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RESUMO

Este trabalho apresenta uma análise do desempenho do zênite obtido por um Radar Phased
Array Multifunção (MPAR). Um dos tópicos de análise foi em relação ao erro de quantização
de fase, presente nos defasadores de b-bit de resolução, usados para escanear a região
de visibilidade horizontal no primeiro estágio do sistema. O MPAR é composto por uma
geometria planar, não contígua, do arranjo de sensores e uma arquitetura que compreende
uma estrutura híbrida dividida em subarranjos. Sinais de banda base complexos obtidos
seguindo a arquitetura do MPAR e as características do alvo foram simulados, enquanto
dados reais, fornecidos pelo protótipo do radar sob investigação, foram processados. Em
experimentos realizados paralelamente, sinais simulados e dados reais, alimentam os
algoritmos clássicos de estimação da direção de chegada (DoA) que fornecem as estimativas
do zênite. Os resultados das simulações estão de acordo com os resultados obtidos para os
dados reais e comprovam a influência direta do erro de quantização do azimute no zênite
estimado. Análises do comportamento do sistema para diferentes níveis de SNR e para
diferentes tamanhos de arranjo de sensores foram realizadas, para o algoritmo de melhor
desempenho nas simulações, demonstrando que a implementação de defasadores de maior
resolução permite alcançar resultados tão bons quanto aumentar o número de elementos
do arranjo.

Palavras-chave: Estimação de direção de chegada. Phased array. MPAR. Erro de quanti-
zação de fase. Defasadores. Beamforming híbrido. Dados reais.



ABSTRACT

This work presents a performance analysis of the zenith obtained by a Multifunction
Phased Array Radar (MPAR). An analyzed topic concerns the quantization error of b-bit
phase shifters used to scan the horizontal visible region in the first stage of the system. The
MPAR is composed by a non-contiguous planar array geometry and an architecture that
comprises a hybrid structure, divided in subarrays. Complex baseband signals obtained
following the MPAR’s architecture and the target characteristics were simulated, while
real data, provided by the radar prototype under investigation, were processed. In parallel
experiments carried out, both, simulated signals and real data, feed the classical direction
of arrival (DoA) algorithms that provide the zenith estimates. The simulation results are
in agreement with the results obtained for the real data, and prove the direct influence of
the azimuth quantization error on the estimated zenith. Analysis of the system behavior
for different SNR levels and sensors array size were carried out for the best performing
algorithm in the simulations, demonstrating that the implementation of higher resolution
level phase shifters allows achieving results as good as increasing the number of elements
in the array.

Keywords: Direction of arrival estimation. Phased array. MPAR. Phase quantization
error. Phase shifters. Hybrid beamforming. Real data.
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1 INTRODUÇÃO

Nos últimos anos, um tópico que tem recebido bastante atenção é a estimação
de parâmetros relacionados a emissores. Neste contexto, a localização dos emissores,
especialmente com respeito à direção de chegada (do inglês Direction of Arrival - DoA),
tem sido o foco de pesquisas em campos como o de sistemas RADAR aplicados a sistemas
autônomos [1], sistemas para aplicações militares e navegação por satélite [2], dentre
outros. A fim de estimar parâmetros de direção de chegada de sinais de interesse, várias
técnicas, especialmente aquelas baseadas na resposta dos arranjos de sensores para ondas
incidentes [3], foram exaustivamente investigadas ao longo dos anos. Modernos sistemas
radar vêm sendo desenvolvidos não mais para desempenhar uma única função. Estes,
denominados radares Multifunção, têm evoluído rapidamente com a utilização de uma
arquitetura capaz de processar enormes quantidades de informações, provenientes de
multiplas entradas, não só provenientes das diversas aplicações multiplexadas que podem
exercer, como dos diversos elementos que compõem seu arranjo de sensores.

Um Radar Phased Array Multifunção (MPAR), objeto de estudo deste trabalho,
é empregado em uma ampla gama de missões civis e militares, como busca e vigilância,
designação de alvos para sistemas de armas e controle de tráfego aéreo. A acurácia na
estimação da direção de chegada em sistemas MPAR é uma importante questão para a
localização de alvos. Neste trabalho, é apresentado o desempenho, em estimar a posição 3-D,
de um MPAR com uma arquitetura correspondente a um beamformer híbrido, tendo no
front end um arranjo de sensores de geometria planar, onde os elementos estão dispostos em
uma grade triangular. No domínio de radiofrequência (RF), os sinais incidentes nos sensores
são atrasados por defasadores e combinados de modo que um menor número de receptores
é usado. As fases fornecidas pelos defasadores são quantizadas e o efeito desta quantização
na estimativa do ângulo vertical é avaliada. Devido a fatores como custo, peso e parâmetros
técnicos desejados (formação de múltiplos feixes, com redução do nível dos lóbulos laterais
[4], direction finding com superresolução, acompanhamento adaptativo de alvos [5], dentre
outros), radares do tipo Phased Array (PAR) e principalmente MPAR, frequentemente
adotam um arranjo de antenas dividido em subarranjos, conforme exemplificado em [4]
e [6]. Enquanto o número de antenas tende a aumentar, o custo de implementação digital
do beamformer, bem como a complexidade computacional e dos circuitos tornam-se muito
altas para aplicações comerciais. Uma arquitetutra híbrida para o beamformer é uma
escolha natural. Para alcançar requisitos satisfatórios, é válido investigar a acurácia do
direcionamento do arranjo em vista da quantização de fase nos estágios iniciais do radar.

Em [7], o desempenho de um algoritmo de estimação da direção de chegada
proposto foi avaliado para um beamformer híbrido, no qual a geometria do arranjo de
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sensores era composta por um arranjo linear uniforme (ULA) padrão, com subarranjos
não sobrepostos. [8] apresenta os efeitos da quantização de fase e de amplitude na precisão
do apontamento do feixe e nos lóbulos secundário emergentes, que aumentam devido à
periodicidade do erro. Uma investigação da relação entre a densidade do arranjo, o número
de bits usados na quantização, o alcance máximo de varredura e o erro máximo de varredura
para o direcionamento do feixe, foi conduzido em [9]. A principal contribuição deste trabalho
é a avaliação da influência dos erros de azimute produzidos por defasadores de b-bits de
resolução no desempenho dos algoritmos usados para estimar o zênite (complemento da
elevação) em um MPAR, cuja arquitetura combina uma estrutura híbrida e uma geometria
planar não contígua para o arranjo de sensores. Até onde é sabido, tal estudo não havia
sido realizado para a referida arquitetura, sendo esta a motivação para este trabalho.

Considerando um diagrama esquemático reduzido para o MPAR sob investigação,
foi implementado um simulador de sinais, baseado em um cenário composto por um alvo
aéreo de pequena seção reta radar, permitindo uma análise do desempenho de defasadores
de b ∈ {3, 4, 5,∞} bits de resolução. Os resultados são apresentados para comparar o
desempenho dos métodos clássicos de estimação da DOA: Delay and Sum, Capon e MUSIC.
Dados reais provenientes do radar de testes no qual o estudo baseia-se, foram processados,
considerando-se a mesma arquitetura definida para as simulações. Os resultados para os
dados reais e para as simulações, no que diz respeito, tanto ao desempenho dos estimadores,
quanto à análise da influência da quantização de fase, foram confrontados, de maneira que
futuras melhorias possam ser implementadas com maior grau de confiabilidade.

Este trabalho está organizado como a seguir: o capítulo 2, apresenta o embasamento
teórico que rege o funcionamento de um radar pulsado, proporcionando um entendimento
amplo do processamento dos sinais, desde a recepção pelo sistema, até a disponibilização
destes nas aplicações designadas. O capítulo 3, restringe o assunto aos fundamentos do
processamento de sinais em arranjos de sensores, descrevendo os métodos de obtenção de
medidas angulares, por meio de algoritmos clássicos de estimação da direção de chegada
de sinais de interesse. Uma análise do erro de quantização presente nos defasadores –
responsáveis por realizar o direcionamento do feixe principal em azimute – é conduzida
no capítulo 4, com intuito de verificar sua influência na estimação da DoA em elevação.
A arquitetura do radar é detalhada aqui, com ênfase nos defasadores e na quantização
de fase intrínseca a estes, proporcionando a modelagem dos sinais quantizados, que serão
utilizados na estimação da DoA. O estudo, neste capítulo, é a base para os experimentos
realizados neste trabalho. No capítulo 5, são apresentados os resultados de simulações
relativas à cenários implementados no software Matlab c©, escolhidos convenientemente
para ressaltar as associações entre os erros produzidos em ambas as coordenadas. Os
resultados do processamento de sinais reais, provenientes do radar sob investigação, são
detalhados no capítulo 6, permitindo confrontá-los aos resultados teóricos e, finalmente, as
conclusões são apresentadas no capítulo 7.
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2 PRINCÍPIOS DE SISTEMAS RADAR

Este capítulo tem como objetivo apresentar ao leitor o embasamento teórico
que rege o funcionamento de um radar pulsado, objeto de estudo deste trabalho. O
desenvolvimento gradativo dos conceitos aqui apresentados, proporcionam um entendimento
do processamento dos sinais, desde a recepção pelo sistema, até a disponibilização destes
para as diversas aplicações nas quais o radar será designado. Na seção 2.1, o princípio de
operação e a configuração básica de um radar pulsado são apresentados, sendo seguida,
na seção 2.2, pela classificação dos sistemas radar, conforme critérios convenientes para o
entendimento gradual dos conceitos utilizados posteriormente. A forma de onda pulsada,
utilizada em todo o processamento desenvolvido neste trabalho, é conceituada na seção 2.3,
enquanto na seção 2.4, os parâmetros básicos para o desenvolvimento de um projeto
radar são relacionados, através da Equação Radar. A partir da seção 2.5, a cadeia de
recepção do radar é analisada, desde a incidência dos sinais no sensor, até a detecção de
um possível alvo pelo detector, passando pelos processos de Compressão e Integração de
Pulsos, demonstrados na seção 2.6. Um resumo sobre a obtenção de medidas, pelo sistema
radar, é apresentado na seção 2.7, haja vista seu detalhamento nos capítulos seguintes e,
por fim, a seção 2.8, introduz os conceitos de um radar do tipo Phased Array.

2.1 Introdução aos Sistemas Radar
Radar, acrônimo para RAdio Detection And Ranging, é um sensor eletromagnético

utilizado para a detecção e localização de objetos refletivos que constituem o ambiente ao
seu redor. Sua operação pode ser resumida a seguir [8]:

• O radar irradia energia eletromagnética por meio de uma antena que propagar-se-á
no meio (espaço livre);

• Parte da energia irradiada é interceptada pelo objeto refletivo, usualmente chamado
de alvo, localizado a uma distância radial, R, do radar;

• A energia interceptada pelo objeto refletivo é reirradiada em diversas direções;

• Parte da energia reirradiada (eco) retorna e é recebida pela antena do radar;

• Após a amplificação e com a ajuda do processamento adequado do sinal, é tomada
uma decisão na saída do receptor quanto à presença ou não de um sinal de eco de
um alvo. Então, a localização e possivelmente outras informações sobre o alvo são
adquiridas.
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A configuração básica de um sistema radar envolve a geração da forma de onda,
a cadeia de radiofrequência de transmissão, uma ou mais antenas (dependendo da con-
figuração), a cadeia de radiofrequência de recepção e o detector de alvos. A Figura 2.1
apresenta o diagrama de blocos contendo a configuração simplificada de um sistema radar
monostático, onde a mesma antena é utilizada para a transmissão e recepção dos sinais,
por meio de um circulador no módulo T/R, que conecta o transmissor e o receptor à
cadeia de radiofrequência (RF).

Figura 2.1 – Diagrama em blocos simplificado de um sistema radar monostático.

Com base nesta figura, e nos princípios de funcionamento apontados, é possível
observar que a distância radial do alvo, comumente chamada de Range, é determinada
medindo-se o tempo entre a transmissão do sinal e a recepção proveniente de sua reflexão.
Os conceitos relacionados a esta grandeza e o procedimento para sua obtenção serão
apresentados, respectivamente, na seção 2.3 e na subseção 2.7.1. Outros parâmetros do
alvo, comumente estimados a partir do sinal recebido são a sua posição, composta, além
da distância radial, pelo azimute e pela elevação, sua velocidade radial, sua natureza e
a direção de seu movimento. No entanto, após um notável desenvolvimento tecnológico
obtido durante o século XX, os sistemas radares tornaram-se capazes de extrair inúmeras
outras informações da onda refletida além das já citadas, que seguem aumentando com o
avanço de pesquisas.

Dentre as diversas evoluções do sistema, ao longo de décadas, destacam-se o uso
do efeito doppler [10], o uso da técnica de compressão de pulso [8] que empregam formas
de onda de tamanho longo e de alto nível de energia sem perder resolução em distância, o
desenvolvimento de antenas do tipo phased array [11] e [12], que permitiram o emprego de
multifuncionalidades do sistema de maneira simultânea, e principalmente a evolução da
tecnologia digital para processamento de sinais e dados.
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Atualmente, algumas das linhas de pesquisa concentram-se em melhorias no uso do
efeito doppler para detecção de pequenos movimentos [13]; aperfeiçoamento de sistemas
que utilizam arranjo de antenas [14]; radares multifuncionais [15]; novas técnicas para
reconhecimento de alvos e sistemas MIMO [16].

2.2 Tipos de Radares
Apesar de não haver uma maneira única de caracterizar um radar, encontra-se em [8]

uma classificação dos tipos de radares quanto à sua funcionalidade. No entanto, por motivos
didáticos que venham a contribuir com um gradual entendimento dos conceitos básicos do
funcionamento de um sistema radar, a categorização neste trabalho foi realizada com base
em três diferentes critérios: características específicas do sistema, em que a frequência da
portadora da onda transmitida é o principal quesito de classificação; operacionalidade,
podendo ser divididos basicamente em aplicações militares ou civis, cada qual abrangendo
suas respectivas subdivisões; ou tipo de onda transmitida, que pode ser pulsada ou contínua.

2.2.1 Classificação com Base na Frequência de Operação

Por tratarem-se de equipamentos eletrônicos que emitem radiação eletromagnética
para o espaço livre, radares devem operar em faixas de frequências específicas, designadas
pela International Telecommunication Union (ITU), que encontram-se subdivididas em
bandas de aplicações distintas. Não é conveniente utilizar a faixa exata de frequência em
que um tipo particular de radar opera. Em aplicações militares, por exemplo, as faixas
de frequências de operação dos radares, normalmente não são divulgadas; então, o uso
de letras para designar as bandas de operação é útil. A designação completa de letras
para bandas de frequências de radares, além das faixas específicas utilizadas e regiões de
aplicação são padronizadas pelo Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE),
diante das faixas impostas pela ITU, e podem ser consultadas detalhadamente em [17].
Através dela é possível concluir que a tecnologia, a capacidade e a aplicação de um radar
deve variar consideravelmente de acordo com a faixa de operação.

Dentre os fatores de maior relevância, relacionados à variação da faixa de frequência
utilizada em sistemas radares, estão a atenuação sofrida pelos sinais durante a propagação,
devido aos efeitos atmosféricos, sua acurácia na obtenção de medidas e o tamanho dos
componentes eletrônicos utilizados no sistema. Os radares que operam nas bandas de
frequências mais baixas da tabela apresentada em [17] são considerados radares de longo
alcance, podendo detectar alvos em distâncias entre 200 km e 500 km (VHF e UHF) e
comumente, mais distantes quando operando nas bandas de HF. Ainda na categoria dos
radares de longo alcance, encontran-se os radares que operam na banda L.

Muito utilizada em sistemas radares 3-D, a banda S, é caracterizada pelo excelente



Capítulo 2. PRINCÍPIOS DE SISTEMAS RADAR 20

trade-off entre médio alcance para a detecção de alvos (entre 100 km e 200 km) e uma
acurada medição da posição do alvo [18]. Na banda X, encontra-se grande quantidade de
sistemas radar de utilização militar, no entanto, esta banda é também apropriada para
o uso em sistemas de radar do tipo SAR e em radares de navegação marítima e aérea,
devido ao reduzido tamanho do hardware utilizado. Os radares que operam nas bandas
de frequências mais elevadas, Ku, K e Ka, são considerados de curto alcance devido à
maior sensibilidade dos sinais em relação às condições atmosféricas. Sistemas radares são
projetados nesta banda quando reduzidos tamanhos de hardware são necessários.

2.2.2 Classificação com Base na Operacionalidade

Radares podem, por exemplo, ser empregados para rastrear, identificar, classificar e
gerar imagens. Sua operacionalidade é definida pelo usuário final, estando estes subdivididos
basicamente em dois grupos: aplicações civis ou militares (defesa). Requisitos como maior
probabilidade de interceptação e menor susceptibilidade a interferências intencionais, são
considerados de grande relevância em sistemas radares militares. Destacam-se entre os
radares de defesa [19]: Radar de Vigilância, Radar de Busca, Radar de Rastreio, e Radar
de tiro.

Neste ponto é de interesse abordarmos o conceito de Radar Multifunção, tendo em
vista que o radar tomado como base neste trabalho é deste tipo. Se for considerado que
cada um dos radares acima fornece alguma função específica, então um radar multifunção
é aquele projetado para executar mais de uma dessas funções, geralmente executando uma
função por vez, em uma base de tempo compartilhada.

Dentre os radares civis destacam-se o Radar de Navegação Marítima, o Radar de
Controle de Tráfego Aéreo, o Radar de Mapeamento e o Radar Metereológico.

Os radares citados anteriormente são do tipo primário. Este tipo de radar não
necessita de cooperação do alvo para a obtenção de informação. Radares secundários [20]
operam em apoio a raderes primários e são utilizados, majoritariamente, no ambiente
aéreo para estabelecer comunicação com o alvo e estabelecer informações complementares,
usualmente o código de identificação de uma aeronave. Para que a comunicação seja
estabelecida, é necessária a instalação de um transponder no objeto de interesse.

2.2.3 Classificação Quanto ao Sinal Transmitido

Os sistemas radar podem ser classificados quanto ao tipo de sinais de transmissão
que empregam, abrangendo, basicamente, dois diferentes grupos: radares que utilizam
formas onda contínuas (do inglês Continuous Wave - CW) e os que empregam formas
de onda pulsadas. Os radares CW podem empregar sinais com ou sem modulação e
devido à sua simplicidade, possuem limitações em seu funcionamento. Dentre as limitações



Capítulo 2. PRINCÍPIOS DE SISTEMAS RADAR 21

dos sistemas CW sem modulação, destaca-se que estes não são capazes de determinar a
distância do alvo, determinando, apenas, sua velocidade. Neste trabalho o funcionamento
de tais sistemas não será abordado, restringindo-se aos radares do tipo pulsado, cujo
funcionamento é melhor detalhado a seguir.

2.3 Conceitos de Forma de Onda Pulsada
Os radares que empregam formas de onda pulsadas, apesar de apresentarem maior

grau de complexidade, são capazes de extrair maior quantidade de informações úteis
do sinal refletido, quando comparados aos radares CW. Os conceitos referentes à forma
de onda pulsada merecem destaque, pois servirão de base para o desenvolvimento deste
estudo. Por este motivo, este assunto será abordado em uma seção à parte. As subseções
2.3.1, 2.3.2 e 2.3.3 referem-se exclusivamente aos radares que empregam formas de ondas
pulsadas.

Radares do tipo pulsado são sistemas cujas formas de onda de transmissão, si(t),
são sinais de duração finita, ls [21]. A Figura 2.2 apresenta a temporização de um sistema
pulsado, onde observa-se que durante a operação, os períodos de transmissão (Tx) e
recepção (Rx) são distintos. O período de repetição de pulso (do inglês Pulse Repetition
Time), PRT, define o intervalo entre pulsos consecutivos.

Figura 2.2 – Temporização de um Sistema Radar Pulsado.
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Note no esquema apresentado pela Figura 2.1 que o tempo, T0, que o i-ésimo pulso
leva para viajar até o alvo e retornar, contado a partir do instante inicial da transmissão
deste, determina a distância radial, R, deste alvo que pode ser expressa por

R = cT0

2 , (2.1)

onde c é a velocidade de propagação da onda eletromagnética no meio e o fator 2 é devido
à onda propagar-se no sentido do alvo e posteriormente, no sentido do sistema radar (onda
refletida).

2.3.1 Frequência de Repetição de Pulsos e Ambiguidade em Distância

A frequência de repetição de pulso (do inglês Pulse Repetition Frequency), PRF,
é determinada principalmente pelo range máximo, Runamb, em que alvos são esperados.
Se a PRF for muito alta, ou seja, o intervalo de repetição de pulso, PRT, for baixo, a
probabilidade de obter ecos provenientes de alvos correspondentes a pulsos de transmissão
errados aumenta. Ecos recebidos após um intervalo que exceda o período de repetição de
pulso podem resultar em erros ou medidas de distâncias radiais confusas. Sendo assim,
após um pulso ser transmitido, um tempo, PRT, suficientemente grande deve ser esperado
antes que outro pulso seja transmitido, para que os sinais refletidos em todos os objetos de
interesse, presentes no volume a ser observado, sejam recebidos. Este efeito é apresentado
na Figura 2.3, onde, o eco recebido do Alvo 2 referente ao pulso 1 retorna ao receptor
após a transmissão do pulso 2. Para este instante de tempo, há dois sinais retornando
ao receptor, que não é capaz de distinguir seus pulsos originais, resultando na posição
aparente do Alvo 2, diferente de sua posição real.

Figura 2.3 – Ambiguidade em distância.
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A PRF máxima é dada por

PRFmax = c
2Rmax

, (2.2)

bem como a distância máxima sem ambiguidade, por

Runamb = cPRT

2 = c
2PRF . (2.3)

Observe, na Eq. 2.3 que a ambiguidade em distância ocorerá sempre que um sinal
refletido em um alvo, a uma distância superior a Runamb, tenha energia para ser detectado.
Uma solução comumente adotada para o problema da ambiguidade em distância é a
transmissão de rajadas de pulsos com diferentes valores de PRF entre elas.

2.3.2 Resolução em Distância

Resolução em distância, ∆R, é a capacidade do radar distinguir dois alvos próximos,
entre si, em distância. Para que ocorra distinção de dois ou mais alvos, estes devem
encontrar-se à uma distância, no mínimo, igual à distância que o pulso estende-se no
espaço, dada por

Rls = cls, (2.4)

onde ls é a duração do pulso. Considerando o trajeto de ida e volta percorrido pelo pulso,
tem-se

∆Rls = Rls

2 = cls
2 . (2.5)

Dada esta condição, os sinais refletidos nos alvos chegam ao receptor com uma
diferença de tempo, ∆τ = Rls

c
, não havendo superposição entre os pulsos recebidos. Observa-

se, então, que a resolução em distância é inversamente proporcional à duração do pulso
transmitido.

2.3.3 Modulação Linear em Frequência

Sistemas radar pulsados, comumente, usam formas de ondas caracterizadas por
portadoras moduladas em fase ou frequência, devido a menor sensibilidade a distorções.
Em [22], é apresentada uma expressão que representa um sinal analógico caracaterizado
por uma portadora modulada em fase ou em frequência, sendo dada por

s(t) = Ascos(2πf0t+ γ(t)), (2.6)

onde f0 é a frequência central de transmissão e As é a amplitude do sinal, que possui valor
absoluto máximo As =

√
2P . γ(t) representa o tipo de modulação utilizada, e é dado por

γ(t) =


t∫
−∞

Kpa(α)dα, para modulação em frequência; e

Kpa(t) , para modulação em fase,
(2.7)
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onde Kp é a constante de modulação e, a(t), o sinal modulador.

Considerando a relação trigonométrica

ejφ = cos(φ) + jsen(φ),

a Eq. 2.6 pode ser expressa por

s(t) = Re
{
Ase

jγ(t)ej2πf0t
}

(2.8)

ou, ainda
s(t) = Re

{
s̃(t)ej2πf0t

}
, (2.9)

onde a forma de onda s̃(t), dada por

s̃(t) = Ase
jγ(t) (2.10)

é a envoltória complexa do sinal s(t) com respeito à frequência central de transmissão f0.

