioes
de sombra. J4 os termos D3 e D, estao relacionados com as fronteiras de sombra dos
raios refletidos referentes as faces n e 0 respectivamente, como mostrado na Fig. 2.14.

>0

v

e<0 / A
d} Campo
- incidente
9

0 ¢i
77 : /Q 0 0, g
777
N Y
5
Campo . o0
P
n n <0

(a) Fronteira de sombra correspondente
ao coeficiente D;.

777

Campo
incidente

n

(c) Fronteira de sombra correspondente
ao coeficiente Ds.

(b) Fronteira de sombra correspondente
ao coeficiente Do.

€>0
‘\ Y
Campo
incidente \
Q~
<<% e<0
0
77 E_,

n

(d) Fronteira de sombra correspondente
ao coeficiente Dy.

Figura 2.14: Fronteiras de sombra na difragdo por uma cunha de faces retas.

Definido o angulo € desta forma, quando € — 0, o termo cot(-) Fy,.(-) pertencente
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ao coeficiente correspondente a fronteira em questao [Egs. (2.22) a (2.25)] é dado por

. L ) kL
cot(+)Fy(+) = 2nV 2km eI/ (\/7_ Sign(e) — 663”/47> (2.62)
T

e o termo cosec?(-)F:(+), pertencente a derivada deste coeficiente [Egs. (2.53) a (2.56)]

¢ dado por [17]
kmlL
cosec?(:)Fi()) ~ 4jkLn? (1 — €4/ %e”“) , (2.63)

onde L é o parametro de distancia referente a este coeficiente (L; se for Dy ou Dy, Ly

se for Dy e L, se for D3) e

. -1, <0
Sign(e) = { Hoes0 (2.64)
Neste trabalho, Sign(e) = —1 para ¢ = 0 porque o tragador utilizado nao considera o

raio direto quando o observador esta exatamente sobre a fronteira [23]. Na aproximagao
para (2.63), contida na Ref. [17], estd faltando uma raiz quadrada no termo knL/2.

Substituindo as Egs. (2.62) e (2.63) nas Eqgs. (2.22) a (2.25) e nas Egs. (2.53) a
(2.56), pode-se resumir os casos da Fig. 2.14 na Tab. IL.IL.

Tabela II.1I: Valores dos coeficientes nas fronteiras de sombra.

Localizacao da fronteira D; 0D,/ 0¢;
€= _'_ (¢d - ¢l) Dl ~ \/E S gn<€) aDl —~ ﬁLiejﬂ-/éL
2 senf 0o; 21 senfy
c=7—(¢a— ) Dy~ — VL Sign(e) oDz . _ & L/t
2 senf 0¢; 21 senfy
€E=T+ (¢d + ¢2) —2nm D3 a — \% Lrn Slgn(e) a-D3 ~ ﬁ-[/rnejﬁ/4
2 senf 0¢; 2m  senfy
e=m—(da+t ) Dy~ — Lro Sign(e) 0D, A~ ﬁL”OejﬂM
2 senf 0o; 21 senf3
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2.4 Resultados numéricos

Nesta se¢ao serao analisados diversos casos envolvendo a aplicagao do novo co-
eficiente de difracao e dos termos relativos a slope diffraction. Para a predicao através
da UTD serao considerados raios com até duas difragoes. Os resultados obtidos através
da UTD serao comparados com os resultados obtidos da resolugao das equagoes inte-
grais através do Método dos Momentos [24, 25]. Para a polarizagado TMz foi utilizada
a Equagao Integral do Campo Elétrico (EFIE), ja para a polarizagdo TEz foi utilizada
a Equagao Integral do Campo Magnético (MFIE). Para incluir o efeito das perdas,
em ambas as polarizagoes foram utilizadas impedancias de superficie do tipo Leon-
tovich [12]. Em todos os casos analisados serd assumido que a transmissao de energia
através dos obstaculos é insignificante, de forma que, para compatibilizar o resultado
obtido através da UTD com o resultado obtido através do Método dos Momentos,
os coeficientes de reflexao utilizados nestes casos serao os coeficientes de reflexao das
Eqgs. (2.42) e (2.43) e suas derivadas [Egs. (2.60) e (2.61)].

A implementacao numérica para o calculo de campo foi feita na linguagem
C+H®. As funcoes para o calculo de campo foram integradas com o médulo de tragado

de raios que foi desenvolvido em trabalho realizado anteriormente [23].

2.4.1 Fontes

Antes de iniciar o estudo dos casos, serdao definidos aqui os tipos de fontes
que serao utilizados para as simulagoes. Para os casos bidimensionais foi utilizada a
linha infinita de corrente, sendo elétrica para a polarizacao TMz e magnética para
a polarizacao TEz. As equacoes de campo distante para ambas as polarizacoes sao
apresentadas na Tab. ILIII [30].

Para os casos tridimensionais, a fonte adotada foi o dipolo infinitesimal, cujas

equacoes para o campo distante, considerando que o dipolo aponta na direcao z, sao:

E .

Ey = —2genfe (2.65)
r
E .

Hy, = —senfe " (2.66)

Mo



2.4 Resultados numéricos 36

Tabela I1.I1I: Equagoes para o campo distante da linha infinita de corrente. 79 é a impedancia
caracteristica do vacuo.

Linha infinita de corrente
Polarizagao TMz Polarizagao TEz

o) = Eo(w)e—jkp W) = HO(W)G—jkp
E.(p,w) V2 H.(p,w) P
Eo(W) HO(w)nOe—jkp

Hy(p,w) = ————Le ke Ey(p,w) =
o(p,w) o5 o(p,w) 77

onde 7y ¢ a impedancia caracteristica do vacuo e r ¢é a distancia da fonte ao observador.
Nos casos envolvendo a polarizacao TMz, a corrente no dipolo é mantida apontando
na direcao zZ. Ja para os casos envolvendo a polarizacao TEz, o dipolo é rotacionado de
forma que sua corrente aponte na diregao ¢ e as Eqgs (2.65) e (2.66) devem ser alteradas

de acordo.

2.4.2 Espalhamento por cilindros

Inicialmente sera analisado o caso correspondente a Fig. 2.15, onde o transmissor
T é uma linha infinita de corrente orientada na direcao z. O obstaculo é um cilindro de
secao reta quadrada, cujo lado tem 2m de comprimento. Serao analisados dois casos.
No primeiro , o cilindro possui permissividade relativa ¢, = 7 e condutividade o = 0, 2
S/m. No segundo, o cilindro é um condutor elétrico perfeito. Serdo analisadas as
atenuacoes sofridas pelo campo elétrico para as polarizagoes TMz e TEz para varios
pontos de observacao nas frequéncias de 1 e 4 GHz. As posicoes dos observadores sao
ilustradas por linhas pontilhadas nas figuras que caracterizam as diferentes geometrias.
Nesta simulagao foram considerados raios com até 2 difracoes [23]. Para a avaliagao
através do Método dos Momentos, foram utilizados 10 segmentos por comprimento de
onda, e este valor serd utilizado para todos os demais casos exibidos nesta secao. Os
resultados para 1 GHz sao exibidos nas Fig. 2.16 e 2.17 e os resultados para 4 GHz sao
exibidos nas Fig. 2.18 e 2.19.

Com estes resultados, pode-se notar a independéncia dos coeficientes em relacao
a ordenacao das faces, ja que o grafico é simétrico e as faces 0 e n sao definidas no

sentido hordrio para cada um dos obstaculos [23], como mostrado na Fig. 2.20. Quando
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(6,5;5)
X
(1,1
T(-5,5;0)
°
(-1;-1)
Y‘L“ (6,2;-5)

Figura 2.15: Geometria de um cilindro de secao reta quadrada. A fonte é uma linha infinita
de corrente. Todas as coordenadas estao em metros.

o receptor esta atrdas do obstaculo, no raio de baixo, a incidéncia se d& inicialmente
pela face n, ja no raio de cima, a incidéncia se da pela face 0. Desta forma a formulagao
empregada garante o principio da reciprocidade. Para a polarizacao TMz, foi obtido
um resultado com erros de no maximo 2,7 dB (Fig. 2.16(a)), que ocorrem nas regioes
criticas da dupla difragao, ou seja, quando o observador é colinear com os dois pontos de
difragdo (y = —1 ey = 1). Para a polarizacao TEz, a formulagao empregada apresentou
erros de até 13,8 dB (Fig. 2.16(b)), que ocorreram também na regiao critica. Em ambas
as polarizagoes, pode-se notar uma descontinuidade quando o receptor atravessa a
regiao de fronteira (y = —1 ou y = +1), sendo que para a polarizacio TEz esta
descontinuidade se apresentou mais acentuada. O motivo desta descontinuidade serd
explicado na se¢ao 2.5 e esta relacionado com o termo da slope diffraction. Nas regioes
afastadas desta regiao critica, a formulacao apresentou bons resultados, atingindo erros
de menos de 1,7 dB para a polarizacao TMz na regiao central e menos de 0,2 dB na
regiao mais externa. Para a polarizagao TEz, os erros foram de até 2,6 dB na regiao
central e de até 0,6 dB na regiao mais externa. Os resultados para CEP apresentaram
erros menores quando comparados aos resultados para o cilindro com perdas. Para a
polarizacao TMz os erros foram de até 2 dB para a regiao proxima as posicoes -1 e
1 e de até 0,15 dB na regido mais externa (Fig. 2.17(a)). J& para a polarizacao TEz,

os erros foram de até 1,4 dB na regiao central e de 0,15 dB na regiao mais externa
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Figura 2.16: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstéaculos possuem €, = 7e 0 = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos

foram utilizados 10 seg./\.
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Figura 2.17: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados
10 seg./\.
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Figura 2.18: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 4 GHz.
Os obstéaculos possuem €, = 7e 0 = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos
foram utilizados 10 seg./\.
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Figura 2.19: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 4 GHz.

Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados
10 seg./\.
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(Fig. 2.17(b)). O erro médio para os resultados com CEP ¢ ligeiramente menor para a

polarizacao TMz e muito menor para a polarizacao TEz.

-

A
2 %

Figura 2.20: Ordenacéao das faces 0 e n para o caso da Fig. 2.15.

Para 4 GHz o erro médio apresentou uma redugao em todos os casos (Fig. 2.18
e 2.19), demonstrando que a UTD apresenta melhores resultados & medida que a fre-
quéncia aumenta. A falta de simetria nos graficos de erro é devido a problemas de
ressonancia na simulacao com o Método dos Momentos, que para esta frequeéncia foi
mais acentuada.

No préximo problema, a fonte serd posicionada de acordo com a Fig. 2.21.
Nesta situacao a fonte é colinear a uma das faces do cilindro, de forma que o segundo
ponto de difracao se encontra exatamente na fronteira de sombra do primeiro ponto
de difracao. E importante salientar aqui o fato de termos uma fronteira de sombra do
raio incidente que coincide com a fronteira de sombra do raio refletido para o segundo
ponto de difracao, o que torna o caso bastante critico. Nesta situacao, o raio que incide
no segundo ponto de difracao nao se comporta como um raio ético e possui uma rapida
variacao espacial [18, 20, 22]. Aqui serao avaliadas as atenuagoes sofridas pelo campo
elétrico para ambas as polarizagoes, como no caso anterior, com condutividade finita e
infinita. Foram considerados raios com até 2 difracoes para o calculo através da UTD.
Os resultados sao apresentados nas Fig. 2.22 e 2.23.

Nestes casos, nos quais o segundo ponto de difracao se encontra na regiao de
transicao do primeiro, a simulacao apresentou erros na regiao de transicao para a polar-
izagdo TMz de 4,1 dB (Fig. 2.22(a)) para obstéculo com perdas e de 4 dB (Fig. 2.23(a))
para CEP. Para a polarizacao TEz, os erros foram de 6 dB (Fig. 2.22(b)) quando se
considerou as perdas e de 3 dB (Fig. 2.23(b)) para CEP. A polarizagdo TEz apresentou
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Figura 2.21: Geometria de um cilindro de se¢ao reta quadrada com a fonte colinear com
uma das faces. A fonte é uma linha infinita de corrente. Todas as coordenadas estdo em
metros.

descontinuidades de aproximadamente 4,7 dB na regiao de transicao coincidente para
condutores com perdas e de 0,75 dB para CEP.

Agora serd analisado um caso mais complexo, como mostrado na Fig. 2.24, onde
a fonte é a mesma utilizada nos casos anteriores. Todos os cilindros possuem 4m de lado.
A atenuagao sofrida pelo campo elétrico sera avaliada ao longo da linha pontilhada para
ambas as polarizagoes. Serao analisados também casos com obstaculos CEP e com
perdas. Para o caso com perdas, a permissividade elétrica relativa e a condutividade
de todos os obstaculos sao as mesmas utilizadas nos exemplos anteriores, ou seja,
€. =T7eo=0,2S/m. Aqui foram utilizados raios considerando-se até 6 reflexdes e 2
difracoes.

Das Fig. 2.25 e 2.26, pode-se notar que quando os obstaculos sao CEP, os
resultados obtidos através da UTD apresentam menores erros se comparados com 0s
resultados para obstaculos com perdas. Para obstaculos com perdas, o erro médio
para a polarizacao TMz foi de aproximadamente 1,31 dB, enquanto para a polarizacao
TEz o erro foi de aproximadamente 1,67 dB. Nos gréaficos de erro, é perceptivel que os
maiores erros encontram-se nas regioes onde os valores de campo sao muito atenuados,
nao sendo significantes na préatica.

No préximo caso serd alterada a posicao da antena transmissora e a trajetoria

da antena receptora de acordo com a Fig. 2.27. Todas as caracteristicas do ambiente
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Figura 2.22: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.21 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstéaculos possuem €, = 7e 0 = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos

foram utilizados 10 seg./\.
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Figura 2.23: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.21 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados
10 seg./\.
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Figura 2.24: Geometria de quatro cilindros de segao reta quadrada. A fonte é uma linha
infinita de corrente. Todas as coordenadas estao em metros.

e das antenas serao mantidas. Os resultados com perdas e para CEP sao apresentados
nas Fig. 2.28 e 2.29, respectivamente.

Aqui se repetem as mesmas conclusoes obtidas para o caso anterior. Os resul-
tados para CEP apresentaram, na média, erros inferiores aos encontrados nos casos
envolvendo perdas. Para a polarizagao TMz, o erro médio foi de 0,84 dB com perdas
e de 0,61 dB para CEP. Na polarizacao TEz, os erros médios foram de 2,05 dB com
perdas e 0,50 dB para CEP.

Agora sera analisado mais um caso com quatro cilindros de acordo com a ge-
ometria da Fig. 2.30. A antena transmissora esta localizada exatamente no centro do
ambiente, e o campo sera avaliado ao longo da linha pontilhada. As caracteristicas
das antenas e dos obstdculos sao as mesmas dos casos anteriores. Os resultados sao
mostrados nas Fig. 2.31 e 2.32.

Como nos dois casos anteriores, os casos envolvendo obstaculos CEP apresen-
taram resultados melhores quando comparados com os casos envolvendo perdas. Para
a polarizacao TMz, os erros médios foram de aproximadamente 2,39 dB e 0,26 dB
para obstaculos com perdas e CEP respectivamente. Para a polarizacao TEz, os erros
médios foram de aproximadamente 1,73 dB e 0,37 dB para obstaculos com perdas e

CEP respectivamente. Os maiores erros estao localizados nas regioes onde o campo
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Figura 2.25: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.24 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstéaculos possuem €, = 7e 0 = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos

foram utilizados 10 seg./\.
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Figura 2.26: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.24 para uma frequéncia de 1 GHz.

Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados
10 seg./\.
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Figura 2.27: Geometria de quatro cilindros de segao reta quadrada. A fonte é uma linha
infinita de corrente. Todas as coordenadas estdo em metros.

possui baixa amplitude, como nos casos anteriores.
Nestes casos, onde existem muitos obstaculos, o nimero de reflexoes é grande
e a contribuicao dos raios que sofrem dupla difracao é insignificante para o resultado

final, j& que apresentam amplitude bastante reduzida.
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Figura 2.28: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.27 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstéaculos possuem €, = 7e 0 = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos

foram utilizados 10 seg./\.
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Figura 2.29: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.27 para uma frequéncia de 1 GHz.

Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados
10 seg./\.
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Figura 2.30: Campo espalhado por quatro cilindros de secao reta quadrada. A fonte é uma
linha infinita de corrente. Todas as coordenadas estdo em metros.
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Figura 2.31: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.30 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstaculos possuem €, = 7e o = 0,2 S/m. Para a simulagao com o Método dos Momentos
foram utilizados 10 seg./A.



2.4 Resultados numéricos

54

Atenuagéo (dB)

|
-4 -2 0 2 4 6

T T
Erro médio = 0,26 dB
1.5H Desvio = 0,32 dB

Erro absoluto (dB)

|
6 -4 -2 0 2 4 6

Posigéo do receptor y(m)

(a) Polarizagao TMz.

Atenuagio (dB)

--- MFIE/MoM + IBC
— UTD
25 I I I I

6 -4 -2 0 2 4 6

Erro médio 2 0,37 dB
Desvio = 0,34 dB B

N
T

Erro absoluto (dB)

o
o

K=
o
EN

-2 0 2 4 -]

Posigéo do receptor y(m)

(b) Polarizagao TEz.

Figura 2.32: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.30 para uma frequéncia de 1 GHz.
Os obstaculos sao CEP. Para a simulagao com o Método dos Momentos foram utilizados

10 seg./\.



2.5 Descontinuidade no campo resultante 55

Figura 2.33: Continuidade para o campo difratado atrds do obstaculo.

2.5 Descontinuidade no campo resultante

Nesta secao, serao analisados os coeficientes de difragao e de reflexao utilizados
neste trabalho, a fim de explicar os motivos pelos quais o campo resultante nos casos
do espalhamento por um cilindro apresentaram descontinuidades e, também, porque
elas foram maiores para a polarizagao TEz do que para a TMz.

A Fig. 2.33 mostra o que acontece com os raios resultantes considerados no caso
da Fig. 2.15 quando o observador atravessa as regioes de fronteira. Na regiao I o raio
que sofre uma difracao na primeira aresta estd presente. Na regiao II, este raio passa
a nao mais existir, e a contribuicao para o campo total é exclusivamente do raio que
sofre difracao dupla.

Analisando mais detalhadamente os coeficientes das Eqgs. (2.22) a (2.25), é pos-
sivel verificar que para ¢; = 0, D; = D3 e Dy = D,. Para paredes de condutividade
finita, de acordo com a Eq. (2.38), e considerando que, neste caso, para ambas as pola-
rizagoes Ry e R, tendem a —1 (veja Egs. (2.7), (2.8) e (2.39)), o coeficiente de difragao
de primeira ordem se anula, ou seja, o campo correspondente ao raio que sofre difragao
simples é nulo. Para ¢4 =0, Dy = Dy e Dy = D3. Como também neste caso, Ry e R,
tendem a —1 para ambas as polarizagoes, o coeficiente de difracao de primeira ordem
também se anula. Repetindo o caso da Fig. 2.15, mas considerando apenas a difracao
simples, foram obtidos os resultados mostrados na Fig. 2.34. Baseado nestes resultados,

o campo proveniente da difracdo dupla deve ser continuo, pois o campo proveniente
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Figura 2.34: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 1 GHz,
considerando apenas os coeficientes de primeira ordem. Os obstdculos possuem ¢, = 7 e
0 =0,2 S/m e a antena transmissora é uma linha infinita de corrente.

da difracao simples ja é continuo, apresentando apenas uma descontinuidade na sua
derivada.

Repetindo o mesmo caso da Fig. 2.15, mas considerando apenas o campo prove-
niente da difragao dupla, foram obtidos os resultados da Fig. 2.35. O campo corres-
pondente ao raio que sofre difracao dupla é descontinuo. A descontinuidade para a
polarizacao TEz é mais significativa do que para a polarizacao TMz. Esta diferenca
estd relacionada com os coeficientes de reflexao.

Analisando a Eq. (2.52) para o caso da Fig. 2.33, tem-se que

oD GWn aDl 8D2 aRn 8an 8D3 GRO 8040 6D4
— = D D D —. (2.
96~ 96 DT 00 00 T B 00 D G T Bae 90 D 05, (267)

Quando o observador atravessa as fronteiras de sombra, ocorre uma inversao
de sinal nos termos D, e D,. Na equacao anterior, nao existe nenhum termo que
compense a descontinuidade do termo Dy, e a derivada do coeficiente de reflexao que
multiplica este coeficiente possui um valor maximo, ja que o angulo de incidéncia em
relacao a face 0 é nulo. Nas Fig. 2.36 e 2.37 sao mostrados os comportamentos para
os coeficientes de reflexao e suas derivadas com angulos de incidéncia variando de 0

a w. Para ¢; = 0, o valor da derivada do coeficiente de difracao para a polarizacao
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Figura 2.35: Resultados referentes & geometria da Fig. 2.15 para uma frequéncia de 1 GHz,
considerando apenas os raios que sofreram difragdo dupla. Os obstaculos possuem €, = 7 e
0 =0,2 S/m e a antena transmissora é uma linha infinita de corrente.