Devido ao radar utilizado como base neste estudo utilizar sinais modulados li-
nearmente em frequência (do inglês Linear Frequency Modulation - LFM), as análises
apresentadas a partir deste ponto serão restritas a estas formas de onda. Sinais de trans-
missão desta natureza foram empregados mais do que qualquer outra forma de onda em
sistemas radar devido à sua grande popularidade, fácil geração e imunidade a desvios
Doppler, que podem deteriorar a resolução em distância ou alterar os níveis do lóbulo
secundário do sinal de saída. A aplicação de formas de onda de transmissão moduladas
linearmente em frequência, conhecidas como chirps, juntamente à técnica conhecida como
compressão de pulso na recepção, foi primeiramente proposta em 1945. Nestes sistemas, o
sinal modulador, a(t), segue uma função linear com o tempo, sendo dado por

Kpa(t) = Kp

(
t− ls

2
)
; 0 < t < ls, (2.11)

onde ls representa a duração do pulso de transmissão. Consequentemente, a fase do sinal
de transmissão é dada, a partir da Eq. 2.7, por uma função quadrática definida como

γ(t) = Kpt
2

2 − Kplst

2 ; 0 < t < ls, (2.12)

onde Kp é a constante de modulação.

Por fim, o sinal de transmissão, s(t), é dado, conforme a Eq. 2.6, por

s(t) = Ascos
(
2πf0t+ Kpt

2

2 − Kplst

2
)
; 0 < t < ls. (2.13)

Com a frequência instantânea variando entre f0 − Kpls
2 e f0 + Kpls

2 , a largura de
banda, Bs, do sinal é

Bs = Kpls. (2.14)
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Torna-se de interesse definir que largura de banda do sinal, Bs, é a faixa de
frequências que este ocupa no espectro. De acordo a propriedade básica da análise de
Fourier, na qual sinais limitados no tempo são ilimitados na frequência, um sinal pulsado
com duração, ls – situação descrita aqui – terá sua largura de banda, definida pela faixa
de frequências que concentra determinada quantidade de energia. Em sistemas radar
considera-se, comumente, a faixa de energia compreendida entre 90%, 95% ou 99%.

As componenentes reais e imaginárias da envoltória complexa de um sinal de
transmissão modulado linearmente em frequência são apresentadas, respectivamente, na
Figura 2.4a e Figura 2.4b. Foram considerados uma largura de banda, Bs = 3 MHz e
duração do pulso, ls = 40µs; a Figura 2.4c apresenta a densidade espectral de potência
deste mesmo sinal.

Figura 2.4 – Sinal de transmissão modulado linearmente em frequência: (a) Parte real;
(b) Parte imaginária; e (c) Espectro de frequências.

Na Figura 2.5, são ilustrados dois sinais consecutivos, expressos pela Eq. 2.13.

2.4 Equação Radar
A equação do radar relaciona o alcance de um radar às características do transmissor,

receptor, antena, alvo e ambiente [18]. É útil não apenas como um meio para determinar o
range máximo entre o radar e o alvo, mas pode servir tanto como uma ferramenta para
entender a operação do radar, quanto como uma base para o seu projeto. Nesta seção, a
forma simples de a equação do radar é derivada.

Considere a relação sinal-ruído (do inglês signal-to-noise ratio - SNR) na saída do
receptor, definida pela razão entre a potência média do sinal recebido, Pr, e a potência
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Figura 2.5 – Chirps transmitidos em sequência, espaçados por PRT.

média do ruído existente no sistema, Pn, dada por

SNR = Pr
Pn
. (2.15)

A partir da Eq. 2.15, é possível saber se um determinado alvo conseguirá ser
detectado ou não pelo radar, dada sua distância a ele, sua seção reta radar e parâmetros
de projeto do sistema.

Em [18] a potência média do sinal incidente na antena de recepção, Pr, relativo a
reflexão do sinal de transmissão em um alvo à uma distância R é dada por

Pr = PtGt(θ, φ)Gr(θ, φ)νλ2

(4π)3(R4) , (2.16)

onde Pt é a potência de pico da onda eletromagnética transmitida, Gt(θ, φ) é o ganho de
transmissão, em função do azimute e da elevação do alvo em relação ao radar, Gr(θ, φ) é o
ganho de recepção da antena, ν é a seção reta radar [8] do alvo, e λ, o comprimento de
onda do sinal.

Na maioria dos sistemas de radar monostáticos os ganhos Gt(θ, φ) e Gr(θ, φ),
mostrados na Eq. 2.16, são os mesmos e esse produto é substituído por G(θ, φ)2, com
G(θ, φ) sendo o ganho da antena. Omitindo os argumentos das funções ganho, a potência
do sinal na entrada do receptor é finalmente dada por

Pr = PtG
2νλ2

(4π)3R4 . (2.17)
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Normalmente, para o cálculo da potência média do ruído considera-se somente a
contribuição do ruído térmico presente no receptor, sendo esta dada por

Pn = κTkBnF, (2.18)

sendo κ a constante de Boltzmann dada por 1.38× 10−23J/K, Tk a temperatura efetiva
de ruído do receptor em Kelvin, Bn a largura de banda equivalente de ruído do receptor
em Hertz (em geral aproximadamente igual a largura de banda do sinal) e F a figura de
ruído [23] do receptor. Dividindo a Eq. 2.16 pela Eq. 2.18 encontra-se a razão Sinal-Ruído
do sinal recebido que é dada pela Eq. 2.19.

SNR = PtG
2λ2ν

(4π)3R4κTkBFL
, (2.19)

sendo L, em decibéis, a perda totaldo sistema.

Na prática, a Eq. 2.19 não indica a SNR real [21]. Isso se dá devido à natureza
estatística do sinal que chega no receptor, às flutuações e incertezas quanto a seção reta
radar de cada alvo e aos efeitos causados pela atmosfera e pela superfície da Terra no sinal
propagado.

2.5 O Receptor Radar
A função do receptor radar é detectar sinais de eco desejados na presença de

ruído, interferência ou reflexões indesejadas (clutters) [8]. Deve ser capaz de separar os
sinais desejados dos indesejados e amplificar os sinais desejados para um nível onde as
informações do alvo podem ser exibidas para um operador ou usadas em um processador
de dados. A Figura 2.6 ilustra o diagrama em blocos simplificado da cadeia de recepção de
um sistema radar pulsado.

Figura 2.6 – Diagrama em blocos da cadeia de recepção de um sistema de radar pulsado.

Na Figura 2.6, as reflexões provenientes dos N objetos presentes no cenário de
observação, referentes ao i-ésimo sinal transmitido, si(t), são representadas por ri(t),
que são somadas ao ruído térmico, nRF (t), na entrada do receptor. O módulo RF-Rx
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é composto por filtros de RF, que realizam a sintonia do sinal recebido, na frequência
central de operação do radar, por amplificadores de baixo nível de ruído, por osciladores
locais, responsáveis pela redução da frequência central do sinal para a faixa de FI, e por
filtros de frequência intermediária (FI). Após sair do módulo RF-Rx, o sinal xi(t), com
frequência central FI, entra em um conversor analógico-digital (A/D), onde é digitalizado,
sendo dado por xi(k). A envoltória complexa do sinal de saída do conversor A/D provém
das componentes de fase (I) e quadratura (Q) obtidas pelo módulo de pré-processamento
empregando-se a Transformada de Hilbert (HT). Em seguida, o sinal analítico resultante é
transladado pela multiplicação de uma exponencial complexa ej2πfFIk, de maneira que o
sinal banda-base complexo (CBB) é obtido após a filtragem passa-baixas. É ainda usual
diminuir a frequência de amostragem do sinal CBB. O processo simplificado da operação
realizada no módulo de pré-processamento é ilustrado na Figura 2.7.

Figura 2.7 – Obtenção da envoltória complexa de sinais refletidos.

Após sair do módulo de pré-processamento, a envoltória complexa x̃i(k) é, então,
encaminhada ao decisor sem qualquer processamento adicional. Por fim, dn = [1 1 1 . . . 1 1]T,
de dimensões N × 1, representa o vetor que contém os alvos detectados pelo n-ésimo canal
de recepção.

O sinal recebido pelo sistema radar, ri(t), proveniente de um único objeto refletor
localizado a uma distância R0 do sistema é dado por

ri(t) = εi(t)si(t− T0) (2.20)

onde εi(t) representa os ganhos e as distorções relativos à cadeia de transmissão e ao
desvanecimento sofrido tanto pelo sinal transmitido, si(t), quanto pelo sinal refletido
durante as suas respectivas propagações. O intervalo de tempo T0 é contado a partir do
momento em que o sinal si(t) começou a ser transmitido e é dado, conforme a Eq. 2.1.
Após o processo de digitalização, a Eq. 2.20 é melhor apresentada por

ri(k) = εi(k)si(k − k0), (2.21)

onde k0 é o número de amostras, correspondentes ao tempo que o sinal refletido em um
alvo levou para retornar ao receptor, sendo dada por k0 = T0/Ts, com Ts sendo o período
de amostragem do sinal.
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O sinal complexo na saída do módulo pré-processamento, representa a envoltória
complexa do sinal de entrada xi(k) em relação à frequência intermediária, fFI , e é expresso
por

x̃i(k) = x̄i(k) + ñi(k) (2.22)

onde ñi(k) é a envoltória complexa do ruído presente na saída da cadeia de radiofrequência
com respeito à frequência intermediária que, conhecidamente, também é gaussiano e plano
em uma determinada faixa de frequências; x̄i(k) é dado por

x̄i(k) = Ais̃i(k − k0)ej2π
f0
fs
k0 , (2.23)

onde Ai representa os ganhos e as distorções introduzidos pela cadeia de radiofrequência
de recepção, e fs é a frequência de amostragem. Por fim, s̃i(k) representa a envoltória
complexa do i-ésimo sinal em banda-base, com respeito à f0.

Dado que a potência do sinal de saída do módulo RF-Rx é dada por Px̄i(t) =
|x̄i(t)|2 = A2

i |s̃i(t−T0)|2 e Pni(t) = |ni(t)|2 = N0
2 B, onde N0

2 é o nível espectral do ruído de
saída do módulo RF-Rx e B a largura de banda do receptor, é possível definir a relação
sinal-ruído no instante t, na saída do módulo RF-Rx, por

SNRi(t) = Px̄i(t)
Pñi(t)

= |x̄i(t)|
2

|ñi(t)|2
, (2.24)

que pode ser considerada equivalente à Eq. 2.19 [21].

2.5.1 O Detector

O decisor, comumente chamado de detector na área de radares, é o módulo res-
ponsável por indicar se há um alvo presente no cenário de observação. Seu desempenho
está diretamente relacionado à potência do sinal recebido, bem como às distorções que
este sofre. Tais distorções dificultam a detecção do sinal de retorno, tanto mascarando o
alvo, ou seja, ocasionando uma não detecção, quanto enganando o detector, levando-o a
indicar um alvo inexistente, ocasionando o que na terminologia de sistemas de radar dá-se
o nome de falso alarme. Uma das abordagens mais empregadas em problemas deste tipo é
o teste de hipóteses baseada nos eventos ocorridos. Em sistemas radar ocorrem comumente
duas hipóteses, a primeira considera que, no instante t, não existe sinal de retorno de um
alvo, ou seja, o sinal de entrada no detector é formado apenas pela envoltória complexa
do ruído. A segunda considera que existe um alvo localizado a uma distância R = ct

2 .
Nesta situação, o sinal de entrada no decisor, no instante t, é formado pela soma da
envoltória complexa do pulso referente ao sinal de retorno do alvo e a envoltória complexa
do ruído, ñi(t). Cada hipótese possui uma descrição probabilística associada, as quais são
aplicadas juntamente com um critério de decisão, caracterizando o processo de detecção.
Em sistemas de radar, tanto as probabilidades a priori quanto o custo de cada tipo de
erro são difíceis de serem determinados. Sendo assim, o critério de Neyman-Pearson, é
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comumente utilizado. Este critério estabelece que em todo instante de tempo t em que o
valor do módulo do sinal de entrada no detector exceder o limiar de detecção (threshold),
um alvo é considerado presente na distância R = ct

2 . Desta forma, tem-se que, sempre
que o valor do módulo da envoltória complexa do ruído por si só exceder o limiar de
detecção, um alvo será erroneamente considerado (falso alarme). A Fig. 2.8, ilustra as
funções Densidade de Probabilidade para o caso em que não há presença de alvo (curva A)
e para o caso em que um alvo se faz presente (curva B). Nesta figura, as quatro possíveis
hipóteses são apresentadas, onde a área delimitada pela curva B, à direita do limite de
detecção, Ldet, corresponde à probabilidade de detecção do alvo, Pdet. A probabilidade
de perda, Pmis, complemento da curva B, corresponde a assumir que não há a presença
de um alvo no cenário de observação, dada sua presença. A hipótese de haver a presença
de um alvo, dada sua ausência é representada pela probabilidade de falso alarme, Pfal,
indicada pela área da curva A, em cinza, á direita de Ldet.

Figura 2.8 – Funções densidades de probabilidade.

Destaca-se que, quanto maior for o limiar de detecão, Ldet, para uma determinada
probabilidade de falso alarme, menor será a probabilidade de detecção. Em radares
modernos, esse limiar é adaptativo, sendo ajustado automaticamente de modo coerente
com o local onde está inserido o sistema de radar. A Fig. 2.9, apresenta as Curvas
Características de Operação do Receptor (do inglês Receiver Operation Characteristic -
ROC) [24] que descrevem a relação entre a SNR, a Pfal e a Pdet, para um sinal que retorna
de um alvo, sendo entregue ao decisor.
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O estudo abordado no capítulo 4, bem como as simulações realizadas no capítulo 5
consideram que sempre há um sinal de amplitude maior que o threshold selecionado,
indicando a detecção de um alvo, ou seja, N = 1 e, consequentemente, d = 1.

Figura 2.9 – Curvas Características de Operação do Receptor.

2.6 Compressão e Integração de Pulsos
O número de pulsos, np, que retornam de um determinado alvo pontual, em uma

única volta da antena, para sistemas que empregam algum tipo de varredura do espaço, é
dado por

np = ΘaPRF
ωa

, (2.25)

onde Θa e ωa são, respectivamente, o ângulo de abertura e a velocidade de rotação da
antena. Esta grande quantidade de pulsos pode ser utilizada para melhorar a relação
sinal-ruído na entrada do detector e, consequentemente, o desempenho do mesmo.

Para alcançar tal melhoria de desempenho, os radares pulsados utilizam um conjunto
de filtros, por canal, na recepção. O sinal de saída do i-ésimo filtro de recepção, quando a
entrada é x̃i(k), pode ser dado por

x̃′ i(k) =
∞∑

α=−∞
x̃i(α)h̃∗i (k − α) = x̃i(k) ∗ h̃i(k), (2.26)

onde h̃i(k) é a resposta ao impulso do i-ésimo filtro. Após a filtragem, a SNR máxima é
atingida quando a resposta ao impulso corresponde a h̃i(k) = s̃∗i(−k), ou seja, ao filtro
casado [25]. O procedimento apresentado é denominado Compressão de Pulso.
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Para k = k0, que representa o momento exato em que o i-ésimo pulso refletido de
um alvo chega ao receptor, definimos a relação sinal-ruído, SNRi(k0). Após a compressão
de pulso, o ganho no SNR é dado por

GPC = SNRPCi(k0)
SNRi(k0) = lsiBsi , (2.27)

que é referido como “Ganho de Código” ou “Time-Bandwidth Product” [25], lsi e Bsi

correspondem, respectivamente, à duração do pulso e à largura de banda do i-ésimo pulso
transmitido. O índice PC refere-se à compressão do i-ésimo pulso. A compressão de pulso
permite que o sistema de radar multimissão detecte alvos que estão a grandes distâncias
do radar (baixa SNR) sem aumentar a potência de transmissão

A melhoria da SNR também é obtida somando-se as reflexões de np pulsos (sinais
de banda base complexos). Este procedimento é conhecido como Integração de Pulso
e pode ser do tipo coerente [25] ou não coerente, dependendo da maneira em que são
integrados. Os sinais de saída dos filtros casados, x̃′ i(t), 0 < i ≤ np, são armazenados
em um buffer e adicionados após o recebimento do np-ésimo pulso. O caso mais simples,
Integração Não-coerente de Pulsos, consiste na soma linear de np pulsos recebidos do alvo
iluminado, de modo que o envelope complexo dos pulsos integrados em cada canal seja
dado por

xPI(k) =
np∑
i=1

x̃′ i(k) = sPI(k) + nPI(k), (2.28)

onde PI denota integração de pulso em cada canal de recepção, sPI(k) é a soma das porções
do sinal e nPI(k) é a soma das porções de ruído.

Após a compressão e a integração de pulsos serem aplicadas, a distância radial, R,
de um único alvo é obtida do máximo valor de amplitude extraído de xPI(k), ou seja, no
instante T0 = max

k
|xPI(k)|/fs. Na Subseção 2.7.1 a obtenção desta medida será detalhada.

Considerando que o pulso de transmissão não muda entre as transmissões e que a
distorção sofrida pelos np pulsos recebidos é invariante no tempo, é fácil mostrar que a
integração do pulso resulta em um ganho de SNR igual à GPI = np .

Portanto, assumindo o mesmo ganho de código para todos os canais, o ganho geral
de SNR, após compressão e integração de pulsos, é dado como

GPCPI = SNRPI(T0)
SNRi(T0) = npBsls. (2.29)

Os sistemas radares modernos realizam todo o processamento digital descrito acima
por meio de uma FPGA [8], acrônimo para Field Programmable Gate Array. FPGA são
circuitos integrados capazes de realizar o processamento de sinais digitais de radar em
tempo real, isto é, possuem enorme capacidade de processamento, quando comparado aos
processadores de usos gerais. Além disto, são mais programáveis e, portanto, mais fáceis
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de projetar e de serem alterados. Estes, possuem um grande número de elementos lógicos
configuráveis que são conectados por uma estrutura de interconexão programável.

A Figura 2.10 apresenta o diagrama em blocos da cadeia de recepção de um sistema
radar pulsado que emprega a FPGA para a realização do processamento digital desde o
módulo pré-processamento, passando pela compressão de pulsos e a integração coerente
dos mesmos, até a detecção de alvos.

Figura 2.10 – Diagrama em blocos da cadeia de recepção de um sistema de radar que
emprega filtro receptor.

Após introduzido o conceito de compressão de pulso, é de interesse conhecer o
sinal relativo ao i-ésimo sinal na saída do filtro receptor, x̃′(k), que pode ser expresso
pela Eq. 2.26. Nesta, o ruído de recepção foi desconsiderado, ficando a compressão do
pulso restrita somente ao sinal. Com base nesta equação, com algumas manipulações
matemáticas, [21] demonstrou que o módulo da saída da compressão de pulsos segue uma
função |sinc (k)|. A Figura 2.11 apresenta o módulo do sinal de saída do filtro casado
normalizado.

Figura 2.11 – Módulo do sinal de saída do filtro casado. Amplitude normalizada.
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2.7 Obtenção de Medidas
Nessa seção serão abordados métodos para estimação da posição e velocidade

radial do alvo. A direção de seu movimento e sua natureza necessitam de algoritmos mais
complexos para serem extraídas e não serão abordadas neste trabalho.

2.7.1 Distância Radial

O range ou distância radial entre o radar e o alvo, é medida através do período
entre a transmissão de um sinal e a recepção deste sinal refletido no alvo, conforme a
Eq. 2.1. Considerando um único alvo presente no cenário de observação, o intervalo de
tempo T0 é dado por [23]

T0 = max
t

[xPI(t)/fs]. (2.30)

A precisão da medida de distância radial do alvo depende da célula de distância
do sistema. Sistemas atuais apresentam sua cadeia de processamento implementada
digitalmente, sendo assim, a célula de distância é uma função da frequência de amostragem
utilizada, fs, dada por [8]

∆R = c
1
fs
. (2.31)

Em sistemas que empregam compressão de pulso, a resolução em distância, dada
pela Eq. 2.4, é calculada considerando-se ls igual à largura de 3 dB no tempo (l3dB) do
sinal de saída do filtro utilizado. Assim, a resolução em distância do sistema passa a ser
dada pela equação a seguir [23]:

∆Rl3dB = cl3dB
2 . (2.32)

Desta forma, conclui-se que o processo de detecção indica de maneira direta a
posição do alvo e a resolução em distância do sistema.

2.7.2 Velocidade Radial

A velocidade radial de um alvo é obtida pela taxa de variação da distância radial
durante um período de tempo observado. No entanto, ela é comumente obtida por meio da
medição do desvio da frequência Doppler [8]. Uma medição acurada da velocidade radial
requer tempo, parâmetro na qualidade da medição da velocidade radial. Por tratar-se de
um parâmetro secundário neste estudo, a obtenção da velocidade radial não será detalhada,
podendo ser melhor compreendida em [25], onde esta é dada por

vrad = fdλ

2 , (2.33)

com fd sendo o desvio de frequência Doppler.



Capítulo 2. PRINCÍPIOS DE SISTEMAS RADAR 35

2.7.3 Medidas Angulares

Além da distância radial, a posição de um alvo é composta pelas medidas angulares
horizontal, comumente referida como azimute e a vertical, correspondente a elevação. Em
um sistema tridimensional, o azimute e a elevação compõem a direção de chegada (do
inglês Direction of Arrival - DoA) ao radar, da onda eletromagnética referente ao sinal
refletido pelo alvo. Métodos robustos para estimação da direção de chegada, como a técnica
de monopulso [8], requerem que o sistema empregue mais de um feixe em sua recepção,
sendo capazes de estimar tais grandezas utilizando apenas um único sinal recebido.

Como o escopo deste trabalho consiste na utilização direta das medidas angulares
de um radar pulsado, os algoritmos de estimação de DoA utilizados serão descritos
detalhadamente no capítulo 3.

2.8 Radares Phased Array
Um arranjo de antenas consiste de uma série de sensores individuais, adequadamente

espaçados, um em relação ao outro [18]. A amplitude e a fase relativa dos sinais aplicados
a cada um dos sensores são controlados para obter o padrão de radiação desejado a partir
da ação combinada de todos os sensores. Duas formas geométricas comuns de arranjos de
antenas de interesse em sistemas radar são os arranjos lineares e os arranjos planares. Um
arranjo linear consiste em sensores dispostos em linha reta, em uma dimensão, conforme
ilustrado na Figura 2.12a, onde o espaçamento equidistante, d = λ

2 , entre os elementos que
compõem o arranjo, caracterizam-no um arranjo linear uniforme (do inglês Uniform Linear
Array - ULA) vertical, padrão de N = 8 elementos. Uma das vantagens apresentadas
em [26] em relação ao espaçamento padrão, d = λ

2 , é o não surgimento de aliasing espacial
na região de visibilidade, 0 ≤ θ ≤ 2π. Este tipo de aliasing é comumente conhecido nas
literaturas que abordam o processamento de sinais em arranjo de sensores como grating
lobe. O problema dos grating lobes é idêntico ao problema do aliasing em séries temporais,
que ocorre quando há subamostragem das formas de onda no domínio do tempo.

Um arranjo planar, apresentado na Figura 2.12b, é uma configuração bidimensional
de elementos dispostos em um plano em que o número total de elementos é dado por MN ,
onde M é a quantidade de sensores horizontais que compõem uma determinada linha e
N os sensores que compõem uma coluna. A geometria planar apresentada é denominada
Grade Retangular em [27] ou contígua [28], devido à disposição dos elementos. Outros
tipos de grades são comumente encontrados na literartura, como a grade triangular e a
grade hexagonal. No Capítulo 4 a geometria planar com grade triangular de sensores é
apresentada detalhadamente para a arquitetura do radar estudado neste trabalho.