TEz é maior do que o valor da derivada para a polarizacao TMz. Isso faz com que a
descontinuidade para a polarizacao TEz seja mais acentuada do que para a polarizacao

TMz.

2.5.1 Estudo de um caso pratico

Agora serao avaliados dois casos quasi-3D conforme a Fig. 2.38. Como dito no
Capitulo 1, o modelo quasi-3D para o ambiente considera também os raios que refletem
no solo plano [23]. Esta geometria corresponde a uma regiao da cidade de Ottawa, no
Canada. Serao avaliadas as atenuagoes ao longo de duas ruas diferentes. Na primeira
situacdo, a antena transmissora T1 encontra-se na posigao (241m,263m) e a atenuagao
¢ avaliada ao longo da Laurier St.. Na segunda situacao a atenuagao é avaliada ao
longo da Bank St. com a antena transmissora T2 localizada na posigao (541m,170m).
A frequéncia de operacao é de 910MHz e os obstéculos possuem €, =7 e o = 0,2 S/m.

Para o solo serdo considerados €, = 15 e 0 = 0,05 S/m. A atenuagao sera calculada

|E|2)\2
A =101 2.
0 °8 <87T7]PradDTDR 7 ( 68)

pela equacao
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Figura 2.36: Coeficiente de reflexdo para a polarizacao perpendicular em uma superficie com
e, =T7eo=0,2S/m. A frequéncia de operacao é 1 GHz.
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Figura 2.37: Coeficiente de reflexdo para a polarizacao paralela em uma superficie com
e, =T7eo0=0,2S/m. A frequéncia de operacao é 1 GHz.
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Figura 2.38: Regiao de Ottawa. Os prédios possuem ¢, = 7 e 0 = 0,2 S/m. Para o solo
é considerado ¢, = 15 e 0 = 0,05 S/m. A frequéncia de operacao é 910 MHz. Todas as
coordenadas estao em metros.

onde Dy e Dpg sao as diretividades das antenas transmissora e receptora respectiva-
mente, P,,q é a poténcia total radiada pela antena e 1 é a impedancia caracteristica do
meio. Nos dois casos, as alturas das antenas transmissoras sao de 8,5m e das receptoras
de 3,65m. A antena transmissora ¢ um dipolo infinitesimal (D = 1,5) polarizado ver-
ticalmente, enquanto a receptora é isotropica (Dr = 1). Serao avaliados casos com
até b reflexoes e 2 difragoes e os resultados serao comparados com as medigoes obtidas
nas referéncias [31] e [32]. Pelo fato de a predi¢ao através da UTD ser comparada
com medigoes, os coeficientes de reflexao para o dielétrico [Egs. (2.7) e (2.8)] e suas
derivadas [Eqs. (2.58) e (2.59)] serao utilizados neste caso.

Os resultados apresentados nas Fig. 2.39 e 2.40 apresentaram erros da ordem
de unidades de dB. Um dos motivos desta diferenga pode ser o fato de que as medidas
que descrevem o ambiente foram obtidas de forma aproximada ou o fato de nao se
considerar o relevo na simulagao numérica. E importante ressaltar que nesta simulagao
o ambiente considerado foi apenas uma parte do ambiente apresentado em [31] e [32].
Considerando a Fig. 2.39, na regiao entre 300 e 370m o campo avaliado pela UTD
apresentou erros de aproximadamente 10dB em relacao aos valores medidos. Apds

370m o erro diminuiu, o que sugere que o erro apresentado na regiao anterior se deve
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ao fato de o tracador utilizado nao considerar raios difratados por arestas com angulos
internos maiores do que 180° [23]. Na Fig. 2.38 pode-se notar a proximidade destas
arestas em relacao a trajetéria avaliada e em relacao a posicao do transmissor. Na
Fig. 2.40, os erros foram inferiores aqueles obtidos ao longo da Laurier St.. Outra
explicacao plausivel para tal discrepancia é o fato de se utilizar um valor médio comum

para a permissividade e a condutividade de todos os obstaculos.
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Capitulo 3

Analise do Espalhamento
Eletromagnético no Dominio do

Tempo através da TD-UTD

3.1 Introducao

Nos ultimos anos, tem sido crescente a pesquisa em tecnologias que utilizam
sinais de banda ultra larga (UWB), como o radio pulsado e os radares de alta resolugao.
Os sinais UWB sao aqueles cuja banda é maior do que 25% da frequéncia central
medida em relacao as atenuacoes de 10dB, ou aqueles cuja banda é maior do que
1,5 GHz [1]. A Fig. 3.1 compara as densidades espectrais de poténcia dos sistemas
atuais de comunicacao com os sistemas UWB. Os sistemas UWB caracterizam-se por
possuirem baixa densidade de poténcia ao longo da faixa de frequéncia de utilizagao,
quando comparados com os sistemas atuais. Desta forma, a principio, eles podem ser
utilizados juntamente com os sistemas convencionais sem interferir com eles.

Estudar a propagacao de campos eletromagnéticos com tais caracteristicas no
dominio da frequéncia é uma tarefa relativamente complexa, dada a quantidade de fre-
quéncias a serem analisadas. Utilizar uma formulacao analitica diretamente no dominio
do tempo traz algumas vantagens em relacao ao cdlculo no dominio da frequéncia
com a posterior inversao no dominio do tempo através de uma Transformada Inversa
de Fourier. Por exemplo, o algoritmo da Transformada Inversa de Fourier numérica

(IFFT) é um processo cujo nimero de operacoes é da ordem de N log, N, quando N
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Sistema convencional

Sistema UWB
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Figura 3.1: Densidade espectral de poténcia para um sistema convencional e um sistema
UWB

¢ multiplo de 2", e da ordem de N?, para quaisquer outros valores de N [33]. N neste
caso ¢ o numero de frequéncias analisadas. Quando a largura do pulso é da ordem de
nanossegundos e se esta interessado no estudo do canal radio, é necesséario utilizar um
nimero bastante grande de frequéncias, o que torna o tempo para a operagao e a ca-
pacidade de memoéria consideraveis. Outro problema que surge na andalise no dominio
da frequéncia é a ocorréncia de aliasing. Torna-se necessario definir uma janela de
tempo suficientemente grande para que o resultado obtido nao seja distorcido por tal
fenomeno, o que aumenta também o niimero de pontos a serem analisados. Este feno-
meno nao ocorre no calculo direto no dominio do tempo, permitindo assim que, em
principio, se defina uma janela de tempo menor, e consequentemente se efetue o célculo

mais rapidamente.

3.2 Analise no dominio do tempo

Um sistema linear é caracterizado por sua funcao de transferéncia ou resposta
ao impulso unitario. No caso especifico de problemas de espalhamento eletromag-
nético, esta funcao é representada pela funcao de Green. Quanto mais complexa for
a geometria analisada, mais complexas serao as condigoes de contorno do problema,
e, consequentemente, a funcao de Green associada ao meio. Em meios homogéneos,

lineares, isotropicos e invariantes no tempo, o sistema sera do tipo linear, o que torna
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relativamente simples o célculo da propagacao. Conhecendo a funcao de Green para
um ambiente, é possivel determinar sua resposta a qualquer tipo de excitacao através

de uma integral de convolugao do tipo [34]

/ F(P)glt — 7)dr (3.1)

onde, por exemplo, ¢(t) e f(t) podem ser, respectivamente, a expressao temporal da
funcao de Green e uma excitacao qualquer. Neste trabalho, as excitagoes serao fontes
cujo comportamento temporal é do tipo pulsado, sendo representadas por um campo
inicial €y(7,t). Como serd visto nas préximas segdes, estas excitagbes possuem um
formato especial, de modo que a integral de convolugao seja resolvida analiticamente
e de forma simples.

Para obter o campo espalhado no dominio do tempo, pode-se utilizar pelo
menos duas abordagens distintas. A primeira é calcular o campo eletromagnético no
dominio da frequéncia através da GO e da UTD para um grande nimero de frequéncias
discretas e, posteriormente, aplicar uma transformada inversa de Fourier (IFFT). A
segunda abordagem é utilizar a formulacao analitica da GO e da UTD no dominio do
tempo, denominadas TD-GO e TD-UTD respectivamente [5].

A TD-GO e a TD-UTD sao obtidas através da inversao analitica para o dominio
do tempo das formulacoes da GO e da UTD. Pelo fato de serem técnicas assintéticas,
apresentando resultados validos quando a frequéncia tende a infinito, a TD-GO e a
TD-UTD sao validas nos tempos proximos ao tempo de chegada das primeiras frentes
de onda de cada raio [5, 6]. Estes tempos de chegada estdao em torno de s/c, onde s é
a distancia ao longo da trajetoria e ¢ é a velocidade da luz no meio.

Para a obtengao da TD-UTD podem ser utilizadas as transformadas de Fourier
ou Laplace. No entanto, a utilizacao destas transformadas pode resultar em uma for-
mulagdo que leve a resultados ndo causais [5]. Sinais obtidos desta forma trariam
informacoes erroneas sobre eventos que ocorreriam antes mesmo do tempo de chegada
das primeiras frentes de onda. A aplicacao de transformadas bilaterais pode resolver
este problema, mas pode também resultar em férmulas mais complexas [5]. Outro

problema que surge da utilizacao das transformadas de Fourier e Laplace, é que a
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condicao F(—w) = F*(w) deve ser satisfeita para que o resultado obtido seja uma
funcao real. Para os métodos assintdticos, como a UTD, as fungoes sao definidas con-
siderando w — 0o e ndo possuem comportamento bem definido para w < 0 [5]. Como
visto no Cap. 2, os raios podem atravessar causticas, as quais inserem um defasamento
de +7/2 em todas as componentes espectrais do campo eletromagnético envolvido.
Este defasamento exige a utilizacao de uma Transformada de Hilbert para a obtengao
dos campos de forma correta [35].

A representacao analitica de sinais permite obter o campo eletromagnético es-
palhado no dominio do tempo de forma mais simples. A aplicacao de uma Transfor-
mada Analitica Temporal (ATT) nas formulagdes da GO e da UTD gera resultados
causais, sendo unilateral e sem a necessidade de conhecer o comportamento da funcao
para w < 0. Além disso, ela permite a utilizacao de uma grande variedade de pul-
sos, descritos como combinacoes lineares de exponenciais, que apresentam convolucoes
eficientes com a resposta impulsional obtida através da TD-UTD. A analiticidade das
fungoes da TD-UTD permite também o tratamento simplificado dos campos no rastrea-
mento de raios, quando estes atravessam causticas, pois, como sera visto nas proximas
secoes, a Transformada de Hilbert aparece naturalmente como resultado da aplicacao
da ATT. Portanto, para a obtengao das formulagoes da TD-GO e da TD-UTD sera

utilizada a representacao analitica de sinais.

3.3 A transformada ATT e suas propriedades

A ATT é definida como [5]

;”r(t) _! /_00 F(w)u(w)e' dw, para Im (t) > 0, (3.2)

o0

onde w é a frequéncia angular, F'(w) é transformada de Fourier de f(¢) dada por

/ F(t) e tdt (3.3)

e u(w) é o degrau unitario de Heaviside, dado por

0 w<O
uww)=4¢ 1/2 w=0 . (3.4)
1 w>0
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Neste trabalho, quando for feita uma referéncia a algum sinal analitico, este sera re-
presentado com um sinal “+” sobre a fungao.

Pode-se notar, na Eq. (3.2), que a ATT considera a parte do espectro para
w < 0 nula, o que é importante no caso de métodos assintéticos. A condigao Im(t) > 0
garante a convergencia da integral e a analiticidade de ;”r(t) Como os casos analisados
neste trabalho nao envolverao a componente de frequéncia nula, pois nao ha radiagao
em tal frequéncia, a ATT pode ser escrita como [5]

}_(t) _! /000 F(w)e’'dw, para Im (t) > 0. (3.5)

™

+
A relagao entre a fungao analitica f(¢) e a funcao real f(t) é dada por [5]

F() = f(&) + JHIF(®H)],  paraTm () =0, (3.6)

onde a parte imagindria de }(t) ¢ a Transformada de Hilbert da funcao f(t) [35]. Como
dito na segao anterior, esta transformada ¢é necessaria quando o raio atravessa alguma
cdustica e aparece naturalmente no sinal analitico para Im (¢) = 0. Desta forma, para
obter f(t) basta utilizar a relacao [5]
f(t) =Re F (t)] , para Im (¢) = 0. (3.7)
O sinal analitico obtido através da ATT é um fasor no dominio do tempo
complexo, cuja solu¢ao de interesse é a parte real quando Im(¢) = 0. Assim como
no dominio da frequéncia, durante todos os passos para a obtencao do campo total a
formulacao é tratada no dominio do tempo complexo, e somente no final o resultado
de interesse é obtido recuperando a parte real do sinal. Um exemplo da aplicacao da

ATT é a fungao delta analitica, que é definida por [5]

+ 4 Im (t) > 0

t) = o 3.8
5 (1) {5(t)+pvﬁ JIm(t) =0~ (3:8)
onde “pv” representa o valor principal de Cauchy. Sendo assim, a parte real da fungao
delta analitica quando Im (¢) = 0 é a fungao delta de Dirac. Como sera visto nas prox-

imas secoes, a funcao delta analitica é bastante til no calculo da resposta impulsional

obtida através da TD-UTD.
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A integral em (3.2) tem a forma de uma transformada de Laplace, o que torna
possivel a utilizacao de diversas propriedades de transformadas existentes para o cél-
culo da transformada analitica. A ATT, assim como as transformadas de Fourier e
Laplace, possui uma importante propriedade que relaciona a operacao de multipli-
cacao no dominio da frequéncia com a operacao de convolugao no dominio do tempo,

sendo dada por [5]
f () n(), (3.9)

o+
onde f(t) e h(t) s@o fungdes complexas arbitrarias dependentes do tempo complexo.
3.4 Campos eletromagnéticos no dominio do tempo

A resposta ao impulso para o espalhamento eletromagnético, assim como no
dominio da frequéncia, é uma combinacao entre os resultados da GO e da UTD no

dominio do tempo, podendo ser descrita como

+ +. + +
er(t) =éf (OUi+ ef U+ ef(t), (3.10)
+. +
onde €/ é o campo elétrico relativo ao raio direto, €/ é o campo elétrico relativo ao

J’_

raio refletido e €2 é o campo elétrico difratado. U; é igual a 1 quando o observador

estd na regiao iluminada e zero quando este se encontra na regiao de sombra. U, é
igual a 1 quando existe raio refletido e 0 quando nao existe. Aqui sao desconsiderados

os efeitos de ondas de superficie e coeficientes de difracao de ordem superior.

3.4.1 Otica Geométrica no dominio do tempo (TD-GO)

Nesta secao, serao derivadas as equagoes da TD-GO para os raios diretos e

refletidos através da aplicacao direta da ATT nas formulagoes da GO do Capitulo 2.
Raio direto

Como visto na Segao 2.2.1[Eq. (2.3)], a expressao do campo elétrico propagando

por um tubo de raios astigmatico é dado por

E(s,w) = Ey(w) A(s) e79ks edn=mim/2. (3.11)
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Para a obtencao da resposta impulsional analitica para o raio direto, aplica-se
a ATT na equacgao anterior. O impulso unitario no tempo é mapeado como um valor
constante na frequéncia, de forma que o termo Ey(w) pode ser considerado constante

e igual a 1p, onde p é o vetor de polarizacao do campo elétrico. Assim, tem-se que

Y 1 [ L
é} (S’ t) = _/ A(S) 6*]]{?5 e]wt e](nfm)ﬂ'/Qﬁ dw
T Jo

_ A(s) efnmim/2L / " elt=s/5

™ Jo

— A(s) 2 5 (4 — s /0)p, (3.12)

Utilizando a equagao analitica da GO para o raio direto em conjunto com as
Egs. (3.7) e (3.8), pode-se obter a resposta impulsional referente ao raio direto. Por
exemplo, se n —m = 0, significa que o raio direto nao atravessa nenhuma caustica e a

resposta ao impulso referente a este raio sera
er(s,t) = A(s)o(t — s/c)p, (3.13)

mas quando n —m = 1, significa que o raio atravessa uma caustica e a resposta passa

a ser

&1(5.1) = —A(s)pvmﬁ, (3.14)

onde “pv’representa o valor principal de Cauchy.

Desta forma, a ATT permite o tratamento simplificado do campo mesmo quando
o raio atravessa uma caustica. As mesmas propriedades para os raios oticos citadas na
Secao 2.2.1 podem ser observadas através das Eqgs. (3.13) e (3.14), como a conservagao

da polarizacao em meios homogéneos.

Raio refletido

Neste capitulo serao considerados apenas condutores perfeitos, elétricos e mag-
néticos, para o calculo dos campos refletidos através da TD-GO, pois a aplicacao da
ATT nos coeficientes de reflexdo apresentados nas Eqs. (2.7) e (2.8) nao foi conside-

rada. Como mostrado na Segao 2.2.2[Eq. (2.6)], o campo elétrico refletido por uma
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superficie condutora no dominio da frequéncia é

E" (s, 8,w) = Eo(w) - RA(s;) A(s,) e ks ¢=Thsr giln=—m)m/2. (3.15)
onde aqui o termo E*(Q,) da Eq. (2.6) ¢ substituido por Eg(w)A(s;)e *%. O termo
s; € a distancia entre o ponto onde é calculado o campo Eo(w) e o ponto de reflexdao
Q.. Aplicando a transformada como feito para o raio direto, a resposta analitica ao

impulso para um raio refletido é

+,
el (s, spyt) =

x| =

/ R - pA(s;) A(s,) e kst gmdksr giwt gitn=m)m/2q,
0

_ . 1 oo
— R A(s) A(s,) dmm/2 = / eI lt=si/e=sr/e) 4
™ Jo
— R-pA(si) A(s,) T2 5 (t — s, e — 5,/0). (3.16)

3.4.2 Teoria Uniforme da Difragao no dominio do tempo (TD-
UTD)

Como visto na Se¢ao 2.3.1[Eq. (2.13)], o campo elétrico difratado por uma

aresta no dominio da frequéncia é

— —

E4(s;, 5q,w) = Eo(w) - D(w) A(s;) A(sq) e 7ksi gmksa gi(n=mm/2, (3.17)

onde aqui o termo E*(Q.) da Eq. (2.13) é substituido por Eg(w)A(s;)e . O termo
s;, neste caso, € a distancia entre o ponto onde é calculado o campo Eo(w) e o ponto
de difragao Q..

A resposta ao impulso para o raio difratado é obtida de modo semelhante ao
utilizado para os raios direto e refletido. Considerando Eo(w) = 1p e aplicando a ATT,
tem-se [5]:

+ 1 [~ ‘ A o
e (si, 50,t) = %/0 D(w) - pA(s;) A(sg) e kst g7Iksa giwt edn=m)m/2 4,

— A(s;) A(sq) ej(nm)wm% /0 T D(w)e s sy

= ]Jfr) (t — si/c — sa/c) - P A(s;) A(sq) /2, (3.18)
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Como a diadica de difracao depende da frequéncia angular w, ela nao pode ser retirada
da integral como foi feito com o coeficiente de reflexao para o condutor perfeito.

O termo ]iD(t) ¢ a diddica de difracao da TD-UTD, que é obtida a partir da
aplicacao da ATT na Eq. (2.19), sendo escrita como

D (t) =D, (du+ D ()6 (3.19)
onde os vetores unitarios Bi, Bd, ¢fl e qu sao aqueles definidos na Segao 2.3.1 (veja a
Fig. 2.7).

Como na reflexao, nao serao analisados casos com perdas, pelo fato de as trans-
formadas dos termos D, e D;, serem dificeis de se obter analiticamente, pois envolvem
multiplicagoes entre coeficientes de reflexao e difracao.