No caso mais abrangente, apresentado na Figura. 2.12b, o elemento EL1, por
exemplo, terá sua posição definida por pT

1 = [χEL1 ζEL1 ξEL1 ]T, onde χEL1 , ζEL1 e ξEL1



Capítulo 2. PRINCÍPIOS DE SISTEMAS RADAR 36

Figura 2.12 – Geometrias de arranjos de sensores: (a) Arranjo Linear Uniforme (ULA)
padrão de N=8 elementos; e (b) Arranjo Planar de M = 12 e N = 4
elementos e geometria retangular ou contígua.

são, respectivamente, as posições do centro do elemento nos eixos x, y e z, e a matriz P
que contém as posições de cada elemento será dada por

P =



pT
1

pT
2

pT
3
...

pT
MN


=



χEL1 ζEL1 ξEL1

χEL2 ζEL2 ξEL2

χEL3 ζEL3 ξEL3
... ... ...

χELMN ζELMN ξELMN


. (2.34)

Por tratar-se de um arranjo planar em que os centros dos elementos estão contidos
no plano x− z, as posições dos elementos em y serão todas iguais a zero, ou seja, ζELi = 0,
1 ≤ i ≤ MN . De maneira similar, em arranjos lineares, as posições dos elementos em
x e y serão todas iguais a zero, ou seja, χELi = 0 e ξELi = 0, 1 ≤ i ≤ N . Radares que
utilizam a tecnologia descrita acima são capazes de gerar feixes de alto ganho, ágeis e
comandáveis, o que é vantajoso para aplicações militares e civis. Em contraste com as
antenas mecânicas, que direcionam mecanicamente o feixe, os arranjos de sensores realizam
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varredura eletrônica do feixe no espaço sem movimento físico das antenas. A varredura
eletrônica pode ser realizada em microssegundos em oposição a milissegundos para uma
antena de varredura mecânica [14]. Radares do tipo phased array, permitem maiores taxas
de digitalização, além de flexibilidade para comandar a posição do feixe no espaço para
modos de operação personalizados.

Alguns fundamentos de processamento de sinais em arranjos de sensores serão
apresentados, no capítulo 3, com a finalidade de explicar ao leitor o funcionamento dos
algoritmos de estimação da DoA selecionados para o estudo realizado neste trabalho.
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3 PROCESSAMENTO DE SINAIS EM UM RADAR PHASED
ARRAY

Este capítulo tem por finalidade apresentar os fundamentos de processamento
de sinais empregados em arranjos de sensores, que geram informação necessária para
a realização do processo de estimação da direção de chegada de sinais de interesse,
os ecos provenientes de alvos inseridos no volume de observação do sistema radar em
questão, por meio de algoritmos clássicos difundidos na literatura. A seção 3.1 apresenta a
fundamentação teórica do processo de recepção de um sinal banda estreita pelo arranjo
de sensores, estabelecendo uma relação entre os sinais de saída à geometria do arranjo,
definindo, por fim, o vetor que contém os sinais úteis para a estimação da DoA pelos
algoritmos selecionados. Os conceitos, o mecanismo de funcionamento e as nuances dos
algoritmos clássicos de estimação da DoA selecionados – Delay and Sum, Capon (MVDR)
e MUSIC – são detalhados na seção 3.2.

3.1 Fundamentos
O processamento de sinais em arranjos de sensores tem desempenhado um papel

importante em diversas áreas de aplicação. A maioria dos sistemas de radar modernos
consideram os arranjos de antenas como um componente essencial do sistema [26]. Dentre
diversas aplicações do processamento de sinais em sistemas radar, merece grande destaque
a estimação da direção de chegada (DoA), que tem como objetivo obter as medidas
angulares que compõem a posição de um alvo detectado, por meio da onda refletida que
incide em um arranjo de, ao menos, duas antenas espaçadas entre si por uma distância
apropriada.

Em sistemas radar, a direção de um alvo é medida em termos do ângulo entre a linha
de visada (do inglês Line of Sight - LOS) formado entre o sistema radar e o alvo e uma linha
de referência. Quando capazes de realizar estimação da posição do alvo em três dimenções,
sua direção é formada pelas componentes horizontal e vertical. O ângulo horizontal,
denominado azimute, normalmente tem como linha de referência para sua medição, o
norte verdadeiro ou o eixo longitudinal da plataforma que contém o sistema radar. O
ângulo vertical, denominado elevação, é referenciado à linha horizontal da superfície da
Terra, normalmente desconsiderando sua curvatura. Pelo fato do desenvolvimento teórico
e computacional deste trabalho ter baseado-se em literaturas consagradas utilizadas na
área de processamento de sinais digitais, optou-se por utilizar o sistemas de coordenadas
esféricas, conforme [26], onde o zênite, complemento da elevação, é a componente vertical
da direção de um alvo. O início da contagem do zênite coincide com 90◦ do círculo
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trigonométrico, alcançando 90◦ no plano x−y. O azimute e o zênite são, aqui, representados,
respectivamente, pelas letras gregas φ e θ.

Com o intuito de gerar um entendimento amplo sobre o procedimento de estimação
da direção de chegada realizado por algoritmos utilizados em sistemas radar de arquitetura
phased array, considere inicialmente um sinal, s(t), transmitido com frequência central f0

e largura de banda ∆f , de maneira que ∆f
f0
<< 1, caracterizando um sinal do tipo banda

estreita. Este sinal pode ser expresso por s(t) = s̃(t)ejΩ0t, onde Ω0 = 2πf0 e s̃(t) é um
sinal de baixa frequência que respeita a razão considerada anteriormente. Ao multiplicar o
sinal s(t) por uma exponencial complexa e−jΩ0τ , é possível obter sua versão atrasada de
um período de tempo τ , dada por

s(t− τ) ≈ s(t)e−jΩ0τ

= s̃(t)e(jΩ0t−jΩ0τ)

= s̃(t)ejΩ0(t−τ).

(3.1)

Esta aproximação é válida para sinais banda estreita e analíticos, pois o sinal s̃(t)
não possui uma variação considerável para o período de tempo τ ; desta maneira, a relação
s̃(t) ≈ s̃(t − τ) é verdadeira. Além disto, é necessário assumir que, após determinada
distância, a frente de onda pode ser considerada plana. Sinais que possuem apenas
frequências não negativas, como o apresentado na Eq. 3.1, são conhecidos na literatura como
sinais analíticos, e suas partes reais e imaginárias são interrelacionadas pela transformada
de Hilbert [8].

A Eq. 3.1 permite que o problema seja analisado de maneira simplificada, pois
sinais analíticos e de banda estreita podem ser facilmente manipulados com relação ao
atraso. Para que esta aproximação, essencial para o correto processamento dos sinais
durante a recepção, seja viabilizada em um sistema radar, sinais conforme os definidos na
Eq. 2.9 devem passar por um banco de filtros digitais, no módulo de pré-processamento,
de maneira que, após este processo, os sinais tornam-se analíticos e de banda estreita.
O procedimento equivale à aplicação da Transformada de Hilbert ao sinal, conforme
apresentado na Figura 2.7. Como o processamento de estimação da DoA ocorre somente
após os sinais serem disponibilizados na saída de cada canal, em banda-base e discretizados,
tal operação é aplicada no módulo de pré-processamento de cada canal de recepção, aos
sinais não analíticos que incidem no arranjo, sem qualquer prejuizo à estimação da DoA.
Neste trabalho, os sinais transmitidos e, consequentemente, os sinais recebidos pelo sistema
radar são considerados banda estreita, o que permite a realização do procedimento descrito
acima. A Eq. 2.20 representa um sinal do tipo banda estreita recebido pelo radar. Além
disto, considera-se que os sensores possuem parâmetros idênticos, o que faz com que os
ganhos e distorções εi(t) presentes na Eq. 2.20 sejam iguais na saída de módulos RF-Rx.
Adicionalmente, para este estudo, foi adotada uma iluminação com amplitude uniforme [8]
dos sensores, fazendo com que a mesma potência de saída dos sensores seja considerada
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na transmissão, de maneira que a interferência construtiva da frente de onda gerada em
uma determinada direção é realizada somente por meio das defasagens implementadas
em cada canal. Após tais considerações, o sinal recebido ri(t) pode ser normalizado de
maneira que o seu módulo tenha valor unitário, e a Eq. 2.20 seja melhor representada por

ri(t) = si(t− T0). (3.2)

Por simplicidade de notação, será considerado, exceto quando indicado o contrário,
que o sinal de interesse (do inglês Signal of Interest - SOI) é composto por somente um
pulso. O índice, i, presente no sinal recebido, a partir daqui referir-se-á aos sinais presentes
em cada um dos ELi, 1 ≤ i ≤ MN, sensores do arranjo. Após tais considerações, o sinal
na saída do módulo RF-Rx de cada canal, é dados por

rELi(t) = sELi(t− T0 − τELi). (3.3)

Como o tempo de retorno do sinal ao sistema, T0 é comum a todos os canais, este
pode ser despresado e as diferenças entre os instantes de chegada do sinal aos elementos
serão dados somente por τELi . Então, o SOI, ou seja, o sinal recebido de um alvo pelo
sistema radar, em cada elemento do arranjo de sensores, poderá ser expresso por

rELi(t) = sELi(t− τELi). (3.4)

A modelagem dos sinais que incidem em um arranjo qualquer pode ser realizada
desde que conheçamos sua geometria. O instante de chegada do SOI a um determinado
sensor dependerá da posição deste, ou seja, da geometria do arranjo e dos ângulos vertical
e horizontal que compõem a sua direção de chegada. Para um sensor posicionado na origem
dos eixos x− y − z, as projeções de um sinal que propaga-se na direção do vetor unitário
a, contrário ao vetor unitário u, e incide neste sensor, são apresentadas na Figura 3.1.

Logo, o vetor a na direção de propagação da frente de onda é dado por

a = −u = −


ux

uy

uz

 =


−sen(θ)cos(φ)
−sen(θ)sen(φ)
−cos(θ)

 . (3.5)
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Figura 3.1 – Projeções do vetor unitário u no volume x− y − z.

A Fig. 3.2 exemplifica a distância percorrida por uma onda plana ao passar pelos
sensores que compõem uma ULA vertical. A diferença de distância percorrida pela frente
de onda entre dois sensores consecutivos é ∆d = dcos(θ) e o correspondente intervalo de
tempo é dado por τ = ∆d

c
. Então, ao adotar um ponto do arranjo como referência, versões

atrasadas ou adiantadas de um sinal podem ser modeladas, dependendo da posição pi, do
elemento no arranjo, dada pela Eq. 2.34. Em processamento de sinais, o termo atraso é
comumente utilizado para caracterizar a diferença entre o tempo de chegada dos sinais aos
sensores. Ainda na Fig. 3.2, o processamento dos sinais em cada um dos N canais ocorre
conforme detalhado nas seções 2.5 e 2.6, de maneira que ao entrar no processador possam
ser utilizados para as aplicações das quais o radar será designado. Neste trabalho, é de
interesse específico o processamento destes para a estimação da DoA. x̃EL(k) representa o
snapshot, o vetor contendo as amostras dos N canais para um determinado instante k,
que será utilizado para formar a matriz de correlação. Ambos serão detalhados adiante.

Com base nas Eq. 3.1 e Eq. 3.4, o vetor r(t), contendo os sinais incidentes nos N
elementos do arranjo ilustrado na Figura 3.2, pode ser expresso por

r(t) =



s̃(t− τEL1)ejΩ0te−jΩ0τEL1

s̃(t− τEL2)ejΩ0te−jΩ0τEL2

s̃(t− τEL3)ejΩ0te−jΩ0τEL3

...
s̃(t− τELN)ejΩ0te−jΩ0τELN


=



s̃(t− τEL1)ejΩ0(t−τEL1 )

s̃(t− τEL2)ejΩ0(t−τEL2 )

s̃(t− τEL3)ejΩ0(t−τEL3 )

...
s̃(t− τELN)ejΩ0(t−τELN )


(3.6)
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Figura 3.2 – Diagrama simplificado do processamento de um sinal de interesse (SOI),
incidente em um arranjo linear de sensores equiespaçados entre si.

Assumindo que s̃(t− τELi) ≈ s̃(t), a Eq.3.6 pode ser melhor expressa por

r(t) = r(t)



e−jΩ0τEL1

e−jΩ0τEL2

e−jΩ0τEL3

...
e−jΩ0τELN


. (3.7)

O estudo realizado neste trabalho baseou-se em um arranjo planar, utilizado por
um sistema radar detalhado no capítulo 4, o que nos conduz a restringir a análise adiante
a este tipo de arranjo.

As Equações 3.6 e 3.7 apresentam um número total de elementos, N, que corresponde
à estrutura de um arranjo do tipo linear, conforme apresentado na Figura 3.2. Este
modelo torna-se viável para efeito didático. Em um arranjo planar, conforme ilustrado na
Figura 2.12 b, o número total de elementos é dado por MN, e o vetor r(t) contendo os
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sinais incidentes nos MN elementos do arranjo é dado por

r(t) = r(t)



e−jΩ0τEL1

e−jΩ0τEL2

e−jΩ0τEL3

...
e−jΩ0τELMN


. (3.8)

O atraso de chegada do SOI no i-ésimo sensor do arranjo planar, com relação à
origem, pode ser expresso por

τELi = pT
i a
c
, (3.9)

onde pT
i é dado pela Eq. 2.34. Note que o sinal da Eq. 3.9 poderá ser alterado, dependendo

da direção de chegada do sinal de interesse. Conhecendo a velocidade de propagação da
onda no meio, c = λf0, e computando o produto interno dos vetores pi e a, a Eq. 3.9 fica

τELi = 1
λf0

(
χELi sen(θ)cos(φ) + ξELi cos(θ)

)
. (3.10)

Como f0 = Ω0
2π , temos

τELi = 2π
λΩ0

(
χELi sen(θ)cos(φ) + ξELi cos(θ)

)
. (3.11)

Substituindo a Eq. 3.11 na Eq. 3.8, os sinais em cada sensor do arranjo planar
serão dados por

r(t) = r(t)



e
−j 2π

λ

(
χEL1 sen(θ)cos(φ)+ξEL1 cos(θ)

)
e
−j 2π

λ

(
χEL2 sen(θ)cos(φ)+ξEL2 cos(θ)

)
e
−j 2π

λ

(
χEL3 sen(θ)cos(φ)+ξEL3 cos(θ)

)
...

e
−j 2π

λ

(
χELMN sen(θ)cos(φ)+ξELMN cos(θ)

)


︸ ︷︷ ︸

vEL(θ,φ)

. (3.12)

onde vEL(θ, φ) é o vetor que relaciona a geometria do arranjo à direção de chegada do SOI.
Este contém os atrasos do sinal incidente nos MN elementos do arranjo e é conhecido na
literatura como Array Manifold Vector (AMV).

Na presença de ruído Gaussiano branco (RGB), n(t), os sinais na saída de cada
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módulo RF-Rx são modelados, no domínio do tempo contínuo, por

xEL(t) =



xEL1(t)
xEL2(t)
xEL3(t)

...
xELMN(t)


= r(t)vEL(θ, φ) + nEL(t), (3.13)

onde nEL(t) corresponde a um vetor de tamanho MN×1, contendo o ruído em cada sensor.
O vetor contendo os sinais discretizados e em banda-base será, então, definido por

x̃EL(k) =



xEL1(k)
xEL2(k)
xEL3(k)

...
xELMN(k)


= s̃(k)vEL(θ, φ) + ñEL(k), (3.14)

O caso generalizado, considera D sinais de interesse incidindo no arranjo. De
maneira análoga, o vetor x̃EL(k) pode ser escrito como

x̃EL(k) =



xEL1(k)
xEL2(k)
xEL3(k)

...
xELMN(k)


= s̃1(k)vEL(θ1, φ1) + · · ·+ s̃D(k)vEL(θD, φD) + ñEL(k), (3.15)

e, de maneira simplificada, por

x̃EL(k) = VELs̃(k) + ñEL(k), (3.16)

onde VEL = [vEL(θ1, φ1) . . .vEL(θD, φD)] é uma matriz de dimensão MN × D e s̃(k) =
[s̃1(k) . . . s̃D(k)]T um vetor D× 1.

As representações matriciais dos sinais, conforme apresentadas na Eq. 3.14 e, de
maneira generalizada na Eq. 3.15, são importantes pois o processo de estimação da DoA
pelos algoritmos é realizado conhecendo-se a geometria do arranjo e as respectivas interações
das séries temporais (sinais incidentes) com esta. A Eq. 3.16 organiza estas informações
necessárias a fim de facilitar a compreensão das técnicas que serão apresentadas a seguir
para a estimação da DoA.

O vetor x̃EL(k), definido pela Eq. 3.16, contém as amostras dos sinais incidentes
nos MN elementos, para o instante k e é denominado snapshot. A partir do snapshot,
o processamento digital de um radar é realizado. A saída de processamento, indicada
na Figura 3.2 por y(k), é obtida pelo snapshot em um instante k e pelo vetor w =
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[w1w2 . . . wN ]T , que contém os coeficientes que melhor ajustam os sinais em cada canal
para um alinhamento de fases entre eles e, por conseguinte, geram a maior potência, tal
que:

y(k) = wHx̃EL(k). (3.17)

Assumindo média nula, a variância do sinal de saída, P (θ, φ) em um determinado
instante k, é dada por

P (θ, φ) = E{|y(k)|2}

= E{|wHx̃(k)|2}

= wHE{x̃(k)x̃H(k)}w

= wHRx̃w,

(3.18)

onde Rx̃ é a matriz de covariância espacial [29]. Aqui assume-se que os parâmetros
relacionados aos sinais são de natureza espacial, e então, necessitam da informação da
covariância cruzada entre os sensores, a matriz de covariância espacial, apresentada na
Eq. 3.19, composta pelo vetor dos sinais s̃(k) e pelo vetor de ruído, ñ(k), onde ñ(k) é
Gaussiano, de média zero e matriz covariância, Rn = σ2

nI. Esta última, sendo uma reflexão
do ruído com uma variância comum, σ2

n em todos os sensores, não correlatados entre eles,
fazendo com que possa ser denominado espacialmente branco. De acordo com a Eq. 3.16,
podemos expressar a matriz covariância por

Rx̃ = E{x̃(k)x̃H(k)}

= E
{[

VELs̃(k) + n(k)
][

VELs̃(k) + n(k)
]H}

= VELE
{
s̃(k)s̃H(k)

}
VH

EL + E
{
n(k))n(k))H

}
= VEL Rs̃VH

EL + Rñ

= VEL Rs̃VH
EL + σ2

nI,

(3.19)

onde Rs̃ é a matriz covariância dos sinais.

O vetor de coeficientes, w, presente na Eq. 3.18 é específico para cada algoritmo
de estimação de DoA, e será definido na seção 3.2.

3.2 Estimação da Direção de Chegada
O pré-processamento apresentado na seção 3.1 é realizado com a finalidade de que

os sinais digitalizados e em banda-base estejam disponíveis em cada canal de saída durante
o modo de recepção. De posse destes sinais, um sistema radar pode processá-los conforme
a aplicação de interesse. Uma das aplicações mais comuns é a estimação da direção de
chegada de sinais de interesse; em sistemas, radar representados pelas medidas angulares
que compõem a posição de um alvo. Por meio de algoritmos, que podem ser baseados em
diferente técnicas, estes parâmetros podem ser obtidos.
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As técnicas de estimação da direção de chegada podem ser classificadas em duas
categorias principais: as não-paramétricas, exemplificadas pelos métodos Delay and Sum,
Capon (MVDR) e MUSIC, baseadas no espectro (do inglês spectral-based) e as paramétricas,
que utilizam, por exemplo, os métodos Deterministic Maximum Likelihood (DML) e
Stochastic Maximum Likelihood (SML) [30]. As técnicas não-paramétricas formam uma
função em que o parâmetro de interesse a ser estimado, neste caso, a DoA, é analisada
em todo o espectro utilizado, isto é, em todas as possíveis direções de chegada. Como
resultado, os maiores valores obtidos para a função, os picos, são considerados as direções
de chegada dos sinais de interesse. Técnicas paramétricas, realizam uma busca simultânea
para todos os parâmetros de interesse. Esta última abordagem, normalmente, resulta em
estimações mais acuradas, no entanto, ao custo de maior complexidade computacional.
Os algoritmos selecionados neste trabalho, são do tipo não-paramétricos e podem ser
classificados em métodos beamforming ou em métodos baseados em subespaços [30].

3.2.1 Método Beamforming

A ideia básica do método beamforming é apontar o arranjo em uma determinada
direção em um determinado instante e medir a potência na saída do processador. A
maior potência indica a DoA. Nesta seção serão abordados os métodos Delay and Sum e
Minimum Variance Distortionless Response (MVDR).

3.2.1.1 Método Delay and Sum

O Beamformer Convencional, conhecido na lituratura como Delay and Sum (DS)
ou ainda Bartlett Approach, foi a primeira abordagem a realizar o processamento de sinais
em arranjos de sensores [30]. Este médoto estima a DoA medindo a intensidade do sinal
em cada ângulo de chegada possível, isto é, realizando uma varredura e apresentando os
ângulos de chegada em picos de potência. Quanto mais próximo o vetor de coeficientes,
w estiver de vEL(θ, φ), maior será a potência recebida estimada. Quando o vetor de
coeficientes w iguala-se à vEL(θ, φ), ocorre o pico de potência correspondente ao ângulo de
chegada estimado. A potência média de saída do beamformer apresentado na Figura 3.2,
ao utilizar este método, é dada por:

PDS(θ, φ) = E{|y(k)|2}

= E{|wHx̃(k)|2}

= wHE{x̃(k)x̃H(k)}w

= wHRx̃w.

(3.20)

A matriz covariância pode ser estimado por

R̂x̃ = 1
K

K∑
k=1

[x̃(k)x̃H(k)], (3.21)
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de maneira que, para um grande número de amostras, R̂x̃ converge para Rx̃.

Ao considerar D sinais de interesse incidentes no arranjo de sensores, proveni-
entes de direções arbitrárias, (θSOID , φSOID), e que os sinais contidos no vetor s̃(k) =
[s̃1(k) s̃2(k) . . . s̃MN(k)]T, para cada direção D, são descorrelacionados e de mesma vari-
ância, a potência média recebida, com base no modelo expresso pela Eq. 3.16, pode ser
definida como [29]:

PDS(θSOID , φSOID) = E{|wHx̃SOI(k)|2}

= E
{∣∣∣wH[vEL(θSOID , φSOID)s̃(k) + n(k)]

∣∣∣2}
= σ2

s

∣∣∣vH
EL(θSOID , φSOID)w

∣∣∣2 + σ2
n

∣∣∣w∣∣∣2,
(3.22)

onde vEL(θSOID , φSOID) é a matriz de direção associada às direções (θSOID , φSOID) dos sinais
de interesse, σ2

s e σ2
n são a variância do sinal e a variância do ruído, respectivamente.

Note na Eq. 3.22 que, para um determinado sinal de interesse, de todos os vetores de
peso, w, possíveis, o arranjo de sensores terá o maior ganho em sua direção, quando
w = vEL(θSOI, φSOI). Isso ocorre devido ao alinhamento das fases dos componentes do sinal
de chegada nos sensores. No método DS, uma varredura é realizada em todos os ângulos
de chegada possíveis e a medição de potência é realizada em todos eles. A potência média
do ângulo de direção é:

PDS(θ, φ) = wHRxw

= vH
EL(θ, φ)RxvEL(θ, φ)

(3.23)

Portanto, os ângulos de chegada (θ, φ) são determinados avaliando os picos de
potência.

Apesar de ser computacionalmente mais simples, PDS(θ, φ) possui largura de feixe
relativamente grande, implicando em uma limitação de resolução. Tomando como exemplo
a largura de feixe padrão de uma ULA, B3dB = 2π/N [30], sinais de interesse que
possuam ângulo elétrico [30] (definido de maneira equivalente a diferença de fase entre
os elementos de um arranjo), γ < ω0

c
d cos(θ), com ω0 = 2πf0/fs, não serão resolvidos,

independentemente da qualidade dos sinais incidentes. Uma maneira de melhorá-lo consiste
em aumentar o número de sensores, aumentando assim os elementos do vetor vH

EL(θ, φ)
e, consequantemente, reduzindo o ângulo elétrico, o que por outro lado, aumenta o
processamento e a complexidade do algoritmo.

3.2.1.2 Método Minimum Variance Distortionless Response

De modo a tentar superar a limitação da resolução apresenta pelo Beamformer
Convencional, Capon [31] apresentou uma nova técnica que continha a solução para um
novo problema de otimização, o Minimum Variance Distortionless Response (MVDR),
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conhecido como Método de Capon. O MVDR é semelhante à técnica DS, uma vez que
avalia a potência do sinal recebido em todas as direções possíveis. A potência do SOI é
medida restringindo o beamformer a ter ganho igual a 1 nesta direção e usando os graus
de liberdade restantes para minimizar as contribuições de potência de saída provenientes
de sinais em outras direções. Na prática, para cada possível ângulo de busca, a potência
da função de custo deve ser minimizada, sujeita a uma única restrição:

minw E{|y2(k)|} = wHRx̃w

sujeito à wHvEL(θ, φ) = 1.
(3.24)

A função-custo à ser minimizada é dada por [26]:

F [E{|y2(k)|}] = wHRx̃w + 2Re
[
λ(wHvEL(θ, φ)− 1)

]
= wHRx̃w + λ(wHvEL(θ, φ)− 1) + λ∗(wHvEL(θ, φ)− 1∗),

(3.25)

onde λ é o multiplicador de Lagrange. Tomando o gradiente complexo de F em relação a
wH e igualando o resultado a zero, tem-se

gwH{F [E{|y2(k)|}]} = Rx̃wo + λvEL(θ, φ) = 0, (3.26)

e teremos
wo = −λR−1

x̃ vEL(θ, φ), (3.27)

que corresponde ao vetor de coeficientes ótimos.

A seguinte equação de restrição é usada para encontrar λ:

vH
EL(θ, φ)wo = −λvH

EL(θ, φ)R−1
x̃ vEL(θ, φ) = 1, (3.28)

e, então, λ será dado por

λ = −[vH
EL(θ, φ)R−1

x̃ vEL(θ, φ)]−1. (3.29)

Após encontrar λ e substituí-lo na Eq. 3.27, podemos expressar o vetor de coefici-
entes ótimos wo por

wo = R−1
x̃ vEL(θ, φ)

vH
EL(θ, φ)R−1

x̃ vEL(θ, φ)
. (3.30)

A saída do beamformer, apresentada na Eq. 3.24 será maximizada quando w = wo,
resultando na solução ótima para a potência recebida pelo MVDR, dada por:

PMVDR(θ, φ) = 1
vH

EL(θ, φ)R−1
x vEL(θ, φ)

(3.31)

Uma desvantagem desse método é que uma computação de matriz inversa, R−1
x̃ , é

necessária, a qual pode se tornar pouco condicionada se sinais altamente correlacionados
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estiverem presentes. Além do mais, a restrição imposta pode ser vista como um sacrifício
da capacidade de suprimir ruídos em detrimento de gerar nulos em direções de fontes
que não sejam a do SOI (interferidores), tornando-o dependente da SNR. Ainda assim, o
MVDR oferece melhor resolução angular, quando comparado ao DS.

3.2.2 Método baseado em subespaços: MUSIC

Os métodos baseados em subespaços, têm como essência a autodecomposição da
matriz de covariância espacial para realizarem a estimação da DoA. Dentre outros métodos,
o método Multiple Emitter Location and Signal Parameter Estimation, ou ainda MUltiple
SIgnal Classification (MUSIC) [32], obteve destaque não somente dentro desta classe
de algoritmos, mas em meio aos demais algoritmos desenvolvidos nas últimas décadas,
devido ao alto nível de resolução alcançado. Uma avaliação detalhada foi realizada em [33],
baseada em inúmeras simulações, concluindo que, entre os algoritmos propostos até então,
o MUSIC era o mais promissor e um dos principais candidatos para estudos adicionais
e implementação real de hardware. No entanto, embora as vantagens de desempenho do
MUSIC sejam substanciais, elas são alcançadas com um elevado custo computacional.

O desempenho deste algoritmo foi avaliado neste trabalho, mediante as condi-
ções estabelecidas no capítulo 4. Para que o leitor possa ter uma compreenção de seu
funcionamento, este é detalhado a seguir.

Relembremos o modelo do sinal representado pela Eq. 3.16, considerando aqui, D
sinais de interesses provenientes de diferentes direções, que incidem em uma ULA vertical
padrão de N elementos, na presença de ruído Gaussiano branco, n(k). Então podemos
expressar o snapshot deste modelo, em um determinado instante k, por

x̃(k) = VELs̃(k) + ñ(k). (3.32)

A matriz de covariância espacial , conforme a Eq. 3.19, é dada por

Rx̃ = VEL Rs̃VH
EL + σ2

nI. (3.33)

Note que a dimensão do vetor s̃(k) é D× 1 e, consequentemente, da matriz Rs̃ é
D×D, enquanto que a dimensão da matriz VEL é N×D.

Uma suposição primordial para o método MUSIC é que o número de sinais de
interesse é sempre menor que o número de elementos que compõem o arranjo de sensores,
isto é, D < N . Considerada verdadeira esta desigualdade e que o produto VEL Rs̃VH

EL

é uma matriz full rank [26], de dimensões N × N, é possível afirmar que a Eq. 3.34 é
verdadeira:

Det
[
VEL Rs̃VH

EL

]
= 0. (3.34)
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Subtraindo σ2
nI em ambos os lados da Eq. 3.33 e substituindo na Eq. 3.34, temos

Det
[
Rx̃ − σ2

nI
]

= 0. (3.35)

Baseado na autodecomposição de matrizes [26], é possível afirmar que σ2
n é um

autovalor da matriz Rx̃. Ainda com base na autodecomposição de matrizes, para uma
situação geral, se o vetor ei é um autovetor de Rx̃, então

Rx̃ei = λiei, (3.36)

onde λi é um autovalor de Rx̃.

De maneira similar, ao coletarmos todos os autovetores de Rx̃, separando os D
primeiros em um subespaço dos sinais e os N -D últimos autovetores em um subespaço do
ruído, temos

Rx̃[e1 e2 . . . eD︸ ︷︷ ︸
subespaço sinais

e(D+1) . . . eN︸ ︷︷ ︸
subespaço ruído

] = Rx̃[Es̃ | Eñ︸ ︷︷ ︸
E

] = E



λ1 0 . . . 0

0 λ2
...

... . . . 0

0 . . . 0 λN


︸ ︷︷ ︸

Λ

, (3.37)

onde E e Λ são as matrizes que contêm, respectivamente, todos os autovetores e autovalores
de Rx̃.

Pós multiplicando ambos as parcelas da equação por EH, Rx̃ pode ser dado por

Rx̃ = EΛEH. (3.38)

Note que

EEH = [Es̃ | En]


EH
s̃

−−
EH
n

 = Es̃EH
s̃ + EnEn

n = I, (3.39)

e, por conseguinte,
EnEH

n = I− Es̃EH
s̃ . (3.40)

Para um arranjo de N = 3 sensores, onde incidem D = 2 sinais de interesse. A
Figura 3.3 ilustra o subespaço dos sinais formado pelos autovetores e1 e e2 = eD. A
distância, entre o vetor vEL e o subespaço dos sinais, Es̃ é dada por d. A projeção, vp de
vEL neste subespaço, pode ser representada por uma combinação linear dada por

vp = α1e1 + α2e2 = Es̃α, (3.41)
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Figura 3.3 – Projeção de um sinal de interesse no subspaço dos sinais.

e a distância d mínima entre vEL e vp será dada pela norma quadrática entre estes, isto é

d2 = minα|vEL − vp|2 = minα|vEL − Es̃α|2. (3.42)

Aplicando o gradiente à função a ser minimizada e igualando o resultado a zero,
α = EH

s̃ vEL, e a Eq. 3.42 pode ser expressa por

d2 =
(
vEL − Es̃EH

s̃ vEL
)H(

vEL − Es̃EH
s̃ vEL

)
. (3.43)

Manipulando a Eq. 3.43 de maneira a colocar v em evidência em ambas as parcelas
da equação, podemos expressá-la como

d2 = vH
EL

(
I− Es̃EH

s̃

)H(
I− Es̃EH

s̃

)
vEL. (3.44)

Substituindo a Eq. 3.40 na Eq. 3.44, d2 é dado por

d2 = vH
EL

(
EnEH

n

)H(
EnEH

n

)
vEL = vH

ELEnEH
nvEL. (3.45)

Como os steering vectors correspondentes aos sinais de interesse pertencem ao
subespaço dos sinais, eles são ortogonais ao subespaço do ruído. Do conjunto de todos os
steering vectors possíveis são de interesse somente os que são ortogonais ao subespaço do
ruído. Para o problema de estimação apresentado neste exemplo, onde φ é considerado
conhecido, vEL(θ, φ) é o steering vector correspondente a um dos sinais de interesse, então
vEL(θ, φ)En = 0.
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Então d2 = 0, sempre que θ ∈ {θ1, θ2, . . . θD}, e a função custo, com respeito à
θ, para o algoritmo MUSIC, é dada por

PMUSIC(θ) = 1
vH

EL(θ, φ)EnEH
nvEL(θ, φ)

. (3.46)

Embora a arquitetura do radar em que este estudo se baseia tenha algumas
especificidades que não foram apresentadas neste capítulo, todo o processamento realizado
por este, segue os conceitos e métodos, aqui apresentados. No capitulo 4, as nuances da
arquitetura do MPAR investigado (baseado no protótipo aqui denominado PO-1) serão
apresentadas com ênfase nos defasadores que o compõem, assumindo como principal tópico
para o desenvolvimento da análise realizadas nos capítulos 5 e 6, o erro de quantização de
fase presente nestes. Os métodos de estimação da DoA, aqui detalhados, serão adaptados
à arquitetura do radar para que o erro de estimação do zênite seja caracterizado.
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4 ANÁLISE DOS EFEITOS DA QUANTIZAÇÃO DE FASE NO
DESEMPENHO DO RADAR PO-1

O capítulo 2 apresentou, de maneira ampla, o funcionamento de um radar pulsado,
enquanto o capítulo 3 restringe este amplo assunto ao processamento de sinais em um
radar composto por um arranjo de sensores, de maneira a proporcionar um entendimento
dos métodos de obtenção de medidas angulares por meio de algoritmos de estimação da
direção de chegada de sinais de interesse. No presente capítulo, é realizada uma análise do
erro de quantização presente nos defasadores – responsáveis por realizar o direcionamento
do feixe principal em azimute – com intuito de verificar sua influência na estimação da DoA
em elevação, em um sistema de radar de arquitetura híbrida, composta por um arranjo de
geometria planar, com grade triangular de sensores, dividido em subarranjos horizontais.

Este capítulo é dividido em cinco seções. A seção 4.1, apresenta os tipos de ar-
quiteturas utilizadas em radares phased array. A organização do arranjo de sensores, dos
módulos de controle, amplificação e alimentação são brevemente apresentados, possibili-
tando uma classificação das principais arquiteturas utilizadas atualmente e direcionando o
leitor para a arquitetura do radar sob investigação. Na seção 4.2, o radar sob investigação,
denominado PO-1, é classificado conforme sua arquitetura e é definida a sua funcionalidade
que serve de base para este estudo. A geometria do arranjo de sensores é mapeada de
maneira apropriada e os sinais de interesse incidentes são modelados considerando as
particularidades da arquitetura do radar, de maneira que os sinais disponíveis na saída
dos receptores em um instante k, o snapshot contendo informações relativas ao erro de
quantização, possam ser analisados. Ainda nesta seção, é apresentada a conformação
do beampattern gerado para a funcionalidade de busca e vigilância. Na seção 4.3, uma
descrição dos tipos e características dos defasadores utilizados em sistemas radar do tipo
Phased Array são apresentadas, deixando o leitor interado do principal assunto abordado
neste trabalho. Uma visão geral do funcionamento e as particularidades dos defasadores
são apresentadas na seção 4.4; e por fim, a seção 4.5 relaciona o erro, proveniente da
quantização dos defasadores, à estimação da DoA de um sinal de interesse, em relação à
elevação.

4.1 Tipos de Arquiteturas Utilizadas em Radares Phased Array
A arquitetura de um sistema radar abrange todas as escolhas que um projetista

realiza para integrar dispositivos eletromagnéticos, arranjo de sensores e, consequentemente,
sua alimentação e controle, de maneira que este seja capaz de realizar as funções requisitadas
[12]. Com relação ao arranjo de sensores, a quantidade e a maneira como os elementos
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devem ser agrupados e alimentados dependerá de fatores operacionais, como faixa de
frequência utilizada e efeitos relativos ao acoplamento [8], bem como de requisitos do
sistema, como ganho, diretividade, superresolução [34] e custo. Sua geometria poderá ser
do tipo linear, planar – entre as mais comuns encontram-se a retangular e a circular – ou
não planar, como por exemplo: cilíndrica, esférica, e arranjo conforme [12]. Com exceção
dos arranjos lineares, as grades de elementos podem ser dispostas de maneira retangular,
triangular e hexagonal, dentre outras.

O tipo da rede de alimentação definirá a combinação da potência nos diversos
sensores, incluindo a topologia de amplificação e dos coeficientes relacionados à iluminação
(amplitude tapering) dos elementos, além da aplicação de time delays [12], se necessários.
A escolha do posicionamento do módulo de amplificação determina se a arquitetura é
classificada como ativa – Active Electronic Scanned Array (AESA) ou passiva – Passive
Electronic Scanned Array (PESA) [35]. O módulo de amplificação é composto de um
amplificador de potência (PA) na transmissão e um amplificador de baixo nível de ruído
(LNA) na recepção. Em um PESA, os defasadores encontram-se logo após os sensores,
fazendo com que carreguem toda a potência de transmissão gerada pelos amplificadores
ou recebam diretamente os sinais com excesso de ruído [36]. Adicionalmente as perdas
geradas nos defasadores são somadas às perdas nas antenas. Para que as perdas sejam
mantidas baixas, estes, numa arquitetura passiva, devem utilizar a menor quantidade
possível de estados de fases, ou seja, bits de resolução. O conceito de resolução de fase
é detalhado nas seções 4.3 e 4.4. Arquiteturas deste tipo tem seus custos minimizados,
devido à baixa quantidade de amplificadores utilizados. Em contrapartida, um AESA tem
a cadeia de amplificação posicionada logo após os sensores do arranjo, seguidas, então,
pelos defasadores, o que reduz sobremaneira as perdas inseridas no canal, aumentando, no
entanto, os custos do projeto.

Os aspectos relacionados ao controle, começam com os defasadores (phase shifters),
que tem sido o ponto focal de sistemas radar baseados em arranjo com varredura eletrônica
(do inglês Electronic Scanned Array - ESA) [14], desde os primeiros sistemas implementados.
Quanto ao controle, a arquitetura pode ser categorizada como Beamforming Digital (do in-
glês Digital Beamforming - DBF), Beamforming Analógico (do inglês Analog Beamforming
- ABF) e Beamforming Híbrido (do inglês Hybrid Beamforming - HBF). A integração entre
alimentação, amplificação e controle pode ser observada, nas Figuras 4.1a, 4.1b e 4.1c.

Em um DBF, cada elemento irradiador (antena) possui um módulo de transmissão
e recepção, TRM, responsável pela amplificação e chaveamento entre modos e um conversor
analógico-digital. Os sinais em cada canal são digitalizados e um processador digital gerencia
as diversas configurações de feixe necessárias à cada função do radar. Essa arquitetura
oferece vantagens como enorme flexibilidade de controle, possibilitando, por exemplo, a
geração de múltiplos feixes independentes simultâneos, que podem ser apontados para
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qualquer direção da região de visibilidade. A estrutura simplificada do DBF pode ser
observada na Figura 4.1a.

Figura 4.1 – Tipos de arquiteturas utilizadas em radares phased array: (a) Beamfor-
ming Digital (no nível dos elementos); (b) Beamforming Analógico; e (c)
Beamforming Híbrido.

Um ABF não é necessariamente um PESA; no entanto, um PESA somente será
concebido para uma arquitetura de beamforming analógico. A arquitetura de um ABF é
comumente caracterizada pela alimentação e amplificação serem realizadas de maneira
concentrada, após a saída dos sinais em um subarranjo de sensores [4] e [6]. Em sua
configuração mais simples, um ABF, tal como ilustrado na Figura 4.1b, é composto de um
subarranjo de pelo menos dois sensores, cada qual seguido por um defasador, responsável
por prover progressivamente a fase necessária aos sensores ao longo do subarranjo, de
maneira que, juntamente possam atender ao direcionamento do feixe demandado. Nesta
estrutura, os sinais na saída de cada defasador são somado em RF, amplificados por
um amplificador de baixo nível de ruído durante o modo de recepção. A seguir, o sinal
amplificado passa por um downconverter responsável por transladá-lo para uma frequência
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intermediária, FI. Em seguida, ele é digitalizado por um conversor A/D central presente
no subarranjo.

À medida em que o número de antenas de um DBF tende a aumentar, a complexi-
dade computacional e eletrônica, assim como o custo da implementação digital tornam-se
muito altos para aplicações comerciais. Portanto, dependendo dos requisitos do sistema,
uma arquitetura híbrida, que una as arquiteturas anteriores pode ser uma escolha natural.
Comumente utilizado em projetos que exigem parâmetros técnicos restritos aliados a
baixo custo, peso e espaço, um beamforming híbrido consiste em uma arquitetura em que
os sinais na saída de cada beamforming analógico são combinados digitalmente por um
processador de sinais (um FPGA pode ser usado para esta tarefa), conforme apresentado
na Figura 4.1c. A arquitetura de subarranjos proporciona uma redução na complexidade
computacional dos dados produzidos pelo arranjo (quando comparado ao DBF) juntamente
a uma utilização eficiente de energia devido à flexibilidade na utilização dos canais [34].

4.2 Arquitetura do Radar PO-1
Um projeto de um sistema radar tem início com base em atender aos requisitos

especificados pelo cliente. Dependendo da aplicação para a qual o radar será destinado,
as escolhas entre diferentes parâmetros intrínsecos ao sistema, aliadas às diferentes carac-
terísticas de hardwares e softwares irão definir o tipo de arquitetura a ser utilizada. Na
seção 2.2, foram apresentadas algumas aplicações de sistemas radar e definiu-se que um
radar multifunção é capaz de realizar mais de uma aplicação simultaneamente (limitado à
capacidade de multiplexação no tempo).

O protótipo do sistema radar sob investigação neste trabalho, o qual é denominado
“PO-1”, é capaz de realizar multifunções, como busca e vigilância, designação de alvos
para sistemas de armas e controle de tráfego aéreo. Uma arquitetura compatível com tais
aplicações, deve ser capaz de, dentre outras tarefas, realizar uma varredura do volume
de observação em curto período de tempo e, simultaneamente, acompanhar e identificar
alvos detectados, obtendo, para cada um destes, informações de velocidade e de direção
do movimento. A implementação deste tipo de arquitetura torna-se viável mediante a
utilização de um beamformer capaz de realizar o pré-processamento digital dos sinais,
associado a um arranjo de antenas controlado eletronicamente que seja flexível para realizar
as tarefas selecionadas, e uma enorme capacidade de processamento das múltiplas entradas
e múltiplas saídas (do inglês Multiple Input Multiple Output - MIMO) [37] de dados
gerados.

De maneira abrangente, o sistema radar analisado aqui, pode ser definido como
um Radar Phased Array Multifunção (do inglês Multifunction Phased Array Radar -
MPAR) [38] baseado na arquitetura de um beamforming híbrido, com arranjo de sensores
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de geometria planar, dividido em subarranjos lineares horizontais e disposição dos elementos
em grade tringular (Triangular Grid) [27].

Apesar da multifuncionalidade do sistema apresentado, a análise realizada neste
capítulo é restrita à função de busca e vigilância, que possui funcionamento menos complexo,
quando comparado às técnicas aplicadas às demais funcionalidades, permitindo que a
estimação de parâmetros seja obtida de maneira simplificada.

A primeira tarefa que o sistema radar realiza é uma varredura continua em um
volume especificado, procurando por alvos de interesse. Uma vez que a detecção é esta-
belecida, as informações do alvo podem ser obtidas, dentre estas, as medidas angulares.
Dependendo do projeto do radar e da antena, diferentes padrões de busca podem ser
adotados. O radar PO-1 utiliza para a busca um beampattern em formato de leque,
apresentado na Figura 4.2, conhecido na literatura como fan beam [39], [40] e [23]. Em um
fan beam, a largura de feixe é grande o suficiente em elevação para cobrir o volume de
busca desejado ao longo dessa coordenada, no entanto, deve ser direcionado em azimute.

Figura 4.2 – Beampattern tipo Fan beam.

Durante o modo de transmissão, o fan beam é direcionado eletronicamente por meio
dos defasadores, de maneira que a região de vizibilidade horizontal seja varrida. Como
o azimute de transmissão é predeterminado, a posição angular de um alvo presente no
azimute atual, φreal, terá sua componente vertical estimada por algoritmos que utilizam os
sinais disponíveis na saída de cada canal, enquanto o azimute do alvo, devido à utilização
de defasadores recíprocos [8], é considerado igual ao azimute atual, φatual. Esta categoria
de defasadores será detalhada na seção 4.3. Para que possa ser obtida uma expressão
que avalie o erro de estimação em elevação, devido à quantização dos defasadores, será
considerado, daqui por diante, que o azimute do SOI é determinístico e igual à φatual.
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4.2.1 Geometria do Arranjo de Sensores

O arranjo de sensores presente no radar phased array multifunção sob investigação
possui geometria planar, onde os elementos estão dispostos em uma grade triangular,
conhecida na literatura como triangular grid [14] ou ainda quasi-contiguous array [27],
conforme apresentado na Figura 4.3. Note que os subarranjos horizontais nos quais o
arranjo encontra-se dividido está associado à maneira como os sinais em cada sensor são
processados pelo beamforming, não sendo uma divisão aparente na geometria do arranjo.

Para um arranjo planar de MN sensores, a posição do centro do elemento m,n
(m ∈ Z |m = {−M2 , · · · ,−1}⋃{1, · · · , M2 } e n ∈ Z | n = {−N2 , · · · ,−1}⋃{1, · · · , N2 }) em
um plano x− z é dada por

x =


(2m−1)

2 dx, para m positivo; e
(2m+1)

2 dx, para m negativo;
e z =


(2n−1)

2 dz + ∆m, para n positivo; e
(2n+1)

2 dz + ∆m, para n negativo;
(4.1)

onde ∆m = {∆M
2
,∆( M

2 −1), · · · ,∆1,∆−1, · · · ,∆(−M
2 +1),∆−M2 } = {0, dz

2 , · · · , 0,
dz
2 }. A dis-

tância entre elementos adjacentes em uma mesma linha ou em uma mesma coluna, dz, é
igual ao comprimento de onda e a distância entre elementos de duas colunas consecutivas,
dx = dz

2 , é de meio cumprimento de onda.

De maneira generalizada, considera-se que o arranjo de sensores é composto de M
elementos horizontais e N elementos verticais, deslocados verticalmente de ∆m, conforme a
coluna m em que se encontram. Devido às interconexões do beamforming para a formação
de subarranjos horizontais, a quantidade de canais de saída é dada por 2N , implicando
que cada par de colunas adjacentes de N sensores seja agrupada, formando uma única
coluna de 2N sensores. Com a finalidade de simplificar a visualização dos elementos no
arranjo, cada elemento recebe uma numeração entre EL1 e ELMN. Tomando como base a
Fig. 4.3, a contagem dos elementos será em colunas, iniciando no canto superior esquerdo
e terminando no canto inferior direito do arranjo. Nesta configuração, como os subarranjos
horizontais são enumerados de cima para baixo, EL(N+1) é o primeiro sensor do primeiro
subarranjo, EL1 é o primeiro sensor do segundo subarranjo, e assim por diante. A divisão
em subarranjos é melhor apresentada na Fig. 4.4. Assim, conforme a Eq. 2.34, que será
repetida aqui por conveniência, a matriz P, que contém as posições do centro de cada
elemento ilustrado na Figura 4.3, será dada por

P =



pT
1

pT
2

pT
3
...

pT
MN


=



χEL1 ζEL1 ξEL1

χEL2 ζEL2 ξEL2

χEL3 ζEL3 ξEL3
... ... ...