Para obter a forma analitica dos termos dos coeficientes de difragao [Egs. (2.22)
a (2.25)], é adequado reescrevé-los de forma a isolar os termos dependentes da frequén-

cia em uma tunica funcao. Assim, tem-se que

Di—— J%lsenﬁo cot :W * (22 - gbi): Flay,w), (3.20)
Ds :2nﬁlsenﬁo cot :W - (ii_ @): F(zs,w), (3.21)
Dy=— J;SGMO cot :” + %ff @): Fla,w), (3.22)
Di=5- &Zenﬁo cot :” - (ﬁi i gbi): Flag,w), (3.23)

onde a func¢do F(z,,,w) é dada por

Flag,w) = |~ Fo (52 (3.24)
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A fungao de transicao Fj, é dada pela Eq. (2.27) e os termos x,, sao:

1 = 2L;n*sen? l%] (3.25)
2y = 2Lin?sen [#] (3.26)
x3 = 2L,on*sen? [%ﬁ] (3.27)
24 = 2L,n2sen? {%ﬁf‘b)} (3.28)

Para a solugao da transformada analitica da fun¢ao F(z,,,w), é necessario

reescrevé-la na forma [5]

Cc

F(&m,w) = /TTme’ ™/ “erfc ( ijm) , (3.29)
onde erfc(z) é a fungdo erro complementar, definida como

erfc(z) = % /OO e~ dt. (3.30)

A transformada analitica da fungdo F'(z,,,w) pode entao ser escrita como [5]

- 1 [ , W,
[ (xm,t) = —/ L e?om/ Cerfe ( ST ) dw (3.31)
T Jo

c
_ VT (3.32)
V=it(V=ijt+ \/jtm/c)
Utilizando o resultado da expressao (3.32) nas Egs. (3.20) a (3.23), tem-se:

N —1 o T+ (¢a — ¢i) VT
Dl_zn\/g senfo t{ o ] NN PTG (3.33)

+

D 1 t [ — (¢d - ¢2)_ V IQ/T‘- (334)

— _ CO 9
2 onv2r sen/ L 2n 1 /=gt(\/—jt + \/jxa/C)

15 = ! cot [ulks ((bd + (bi)- x3/7r (3 35)
s 2nv/27 senf, L 2n 1 V=7t(vV/—=jt+ v .7'$3/C), .

Y — ™= (Gat 6] v/
D4_2n\/ﬁ sen % <ot L 2n 1 vV=jt(v/=jt + jx4/c)' (3.36)
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3.5 Convolucao eficiente no tempo

Obtida a resposta impulsional do sistema, para se obter a resposta relativa a
qualquer outra entrada no dominio do tempo ¢é necessaria uma operacao de convolugao.
Para calcular de forma eficiente a convolucao entre uma excitacao e as respostas im-
pulsionais para cada um dos raios obtidas anteriormente, é necessario que a excitacao

possua um comportamento espectral do tipo [5]

Ey(w) = ZAne_a”“’, para w > 0. (3.37)

T + jan,
N
+
= ZA” 5 (t+ jan), para a;, > 0. (3.38)
n=1

De acordo com a Eq. (3.9) e utilizando a propriedade do delta de Dirac [5]

()% 5 (t+jB) =3 (t + ) (3.39)

DN | —

para a integral de convolucao, tem-se que

% & ()% 6 (1) = 2 A G (t+ jo). (3.40)

Convoluindo a expressao da excitacao com a resposta impulsional da TD-UTD
dada pela Eq. (3.10), tem-se que a resposta temporal da TD-UTD para qualquer

excitagdo no formato da Eq. (3.38) é

ooy (S L Sa
et) = ZA” {el’ (t+ jan)Uit € (t + ja) U+ € (t + jan) | - (3.41)
n=1

Nas simulagoes efetuadas neste trabalho, foram utilizadas excitacoes, cujo com-

portamento espectral é do tipo [5]

Ei(w) = Cy(1 — e T)NemwMT (3.42)
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Figura 3.2: Espectro (a) e o formato da excitacao (b) para M =1, N =2 e f. =1 GHz.

onde

1 M+ N
T = 27Tfcln( <7 ) (3.43)

fe é a frequencia central do pulso, M e N sao expoentes que influenciam no formato
do pulso, e Cy é uma constante de normalizacao, que torna a amplitude da excitacao

unitaria quando se estd na frequéncia central, sendo escrita como [5]

Cy— <M+N>M<M+N>N' (3.44)

M N
Para M = 1, N = 2 e f. = 1 GHz, o pulso apresenta comportamento espectral e

temporal apresentados na Fig. 3.2.

3.6 Resultados numéricos

Inicialmente sera analisado o caso mostrado na Fig. 3.3. A cunha analisada é
condutora magnética perfeita. A antena transmissora é um dipolo infinitesimal, pola-
rizado verticalmente (polarizacdo g), localizado a 5 m de altura. A antena receptora é
isotrépica e esta localizada a 30 m de altura. Estes valores foram escolhidos de forma
que os pulsos relativos aos raios direto, refletido e difratado nao se misturem. Para a
excitacao, foram utilizados f. = 850 MHz, M =1 e N = 2. As curvas para o pulso

com estes parametros, na frequéncia e no tempo, sao exibidas na Fig. 3.4.
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Figura 3.4: Espectro (a) e o formato da excitacao (b) para M =1, N =2 e f. = 850 MHz.

Os resultados para o campo elétrico polarizado verticalmente, obtidos através
da TD-UTD, serao comparados com os resultados obtidos através da UTD com uma
posterior aplicacao de uma IFFT e com os resultados obtidos através da aplicacao da
Equacao Integral do campo Magnético no dominio do tempo (TD-MFIE), obtidos no
trabalho desenvolvido por Teperino [26].

Como se pode ver na Fig. 3.5, existe uma boa concordancia entre os métodos,
sendo que entre os métodos TD-UTD e UTD nao ha diferenca. Esta concordancia

entre UTD e TD-UTD ¢ esperada, pois a TD-UTD é obtida analiticamente através de
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Figura 3.5: Campo elétrico vertical espalhado para a geometria referente & Fig. 3.3.

uma transformada a partir da UTD sem nenhuma aproximacao. E possivel discriminar
dois pulsos principais na figura, onde o primeiro é correspondente ao raio direto e o
segundo é correspondente ao raio refletido, cuja inversao ocorre pelo fato de a cunha ser
condutora magnética perfeita. A pequena oscilacao que aparece em torno de 684 ns
é devida a difracao na cunha. Comparando com a TD-MFIE, houve uma pequena
discrepancia no campo refletido.

Serda analisado agora o caso da Fig. 3.6, onde o cilindro de segao reta quadrada
é um condutor elétrico perfeito de 2 m de lado. A antena transmissora é uma linha
infinita de corrente, elétrica para a polarizacao TMz e magnética para a polarizacao
TEz, e a antena receptora é isotrépica. O espalhamento no dominio do tempo para
este obstaculo serd avaliado para alguns angulos ¢, percorrendo uma trajetéria circular
de 4 m de raio concéntrica com o obstaculo. O pulso utilizado neste caso possui f. = 2

GHz, M =1 e N = 2 e sua forma de onda e seu espectro sao apresentados na Fig. 3.7.
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Serao considerados raios com até 2 difragoes quando for utilizada a UTD e raios com
até 1 difracao para os casos avaliados através da TD-UTD. Com relacao ao Método
dos Momentos, que serd nosso método de referéncia, foram utilizados 14 segmentos
por comprimento de onda quando ¢ = 0° e 5 segmentos por comprimento de onda
para os demais casos. Nas Fig. 3.8 a 3.12, os raios considerados sao apresentados nas
geometrias, onde a cor preta representa o raio direto, a cor verde o raio que sofre
difracao simples, a cor vermelha o raio que sofre dupla difracao e a cor azul o raio que
sofre uma reflexao.

O resultado para ¢ = 0°, em ambas as polarizagoes, ¢ exibido na Fig. 3.8. O
pulso recebido neste caso é uma combinacao de dois pulsos que sofrem difragao dupla
por cima e por baixo, como mostrado nos raios tracejados da Fig. 3.8. O resultado
predito pela TD-UTD ¢ nulo nesta regiao, ja que s6 chegam ao receptor raios que
sofrem duas difragoes. O resultado obtido através da UTD apresentou uma pequena
discrepancia quando comparado com o resultado obtido através do MoM. Neste caso
foi preciso utilizar um ntmero maior de segmentos por comprimento de onda para se
obter um bom resultado com a EFIE e com a MFIE. Na Fig. 3.9 é exibido o resultado
para ¢ = 45°. O pulso de maior intensidade, para ambas as polarizacoes, é uma
superposicao dos pulsos relativos aos raios direto e ao que sofre uma difracao no ponto
(-Im,Im) (veja Fig. 3.6). Os outros dois pulsos menores sao relativos aos raios que
sofrem dupla difracao. Note que no resultado obtido através da TD-UTD, para ambas
as polarizacoes, nao existem tais pulsos, pois nao foi desenvolvida a teoria no dominio
do tempo para a difracao dupla. No entanto, o resultado obtido através da UTD com
uma posterior aplicacao de uma IFFT conseguiu calcular estes dois pulsos de forma
satisfatoria, para ambas as polarizagoes. A Fig 3.10 mostra o resultado para ¢ = 90°.
Note que os pulsos relativos ao raio incidente e ao que sofre apenas uma difracao
estao mais afastados, ja que ouve um aumento da diferenga entre os comprimentos
totais das trajetérias. O campo avaliado através da TD-UTD concorda perfeitamente
com o resultado obtido através da UTD, ja que nao existe nenhuma aproximacao na
obtencao da TD-UTD através da ATT. A tunica diferenca neste caso é que a UTD

aplicada considera raios com dupla difracao. Para ¢ = 135°, cujo resultado ¢ exibido
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Figura 3.7: Formato da excitagao para M =1, N =2 e f. =2 GHz.

na Fig. 3.11, é possivel perceber a presenca de trés pulsos: um correspondente ao raio

direto, e outros dois correspondentes as difragoes nos pontos (-1m,1m) e (-1m,-1m). Os

resultados obtidos através da UTD e da TD-UTD apresentaram uma boa concordancia

com o resultado obtido através do MoM para ambas as polarizacoes. Ja para ¢ = 180°,

existe um pulso refletido que atinge o receptor, e seu tempo de chegada é muito proximo

ao tempo de chegada dos raios que difratam nas arestas (-lm,-1m) e (-1m,1m). Os

resultados obtidos para ambas as polarizacoes concordaram com o resultado obtido

através do MoM para todos os pulsos.
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Figura 3.10: Resultado para a geometria da Fig 3.6 com ¢ = 90°. Para a simulagdo com o
Método dos Momentos foram utilizados 5 seg/A.
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Figura 3.11: Resultado para a geometria da Fig 3.6 com ¢ = 135°. Para a simulac¢do com o
Método dos Momentos foram utilizados 5 seg/A.
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Capitulo 4