χELMN ζELMN ξELMN


, (4.2)

onde as posições dos elementos no eixo y serão todas iguais a zero, ou seja, ζELi = 0,
1 ≤ i ≤MN .
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Figura 4.3 – Geometria do arranjo de sensores do radar Multifunção.

Grades triangulares fornecem uma maneira de reduzir a quantidade de elementos
no arranjo, enquanto mantém o desempenho da varredura. A redução do número de
elementos tem principal impacto no custo total do projeto. Para cumprir este requisito,
seja em um ESA passivo ou ativo, os sensores devem ser espaçados o máximo possível, sem
gerar grating lobes [35]. Para uma grade retangular, a área por elemento é dxdz, enquanto
em uma grade triangular, a área por elemento é 2dxdz. Portanto, para um tamanho de
abertura [18] fixo, menos elementos são necessários para uma grade triangular. Pode, ainda,
ser mostrado em [41] e em [14] que, para a mesma quantidade de supressão de grating
lobes, uma grade retangular requer 16 % mais elementos do que uma grade triangular.

4.2.2 Modelagem dos Sinais

Para que seja possível avaliar o desempenho do MPAR investigado em relação à
estimação da DoA e à influencia direta de defasadores, é necessário que seja compreendido
o funcionamento dos módulos de recepção que o constituem. Na seção 2.6, a cadeia
de recepção de um radar que emprega compressão e integração coerente de pulsos foi
apresentada. Seus módulos, ilustrados na Figura 2.6, no entanto, constituem a cadeia de
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recepção de somente um canal. Adicionalmente, será considerado que o vetor contendo
os sinais resultantes na saída dos canais, xPI(k), sempre contém um, e somente um SOI
detectado, não sendo necessária a notação aplicada naquela pelo vetor d, correspondente
aos alvos detectados.

A estrutura simplificada do MPAR é representada na Figura 4.4. Considere um
sinal refletido em um alvo, r(t), dado pela Eq. 3.2 na presença de ruído Gaussiano branco,
n(t), incidindo no arranjo apresentado pela Figura 4.3. O sinal incidente no i-ésimo sensor,
com base na Eq. 3.4 é dado por

xELi(t) = rELi(t) + nELi(t)

= s̃(t− τELi)ejΩ0(t−τELi ) + nELi(t),
(4.3)

com a frequência centrada em Ω0 = 2πf0 e atraso τELi dado em segundos. Para sinais de
banda estreita, s̃(t− τELi), o chirp representado pela Eq. 2.10, pode ser aproximado por
s̃(t), e a Eq. 4.3 pode ser melhor expressa por

xELi(t) = s̃(t)ejΩ0(t−τELi ) + nELi(t). (4.4)

Figura 4.4 – Estrutura simplificada do radar sob investigação; o arranjo possui MN
antenas.

Na Figura 4.4, o primeiro conjunto de filtros, representado por BPF1, é responsável
por receber os sinais nas antenas e filtrá-los na freqüência de operação do radar. Então, o
sinal xELi(t) passa por um defasador recíproco [8], dn,m = e−jΩ0βn,m , de b-bits de resolução,
produzindo o sinal defasado, xELi(t− dn,m) que, então, pode ser ex presso por

xDi(t) = s̃(t)ejΩ0(t−τELi−βn,m) + nDi(t). (4.5)

Na Eq. 4.5, βn,m, em função dos ângulos atuais de direcionamento do feixe principal,
θreal e φreal, é a fase proveniente do m-ésimo defasador, do subarranjo n, com 1 ≤ m ≤ M
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e 1 ≤ n ≤ 2N. Um defasador recíproco não é sensível ao sentido do sinal, e a fase inserida
durante a transmissão é a mesma para a recepção. Nas seções 4.3 e 4.4, os defasadores e
suas particularidades são apresentados detalhadamente.

O procedimento ocorre igualmente para todos os elementos do arranjo e, após a
defasagem, os sinais nos sensores do n-ésimo subarranjo horizontal são somados, resultando
no sinal xchn(t), 1 ≤ n ≤ 2N, dado por

xchn(t) =
[

M∑
m=1

ejΩ0(t−τn,m+βn,m
)]

s̃(t) + n̄n(t), (4.6)

onde n̄n(t) éasoma dos ruídos defasados na n-ésima linha.

Neste ponto, a relação sinal-ruído de xchn(t), é dada pela relação entre a variância
da soma dos sinais em cada elemento do n-ésimo subarranjo e a variância da soma dos
ruídos nestes mesmos elementos. Considerando que os elementos têm ganhos iguais, a SNR
no canal n é dada por

SNRchn =
var

{
M∑
m=1

[s̃(t)ejΩ0(t−τn,m−βn,m)]
}

var
{

M∑
m=1

[nELn,m(t)]
} =

var
{

M∑
m=1

[s̃(t)ejΩ0(t−τn,m−βn,m)]
}

Mσ2
n

, (4.7)

onde var é a variância de {·}, σ2
n é a variância do ruído e m ∈ {sensores da n-ésima linha}.

A Eq. (4.7) pode ser expressa em decibéis por

SNRchn(dB) = 10 log


var

{ M∑
m=1

[s̃(t)ejΩ0(t−τn,m−βn,m))]
}

Mσ2
n

, (4.8)

Na média, a SNR estimada para cada canal, SNRchn , é igual ao produto entre o
número de elementos que compõe o n-ésimo subarranjo e a SNR em cada elemento após
passar pelo respectivo defasador, SNRDi , dada por

SNRchn = MSNRDi (4.9)

ou em decibéis
SNRchn(dB) = SNRDi(dB) + 10 log(M), (4.10)

demonstrando um aumento da relação sinal-ruido após a soma dos sinais.

Em seguida, os sinais passam por um amplificador de baixo nível de ruído, são
misturados ao sinal de um oscilador local (LO) e, então, passam por um segundo conjunto
de filtros, BPF2, presentes no módulo RF-Rx. Este processamento é responsável por
elevar o nível de potência do sinal e reduzir a frequência de operação do radar para uma
frequência intermediária (FI) que entrará no conversor analógico-digital (A/D), com taxa
de amostragem fs. Ao entrar no módulo de pré-processamento, o sinal em tempo discreto
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é multiplicado por uma exponencial complexa, ejωFIk, com ωFI = 2πf0
fs

que, após passar
por um filtro passa-baixa, produz o sinal em banda base. A frequência de amostragem é
então reduzida por um fator de decimação conveniente (20, neste caso). O sinal resultante,
na saída do módulo, é um sinal complexo em banda base (CBB), dado por

x̃n(k) =
{[

M∑
m=1

e−j
2π
λ
xELm

(
sin(θ)cos(φ)+βn,m

)]
e−j

2π
λ
zELncos(θ)

}
s̃(k) + ñn(k), (4.11)

onde ñn(k) é o ruído associado ao atraso total no n-ésimo canal. Na Eq. 4.11, a fase, βn,m é
inserida somente na primeira parcela da equação, pois durante a varredura o direcionamento
do feixe é realizado horizontalmente, de maneira que para qualquer azimute, a fase vertical,
proveniente do defazador, é considerada 0.

Para que a relação sinal-ruído (SNR) seja aumentada, cada canal tem seus np
pulsos comprimidos e integrados de forma coerente, conforme apresentado na seção 2.6. O
vetor, xPI(k), contendo os sinais integrados, é representado por

xPI(k) = DHvEL(θ, φ)s̃PI(k) + ñ(k), (4.12)

onde DH
[2N×MN] é uma matriz de blocos, diagonal, dada por

DH =


d1 0 · · · 0
0 d2 · · · 0
... ... . . . ...
0 0 · · · d2N

 , (4.13)

com dn = 1√
M

[ejβn,1 ejβn,2 · · · ejβn,M ]T, 1 ≤ n ≤ 2N, correspondendo às defasagens aplicadas
pelos defasadores da n-ésima linha. A combinação de fases de dn, pode variar para cada
subarranjo, de acordo com a funcionalidade demandada pelo radar; no entanto, neste
trabalho, como citado anteriormente, somente a operação do radar no modo vigilância
(ou busca) é de interesse. Para atender a esta condição, as defasagens empregadas nos
2N conjuntos de defasadores deve ser tal que o azimute resultante, φreal, seja o mesmo
para todos os canais. Como a posição dos elementos que pertencem à mesma coluna não
é alterada no eixo x, o vetor dn é o mesmo a cada duas linhas subsequentes. Ainda na
Eq. 4.12, ñ(k) é um vetor que contém o ruído resultante nos 2N canais de saída e vEL(θ, φ)
é o Vetor Diretor (Array Manifold Vector), definido por

vEL(θ, φ) =



e
−j 2π

λ

(
χEL1 sen(θ)cos(φ)+ξEL1 cos(θ)

)
e
−j 2π

λ

(
χEL2 sen(θ)cos(φ)+ξEL2 cos(θ)

)
...

e
−j 2π

λ

(
χELMN sen(θ)cos(φ)+ξELMN cos(θ)

)


. (4.14)

A SNR em cada canal, após a compressão e a integração coerente de pulsos, é dada
conforme a Eq. 2.29, por SNRPIn = npBl SNRchn .
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A Eq. 4.11 pode ser vista como o sinal de saída de um beamforming analógico.
À medida que sinais provenientes de mais de um beamforming analógico chegam a um
processador de arranjo onde ceoficientes wn são empregados, um beamforming híbrido, é
formado. A saída do processamento do beamforming híbrido, y(k), pode ser observada na
Figura 4.4, e é dada por

y(k) = wHDHvEL(θ, φ)s̃PI(k) + wHñ(k), (4.15)

sendo a resposta, em tempo discreto, da arquitetura do radar sob investigação aos sinais
de entrada.

4.2.3 Síntese do Beampattern

Uma das principais vantagens dos arranjos de sensores é a sua diretividade, quando
comparada aos sistemas que utilizam refletores [18]. A capacidade de produzir beampat-
terns [26], nos quais o lóbulo principal possua alto ganho e pequena largura de feixe,
simultaneamente a lóbulos laterais que permaneçam em níveis baixos, é um dos principais
requisitos em um sistema radar. Com o desenvolvimento dos sistemas digitais, diversos
procedimentos para a síntese de beampatterns apropriados para sistemas radar, como
o Método da Transformada de Fourier, a Técnica de Síntese de Woodward, de Dolph-
Chebyshev, Método de Taylor, dentre outros, podem ser aplicados com esta finalidade. No
entanto, antes mesmo destas técnicas precisarem ser empregadas, a própria arquitetura do
beamforming híbrido contribui sobremaneira para o cumprimento deste requisito.

O beampattern do MPAR é definido como a resposta do beamforming a uma onda
plana e é definido como

B(θ, φ) =
∣∣∣wHDHvEL(θ, φ)

∣∣∣2. (4.16)

Conforme mensionado na seção 4.2, durante o modo de busca faz-se necessário que
um beampattern em formato de fan beam seja produzido, de maneira a varrer uma grande
área em menor tempo. Como não há alteração do ângulo vertical durante a varredura, o
zênite permanece igual a 90◦ durante o modo de transmissão, e então os coeficientes do
vetor w serão iguais; dados por

wchn(θreal) = ej
2π
λ

(ξchncos(θreal))

= ej
2π
λ

(ξchncos(90◦))

= 1,

(4.17)

que estabelece simplesmente uma soma dos sinais em cada canal.

A Figura 4.5, apresenta o beampattern para o radar PO-1. Para um direcionamento
de feixe em θreal = φreal = 90◦, é possível observar, nas Figuras 4.5a e 4.5b, que a largura
de feixe vertical é aproximadamente quatro vezes maior que a largura de feixe horizontal,
coincidindo com o requisito apresentado pelo radar durante o modo de vigilância. Ainda
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na Figura 4.5b, o surgimento de grating lobes em 0◦ ≤ φ ≤ 180◦ ocorre pois a razão entre
o comprimento de onda, λ, e a distância horizontal entre elementos do n-ésimo subarranjo,
é λ

2dx
= 1. Nas Figuras 4.5c e 4.5d, o direcionamento do feixe principal permanece em

θreal = 90◦, e portanto os coeficientes de w serão dados conforme a Eq. 4.17, enquanto
o ângulo horizontal é φreal = 50◦. A razão entre a largura de feixe vertical e horizontal
para o segundo caso é reduzida, devido ao crescimento da largura de feixe horizontal ao
aproximar da extremidade da região de visibilidade.

Figura 4.5 – Beampattern para o radar PO-1: Ganhos para valores de (a) 0 ≤ θ ≤ 180◦
e (b) 0 ≤ φ ≤ 180◦ – para θreal = φreal = 90◦; e ganhos para valores de (c)
0 ≤ θ ≤ 180◦ e (d) 0 ≤ φ ≤ 180◦ – para θreal = 90◦ e φreal = 50◦.

Uma investigação de bastante interesse sobre as características de beamformers
baseados em subarranjos foi realizada por Nickel, pioneiro na área de processamento de
sinais em subarranjos (SASP), em [42] e [34]. Nickel demonstra que uma configuração em
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subarranjos pode ser pensada como um arranjo equivalente de elementos em que cada
centro de fase é dado pelo centro do subarranjo. O beampattern, B(θ, φ) pode, então, ser
escrito como

B(θ, φ) =
2N∑
n=1

Bn(θ, φ)
[
e
−j 2π

λ

(
ρx,nsen(θ)cos(φ)+ρz,ncos(θ)

)]
, (4.18)

onde ρx,n e ρz,n são os centros de fase dos subarranjos que podem ser calculados por

ρx,n =

∑
m∈Un

amxm∑
m∈Un

am
e ρz,n =

∑
m∈Un

amzm∑
m∈Un

am
, (4.19)

onde x e z são as posições dos elementos originais do arranjo, am são os coeficientes
relativos às amplitudes de cada elemento, que aqui serão considerados unitários e Un é o
conjunto dos elementos pertencentes ao n-ésimo subarranjo. Bn(θ, φ) é o beampattern do
n-ésimo subarranjo, com 1 ≤ m ≤ 2N. O arranjo que contém os centros dos subarranjos
é denominado superarranjo. A aproximação apresentada a seguir pela Eq. 4.20 é válida,
sendo dada por

|B(θ, φ)| ≈ |B̄sub(θ, φ)| · |Bsuper(θ, φ)|, (4.20)

onde o beampattern do superarranjo é definido por

Bsuper(θ, φ) = wHvsuper(θ, φ), (4.21)

que, para a consideração anterior de w, gera

Bsuper(θ, φ) =
2N∑
n=1

e
−j 2π

λ

(
ρx,nsen(θ)cos(φ)+ρz,ncos(θ)

)
, (4.22)

e B̄sub(θ, φ) denota a média dos beampatterns dos subarranjos.

4.3 Defasadores
Note na Figura 4.1b e na Figura 4.1c, respectivamente, que o beamforming analógico

e o beamforming híbrido possuem defasadores antes de cada sensor do arranjo, no modo de
transmissão. Estes provêm as fases necessárias ao direcionamento horizontal do feixe. Das
três técnicas básicas de direcionamento de feixe – varredura em frequência, beam switching
e deslocamento de fase por meio de defasadores – a última, é a mais utilizada [8]. [35]
classifica os defasadores como os principais elementos de um BF passivo. Juntamente aos
conversores A/D, eles respondem por mais da metade do peso e do custo da estrutura,
portanto, devem ser leves e de baixo custo. Os defasadores são desenvolvidos, comumente,
contendo diferentes estados, isto é, fases pré-determinadas e não contínuas que irão
influenciar na acurácia do direcionamento do feixe. Os estados são atribuídos de maneira
binária, onde o menor estado define a sua resolução. Um defasador de 2 bits, por exemplo,
possui os estados 0◦, 90◦, 180◦ e 270◦, dados por β = 360

2b , em graus.
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Estes dispositivos são divididos em duas categorias: recíprocos e não-recíprocos. Em
um defasador recíproco, a fase atribuída permanece a mesma em ambos os sentidos, isto é,
são inalteradas durante a transmissão e a recepção. De maneira oposta, os defasadores não-
recíprocos, quando usados, necessitam alternar a fase atribuída, do modo de transmissão
para o modo de recepção, o que, para uma baixa PRF, pode gerar um período de
impossibilidade de detecção (período cego) de alvos.

Há três tipos de defasadores comumente encontrados em sistemas radar: defa-
sadores recíprocos baseados em diodos, defasadores recíprocos de ferrite e defasadores
não-recíprocos de ferrite. Devido às suas propriedades magnéticas, defasadores de ferrite
apresentam grandes perdas quando usados em sistemas cuja frequência de operação é
menor que 3GHz. Estes possuem a vantagem de fácil implementação de mais números de
bits de resolução, haja vista que basta inserir trechos de toróides de ferrite ao corpo do
defasador. Em contrapartida, são mais sensíveis à temperatura, quando comparados aos
defasadores compostos por diodos, o que possibilita o surgimento de erro na fase entregue
pelo defasador. Outra desvantagem é o grande volume e peso deste tipo de defasador.

Algumas arquiteturas de defasadores baseados em diodos, possuem destaque [8] –
switched line, hybrid couple e loaded-line – e possuem uma boa resposta à medida em que a
frequência de operação é reduzida. Um defasador do tipo switched line, altera o comprimento
da linha de transmissão em incrementos binários, de acordo com a combinação de estados
necessários, enquanto um hybrid-couple altera a distância onde a onda eletromagnética é
refletida em um guia de onda. Ambas as técnicas possuem limitação quanto à potência
aplicada e, dependendo da frequência, seu uso é recomendado para potências de pico de
até 1 kW. Para altas potências, defasadores do tipo loaded-line são recomendados. Estes
adotam alterações nas capacitâncias e indutâncias do circuito interno para que sejam
geradas as fases requeridas.

Independentemente do tipo de defasador utilizado, a resolução depende diretamente
da quantidade de estados utilizados na confecção, sejam estes conjuntos de diodos ou torói-
des de ferrite. Dependendo dos requisitos do projeto, para que os desvios de apontamento
de feixe ou baixos níveis de lóbulos laterais em um MPAR, sejam atendidos, um alto nível
de resolução é necessário, consequentemente aumentando o número de bits requerido, as
perdas inseridas, caso a arquitetura seja passiva, e o seu custo.

O estudo em lide, baseia-se em avaliar os efeitos da quantização dos defasadores na
estimação da direção de chegada de SOIs, em relação à elevação e atém-se ao processamento
digital de sinais, de maneira que, independetemente do tipo de defasador utilizado, é
considerado que as fases quantizadas requisitadas sejam coincidentes com as fases entregues
pelos defasadores à respectiva antena. Na arquitetura do radar sob investigação, defasadores
recíprocos de 4 bits são utilizados. Para alcançar requisitos satisfatórios, mantendo um
custo viável, vale a pena investigar o desempenho dos defasadores em vista da quantização
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de fase nos estágios iniciais do radar. No capítulo 5, defasadores com b ∈ {3, 4, 5 e∞}
terão seus desempenhos avaliados para um simulador do radar PO-1.

4.4 Efeitos da Quantização de Fase
Quando erros de amplitude e fase ocorrem, seus efeitos são apresentados diretamente

no beampattern. Estes erros podem ser de natureza ramdômica, não associada ao projeto
do radar ou periódicos, em que durante o projeto já são conhecidos e aceitos, podendo ser
controlados e mitigados em determinadas situações. Podemos citar a amplitude tapering [8]
utilizada para iluminar os sensores ou a fase demandada ao longo de um arranjo periódico
para controlar um determinado direcionamento, que são consideradas funções cíclicas.
Baseado no fato de que antenas são dispositivos lineares, [8] relaciona o beampattern
resultante, como sendo a soma entre o beampattern de projeto e o beampattern gerado pela
energia referente aos erros, sendo dado por BPT (θ, φ) = BP(proj)(θ, φ) + BP(erros)(θ, φ).
Ambos os tipos de erros geram anomalias aos lóbulos laterais, no entanto, os erros periódicos
gerados pela quantização de fase dos defasadores são o objeto de estudo deste trabalho,
devido a tais erros estarem relacionados diretamente à acurácia do apontamento do lóbulo
principal e, de maneira análoga, à acurácia da estimação da direção de chegada.

Em um beamformer que dispõe da arquitetura apresentada na seção 4.2, a seleção
da fase, β, é limitada pelo número de bits. A resolução em fase, ou seja, a separação entre
dois níveis de fase disponibilizados pelos defasadores é limitada pelo bit menos significativo.
Para o beamformer de b-bits em questão, a resolução em fase, βres, em um defasador
conectado à um elemento qualquer, em radianos, é dada por [12]

βres = 2π
2b . (4.23)

A fase quantizada, βq, portanto, contém a fase desejada, βdes, mais o erro de
quantização de fase, βerro, sendo dada por [9]

βq = βdes + βerro, (4.24)

de tal maneira que o máximo erro de fase ocorre quando βdes está exatamente entre dois
níveis de quantização, ou seja,

βerro_max = βq − βdes|βdes=βres
2 = π

2b
. (4.25)

Em [8] e em [12] a Eq. 4.24 é representada de maneira gráfica, conforme ilustrado
na Figura 4.6, onde o eixo das abscissas refere-se à posição do n-ésimo elemento de um
subarranjo de M elementos, enquanto o eixo das ordenadas possui a escala referente às
fases, normalizadas. A curva uniforme, diagonal, refere-se aos valores contínuos, desejados,
de fases necessárias para atender à um determinado direcionamento quando não ocorre
quantização, isto é, quando b = ∞. A distribuição de fases nos elementos do arranjo,
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considerando-se a quantização em b-bits, para b 6=∞, é dada pelos níveis interruptos que
acompanham a curva de valores desejados, enquanto o erro resultante, βerro = βq − βdes, é
traçado sobre o eixo das abscissas.

Figura 4.6 – Erro de fase devido à quantização.

Como resultado do alinhamento das fases distribuídas, tem-se o direcionamento do
feixe principal do ESA. As Figuras 4.7a e 4.7b, apresentam de maneira gráfica o efeito
da quantização de fase para o MPAR. São ilustrados os beampatterns gerados para a
direção, φreal = 84◦, dadas situações distintas em que o beamforming utiliza defasadores de
resolução b ∈ {3, 4, 5,∞}. A vista dos eixos x− y é apresentada. Note que quanto menor
a resolução dos defasadores, e por conseguinte, maior o erro gerado pela quantização de
fase, maior a distribuição de energia do feixe principal aos lóbulos secundários. Apesar do
crescimento dos lóbulos secundários ser de grande importância em estudos nesta área, o
interesse neste ponto consiste no erro de direcionamento horizontal e na redução do ganho
do feixe principal, que pode ser observado de maneira clara na Figura 4.7b.

Faz-se necessário esclarecer que os deslocamentos de fase atribuídos ao arranjo na
Figura 4.6 e o erro de direcionamento para um determinado ângulo horizontal, φreal, são
parâmetros distintos, não seguindo uma relação linear entre eles.

Com o intuito de verificar os efeitos da quantização de fase para a região de
visibilidade horizontal do MPAR, foram geradas as curvas contendo os valores das reduções
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Figura 4.7 – Comparação entre beampatterns gerados para sistemas radar com resolução
dos defasadores b ∈ {3, 4, 5,∞} bits: (a) Efeitos totais da quantização de
fase; e (b) Visão ampliada, demonstrando os diferentes direcionamentos
horizontais e a redução de ganho para cada sistema.

dos ganhos e dos erros de direcionamento horizontais do feixe principal. A Figura 4.8a
contém os valores absolutos dos erros de direcionamento do feixe principal de cada
sistema, considerando como correto o ângulo horizontal desejado para transmissão, φdes.
A Figura 4.8b demonstra os valores relativos à redução do ganho (perda) de cada sistema,
para o ponto em que o sistema ideal (b =∞ bits), possui máximo ganho. Para obtenção
das curvas apresentadas em ambas as figuras, utilizou-se valores inteiros para os ângulos
horizontais, tal que 45◦ ≤ φdes ≤ 135◦.

Considerando a abordagem realizada em [43], somada aos conceitos de quantização
de fase apresentados nesta seção, uma análise matemática pode ser realizada para a arqui-
tetura do beamforming híbrido abordado neste estudo. Com base na Eq. 4.12, consideremos
o sinal CBB fornecido pelo n-ésimo canal, em que a fase quantizada, βq, é inserida pelo
EL-ésimo defasador

xPIn(k) =
{[

M∑
m=1

e−j
2π
λ
χELm

(
sin(θdes)cos(φdes)−βq

)]
e−j

2π
λ
ξELncos(θdes)

}
s̃PIn(k) + ñn(k), (4.26)

onde, ñn(k) é o ruído resultante quando aplicadas as fases provenientes de cada defasador,
e θdes e φdes são, respectivamente, o zênite, θSOI , e o azimute, φSOI , do sinal de interesse
que incide no arranjo antes de passar pelos defasadores. Utilizando a Eq. 4.24, a Eq. 4.26
pode ser expressa em função das fases desejadas e do erro por

xPIn(k) =


 M∑
m=1

e
−j 2π

λ
χELm

(
sin(θdes)cos(φdes)−(βdes+βerro)

)e−j 2π
λ
ξELncos(θdes)

s̃PIn(k) + ñn(k).

(4.27)
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Figura 4.8 – Efeitos da quantização de fase para sistemas radar distintos, com resolução
dos defasadores, b ∈ {3, 4, 5,∞} bits: (a) Erros absoluto de direcionamento
horizontal do feixe principal; e (b) Redução do ganho do feixe principal de
cada sistema radar, em relação ao ponto de máximo ganho (φdes) do sistema
ideal.

Para que a máxima potência do sinal xPIn(k) seja obtida na recepção, é necessário
que ocorra o alinhamento entre a fase do sinal incidente e a fase gerada pelo respectivo
defasador, tal que

sen(θdes)cos(φdes)− (βdes + βerro) = ±2απ, α = 0,±1,±2, . . . , (4.28)

que leva à
sen(θdes)cos(φdes) = (βdes + βerro)± 2απ, (4.29)

onde α = 0 é a posição do feixe principal e α 6= 0 está associado aos grating lobes. No
entanto, conforme discutido na seção 4.2, ao considerar determinístico e por conseguinte
conhecido o azimute em que um alvo se encontra, os grating lobes que surgem na região de
visibilidade horizontal, podem ser descartados, e a Eq. 4.29 pode ser melhor expressa por

sen(θdes)cos(φdes) = (βdes + βerro). (4.30)

No modo de transmissão, os sinais são transmitidos em um ângulo vertical, θdes =
90◦, para que o fan beam seja formado, e os defasadores entregam efetivamente aos seus
respectivos sensores somente a fase horizontal, relativa à φq. Cada defasador do n-ésimo
subarranjo pode, então, ser representado por

dn,m = e
j 2π
λ

(
χELmsen(θq)cos(φq)+ξELmcos(θq)

)
, (4.31)

com θq = 90◦, que resulta em

dn,m = ej
2π
λ
χELmcos(φq) = ej

2π
λ
χELmβq = ej

2π
λ
χELm (βdes+βerro). (4.32)
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Como os defasadores são recíprocos, suas fases são inalteradas na recepção. βq, expresso
na Eq. 4.26, refere-se a fase dos respectivos defasadores, e com base nas Eq. 4.32 e 4.29,
encontra-se a seguinte equação:

sen(θdes)cos(φdes) = cos(φq), (4.33)

e o ângulo horizontal, quantizado, φq poderá ser expresso por

φq = arccos
(
sen(θdes)cos(φdes)

)
. (4.34)

A relação entre φq e φdes é dada por

φq = φdes + φerro, (4.35)

e a expressão para o erro do ângulo horizontal é dada por

φerro = arccos
(
sen(θdes)cos(φdes)

)
− φdes. (4.36)

A Eq. 4.30 permite que o erro do ângulo horizontal seja expresso por

φerro = arccos
(
βdes + βerro

)
− φdes. (4.37)

A expressão anterior indica o desvio do ângulo horizontal em relação à φdes,
predeterminado pelo beamforming.

Note agora, que, para um azimute predeterminado durante a varredura, a fase nos
quantizadores não se altera, e portanto, φerro, deve ser igual na transmissão e na recepção.
Em contrapartida, θdes, durante o modo de transmissão, é sempre igual à 90◦, enquanto
na recepção, θdes = θSOI . A condição imposta no presente capítulo, de que o azimute do
alvo é conhecido inicialmente, e considerado correto para φdes, implica em considerar que
não há erro horizontal, φerro; logo, o erro pode ser considerado contido no ângulo vertical,
θq = θSOI + θerro. Mediante esta consideração, é estabelecida a seguinte igualdade:

dn,m|situação1 = dn,m|situação2, (4.38)

que corresponde à

ej
2π
λ

(χELmsen(90◦)cos(φq)+ξELmcos(90◦)) = ej
2π
λ

(χELmsen(θq)cos(φdes)+ξELmcos(θq)). (4.39)

Aplicando-se o logaritmo neperiano e dividindo ambas as parcelas da equação, por
j 2π
λ
, obtem-se:

χELmsen(90◦)cos(φq) + ξELmcos(90◦) = χELmsen(θq)cos(φdes) + ξELmcos(θq), (4.40)

que é equivalente à

χELmcos(φq) = χELmsen(θq)cos(φdes) + ξELmcos(θq), (4.41)
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e por fim, temos

χELmcos(φdes + φerro) = χELmsen(θdes + θerro)cos(φdes) + ξELmcos(θdes + θerro). (4.42)

Observe, na Eq. 4.42, que a relação entre θerro e φerro não é linear. Diferentemente
de φerro, que é considerado determinístico neste trabalho, θerro será composto de uma
parcela determinística e uma parcela estatística, que dependem da geometria do arranjo.
A obtenção de uma solução fechada para a parcela determinística de θerro pode ser
alcançada com o conhecimento da geometria do arranjo, e será demonstrada por meio
dos experimentos realizados no capítulo 5, enquanto sua parcela estatística dependerá da
relação sinal-ruído e poderá ser obtida com a utilização de algoritmos de estimação da
DoA. A seção 4.5, apresenta o desenvolvimento do processo de estimação da DoA para os
algoritmos selecionados.

4.5 Estimação da DoA em Elevação na Presença do Erro de
Quantização de Fase
Para que seja compreendido o desenvolvimento de cada método de estimação de

DoA aplicado à arquitetura híbrida, é necessário explicar o modelo de cenário considerado.

O processamento do sistema radar é realizado para que os sinais sejam transmitidos
em φdes, no entanto, estes assumem, após passarem pelos defasadores, uma fase quantizada,
de maneira que a combinação de fases gerada no n-ésimo subarranjo produz um ângulo
horizontal φreal = φq, no qual os sinais são transmitidos pelos sensores do arranjo. O alvo,
posicionado em Palvo = (θSOI , φSOI , RSOI), terá posição angular coincidente com a posição
desejada, conforme apresentado na Figura 4.9, sendo desconsiderado o erro estatístico
para o ângulo horizontal – premissa desse estudo – tal que, para defasadores de resolução
infinita, φSOI = φdes + ξ, onde ξ = 0 é o erro estatístico. Ademais, o máximo ganho é
obtido para φreal e φerro está contido na largura de feixe à 3 dB, possibilitando a detecção
do sinal refletido no alvo, durante a recepção. Ainda na Figura 4.9, para qualquer posição
horizontal do alvo, contida na largura de feixe de 3 dB, isto é φdes ≤ φSOI ≤ φreal, os sinais
banda estreita e analíticos de retorno, r(t, θSOI , φSOI), baseados na Eq. 2.19, incidem no
arranjo de sensores com posição horizontal φSOI , onde receberão dos defasadores uma fase
quantizada, φq, sendo encaminhados para o processador.

Em seguida, o processamento do sinal recebido é realizado conforme descrito na
subseção 4.2.2, tomando como base a cadeia de recepção descrita na Figura 4.4. Como
o sistema considera correta a posição horizontal do alvo, φdes, a estimação do zênite é
realizada utilizando-se, para as funções-custo dos algoritmos selecionados, steering vectors
sem a presença do erro de quantização, isto é, v(θdes, φdes) = DHvEL(θdesφdes), onde os
elementos de D possuem resolução b =∞ bits.



Capítulo 4. ANÁLISE DOS EFEITOS DA QUANTIZAÇÃO DE FASE NO DESEMPENHO DO
RADAR PO-1 73

Figura 4.9 – Modelo considerado para as simulações.

Uma vez que o beampattern do MPAR, no modo de busca, tem ganho horizontal
máximo para φreal, o ganho para φdes é reduzido e, consequentemente, a relação sinal-ruído
é reduzida para o sinal de retorno proveniente da direção φSOI . O ganho do sinal de
retorno, Gφdes , é obtido definindo o argumento da função, igual a φdes para o beamppatern,
considerando o plano x-y, isto é,

Gφdes = BP (φ)|φ=φdes . (4.43)

A SNR, na saída do receptor, está relacionada ao ganho obtido em uma determinada
direção, por [23]

SNR = G(φ)Pr
Pn
, (4.44)

onde Pr é a potência média do sinal, Pn é a potência média do ruído, dadas respectivamente
pelas Eq. 2.17 e 2.18 e o ganho normalizado para φreal é igual a 1. Portanto, para um dado
φ, especificamente, φdes, a SNR pode ser expressa, em termo das variâncias do sinal e do
ruído, σ2

s e σ2
n, respectivamente, por:

SNRφdes = Gφdes

σ2
s̃

σ2
n

. (4.45)

A Eq. 4.45, implica diretamente na parcela estatística de θerro e será considerada
para as derivações das equações relativas aos algoritmos de estimação da DoA, por diante.

Para o caso em que não há erro de quantização, a matriz covariância do vetor
xPI(k) é dada por

RxPI = E{xPI(k)xH
PI(k)}

= v(θdes, φdes)Rs̃vH(θdes, φdes) + Rn

= σ2
s̃v(θdes, φdes)vH(θdes, φdes) + σ2

nI,

(4.46)
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onde Rs̃ e Rn são, respectivamente, as matrizes covariância do sinal e do ruído, e
v(θdes, φdes) = DHvEL(θdes, φdes). De maneira análoga, e com base na Eq. 4.45, a ma-
triz covariância de um sinal quantizado, R′

xPI
, pode ser expressa por

R′

xPI
= E{xPI(k)xH

PI(k)}

= v(θreal, φreal)R
′

s̃vH(θreal, φreal) + R′

n

= εσ2
s̃v(θreal, φreal)vH(θreal, φreal) + σ2

nI,

(4.47)

onde v(θreal, φreal) = DHvEL(θdes, φdes), com a matriz D, neste caso específico, sendo
composta pelos defasadores de resolução b 6=∞ bits, definidos na Eq. 4.32, e ε é o fator
de redução do ganho para G(φ)|φdes .

Para um alvo com posição angular (θSOI , φSOI), a função-custo para o algoritmo
Delay and Sum, por exemplo, considerando-se a arquitetura do MPAR, pode ser expressa
por

PDS(θ̂) =vH(θ, φ)R′

xPI
v(θ, φ)

=vH(θ, φ)
[
εσ2

s̃v(θreal, φreal)vH(θreal, φreal) + σ2
nI
]
v(θ, φ)

=vH
EL(θ, φ)D

[
εσ2

s̃v(θreal, φreal)vH(θreal, φreal) + σ2
nI
]
DHvEL(θ, φ),

(4.48)

onde o ângulo vertical estimado, θ̂ = θSOI +θerro, com θerro composto pelos erros estatístico
e determinístico, conforme apresentado na seção 4.4.

De maneira semelhante, baseado na Eq. 3.31, a função-custo para o algoritmo
MVDR (Capon,s), aplicada à arquitetura do MPAR é dada por

PMVDR(θ̂) = 1
vH(θ, φ)R′−1

xPI
v(θ, φ)

= 1

vH
EL(θ, φ)D

[
εσ2

s̃v(θreal, φreal)vH(θreal, φreal) + σ2
nI
]−1

DHvEL(θ, φ)
.

(4.49)

Por fim, para o algoritmo MUSIC, o zênite será estimado com base na Eq. 4.50,
cuja a função-custo, para a estrutura em questão, pode ser expressa por

PMUSIC(θ̂) = 1
vH(θ, φ)EnEH

nv(θ, φ)

= 1
vH

EL(θ, φ)DEnEH
nDHvEL(θ, φ)

,
(4.50)

onde En contém os autovetores correspondentes aos 2N-1 menores autovalores, e a matriz
Λ proveniente da autodecomposição da matriz R′

xPI
= EΛEH, conforme apresentada na
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Eq. 3.38, é dada por

Λ =


εσ2

s̃ + σ2
n 0 · · · 0

0 σ2
n · · · 0

... ... . . . ...
0 0 · · · σ2

n

 . (4.51)

Maximizando a função-custo de cada algoritmo, o zênite estimado do alvo é obtido.

No capítulo 5, o erro relacionado à quantização é comparado para diferentes cenários,
considerando geometrias de arranjos com diferentes valores para MN e em diferentes pontos
horizontais da região de visibilidade, proporcionando uma análise gráfica de θerro.
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5 SIMULAÇÕES

Com o objetivo de avaliar os efeitos dos erros em azimute produzidos por defasadores
quantizados no desempenho dos algoritmos usados para estimar o zênite, este capítulo
apresenta resultados de simulações relativos a cenários específicos. Utilizou-se nestas
simulações o software Matlab c©, versão 9.4.0.813654, release R2018a. Os cenários foram
escolhidos convenientemente para ressaltar as associações entre os erros produzidos em
ambas as coordenadas. Os parâmetros do sistema, descritos na Tabela 5.1, não são alterados
entre cenários. A diferença entre estes está na posição do alvo, na resolução dos defasadores
e no tamanho do arranjo de sensores considerado.

Tabela 5.1 – Parâmetros do sistema utilizado nas simulações.

Parâmetro Variável Valor Unidade
Frequência de amostragem sem decimação fs 100 MHz
Frequência de amostragem com decimação fs 5 MHz
Frequência da portadora fc 3 GHz
Largura do pulso de transmissão (LFM) ls 40 µs
Frequência de repetição de pulso PRF 1,7699 kHz
Largura de banda do sinal de transmissão Bs 3 MHz
Largura de banda do ruído térmico Bn 3 MHz
Potência de transmissão Pt 800 kW
Ganho de transmissão Gt 45 dB
Ganho de recepção Gr 45 dB
Perdas do sistema L 6 dB
Figura de ruído F 3 dB
Alcance máximo Rmax 84,75 km
Alcance mínimo (zona cega) Rmin 6 km
Número de pulsos integrados np 41 adimensional
Seção reta radar RCS 8 m2

Espaçamento vertical entre
elementos da mesma coluna dz 0,10 m
Espaçamento horizontal entre
elementos em um subarranjo dz 0,10 m
Espaçamento horizontal e vertical
entre elementos de colunas consecutivas dx 0,05 m

Para a realização dos experimentos, foi considerado inicialmente que o ângulo
horizontal, φdes, pertence à grade dos azimutes definidos pelo sistema radar para a realização
de uma varredura completa da região de visibilidade horizontal definida no capítulo 4, tal
que 45◦ ≤ φdes ≤ 135◦ em incrementos de 1◦, para qualquer valor de zênite. O modelo
de cenário considerado segue exatamente as considerações citadas na seção 4.5, para a
estimação da DoA, enfatizando, novamente, que o único alvo considerado em todos os
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cenários, posicionado em Palvo = (θSOI , φSOI , RSOI), terá posição angular coincidente com
a posição desejada, conforme apresentado na Figura 4.9, sendo desconsiderado o erro
estatístico para o ângulo horizontal e o máximo ganho sendo obtido para φreal.

O arranjo de sensores utilizado para a realização das simulações possui geometria
planar retangular, com grade triangular de elementos, conforme apresentado na Figura 4.3.
Para os cenários 1, 2 e 3, os números de elementos vertical e horizontal serão dados,
respectivamente, por 2N = 8 eM = 6, conforme apresentado na Figura 5.1. Para o Cenário
4, devido ao objetivo do experimento, estes valores alteram-se, sendo oportunamente
definidos.

Figura 5.1 – Arranjo planar de sensores utilizado pelos sistemas radar dos cenários 1 e 2.
Posições dos elementos, em função do comprimento de onda, representadas
pelos pontos.

Os cenários considerados são descritos a seguir:

– Cenário 1: Tem por objetivo verificar a presença do erro de estimação do zênite
proveniente da quantização dos defasadores, por meio da alteração da posição do alvo em
azimute, mantendo-se o zênite e distância radial;

– Cenário 2: Nesta simulação deseja-se observar o comportamento do erro de zênite
para sinais com diferentes relações sinal-ruído, obtidas através da variação da distância
radial do alvo, sem alteração da sua posição angular;

– Cenário 3: O foco neste experimento é observar a contribuição da parcela estatística
de erro obtido para o zênite, devido ao ganho do beampattern na posição horizontal, φSOI ,
do alvo, em sistemas nos quais os defasadores são quantizados em fase.
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– Cenário 4: O objetivo neste cenário é observar o comportamento do erro de
estimação do zênite diante de sistemas com diferentes tamanhos de arranjos de sensores,
mantendo-se os parâmetros já descritos anteriormente;

Outras grandezas do sistema podem ser derivadas a partir das especificações da
Tabela 5.1. As resoluções em tempo e em distância do sistema são dadas por

Ts = 1
fs

; e ∆R = cTs
2 = c

2fs
. (5.1)

O número de amostras do sinal transmitido e do sinal recebido são dados, respecti-
vamente, por

Ntx = ls
Ts

e Nrx = Rmax

∆R . (5.2)

A Tabela 5.2 apresenta os valores obtidos para as grandezas citadas.

Tabela 5.2 – Grandezas derivadas do sistema utilizado nas simulações.

Parâmetro Variável Valor Unidade
Resolução em tempo Ts 2× 10−7 s
Resolução em disância ∆R 30 m
Número de amostras do sinal transmitido NTx 200 amostras
Número de amostras do sinal recebido NRx 2825 amostras
Número de amostras do sinal após a integração
coerente de pulsos (por canal) NPI 1 amostra

A grade de busca vertical, apresentada no capítulo 3, possui incrementos de
θ = 0.001◦ para as funções-custo de todos os algoritmos. Adicionalmente, foram realizados
50 experimentos em todos os cenários.

5.1 Cenário 1
O Cenário 1 tem como objetivo constatar o surgimento do erro do zênite relativo à

quantização de fase horizontal, proveniente dos defasadores. Este cenário é divido em 3
subcenários que diferenciam-se, pela posição vertical do alvo, θSOI . Em cada subcenário,
a posição horizontal do alvo, φSOI é alterada a cada rodada do algoritmo, mantendo-se
sua posição vertical e a distância radial. Com a finalidade de avaliar o desempenho dos
defasadores encontrados no mercado, foram comparados quatro sistemas radar de iguais
parâmetros apresentados na Tabela 5.1, e defasadores de resoluções b ∈ {3, 4, 5,∞} bits,
respectivamente, onde o último defasador (b =∞ bits) é tido como referência. Em todos
os casos, a estimação do zênite foi realizada pelo algoritmo MUSIC. Os parâmetros comuns
aos quatro sistemas radar considerados são apresentados na Tabela 5.3, bem como os
parâmetros de cada subcenário, na Tabela 5.4.
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Tabela 5.3 – Parâmetros de entrada para o Cenário 1.

Identificação Posição horizontal Resolução dos Distância SNR na
do alvo (◦) defasadores radial (km) entrada do

receptor (dB)
Sistema 1 ∞
Sistema 2 45 ≤ φSOI ≤ 135 5 12 11,51
Sistema 3 (incremento de 1◦) 4
Sistema 4 3

Tabela 5.4 – Parâmetros específicos para cada subcenário.

Subcenário Posição vertical Grade de busca SNR na saída
do alvo (◦) vertical (◦) do integrador (dB)

1-A θSOI1 = 86
1-B θSOI2 = 74 0 ≤ θ ≤ 180 32,30
1-C θSOI3 = 63 (incremento de 0, 001◦)

A Figura 5.2, apresenta os valores dos erros expressos por meio da raíz da média
quadrática (RMSE), obtidos para cada posição do alvo, Palvo = (θSOI , φSOI , RSOI), para o
subcenário 1-A, após a realização de cinquenta experimentos.

Figura 5.2 – Curvas contendo o erro de estimação do zênite, provenientes de sistemas
radar com resoluções distintas para o subcenário 1-A.
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A curva na cor azul, proveniente do sistema radar 1, que utiliza defasadores de
resolução infinita, b =∞ bits, representa os erros de estimação do zênite para o caso de
quantização de fase ideal, em que as posições horizontais φSOI = φreal e somente o erro de
estimação vertical faz-se presente. Para o sistema radar número 2, cuja curva é apresentada
na cor marrom, observa-se que os erros de quantização horizontal presentes nos defasadores
de resolução b = 5 bits permanecem presentes nos sinais, xPI(k), disponibilizados para a
estimação da DoA. Isto é devido ao fato de o sinal, ao incidir no EL-ésimo elemento, ter
sua fase deslocada horizontalmente pelo defasador recíproco. No entanto, após a aplicação
de uma fase quantizada, a parcela

sen(θdes)cos(φdes)− βq, (5.3)

da Eq. 4.26, permanece com uma fase relativa à diferença entre φSOI e φreal, que contribui
para o erro de estimação do zênite. Os sistemas 3 e 4, cujas curvas são apresentadas na cor
amarela e roxa, comfirmam, com base na Eq. 4.25 que, apesar da relação entre os erros
horizontal e vertical não ser linear – que pode ser observado comparando as Figuras 4.8a e
5.2 – o erro de estimação do zênite, na média, cresce inversamente proporcional à resolução
de fase dos defasadores. A simetria observada é devida ao módulo da Eq. 5.3 possuir
mesmo valor para ambos os quadrantes da região de visibilidade horizontal, isto é,

|sen(θdes)cos(φdes)− βq|45◦≤φSOI<90◦ = |sen(θSOI)cos(φdes)− βq|90◦<φdes≤135◦ . (5.4)

Os valores de RMSEs estimados para os zênites em cada posição horizontal consi-
derada para o alvo, permitem estabelecer um valor médio para o erro de zênite em toda a
região de visibilidade. A Tabela 5.5 apresenta este erro para cada sistema radar empregado
na simulação anterior. O intervalo de confiança, com base em [44] é apresentado para cada
sistema do Subcenário 1-A, considerando uma probabilidade de 95%.

Tabela 5.5 – Valores médios provenientes dos RMSE para os sistemas radar do subcenário
1-A.

Identificação Resolução dos Média para os RMSE em cada Intervalo de
defasadores (bits) posição horizontal do alvo (◦) confiança (95%)

Sistema 1 ∞ 0,0014 0,0017 ∼ 0, 0011
Sistema 2 5 0,0272 0,0267 ∼ 0, 0277
Sistema 3 4 0,0562 0,0567 ∼ 0, 0557
Sistema 4 3 0,1068 0,1073 ∼ 0, 1063

Os subcenários 1-B e 1-C, conforme mencionado anteriormente, possuem parâmetros
idênticos ao subcenário 1-A, com exceção da posição vertical do alvo, selecionada de
maneira aleatória, dada em cada caso, respectivamente, por θSOI2 = 74◦ e θSOI3 = 63◦. As
Figuras 5.3 e 5.4 apresentam o erro de zênite estimado para ambos os casos.
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Figura 5.3 – Curvas contendo o erro de estimação do zênite, provenientes de sistemas
radar com resoluções distintas para o subcenário 1-B.

Figura 5.4 – Curvas contendo o erro de estimação do zênite, provenientes de sistemas
radar com resoluções distintas para o subcenário 1-C.
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Os valores das médias para os RMSE obtidos em cada uma das posições horizontais
dos alvos dos subcenários 1-B e 1-C são demonstrados na Tabela 5.6.

Tabela 5.6 – Valores médios provenientes dos RMSE para os sistemas radar dos subcená-
rios 1-B e 1-C.