Caracterizacao de um Canal Radio
Banda Larga

4.1 Caracterizacao do canal radio

Em ambientes urbanos, onde as antenas estao localizadas a alturas relativa-
mente baixas se comparadas as alturas das edificagoes e, geralmente, a antena recep-
tora nao esta na linha de visada direta da antena transmissora, os efeitos de multiper-
curso sao determinantes para o estabelecimento da comunicacao entre dois terminais.
Quando um pulso eletromagnético é transmitido, ele propaga por diversas trajetorias,
caracterizadas por diversos mecanismos de propagacao, de forma que o sinal que chega
ao receptor passa a ser uma sequéncia de pulsos deslocados no tempo e com ampli-
tudes diferenciadas. Uma forma de caracterizar tal fenomeno é através da resposta

impulsional do canal radio, que pode ser descrita como

N

er(t) = and(t — sn/c)p, (4.1)

n=1
onde N é o numero de componentes multipercurso do canal, a,, é um coeficiente de
atenuagao devido aos mecanismos de propagagao, s, ¢ a distancia medida ao longo da
trajetéria, ¢ é a velocidade da luz no meio e p é o vetor polarizacao do campo elétrico.
Na pratica, obter a resposta impulsional através de medigoes é uma tarefa
bastante complexa, dada a impossibilidade fisica de se gerar impulsos. No caso das
simulagoes numeéricas, utilizar impulsos significaria ter que analisar um nimero infinito

de frequéncias ou um ndmero infinito de instantes de tempo. Para resolver este prob-
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lema, utiliza-se um pulso f(¢) estreito o suficiente de forma que a resposta a este pulso

esteja muito proxima da resposta impulsional do sistema. Assim, considerando

f(t) = 4(), (4.2)

a resposta ao impulso passa a ser aproximadamente igual a
N

er(t) ~ Z anf(t — s,/c)p. (4.3)

n=1

Dada a resposta ao impulso do canal, é possivel tracar um perfil de poténcia
para este canal, que é proporcional a |e7(t)|>. A partir deste perfil, é possivel extrair
alguns parametros importantes para a caracterizacao do canal, como os parametros
de dispersao temporal (retardo médio, espalhamento rms dos retardos) e a banda de

coeréncia [36, 37], que serao definidos a seguir.

4.1.1 Parametros de dispersao temporal

Considere o perfil de poténcia para a resposta impulsional de um canal radio
mostrado na Fig. 4.1. O retardo 7,, de cada impulso que chega ao receptor é definido
como

Tn:tn—tA, (4.4)

onde t,, que éigual a s, /c, é o tempo no qual o n-ésimo pulso f(t,) chega ao receptor e
ta € o tempo no qual chega o primeiro pulso detectavel acima de um limiar de poténcia
pré-estabelecido. Este limiar é definido de forma que os ruidos sejam desconsiderados
na hora de se calcular os parametros. Um valor normalmente adotado para este limiar
é de 20 dB abaixo do pulso de maior poténcia detectado [36], por isso ele sera adotado
para todos os casos analisados daqui em diante.

A partir da obtencao dos retardos, é possivel extrair o retardo médio do canal,

que é definido como [36]

> P(m0) T

Zun” \'n)’n 4.
Zn P(Tn) ’ ( 5)

onde P(7,) é a poténcia relativa a n-ésima componente multipercurso e que, para efeito

7=

de calculo do retardo médio pode ser aproximada por |a, f(7,)|?, ou seja,

> lanf ()7
Ynlanf(m)l?

7=

(4.6)
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Figura 4.1: Perfil de poténcia para a resposta impulsional de um canal rddio com multiper-
Cursos.

ja que ele depende apenas da amplitude relativa entre as poténcias.
A partir do retardo médio, pode-se obter o espalhamento rms dos retardos, que
é definido como [36]

o, = V12 -7 (4.7)

onde

T P

Aqui pode ser utilizada a mesma aproximacao para P(7,) utilizada no cdlculo de 7, ou

- Do P(1,)7; (4.8)

seja

S Janf(m)
S SR Ien e (49)

pois o espalhamento rms dos retardos depende apenas da amplitude relativa entre as
poténcias dos diversos impulsos.

No caso de uma resposta a um pulso f(t) de largura consideravel, o perfil de
poténcia deve ser considerado um sinal continuo, e as Eqgs. (4.5) e (4.8) podem ser

reescritas na forma de integrais. Assim,

= fofoopjizgdif (4.11)

Neste caso, a mesma consideragao feita para P(7,) vale para P(7), ou seja, P(T) ~

le(7)]?, onde e(7) é a amplitude do campo elétrico no receptor no instante de tempo 7.
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O espalhamento rms dos retardos é uma medida de quao rapido o transmissor
pode mandar outro pulso de forma que este nao interfira com os retardos provenientes
da emissao do pulso anterior. Normalmente, esta taxa de repeticao dos pulsos é muito

menor do que 1/0,, de forma a evitar a interferéncia intersimbdlica [37].

4.1.2 Banda de coeréncia

A partir da definicao do espalhamento rms dos retardos pode-se definir a banda
de coeréncia B, de um canal radio. Este parametro define uma faixa de frequéncias
onde todas as componentes espectrais sofrem aproximadamente o mesmo efeito do
canal radio, ou seja, o ganho e a fase para cada frequéncia dentro desta faixa é apro-
ximadamente constante. Desta forma, existe um alto indice de correlacao entre as
componentes espectrais, e, de acordo com o indice de correlacao exigido, a banda de
coeréncia pode ser calculada considerando que o espalhamento dos retardos possui uma

distribuicao exponencial caracterizada pela fungao densidade de probabilidade [37]

C T

—~exp|—=+— ), paraT >0

p(7) :{ Zew(-3). b , (4.12)
0, paraT < 0

onde C' é a poténcia total recebida. A partir desta distribuicao, tem-se que o coeficiente
de correlagao de frequéncias p é [37]

1
~ /1t @rifo,)?

p(Af) (4.13)

onde a separacao entre as frequéncias Af é a banda de coeréncia B..

Um sistema de comunicagao operando em uma faixa menor ou igual a banda de
coeréncia do canal radio, onde a onda eletromagnética é propagada, em principio nao
precisa de equalizadores nos seus transmissores e receptores para fazer a compensagao

das diferentes atenuacoes.

4.2 Estudo de um caso pratico

Serd analisado agora um caso pratico, onde a regiao da cidade de Ottawa [31, 32]

é a mesma estudada no Capitulo 2 (veja Fig. 2.38 e 4.2). Neste caso, serd utilizado
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o modelo quasi-3D para o tracado de raios, ou seja, serao consideradas as reflexoes
no solo plano. A antena transmissora é um dipolo elétrico infinitesimal, polarizado
verticalmente a 8,5 m de altura e localizado no ponto (241m,263m). Serdo analisadas
as respostas temporais para duas antenas receptoras isotrépicas distintas, sendo que
uma delas, a R1, estd localizada no ponto (510m,270m) e a R2 estd localizada no ponto
(450m,350m) (ver Fig. 4.2). A primeira estd na regiao de visada direta com a antena
transmissora, ja a segunda estd localizada na regiao de sombra e ambas possuem alturas
de 3,65 m. Assim como foi feito no Capitulo 3 (Secao 3.6), aqui serdo comparados os
resultados da UTD com uma posterior aplicacao de uma IFFT, intitulada aqui UTD-
IFFT, e da TD-UTD. Nestes casos serao analisados os efeitos das perdas e do niimero
de difracoes consideradas para a caracterizacao do canal rddio. O pulso utilizado,
apresentado na Fig. 4.3 e definido na Secao 3.5, possui f. =5 GHz, M =1e N = 2,
o que torna sua dimensao espacial (aproximadamente 0,18 m) muito menor' do que
os obstaculos presentes no ambiente, ou seja, atende os requisitos minimos para a
utilizacao confiavel da UTD e da TD-UTD. A largura deste pulso utilizado também
estd dentro das caracteristicas de um pulso UWB [1], cuja largura estd entre 0,2 e 1 ns.

Na Fig. 4.4(a) é mostrada a resposta do canal para o receptor R1, considerando
todos os obstéculos e o solo condutores elétricos perfeitos, sendo que foram consider-
ados raios com até 5 reflexoes e 1 difracao. Nao ha diferengas perceptiveis entre os
dois resultados [(veja Fig 4.4(a) e 4.4(b)]. Entao serd utilizada uma forma de medir a
semelhanca entre eles, que é através da obtencao do coeficiente de correlacao entre os
resultados, que para este caso foi de aproximadamente 0,998. Tal coeficiente de cor-
relagao foi calculado numericamente no software Matlab®. Com relagao aos tempos
gastos na simulagao, torna-se necessario fazer algumas consideracoes importantes. A
janela temporal de interesse foi de 50 ns, sendo que para a UTD foi necessaria uma
janela de 300 ns para a minimizacao do efeito de aliasing. Para a UTD foi necesséario
calcular 15.000 frequéncias e o tempo gasto foi de aproximadamente 232 s, considerando

o tempo gasto na operagao da IFFT. Para a TD-UTD foi necessario calcular apenas

LA dimensdo espacial do pulso é dada pela largura temporal multiplicada pela velocidade da luz
no meio.
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Figura 4.2: Geometria para um canal radio, na qual o receptor R1 encontra-se em uma
posicao onde hé visada direta e o receptor R2 encontra-se em uma regiao de sombra. A
antena transmissora T é um dipolo infinitesimal. Todas as dimensoes estao em metros.
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Figura 4.3: Espectro (a) e formato (b) da excitagdo UWB utilizada no caso da Fig. 4.2. Os
parametros que definem a forma do pulso sao: M =1, N =2e f. =5 GHz.

2.500 instantes de tempo, cujo tempo gasto foi de aproximadamente 58 s. Estes tempos
desconsideram o tempo gasto na operacao de tracado de raios. Caso fosse calculada
uma janela temporal de 300 ns através da TD-UTD, o tempo gasto seria de aproxima-
damente 348 ns.