Identificação Resolução dos Valor médio para os RMSE obtidos (◦)
defasadores (bits)

subcenário 1-B subcenário 1-C
Sistema 1 ∞ 0,00095 0,0010
Sistema 2 5 0,0274 0,0288
Sistema 3 4 0,0553 0,0600
Sistema 4 3 0,1136 0,1094

Note, nas Figuras 5.2, 5.3 e 5.4, bem como nas Tabelas 5.5 e 5.6, que os erros de
estimação de zênite permanecem inalterados com o aumento da elevação do alvo, ou de
maneira análoga, com a redução do zênite do SOI.

As curvas apresentadas nas Figuras 5.2, 5.3 e 5.4, comprovam o efeito do erro
horizontal, proveniente da quantização dos defasadores, no surgimento do erro vertical.
Isto é demonstrado pelo nível excedente de erro presente no zênite estimado pelos sistemas
2, 3 e 4, quando comparados à curva do sistema 1, onde somente o erro estatístico é
considerado.

5.2 Cenário 2
Este cenário verifica o erro de estimação do zênite para um alvo variando sua

distância radial e mantendo sua posição angular. O objetivo é observar o comportamento
do erro para sinais com diferentes relações sinal-ruído, estabelecida através da Eq. 2.19.
Com base nos resultados obtidos na Figura 5.2, dois diferentes tipos de análises serão
realizadas: Uma avaliação do desempenho dos algoritmos Delay and Sum, MVDR e MUSIC,
quando aplicados à arquitetura do MPAR e, posteriormente, uma comparação entre os
desempenhos de cada um dos sistemas radar utilizados no subcenário 1-A, utilizando o
algoritmo de melhor desempenho para para a estimação do zênite nos subcenários 2-B e
2-D. Em cada subcenário, é estabelecida uma posição angular distinta para o alvo. Nos
subcenários 2-A e 2-B, o alvo possui posição angular Palvo = (θSOI1 , φSOI1), onde ocorrem
grandes variações de erros, de acordo com a resolução dos defasadores utilizados em cada
um dos sistema radar utilizados no subcenário 1-A; os subcenários 2-C e 2-D, simulam o
alvo na posição Palvo = (θSOI2 , φSOI2), que possui pequena variação para o erro do zênite
estimado. Os parâmetros considerados para os subcenários 2A à 2D são apresentados
nas Tabelas 5.7 e 5.8, assim como a posição angular para ambos os casos é ilustrada na
Figura 5.5.
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Figura 5.5 – Posição angular dos alvos em cada subcenário.

Tabela 5.7 – Parâmetros de entrada específicos para os sistemas radar considerados nos
subcenários 2-A e 2-B.

Algoritmos Posição Resolução Distância SNR (dB) SNR (dB)
utilizados angular dos defasa- radial na entrada do na saída do

do alvo (◦) dores (bits) (km) receptor integrador
8 18,55 55,47
12 11,51 48,43

Subcenário 2-A: Subcenário 16 6,51 43,43
Delay & Sum; 2-A: 4 20 2,64 39,56
MVDR; e 24 -0,52 36,39
MUSIC. 28 -3,20 33,71

φSOI = 110; e 32 -5,52 31,39
θSOI = 86 36 -7,56 29,35

Subcenário 2-B: Subcenário 40 -9,39 27,51
MUSIC. 2-B: 44 -11,05 25,86

3, 4, 5, ∞ 48 -12,56 24,35
52 -13,95 22,96
56 -15,24 21,67
60 -16,44 20,47
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Tabela 5.8 – Parâmetros de entrada específicos para os sistemas radar considerados nos
subcenários 2-C e 2-D.

Algoritmo Posição Resolução Distância SNR (dB) SNR (dB)
utilizado angular dos defasa- radial na entrada do na saída do

do alvo (◦) dores (bits) (km) receptor integrador
8 18,55 55,47
12 11,51 48,43

Subcenário 2-C: Subcenário 16 6,51 43,43
Delay & Sum; 2-C: 4 20 2,64 39,56
MVDR; e 24 -0,52 36,39
MUSIC. 28 -3,20 33,71

φSOI = 76; e 32 -5,52 31,39
θSOI = 86 36 -7,56 29,35

Subcenário 2-D: Subcenário 40 -9,39 27,51
MUSIC. 2-D: 44 -11,05 25,86

3, 4, 5, ∞ 48 -12,56 24,35
52 -13,95 22,96
56 -15,24 21,67
60 -16,44 20,47

O comportamento do erro de zênite para as distâncias radiais do alvo e seus
respectivos valores de SNR são apresentados nas Figuras 5.6 à 5.9.

Figura 5.6 – Erro de estimação do zênite para o subcenário 2-A.
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Para o alvo com posição angular P = (θSOI , φSOI) = (86◦, 110◦) e distância radial
dada de acordo com a Tabela 5.7, o erro de estimação do zênite, estimado pelos algoritmos
selecionados, é ilustrado na Figura 5.6. Note que para altos valores de SNR, os estimadores
possuem desempenhos equivalentes, apresentando maior diferença de desempenho para
SNR menores que 24 dB, onde o algoritmo MUSIC demonstra alguma vantagem em
relação aos demais. Isto pode ser justificado pois a restrição imposta pelo algoritmo
de Capon, sacrifica a capacidade de suprimir ruídos em detrimento de gerar nulos em
direções de fontes que não sejam a do SOI (interferidores), tornando-o dependente da SNR.
Para o algoritmo Delay and Sum, a função PDS(θ), possui largura de feixe relativamente
grande, podendo gerar maiores erros que os demais algoritmos. Os resultados apresentados
demonstram que o algoritmo MUSIC obtém o melhor desempenho para o subcenário 2-A.
O desempenho do algoritmo para os quatro sistemas radar testados, é demonstrado na
Figura 5.7.

Figura 5.7 – Erro de estimação do zênite para o subcenário 2-B.

Note na Figura 5.7 que, para a curva do sistema que utiliza defasadores com resolu-
ção de 4 bits, os resultados para o erro estão de acordo com a curva da figura 5.6 estimada
pelo algoritmo MUSIC, salvo o fato de serem experimentos realizados separadamente. A
diferença entre os valores dos erros obtidos para cada sistema é mantida de maneira quase
constante entre os valores de SNR iguais à 33 dB e 55 dB, havendo uma influência da
SNR no desempenho do estimador para níveis mais baixos de SNR, independentemente
da resolução do defasador utilizado.
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As Figuras 5.8 e 5.9 apresentam, respectivamente, os resultados obtidos para os
subcenários 2-C e 2-D, em que o alvo é posicionado em P = (θSOI , φSOI) = (86◦, 76◦) e R
conforme a Tabela 5.8. Neste azimute, as fases resultantes provenientes dos defasadores
dos sistemas radar 2, 3 e 4 são iguais e, por conseguinte, erros semelhantes são obtidos
para o zênite.

Figura 5.8 – Erro de estimação do zênite para o subcenário 2-C.

De maneira semelhante ao subcenário 2-A, pode ser observado na Figura 5.8 que,
apesar do alvo estar posicionado numa região de menor erro de fase, o melhor desempenho
é obtido para o algoritmo MUSIC. A mesma observação pode ser feita em relação aos
subcenários 2-B e 2-D. A seguir, os erros de estimação do zênite são demonstrados de
maneira gráfica na Figura 5.9.

Apesar das diferenças de fase obtidas para cada sistema radar quando altera-se a
posição horizontal do alvo, os resultados apresentados em cada experimento do cenário 2,
são consistentes entre si, demonstrando que o MUSIC é o estimador de melhor desempenho.

Nas Figuras 5.7 e 5.9, observa-se que as diferenças entre os erros de estimação do
zênite para as distintas resoluções de defasadores permanecem bem definidas, em um nível
quase inalterado, para altos níveis de SNR. É possível associar os pontos das curvas onde
o erro tem um aumento abrupto aos valores das Tabelas 5.7 e 5.8 onde a SNR do sinal na
entrada do receptor é menor que -3 dB. A partir deste ponto, há uma contribuição maior
da SNR para o surgimento de erros do que da quantização dos defasadores.
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Figura 5.9 – Erro de estimação do zênite para o subcenário 2-D.

5.3 Cenário 3
Este cenário baseia-se no efeito da quantização de fase apresentado na Figuras 4.7,

4.8a e 4.8b, onde o ganho do beampattern dos sistemas que possuem defasadores de
resolução b 6=∞ bits, apresentam uma redução em relação ao beampattern do sitema ideal,
para a posição horizontal do alvo, φSOI . O objetivo é observar a contribuição da parcela
estatística de erro para o zênite estimado, devido à esta redução de ganho.

Para conduzir estes experimento, estimou-se o zênite do alvo em diferentes posições,
tal que θSOI = 86◦ e 45◦ ≤ φSOI ≤ 135◦, alterando-se φSOI em incrementos de 1◦, de
maneira semelhante ao experimento realizado no subcenário 1-A, no entanto, utilizando
somente o sistema radar que possui defasadores de resolução b = 3 bits, por apresentar
dentre os sistemas, as maiores variações de ganho e deslocamentos horizontais do feixe
principal. O sistema de 3 bits, sem qualquer alteração em relação aos parâmetros utilizados
anteriormente, é considerado nos experimentos deste cenário como o sistema de referência.

Três subcenários foram simulados, tomando como principal diferença a distância
radial, e consequentemente, o nível de SNR em cada situação. No subcenário 3-A, a
distância radial do alvo para o sistema de referência, é de 12 quilômetros, e provê um
nível de SNR alto, tal que, conforme apresentado nos experimentos dos subcenários 1-A,
1-B e 1-C, que utilizam este mesmo nível, o erro de estimação do zênite é relativamente
pequeno. Para o segundo subcenário, posicionou-se o alvo em uma região de transição,
à 28 quilômetros do sistema radar de referência, em que o valor de SNR, 33.71 dB,
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estimada está na eminência de acarretar um aumento abrupto do erro estimado, conforme
apresentado nas Figuras 5.6 à 5.9. O último subcenário, 3-C, tem o alvo posicionado em 30
quilômetros, região em que o nível de SNR encontra-se abaixo de -3,20 dB na entrada do
filtro receptor, ou de maneira correspondente, abaixo de 33.71 dB na saída do integrador,
como demonstrado nos experimentos anteriores, propiciando um erro de estimação de
zênite grande em comparação à região escolhida para o cenário 3-A.

Note, que uma comparação entre o sistema de referência utilizado neste cenário e
o sistema ideal, onde b = ∞ bits, não apresentaria de maneira objetiva somente o erro
estatístico. Para comparar somente o erro devido à redução do ganho, foram considerados
dois sistemas idênticos, no que diz respeito aos parâmetros apresentados na Tabela 5.1, no
entanto a diferença de ganho entre o sistema “ideal” e o sistema de referência, foi atribuída
ao sistema de teste, de maneira que para a mesma posição, φSOI , do alvo, diferentes
níveis de SNR fossem obtidos. Como pode ser observado na Eq. 4.45, a SNR diretamente
proporcional ao ganho. Assim a diferença de ganho entre o sistema ideal e o sistema de
referência também pode ser considerada para o sistema de teste.

Baseado na curva de redução de ganho para defasadores de 3 bits, apresentada na
Figura 4.8b, foi obtido um valor correspondente à sua média, e então, utilizada como valor
padrão de perda em todas as posições horizontais testadas para o alvo. O valor médio para
a redução da SNR atribuído ao sistema de teste foi de -0.113 dB. A Tabela 5.9 apresenta
os parâmetros de entrada, comuns aos subcenários 3-A, 3-B e 3-C, enquanto a Tabela 5.10
apresenta os seus parâmetros particulares.

Tabela 5.9 – Parâmetros comuns utilizados nos subcenários 3-A, 3-B e 3-C.

Identificação Posição angular Resolução dos
do alvo (◦) defasadores (bits)

Sistema de 3
referência 45 ≤ φSOI ≤ 135

(incremento de 1◦);
Sistema de θSOI = 86 3
teste de

Tabela 5.10 – Parâmetros específicos dos subcenários.

Sistema de referência Sistema de teste
Subcenário Redução média Range SNRch SNRPI Range equi- SNRch SNRPI

de SNR (dB) (km) (dB) (dB) valente (km) (dB) (dB)
3-A 12 11,515 48,434 12,078 11,402 48,322
3-B 0,113 28 -3,203 33,719 28,182 -3,316 33,603
3-C 30 -4,402 32,517 30,196 -4,515 32,405

Na Tabela 5.10, SNRch representa o nível da SNR de cada canal, após a passagem
pelos defasadores, para um único pulso e SNRPI, a SNR na saída do integrador coerente
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de pulsos. Ainda na mesma tabela, o range do alvo em relação ao sistema de teste aparece
como a distância radial que o alvo estaria com a redução de SNR considerada.

A Figura 5.10, apresenta, graficamente, os RMSEs para os zênites estimados ao
longo da região de visibilidade horizontal, enquanto na Tabela 5.11, são expostos os
parâmetros de saída para os três subcenários.

Figura 5.10 – Erro de estimação do zênite para o cenário 3.

Tabela 5.11 – Resultados obtidos para os subcenários 3-A, 3-B e 3-C.

RMSE (◦)
Subcenário Sistema de Sistema de Erro médio Maior erro Azimute do

referência teste estatístico (◦) estatístico (◦) maior erro (◦)
3-A 0,1075 0,1076 0,0001 0,0032 101
3-B 0,1098 0,1110 0,0012 0,0093 95
3-C 0,2107 0,2972 0,0866 0,9843 109
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Uma análise da Figura 5.10a, bem como dos parâmetros resultantes para o subce-
nário 3-A, permite observar que o erro de estimação do zênite para altos níveis de SNR,
provém basicamente da parcela determinística do erro, proveniente da diferença apontada
na Eq. 5.3. Mesmo após uma grande redução da SNR, realizada para o experimento do
subcenário 3-B, observa-se, na Figura 5.10b que não houve alteração significante entre
o sistema de referência e o sistema de teste, permanecendo a quantização de fase, res-
ponsável pela parcela de maior contribuição para o erro de estimação do zênite do alvo.
No subcenário 3-C, o nível da SNR na entrada no filtro de recepção foi selecionado com
base nos cenários anteriores, onde é observado um aumento abrupto do erro. Apesar de
pequena a diferença entre as SNR do sistema de referência e de teste, o erro estatístico
apresentou uma parcela significativa do erro total estimado, demonstrando o proposto nas
seções 4.4 e 4.5. É necessário esclarecer que, apesar de ter sido demonstrado um valor para
a distância radial equivalente na Tabela 5.10, a redução do nível de SNR para o sistema
de teste não é proveniente de um afastamento do alvo, e sim da própria redistribuição de
energia do beampattern para os lóbulos secundários após a quantização de fase. Em ambos
os sistemas comparados, o alvo encontra-se em igual posição.

5.4 Cenário 4
Por fim, variações do número de elementos foram realizadas de duas maneiras

distintas, a fim de avaliar o comportamento do erro obtido para o zênite diante da
quantização de fase horizontal, quando associada a diferentes tamanhos de arranjo. As
simulações realizadas para este cenário baseiam-se nos parâmetros do subcenário 1-A,
com a particularidade da alteração do número de sensores do arranjo para comparação.
Assim como nos cenários anteriores, quatro sistemas radar com resoluções distintas de
defasadores foram comparados. A Tabela 5.12 apresenta os parâmetros comuns de entrada
para os subcenários 4-A e 4-B.

Tabela 5.12 – Parâmetros utilizados no cenário 4.

Identificação Posição angular Resolução Distância SNR (dB) SNR (dB)
do alvo (◦) dos defasa- radial na entrada na saída do

dores (bits) (km) do receptor integrador
Sistema 1 ∞
Sistema 2 45 ≤ φSOI ≤ 135 5 12 11,51 48,43
Sistema 3 (incremento de 1◦); 4
Sistema 4 θSOI = 86 3

No primeiro subcenário, mantém-se o mesmo número de canais de saída, 2N = 8,
e varia-se o número de sensores, M, em cada subarranjo, tal que M ∈ {6, 12, 18, 24}. Os
arranjos considerados neste experimento são ilustrados na Figura 5.11.



Capítulo 5. Simulações 91

Figura 5.11 – Arranjos de sensores considerados para o subcenário 4-A: (a) Arranjo 1,
contendo 48 elementos; (b) Arranjo 2, contendo 96 elementos; (c) Arranjo
3, contendo 144 elementos; e Arranjo 4, contendo 192 elementos.

Para cada sistema radar indicado na Tabela 5.12, os arranjos possuem as variações
do número de elementos apresentados na Tabela 5.13.

Tabela 5.13 – Números de elementos para o subcenário 4-A.

Identificação Número de Número de Número
canais elementos por total de

subarranjo elementos
Arranjo 1 6 48
Arranjo 2 8 12 96
Arranjo 3 18 144
Arranjo 4 24 192

Os valores médios para os erros de cada sistema e suas distintas configurações de
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arranjos são apresentados, a seguir, na Tabela 5.14.

Tabela 5.14 – Erros de estimação do zênite, obtidos para o subcenário 4-A.

Valor médio obtido para os RMSEs
Identificação Arranjo 1 Arranjo 2 Arranjo 3 Arranjo 4
Sistema 1 (∞ bits) 0,0014 3, 5906× 10−4 2, 2916× 10−4 1, 4490× 10−4

Sistema 2 (5 bits) 0,0272 0,0231 0,0181 0,0153
Sistema 3 (4 bits) 0,0562 0,0353 0,0267 0,0257
Sistema 4 (3 bits) 0,1068 0,0798 0,0617 0,0547

A Figura 5.12 apresenta, de maneira gráfica, os valores apresentados na Tabela 5.14,
para cada sistema radar e suas respectivas variações nas configurações do arranjo de
sensores.

Figura 5.12 – Comportamento do erro de zênite, para quatro sistemas radar, com resolu-
ções b ∈ {3, 4, 5,∞}, respectivamente para seus defasadores e alteração do
número de sensores por subarranjo.

Note na Figura 5.12 que, com exceção da curva de referência, um aumento do número
de elementos no subarranjo em quatro vezes, produz uma redução do erro de estimação do
zênite equivalente ao erro estimado para o defasador de resolução imediatamente superior.
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Para os experimentos do subcenário 4-B, variou-se o número de canais de recepção,
tal que 2N ∈ {8, 12, 16}, mantendo o número de sensores, M = 12, em cada subarranjo,
conforme apresentado na Tabela 5.15.

Tabela 5.15 – Números de elementos para o subcenário 4-B.

Identificação Número de Número de Número
canais elementos por total de

subarranjo elementos
Arranjo 1 8 96
Arranjo 2 12 12 144
Arranjo 3 16 192

A Figura 5.13, ilustra os arranjos especificados na Tabela 5.15.

Figura 5.13 – Arranjos de sensores considerados para o subcenário 4-B: (a) Arranjo 1,
contendo 96 elementos; (b) Arranjo 2, contendo 144 elementos; e (c) Arranjo
3, contendo 192 elementos.
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Os valores médios para os erros de cada sistema e suas distintas configurações de
arranjos são apresentados, a seguir, na Tabela 5.16:

Tabela 5.16 – Erros de estimação do zênite, obtidos para o subcenário 4-B.

Valor médio obtido para os RMSEs
Identificação Arranjo 1 Arranjo 2 Arranjo 3
Arranjo 4
Sistema 1 (∞ bits) 3, 5906× 10−4 7, 9823× 10−5 1, 0129× 10−5

Sistema 2 (5 bits) 0,0231 0,0101 0,0056
Sistema 3 (4 bits) 0,0353 0,0155 0,0087
Sistema 4 (3 bits) 0,0798 0,0351 0,0196

A Figura 5.14 apresenta o RMSE (média para a região visibilidade) para o subce-
nário 4-B.

Figura 5.14 – Comportamento do erro de zênite, para quatro sistemas radar, com resolu-
ções b ∈ {3, 4, 5,∞}, respectivamente para seus defasadores e alteração do
número de canais de recepção.

Diferentemente do subcenário 4-A, no subcenário 4-B, ao dobrar o número de
canais de recepção, é obtida uma maior redução do erro vertical, comparada à redução
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alcançada com a utilização de maiores resoluções de defasadores, ao manter-se o número
de canais.

Com base nos experimentos do Subcenário 4-A, vê-se que a melhor escolha técnica é
feita ao utilizar-se um defasador de maior resolução, quando comparada à possibilidade de
aumentar o número de elementos do subarranjo. Ainda considerando o binômio resolução
dos defasadores e tamanho do arranjo, o Subcenário 4-B aponta que o aumento do número
de canais contribui mais para a redução do erro de estimação do zênite, quando comparado
ao nível de resolução dos defasadores.

5.5 Conclusões Parciais
Baseado nos experimentos realizados neste capítulo, pode ser concluído que:

- As curvas apresentadas no Cenário 1, comprovam o efeito do erro horizontal,
proveniente da quantização dos defasadores, no surgimento do erro vertical;

- O algoritmo MUSIC é o estimador de melhor desempenho para a arquitetura do
sistema radar sob investigação;

- Para ambientes com altos níveis de ruído, há uma contribuição maior da SNR para
o surgimento de erros do que da quantização dos defasadores. Isto é demonstrado, também,
pelos experimentos realizados no Cenário 3, onde a redução do ganho do beampattern na
direção, φSOI do alvo, influencia significativamente no erro total estimado; e

- Com base nas Figuras 5.12 e 5.14, o erro de estimação do zênite é inversamente
proporcional à quantidade de elementos/canais utilizados. Embora uma menor diferença
de fase horizontal seja gerada quando mais sensores são dispostos horizontalmente, a DoA
para o zênite tem seu erro reduzido mais acentuadamente à medida que mais canais são
considerados no arranjo, isto pois nos experimentos o parâmetro de interesse estimado é o
ângulo vertical. Desse modo, a maior acurácia para a função-custo é alcançada quando o
número de canais é aumentado.
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6 ANÁLISE DE DADOS REAIS

O estudo realizado neste trabalho baseou-se no protótipo de um MPAR, cuja
arquitetura foi apresentada no capítulo 4 e que possibilitou, sobremaneira, o embasamento
teórico e a correta modelagem de um simulador capaz de comparar o desempenho de
diferentes algoritmos de estimação da DoA. Neste capítulo, serão apresentados os resultados
do processamento de sinais reais, provenientes do MPAR sob investigação, pela estrutura
implementada para o simulador. A excelente oportunidade de analisar estes dados, apesar
de sua limitada quantidade, permite confrontar os resultados práticos e teóricos, de forma
que, ao comprovar a teoria aplicada, melhorias possam ser propostas para a arquitetura
real.

6.1 Dados Reais Utilizados
Os dados reais utilizados foram extraídos de períodos de operação do radar PO-1

e constam de sinais recebidos, correspondentes a duas varreduras completas da região
de visibilidade horizontal, coletados em 27/08/2019, nas proximidades do aeroporto de
Viracopos, localizado na cidade de Campinas-SP, Brasil. Como o radar PO-1 foi concebido
para a realização de testes, sua região de visibilidade horizontal é dada por 45◦ ≤ φPO1 ≤
135◦. Os sinais foram pré-processados e extraídos em banda base, imediatamente após
a digitalização realizada em cada canal que compõe o beamforming híbrido, conforme
apresentado na Figura 4.4, tendo sua representação dada pela Eq. 4.11. Para que o
recebimento dos sinais esteja completo em um determinado azimute, é necessário que np
pulsos (chirps) tenham retornado e sido processados. Os np pulsos, são recebidos em 4
diferentes frequências de repetição (PRF) e possuem igual número de pulsos nos blocos np1 ,
np2 , np3 e np4 . Os dados estão armazenados de maneira que, no n-ésimo canal do MPAR,
há np pulsos contendo informação referente a um determinado azimute do setor (região de
visibilidade horizontal) varrido. Tais informações são disponibilzadas a cada três graus,
gerando informações para 31 apontamentos distintos a cada varredura do setor. Para que o
processamento dos dados fosse possível, uma réplica do sinal transmitido, correspondente
a um filtro casado, foi utilizada, tal que o máximo ganho seja obtido durante a compressão
de pulso. Os parâmetros do sistema radar utilizado neste capítulo, bem como dos sinais
reais, seguem os valores especificados na Tabela 5.1. Todo o conteúdo binário processado
na camada física do radar foi convertido em dados em padrão passível de ser processado
pelo software Matlab c©.