Na Fig. 4.5(a), foi acrescentada a difracdo dupla apenas na simulagdo com a
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UTD-IFFT, na qual foram considerados os raios com até 5 reflexoes e 2 difracoes.
Agora pode-se notar a presenca de pulsos de baixa amplitude que antes nao existiam
no resultado da UTD-IFFT [veja Fig. 4.5(b)]. Para este caso, o coeficiente de corre-
lacao entre as duas respostas foi um pouco menor, sendo de aproximadamente 0,995.
Na Fig. 4.6(a), é exibido o resultado comparativo entre a UTD-IFFT e a TD-UTD,
considerando apenas uma difragao, sendo que sao incluidas as perdas no caso da UTD-
IFFT. Para os obstaculos foram utilizados €, =7 e 0 = 0,2 S/m, e para o solo €, = 15
e o = 0,05 S/m. Pode-se notar que alguns pulsos calculados através da TD-UTD estao
invertidos quando comparados com os calculados através da UTD-IFFT com perdas
[veja Fig. 4.6(b)]. Tais pulsos sao os que refletiram no solo, e, como a incidéncia no solo
é rasante, os coeficientes de reflexao para ambas as polarizagoes tendem a —1, como
foi visto no Capitulo 2. O coeficiente de correlagao obtido neste caso foi muito baixo,
sendo aproximadamente 0,177. Quando a incidéncia no solo é rasante, € melhor consid-
erar o solo como um condutor magnético perfeito para a polarizacao vertical na andlise
através da TD-UTD, pois assim, o coeficiente de reflexao para o solo passa a ser —1.
Fazendo esta consideragao, foi obtido o resultado da Fig. 4.7(a), onde é possivel notar
que os principais pulsos nao estao mais invertidos, porém apresentam uma diferenca na
amplitude [veja Fig. 4.7(b)], j& que nao foram consideradas na TD-UTD as atenuagoes
provocadas pelas perdas na reflexao e na difracao. O coeficiente de correlagao obtido
neste caso aumentou e foi de aproximadamente 0,967, o que ja é um bom resultado.
A Fig. 4.8(a) mostra a resposta do canal para o receptor R2, considerando
todos os obstaculos e o solo condutores elétricos perfeitos. Da mesma forma que no
caso para o receptor R1, foram utilizados raios com até 5 reflexoes e 1 difracao. Nao
hé diferengas perceptiveis entre os dois resultados [veja Fig. 4.8(b)] e pode-se notar que
os primeiros pulsos que chegam ao receptor nao sao os de maior energia. O coeficiente
de correlacao entre os resultados obtidos através da UTD-IFFT e da TD-UTD foi de
aproximadamente 0,999, o que ja era esperado, dado que a TD-UTD ¢ obtida a partir
de uma inversao analitica no dominio do tempo da UTD sem nenhuma aproximacao.
Com relagao aos tempos de simulacao, a janela temporal de interesse foi de 400 ns,

sendo que para a UTD foi necessaria uma janela de 2.000 ns para a minimizacao do
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Figura 4.4: Comparacao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal radio
cujos obstaculos sao condutores elétricos perfeitos e o receptor R1 esta na linha de visada do
transmissor.
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efeito de aliasing. Para a UTD foram calculadas 100.000 frequéncias e o tempo gasto
foi de aproximadamente 447 s, considerando também o tempo gasto na operacao da
IFFT. Para a TD-UTD foi necessario calcular apenas 20.000 instantes de tempo, cujo
tempo gasto foi de aproximadamente 131 s. Como no caso do receptor R2, estes
tempos desconsideram o tempo gasto na operacao de tracado de raios. Caso fosse
calculada uma janela temporal de 2.000 ns utilizando a TD-UTD, o tempo gasto seria
de aproximadamente 655 ns.

No resultado da Fig. 4.9(a), foi acrescentada a difracao dupla apenas na simu-
lacao com a UTD-IFFT, sendo considerados, neste caso, raios com até 5 reflexoes e 2
difracoes. Pode-se notar a presenca de pulsos de baixa amplitude provenientes de du-
pla difragdo, que antes nao existiam no resultado da UTD-IFFT para 1 difracao [veja
Fig. 4.9(b)]. Por este motivo, o coeficiente de correlagao para estes dois resultados
diminuiu, sendo de aproximadamente 0,831. Em seguida, na Fig. 4.10(a), é exibido
o resultado comparativo entre a UTD-IFFT e a TD-UTD, considerando apenas uma
difragao, sendo que sao incluidas as perdas na UTD-IFFT. As permissividades e con-
dutividades para os obstaculos e o solo foram as mesmas para o caso do receptor R1.
Agora, diferentemente do caso com visada direta, os pulsos da UTD-IFFT possuem
amplitudes muito menores do que os calculados através da TD-UTD para condutores
perfeitos [veja Fig. 4.10(b) e 4.10(c)]. Isso se deve ao fato de o receptor nao estar na
linha de visada do transmissor, o que exige que os pulsos sofram diversas reflexdes e
difracoes antes de atingi-lo, o que acentua o efeito das perdas. O coeficiente de cor-
relacao obtido neste caso foi de aproximadamente 0,093, ou seja, os resultados sao
muito diferentes. Considerando o solo como um condutor magnético perfeito para a
andlise através da TD-UTD, foi obtido o resultado da Fig. 4.11(a). Da mesma forma
que no caso anterior, a diferenca nas amplitudes dos pulsos é consideravel, mas agora
os pulsos calculados através da TD-UTD nao estao mais invertidos em relagao aos
calculados com a UTD-IFFT com perdas [veja Fig. 4.11(b) e 4.11(c)], o que elevou o
coeficiente de correlacao para aproximadamente 0,653. Note que aqui o coeficiente de
correlacao foi muito abaixo do obtido para o caso do receptor R1 e isso se deve ao

maior numero de reflexoes e difragoes que acentuam as diferencas em amplitude entre
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os pulsos calculados através da UTD-IFFT e da TD-UTD.

Dadas as consideracoes feitas nos casos anteriores, para a obtencao dos perfis
de poténcia dos receptores R1 e R2, serao considerados apenas a UTD-IFFT com as
perdas nos obstaculos e no solo e a TD-UTD considerando os obstaculos condutores
elétricos perfeitos e o solo condutor magnético pefeito. As poténcias serao normalizadas
em relacao a poténcia do maior pulso detectado. Utilizando a UTD-IFFT com perdas,
é obtido o perfil de poténcia da Fig. 4.12 para o receptor R1, sendo que, para este
caso, foi considerado como o primeiro pulso detectavel aquele cuja poténcia estava
acima do limiar de -20 dB em relacao a poténcia do pulso de maior amplitude. Os
parametros de dispersao temporal obtidos para este canal radio foram 7 = 2,15 ns e
o = 4,15 ns. Para a obtencao da banda de coeréncia, sera utilizada uma correlagao
de 0,9 [36]. Assim, utilizando a Eq. (4.13), B. foi de aproximadamente 18,57 MHz.
Na Fig 4.13 é mostrado o perfil de poténcia para o mesmo receptor R1, mas calculado
agora através da TD-UTD com as consideracoes anteriores. Neste caso, os parametros
de dispersao temporal para o canal radio obtidos foram 7 =5,12nse o, =9,12ns e a
banda de coeréncia B, foi de aproximadamente 8,45 MHz. O fato de os parametros de
dispersao temporal terem valores maiores para o caso analisado através da TD-UTD
era esperado, pois os pulsos nao sofrem atenuacoes rigorosas devido as perdas, como
no caso da UTD-IFFT.

Agora serao obtidos os parametros do canal radio para o receptor R2, obtidos
através dos perfis de poténcia exibidos na Fig. 4.14. Da mesma forma que foi feito para
o receptor R1, aqui serao analisados os resultados obtidos utilizando a UTD-IFFT com
perdas e a TD-UTD para o solo condutor magnético perfeito e os obstaculos condutores
elétricos perfeitos. Utilizando a UTD-IFFT, os parametros obtidos para o canal radio
foram 7 = 177,00 ns e o, = 212,00 ns, o que caracteriza um aumento das trajetérias
e das diferencas entre as diversas trajetorias que saem do transmissor e atingem o
receptor se comparado com o caso do receptor R1. Para uma correlagao acima de 0,9,
a banda de coeréncia B, obtida foi de aproximadamente 363,60 kHz. O resultado para
o perfil de poténcia calculado através da TD-UTD ¢ exibido na Fig 4.15 e para este

caso, os parametros do canal radio obtidos para R2 foram 7 = 187,17 ns e 0, = 234, 17
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ns. A banda de coeréncia B, calculada foi de aproximadamente 329,17 kHz para uma
correlacao acima de 0,9. Aqui sao validas as mesmas explicacoes relativas ao receptor
R1 sobre o aumento dos parametros de dispersao temporal.

Na Tab. IV.I é exibido um resumo dos resultados obtidos. Pode-se notar que
a caracterizacao do canal radio utilizando a TD-UTD, considerando a aproximacao
do solo como um condutor magnético perfeito e os obstaculos como condutores elétri-
cos perfeitos, resulta em maiores valores para os parametros de dispersao temporal
e menores valores para a banda de coeréncia, ja que as atenuagoes provocadas pelas
perdas nos obstaculos sao desconsideradas. Quando nao existe visada direta entre
as antenas transmissora e receptora, os primeiros pulsos que atingem o receptor sao
provenientes de raios cujo nimero de reflexoes e difragoes é maior do que quando existe
visada direta. Isso torna as diferencas entre as predicoes realizadas com a TD-UTD e
a UTD-IFFT mais acentuadas, dado o efeito cumulativo de nao se considerar as atenu-
acoes causadas pelas perdas nas reflexoes e difracoes calculadas através da TD-UTD.
No entanto, os parametros obtidos para o receptor R2 através da TD-UTD foram mais

préximos dos resultados obtidos através da UTD.

Tabela IV.I: Comparacao entre a UTD-IFFT com a consideracao das perdas e a TD-UTD
com a consideracgao do solo como um condutor magnético perfeito na caracterizacao do canal
radio para os receptores R1 e R2.

Receptor R1 Receptor R2
Método aplicado (visada direta) (regiao de sombra)

7 (ns) | or (ns) | B, (kHz) | 7 (ns) | o, (ns) | B. (kHz)
UTD-IFFT com perdas | 2,15 4,15 18.570 | 177,00 | 212,00 | 363,60
TD-UTD (solo CMP) 5,12 9,12 8.450 187,17 | 234,17 | 329,17
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Figura 4.5: Comparacao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal rédio
cujos obstéculos s@o condutores elétricos perfeitos e o receptor R1 estd na linha de visada do
transmissor. Para a UTD-IFFT foram utilizados raios com até 2 difracoes e para a TD-UTD
apenas 1 difragao.
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Figura 4.6: Comparagao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal radio,
cujo receptor R1 esta na linha de visada do transmissor. No caso avaliado através da UTD-
IFFT foram considerado para os obstaculos ¢, = 7 e 0 = 0,2 S/m e para o solo ¢, = 15
e o = 0,05 S/m. Para a TD-UTD os obstaculos e o solo foram considerados condutores
elétricos perfeitos.
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Figura 4.7: Comparagao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal radio,
cujo receptor R1 estd na linha de visada do transmissor. No caso avaliado através da UTD-
IFFT foram considerado para os obstaculos ¢, = 7 e 0 = 0,2 S/m e para o solo ¢, = 15
e o = 0,05 S/m. Para a TD-UTD os obstdculos foram considerados condutores elétricos
perfeitos e o solo condutor magnético perfeito.
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Figura 4.8: Comparacao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal radio
cujos obstaculos sao condutores elétricos perfeitos e o receptor R2 estd na regiao de sombra
do transmissor.
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Figura 4.9: Comparacao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal radio
cujos obstaculos sao condutores elétricos perfeitos e o receptor R2 estd na regiao de sombra do
transmissor. Para a UTD-IFFT foram utilizados raios com até 2 difracoes e para a TD-UTD
apenas 1 difragao.
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Figura 4.10: Comparagao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal rddio,
cujo receptor R2 estd na regiao de sombra do transmissor. No caso avaliado através da
UTD-IFFT foram considerado para os obstaculos €, = 7e 0 = 0,2 S/m e para o solo ¢, = 15
e o = 0,05 S/m. Para a TD-UTD os obstédculos e o solo foram considerados condutores
elétricos perfeitos.
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Figura 4.11: Comparagao entre a UTD-IFFT e a TD-UTD na resposta de um canal rddio,
cujo receptor R2 estd na regiao de sombra do transmissor. No caso avaliado através da
UTD-IFFT foram considerado para os obstaculos €, = 7e 0 = 0,2 S/m e para o solo ¢, = 15
e o = 0,05 S/m. Para a TD-UTD os obstaculos foram considerados condutores elétricos
perfeitos e o solo condutor magnético perfeito.
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Figura 4.12: Perfil de poténcia para o receptor R1 calculado através da UTD-IFFT con-
siderando ¢, = 7 e 0 = 0,2 S/m para os obstaculos, e ¢, = 15 e 0 = 0,05 S/m para o
solo.
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Figura 4.13: Perfil de poténcia para o receptor R1 calculado através da TD-UTD con-
siderando o solo condutor magnético perfeito e os obstaculos condutores elétricos perfeitos.
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Figura 4.15: Perfil de poténcia para o receptor R2 calculado através da TD-UTD con-
siderando o solo condutor magnético perfeito e os obstaculos condutores elétricos perfeitos.



Capitulo 5

Conclusoes

Neste trabalho foram estudados os métodos para calculo de campo eletromag-
nético através da Otica Geométrica (GO) e Teoria Uniforme da Difracao (UTD) nos
dominios da frequéncia e do tempo, sempre visando a aplicacao na caracterizagao do
canal radio em ambientes urbanos. Como plataforma de simulacao, foi utilizado um
programa para tracado de raios desenvolvido no trabalho realizado recentemente por
Daniela N. Schettino [23], que é baseado na teoria das imagens.

No Capitulo 2, foram estudados os efeitos da inclusao dos coeficientes de reflexao
de Fresnel nos coeficientes de difracao para condutores perfeitos. Do modo heuristico
como foi derivado por Raymond J. Luebbers [17], o coeficiente de difra¢do apresenta
falhas quando o raio difratado sai préximo a uma das faces condutoras. Foram es-
tudados quatro coeficientes heuristicos, sendo tres deles desenvolvidos separadamente
por Luebbers, Peter D. Holm [15] e Jacques Lavergnat et al. [16]. O quarto coeficiente
foi proposto neste trabalho, sendo um hibrido entre os coeficientes desenvolvidos por
Holm e Lavergnat. O novo coeficiente e o desenvolvido por Lavergnat apresentaram
o melhor comportamento para o campo difratado, quando o raio sai proximo a uma
das faces, principalmente quando é considerado o retroespalhamento. O coeficiente
proposto apresentou um erro médio para o campo difratado de 1,24 dB para a po-
larizacao TM e de 1,51 dB para a polarizagcao TE, quando comparado com a solugao
de Maliuzhinets [11, 12]. Comparado com o coeficiente proposto por Lavergnat, que
dentre os trés coeficientes apresentava os melhores resultados, o novo coeficiente apre-

sentou erro médio 1,55 dB menor para a polarizagao TM e apenas 0,12 dB maior para
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a polarizacao TE. Por este motivo, este coeficiente foi utilizado para as simulagoes no
dominio da frequéncia.

Ainda no mesmo capitulo, foram derivados os termos de segunda ordem, conhe-
cidos também como slope diffraction, para o novo coeficiente. Nos casos estudados, o
coeficiente utilizado para a UTD foi comparado com o resultado obtido utilizando as
equagoes integrais avaliadas através do Método dos Momentos com condigoes de con-
torno do tipo Leontovich [12], para que fossem consideradas as perdas. De uma forma
geral, os erros médios obtidos quando foram consideradas as perdas foram maiores se
comparados aos obtidos nos casos onde os obstaculos foram considerados condutores
elétricos perfeitos, e atingiram pouco mais de 2 dB. Geralmente os locais que apre-
sentaram os maiores erros sao também locais onde o valor de campo é muito baixo, o
que indica problemas relativos a imprecisao numérica. Foi visto também que com o
aumento da frequéncia, o erro médio diminuiu nos casos analisados. No caso pratico
relativo a predicao do campo numa regiao da cidade de Ottawa, ficou evidente que
a inclusao da dupla difragao em arestas consecutivas nao representou melhorias sig-
nificativas no resultado obtido na Ref. [23]. Isto ocorre devido ao grande nimero de
raios refletidos que existem em areas urbanas densamente construidas, sendo que estes
possuem amplitude muito maior do que os raios que sofrem dupla difracao.

No estudo da TD-UTD feito no Capitulo 3, foi aplicada a transformada analitica,
denominada ATT, na formulacao da GO e da UTD para a obtencao de suas expressoes
analiticas no dominio do tempo (TD-GO e TD-UTD). A ATT foi utilizada, princi-
palmente pela simplicidade no calculo quando os raios atravessam causticas e porque
ela nao considera a parte negativa do espectro da fungao, o que é preciso, ja que a
formulagao no dominio da frequéncia para a UTD nao possui um comportamento bem
definido nesta regiao [5, 6]. Comparando a TD-UTD com o resultado obtido através
da UTD e uma posterior aplicagao de uma IFFT, foi obtido exatamente o mesmo re-
sultado. Isto era esperado, ja que a TD-UTD foi obtida apenas através da aplicacao de
uma transformada analitica na formulacao da UTD sem nenhum tipo de aproximagao.

A aplicacao da UTD-IFFT e da TD-UTD na caracterizagao banda larga do

canal rddio foi estudada no Capitulo 4, sendo que foram analisados também os efeitos
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de se considerar as perdas e a dupla difracao em tal caracterizacao. Foi mostrado
que utilizar a TD-UTD considerando o solo como um condutor magnético perfeito é
uma boa aproximacao para se considerar as perdas, embora esta aproximacao apre-
sente resultados superestimados para o retardo médio e para o espalhamento rms dos
retardos. Isso se deve basicamente ao fato de nao serem considerados os efeitos de
atenuacao quando os raios sofrem reflexdes nos obstaculos, o que aumenta a poténcia
dos pulsos que chegam com maiores retardos. Os efeitos da dupla difracao sao des-
preziveis, quando ha ou nao visada direta, pois os pulsos que sofrem dupla difracao
chegam muito atenuados ao receptor e normalmente estao abaixo do limiar de poténcia
adotado.

Com relagao aos tempos de simulacao, foi mostrado que a TD-UTD permite
calcular a resposta temporal do canal radio mais rapidamente, pois os instantes de
tempo calculados sao apenas os de interesse. Os ganhos sao basicamente devidos a
diminuicao na quantidade de instantes de tempo calculados em relacao a UTD, ja que
nao ocorre aliasing. Nos casos onde o nimero de instantes de tempo na TD-UTD é

igual ao nimero de frequéncias analisadas na UTD, o tempo gasto na simulacao através

da TD-UTD é maior.

5.1 Propostas de continuacao do trabalho

As propostas para a continuidade deste trabalho estao relacionadas basicamente
com o aperfeicoamento dos coeficientes utilizados na UTD e na TD-UTD, e com o
aprimoramento do software.

No dominio da frequéncia, o novo coeficiente de difragao proposto para a UTD
ainda apresenta problemas quando o raio difratado sai préximo as paredes condutoras,
principalmente na polarizacao TE. Uma sugestao de continuidade é melhorar os resul-
tados obtidos pelo uso deste coeficiente de difracao através de modificagoes no préprio
coeficiente. No caso da difracdo dupla em arestas consecutivas, ainda existem proble-
mas de descontinuidade, como foi visto na Secao 2.5. O campo calculado na regiao de

sombra apds o segundo ponto de difracao também precisa ser melhorado, pois se apre-
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sentou ora menor, ora maior, quando comparado com o método de referéncia. Talvez
a inclusao de mais termos de ordem superior para o coeficiente de difracao resolva tais
problemas. E possivel também a utilizacdo de uma técnica chamada UAT [38], que é
bastante parecida com a UTD e leva em consideracao efeitos de ordem superior.

No dominio do tempo, falta incluir o efeito das perdas na reflexao e na difragao
da TD-UTD. Para isso, é necessario resolver a integral da ATT para estes coeficientes.
No caso do coeficiente de difracao, esta tarefa é mais complexa, pelo fato de existirem
termos onde ha uma multiplicacao entre coeficientes de difracao e reflexao.

Outras sugestoes estao relacionadas com o algoritmo de tracado de raios propri-
amente dito. Neste algoritmo, falta a consideragao da difragao em arestas cujo angulo
interno é maior do que 180°. Esta inclusao também permitiria a anélise do coeficiente
de difracao proposto nestes casos. A implementacao de novos métodos de aceleragao,
ou o aperfeicoamento dos ja existentes também é necessario, para que casos mais com-
plexos sejam analisados. A inclusao de uma rotina de leitura de um arquivo de entrada
com a descri¢ao detalhada da geometria, e que, inclusive, considerasse condutividades
e permissividades elétricas diferentes para cada obstaculo ou face, permitindo assim

uma analise mais realistica do problema.
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