A análise destes dados foi concedida mediante o sigilo de parâmetros específicos
utilizados no projeto e, por este motivo, são apresentados de maneira parametrizada.
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6.2 Processamento com Sinais Reais

6.2.1 Verificação da presença de um alvo

Nos capítulos anteriores foi esclarecido que o estudo em lide baseia-se na estimação
da posição do alvo e não na sua detecção. Para que haja a certeza da presença de um
alvo, algoritmos com esta finalidade devem ser empregados antes da estimação dos seus
parâmetros. Para que o estudo não fosse realizado em vão, os dados recebidos correspondem
ao período em que há sempre a presença de 01 (um) alvo para a varredura da região
de visibilidade. A detecção foi realizada visualmente, tomando como base, dentre outros
fatores que serão apresentados posteriormente, a amplitude do sinal recebido. Como a
posição da aeronave foi obtida somente pelo radar, não havendo outro equipamento de
precisão para disponibilizar os parâmetros de referência, estes serão dados pela saída de
processamento do radar PO-1, no entanto, não podem ser considerados como padrão.

O desenvolvimento desta análise é dado, inicialmente, considerando todo o processa-
mento dos dados reais até a obtenção da distância radial e da posição angular do alvo e, em
seguida, os resultados práticos gerados serão confrontados com a saída de processamento
do radar. A análise contará com dois pontos a serem comparados: o desempenho dos
algoritmos de estimação da DoA para os dados reais, e a comprovação do erro de estimação
do zênite devido à quantização de fase horizontal, para defasadores de 4 bits de resolução.

A primeira ação a ser tomada para constatar a presença de uma alvo, é verificar
para qual azimute há a maior probabilidade dele estar. Para tal, considere que ao realizar
uma varredura completa da região de visibilidade horizontal, deve haver uma maior
quantidade de energia retornada ao radar no azimute em que o alvo se faz presente. As
Figuras 6.1a e 6.1b, apresentam a distribuição da energia do sinal recebido pelo radar,
após a integração dos np pulsos em cada azimute, respectivamente, para a primeira e para
a segunda volta varridas. Note nas figuras, que o nível de energia presente no azimute
φ1 = 69◦, é relativamente maior que nos demais azimutes. Isto ocorre em todos os canais,
em ambas as voltas varridas, aumentando a probabilidade de que o alvo esteja presente
neste azimute. Entende-se por volta varrida, o ciclo completo de direcionamentos do feixe
principal nos azimutes predeterminados que copõem o setor de busca.

É interessante observar que, para uma distância radial de dez quilômetros, por
exemplo, uma aeronave precisaria de uma velocidade tangencial de 942 km/h ou 261,7 m/s
para percorrer 3◦ de azimute, nos 2,7 segundos de intervalo entre diferentes varreduras.
Tendo em vista que os dados obtidos correspondem à rota de aproximação para pouso das
aeronaves, e a velocidade é reduzida em relação à velocidade de cruzeiro, a permanência
da maior energia recebida num mesmo azimute para as duas voltas, faz-se consistente.

Os processos de obtenção da distância radial e da elevação, serão realizados
restringindo-se à utilização dos sinais reais recebidos neste azimute.
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Figura 6.1 – Distribuição da energia recebida pelo radar para a região de visibilidade
horizontal: (a) durante a varredura realizada na volta 1; e (b) durante a
varredura realizada na volta 2.

6.2.2 Obtenção da Distância Radial do Alvo

Com a predefinição da posição horizontal do alvo, o segundo parâmetro a ser
estimado é a sua distância radial, que para a situação mais simples, pode ser extraída de
um único pulso recebido pelo radar, de acordo com a Eq. 2.1. A Figura 6.2, apresenta
a possível distância radial do alvo, tomando como base o maior pico observado para o
vigésimo pulso recebido pelo canal 1 do radar, para o azimute φ = 69◦.

Figura 6.2 – Pulso recebido pelo radar PO-1: Possível distância radial do alvo indicada
em vermelho, de acordo com o maior pico presente no pulso.
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Observe na Figura 6.2, que o pico de maior amplitude ocorre na distância radial,
R=11460 metros, que corresponde a amostra k=382 do pulso. No entanto, considerar que
o alvo está presente nesta distância, tomando como base somente um único pulso, pode
gerar um erro na estimação de sua distância, devido ao baixo nível de SNR presente, capaz
de gerar alterações no nível do sinal e, por conseguinte, uma intuição equivocada.

Conforme apresentado no capítulo 4, o radar PO-1 realiza a compressão e a
integração de pulsos para aumentar a probabilidade de detecção do alvo e posteriormente
estimar seus parâmetros. Este processo foi apresentado na capítulo 2, e tem como base as
Eq. 2.26 e 2.28. No entanto, para o processamento dos sinais reais utilizados neste trabalho,
optou-se pela multiplicação entre os sinais recebidos e a réplica do sinal transmitido, no
domínio da frequência, após a aplicação da Transformada de Fourier com 8192 pontos
(equivalente à duas vezes o tamanho dos sinais) a ambos e, posteriormente convertendo o
resultado novamente para o domínio do tempo. Os sinais disponíveis na saída do integrador
dos n canais, para a primeira volta, são apresentados na Figura 6.3.

Figura 6.3 – Sinal resultante nas saídas dos módulos integradores de cada canal do radar
PO-1, para a primeira volta.
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Perceba, nesta figura, que após a integração dos np pulsos, em cada canal, o ganho
obtido, dado pela Eq. 2.29, evidencia o ponto de maior energia, aumentando a probabilidade
da detecção do alvo neste.

Com a finalidade de confirmar a presença do alvo na distância radial observada na
Figura 6.3, o mesmo processamento foi realizado para a segunda volta de busca. Os sinais
resultantes são apresentados na Figura 6.4

Figura 6.4 – Sinal resultante nas saídas dos módulos integradores de cada canal do radar
PO-1, para a segunda volta.

A Tabela 6.1, apresenta os valores obtidos para a distância radial e sua correspon-
dente amostra, para o ponto de maior energia presente nos sinais integrados em cada canal,
durante a busca realizada em ambas as volta.

É válido destacar que as amostras de maior energia, indicadas na Tabela 6.1, referem-
se somente à parcela correspondente à distância positiva, obtida após a compressão e
integração dos pulsos. Como há uma variação do número da amostra de maior energia em
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Tabela 6.1 – Parâmetros obtidos após a integração de np pulsos, nos canais do radar PO-1

Volta Canal Azimute (◦) Distância Radial (km) Amostra
1 11,46 382
2 11,49 383
3 11,46 382

1 4 69 11,46 382
5 11,49 383
6 11,49 383
7 11,49 383
8 11,52 384
1 11,49 383
2 11,52 384
3 11,52 384

2 4 69 11,52 384
5 11,52 384
6 11,52 384
7 11,49 383
8 11,55 385

cada canal, foi considerado como correto, o valor de maior ocorrência: 383 para a primeira
volta e 384 para a segunda volta.

Após constatar que a maior energia ocorre em amostras coincidentes na maioria
dos canais do radar, foi considerada uma detecção visual do alvo, haja vista que o nível
de energia para a amostra selecionada é consideravelmente maior que para as demais
amostras. Definida a detecção do alvo, sua distância radial é estabelecida em 11,49 km,
durante a primeira volta e 11,52 km, durante a segunda volta.

6.2.3 Estimação da Elevação do Alvo

Esta subseção tem como objetivo descrever os procedimentos realizados para
a estimação da elevação do alvo considerado detectado e, por conseguinte, avaliar o
desempenho dos algoritmos de estimação da DoA selecionados para tal.

Após a detecção do alvo, os sinais presentes em cada canal do MPAR foram
processados pelos algoritmos de estimação da DoA selecionados. A matriz de correlação,
dada pela Eq. 4.47, consta, conforme em [45] e [46], de apenas um snapshot para a
estimação, e contém as amostras dos sinais indicadas na Tabela 6.2. É importante salientar
que, após o pré-processamento, o sinal integrado em cada canal permanece com a fase
quantizada, enquanto durante a estimação da DoA, as funções-custo dos algoritmos
empregados, dadas pelas Eq. 4.48, 4.49 e 4.50, consideram para o Array Manifold Vector
o azimute predeterminado pelo processador para a realização da varredura, ou seja, φdes.

Em um sistema radar real, o detector considera um alvo como detectado, sempre
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que o nível do sinal for superior ao threshold definido. Dessa maneira, considerando
a Figura 6.5, foram selecionados cinco pontos, correspondentes aos cinco maiores picos
recorrentes nos sinais presentes em cada canal, onde foram formados os snapshots utilizados
para as estimações das elevações. A posição para cada snapshot é indicada, na figura, por
“sp#”, onde # refere-se ao número de identificação.

Figura 6.5 – Posição onde são considerados os snapshots para a estimação da DoA.
Correspondentes aos picos considerados alvos detectados.

Os resultados práticos obtidos após o processamento dos dados reais, são apresen-
tados na Tabela 6.2, enquanto os parâmetros obtidos na saída de processamento do radar
PO-1 são apresentados na Tabela 6.3.

Uma análise da Tabela 6.2, permite observar que, independentemente do snapshot
utilizado para a realização da estimação, os resultados para a elevação apresentam pouca
variação para a volta corrente. Quando comparadas entre diferentes voltas, as elevações
estimadas para picos correspondentes em distância, observa-se uma variação coerente com
a alteração de posição da aeronave no período. As análises são válidas para os algoritmos
MUSIC e Delay and Sum, sendo ainda mais homogênea para o primeiro. No entanto, os
resultados obtidos para o algoritmo Capon, apresentaram grande discrepância em relação
aos demais, devido à necessidade de inversão da matriz de correlação, estimada com apenas
um snapshot.

Os dados presentes na saída de processamento, para o azimute analisado, contêm
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Tabela 6.2 – Resultados práticos obtidos após o processamento dos dados reais.

Volta Azimute (◦) Posição Distância Radial Elevação estimada
do snapshot do alvo (km) MUSIC Delay and Sum

sp1 11,49 -7,6634 -7,7323
sp2 11,97 -7,1001 -7,1402

1 69 sp3 11,28 -7,0683 -6,2003
sp4 9,78 -7,7482 -8,2458
sp5 12,30 -7,6960 -7,7500
sp1 11,52 -7,2840 -7,2998
sp2 11,97 -7,2060 -6,9708

2 69 sp3 11,25 -7,4190 -7,5333
sp4 9,78 -8,0120 -7,9780
sp5 12,36 -7,9226 -6,8038

Tabela 6.3 – Parâmetros presentes na saída de processamento do radar PO-1.

Volta Azimute (◦) Distância radial Velocidade Elevação
do alvo (km) radial (m/s) estimada (◦)

68,60 11,631 11,16 -6,78
68,81 11,991 11,16 -7,59

1 69,28 11,302 11,16 -2,00
68,21 10,492 11,16 -7,05
69,19 12,141 11,16 -6,15
68,92 11,467 11,16 -5,10

2 68,78 10,069 11,16 -8,02
68,95 12,711 11,16 -4,00

inúmeros registros de elevações estimadas em diferentes picos, onde o detector considerou a
presença de possíveis alvos. Os registros selecionados para a primeira volta, baseiam-se na
distância radial correspondente (ou aproximadas) das distâncias obtidas para a Tabela 6.2.
No entanto, para a segunda volta de busca, as informações são escassas, sendo restritas à
somente 3 registros, apresentados na Tabela 6.3. Para uma comparação entre os resultados
práticos obtidos na segunda volta e os resultados da saída de processamento, o critério
de correspondência utilizado foram as distâncias radiais coincidentes entre os dois casos.
Observe na Tabela 6.3, que as elevações estimadas, possuem maiores variações quando
comparados aos resultados práticos, tanto entre os pontos da volta corrente, quanto entre
pontos correspondentes de voltas distintas.

Note em ambas as tabelas, que a elevação estimada possui valor negativo. Isto
deve-se ao fato de o radar PO-1 não ter sido devidamente nivelado antes de entrar em
operação. Apesar do ângulo correto do desnível não ser conhecido, sua presença não
compromete as comparações realizadas, tendo em vista que este erro inserido está presente
em ambas as situações.
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No capítulo 4, foi esclarecido que o estudo é restrito ao modo de vigilância do
radar, em que o acompanhamento de um alvo ocorre conforme a atualização de sua
posição a cada varredura realizada. No entanto, devido aos dados concedidos possuírem
informações relativas a, somente, duas voltas horizontais de varredura, não foi possível
realizar estimações da posição do alvo para azimutes diferentes de φ = 69◦. É importante
salientar que a velocidade do alvo não permite o seu deslocamento para o azimute adjacente
no período de duas voltas; logo, a energia reduzida, recebida pelo sistema radar para os
azimutes adjacentes à φ = 69◦, podem ser devido à reflexões provenientes das extremidades
laterais do feixe pricipal (onde o ganho é bastante reduzido), quando varrendo outros
azimutes próximos. Assim a estimação da posição do alvo para estes azimutes, pode não
condizer com a sua posição real.

6.3 Análise da Quantização de Fase para os Dados Reais
A análise constante nesta seção, atém-se exclusivamente à verificação do erro de

estimação da elevação, proveniente da quantização de fase empregada horizontalmente pelos
defasadores do MPAR sob investigação. O estudo realizado no capítulo 4, é considerado a
base teórica para o desenvolvimento das análises, e os resultados obtidos para o Cenário 1,
simulado no capítulo 5, servem de referência para as comparações. Para que os resultados
confrontados sejam compatíveis, o algoritmo MUSIC foi selecionado para esta análise,
coincidindo ao algoritmo utilizado naquele cenário.

Os dados reais utilizados para este processamento baseiam-se na Figura 6.1a, em
que os sinais recebidos pelo radar entre os azimutes 66◦ ≤ φ ≤ 78◦, possuem energia
remanescente, suficiente para a estimação do parâmetro de interesse, a elevação. Todo o
processamento realizado na seção 6.2 para a estimação da elevação do alvo será aplicado
aos sinais recebidos nos azimutes aqui selecionados.

Perceba que para os experimentos realizados no capítulo 5, a matriz de correlação,
dada pela Eq. 4.46, é composta por sinais que possuem quantização de fase correspondente
à resolução que pretende-se empregar nos defasadores do sistema radar à ser simulado,
enquanto as funções-custo dos algoritmos utilizados empregam, no Array Manifold Vector,
fases não quantizadas, conforme apresentado nas Eq. 4.48, 4.49 e 4.50. Em contrapartida,
como os sinais reais, pré-processados pelo radar PO-1, possuem fases inseridas por defasa-
dores de 4 bits de resolução, a verificação do efeito da quantização de fase na estimação da
elevação, foi realizada considerando o Array Manifold Vector utilizado pelos algoritmos de
de estimação de DoA, contendo resolução infinita para a quantização de fase. O resultado
esperado consiste nos erros apresentados na Figura 5.2, pela curva em amarelo, para os
azimutes correspondentes. Para a situação em que os algoritmos utilizam quantização de
fase com 4 bits de resolução no Array Manifold Vector, o erro de estimação de elevação
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obtido será minimo, correspondendo aos erros apresentados pela curva na cor azul, da
mesma figura. A diferença ente os resultados obtidos para os dois sistemas, representa o
erro determinístico, devido a quantização de fase horizontal.

Não é viável realizar o processamento dos sinais reais por algoritmos que possuam
quantização de fase com resolução de 3 e 5 bits na sua estrutura, pois os erros apresentados
nestes casos não representam informações úteis para uma comparação. A Tabela 6.4,
apresenta os parâmetros utilizados para a obtenção das elevações nos azimutes selecionados,
bem como os resultados obtidos para os dois sistemas considerados neste experimento.

Tabela 6.4 – Parâmetros utilizados na obtenção dos erros de elevação.

Azimute Amostra Elevação estimada Erro entre Média dos Erro
(◦) ∞ bits 4 bits sistemas (◦) erros (◦) teórico (◦)

381 -6,837 -6,739 0,098
376 -6,658 -6,563 0,095

66 410 -7,627 -7,558 0,069 0,090 0.0812
399 -6,761 -6,689 0,072
326 -7,155 -7.039 0,116
383 -7,663 -7,716 0,053
399 -7,100 -7,137 0,037

69 376 -7,068 -7,118 0,050 0,0496 0.0458
326 -7,748 -7,811 0,063
410 -7,696 -7,741 0,045
383 -7,846 -8,085 0,239
417 -7,369 -7,538 0,169

72 357 -7,309 -7,470 0,161 0,1826 0.1837
399 -7,468 -7,643 -0,175
349 -7,392 -7,561 -0,169
418 -7,957 -7,942 0,015
384 -8,253 -8,24 0,013

75 405 -7,331 -7,319 0,012 0,0118 0.0235
355 -7,487 -7,478 0,009
442 -7,634 -7,624 0,010
418 -8,517 -8,527 0,010
355 -8,044 -8,053 0,009

78 405 -7,921 -7,929 0,008 0,0112 0,0088
385 -8,511 -8,528 0,017
443 -8,075 -8,087 0,012

Os sinais recebidos nos azimutes indicados na primeira coluna foram utilizados no
processamento e tiveram a DoA estimada para a amostra indicada. Para obter as elevações
estimadas nas colunas 3 a seguinte função-custo foi utilizada:

PMUSIC(θ̂) = 1
vH

EL(θ, φ)DEnEH
nDHvEL(θ, φ)

, (6.1)
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onde cada elemento de D é dado por

dn,m = ej
2π
λ
χELmcos(φ). (6.2)

Note que para este caso, o defasador possui resolução infinita.

Como os sinais reais disponíveis na saída de cada canal passaram por defasadores
de quatro bits, a matriz de correlação composta por estes pode ser expressa como na
Eq. 4.47.

Para as estimações apresentadas na quarta coluna, utilizou-se a função-custo dada
por

PMUSIC(θ̂) = 1
vH

EL(θ, φ)DEnEH
nDHvEL(θ, φ)

, (6.3)

onde, cada elemento de D, neste caso, é dado por

dn,m = ej
2π
λ
χELmcos(φq), (6.4)

sendo φq, os ângulos disponíveis para uma resolução de 4 bits.

Para a coluna seguinte, o módulo do erro entre os dois sistemas foi calculado para
cada estimação realizada, que forneceu um valor médio do erro de quantização para cada
azimute. Os valores teóricos para o erro de quantização são apresentados na última coluna e
foram obtidos por meio de simulações, conforme apresentado no capítulo 5, especificamente,
no Cenário 1. Estes foram considerados referências para as comparações com os erros
práticos obtidos.

A Figura 6.6, apresenta de maneira gráfica, uma comparação entre os resultados
práticos e teóricos para o erro de quantização, para o sistema radar que emprega defasa-
dores de resolução igual a 4 bits. Nesta figura, é notável a proximidade entre os valores
obtidos para o erro de elevação estimado para os dados reais e para os sinais simulados;
ambos utilizando os mesmos parâmetros para o sistema e para os sinais. Isto comprova a
análise teórica realizada no capítulo 5 e, consequentemente, demonstra que uma melhoria
no sistema pode ser implementada com maior confiabilidade, quando da aplicação de
defasadores com maior nível de resolução, melhorando seu desempenho na estimação da
elevação de alvos.

Uma avaliação do desempenho do MPAR, mediante a comparação entre algoritmos
selecionados para a estimação da DoA, pode tornar-se pouco viável, devido à saída de pro-
cessamento do radar não favorecer uma comparação consistente, no entanto, os resultados
obtidos para ambos os algoritmos, tanto nas simulações quanto nos experimentos com
dados reais, somados aos resultados obtidos na seção 6.3, permitem observar que há total
coerência entre os dois casos, o que pode induzir a se considerar que o algoritmo MUSIC
possui melhor desempenho na estimação da posição vertical de um alvo, considerando a
arquitetura presente no radar PO-1.
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Figura 6.6 – Comparação do erro de quantização obtido para os dados reais e para a
simulação.
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7 CONCLUSÕES

Este trabalho teve como objetivo analisar o desempenho de um Radar Phased
Array Multifunção (MPAR) de arquitetura híbrida em estimar o zênite - complemento da
elevação - de um alvo por meio de algoritmos clássicos de estimação da DoA, considerando
o erro de quantização de fase, presente nos defasadores de b-bit de resolução, usados para
escanear a região de visibilidade horizontal durante o modo de vigilância.

Com o intuito de prover um embasamento teórico que pudesse melhorar a compre-
enção dos resultados apresentados, o trabalho foi iniciado apresentando os princípios que
regem o funcionamento de um radar pulsado. O processamento de sinais em arranjos de
sensores e os métodos de estimação da DoA foram detalhado em seguida, proporcionando
o entendimento dos procedimentos realizados desde a incidência de um sinal de interesse
no arranjo, até a estimação dos seus parâmetros, pelos algoritmos, no processador. A
arquitetura específica do MPAR considerado neste estudo foi exibida, possibilitando o
entendimento das suas nuances. Um estudo com ênfase na quantização de fase dos defasa-
dores do beamformer híbrido foi conduzido, visando relacioná-la ao surgimento do erro de
estimação do zênite de um alvo.

Os experimentos foram realizados através de simulações e com a utilização de
dados reais provenientes do protótipo do radar analisado. Para os experimentos simulados,
quatro diferentes simulações foram realizadas. A primeira teve como objetivo verificar
a presença do erro de estimação do zênite para toda a região de visibilidade horizontal
do radar. Para isso, variou-se a posição horizontal do alvo mantendo-se seu zênite e sua
distância radial em relação ao sistema. No segundo cenário, o efeito desejado foi monitorar
o comportamento do erro vertical mediante diferentes níveis de SNR. Aqui foram definidas
a posição angular do alvo, enquanto a distância radial foi alterada a cada rodada. Para
o terceiro cenário buscou-se demonstrar a parcela do erro estatístico presente no zênite
obtido, devido à redução do ganho e, consequentemente, da SNR gerada entre o azimute
desejado e o azimute real. E por fim, a relação entre o número de sensores do arranjo e a
resolução dos defasadores foi analisadas, a fim de observar a eficácia destes parâmetros.
Para isto, o número de elementos que compõem o arranjo, foi alterada, primeiramente,
dentro de cada subarranjo horizontal e posteriormente, mantendo-se o número de sensores
nos subarranjos e alterando o número de canais verticais.

Os experimentos com dados reais basearam-se em estimar a elevação de um avião
presente no volume de busca do radar PO-1, por meior dos algoritmos selecionados no
trabalho e, em seguida, comprovar o efeito do erro de quantização de fase obtido nas
simulações, utilizando sinais reais do radar PO-1.
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Tanto nas simulações, quanto nos experimentos onde foram utilizados os dados reais,
observou-se o surgimento do erro para o ângulo vertical, comprovando a direta influência
do erro de quantização de fase horizontal, aplicada pelos defasadores. Os resultados para
os cinco azimutes considerados, ao serem utilizados os dados reais, apresentaram tendência
coincidente às simulações, apesar de pequenas diferenças observadas.

Apesar da saída de processamento do radar não poder ser considerada uma referência
confiável para a análise dos dados reais, a correspondência entre os resultados comentados
no parágrafo anterior, possibilita uma maior confiança nos resultados das simulações, de
maneira que estas possam orientar as análises entre ambas. Com base nesta consideração,
observa-se que para a estimação da elevação da aeronave, com sinais reais, pouca variação
entre as estimativas foi constatada, principalmente para o algoritmo MUSIC, estabelecendo
uma correspondência com os resultados obtidos em simulação, indicando que este algoritimo
tende a ter melhor desempenho para a arquitetura analisada.

Os resultados obtidos para o segundo cenário das simulações demonstram que para
ambientes com altos níveis de ruído, há grande contribuição da SNR para o surgimento de
erros, independente da resolução dos defasadores utilizados.

Ainda com base nas simulações, para um MPAR em que a posição horizontal do
alvo é considerada correta antes da transmissão, uma maior redução de erro para a posição
vertical pode ser obtida aumentando o número de canais do beamforming, mantendo-se o
número de elementos por subarranjo, no entanto, levando-se em consideração os custos de
implementação, defasadores de maior resolução podem alcançar o efeito desejado, sem o
aumento do número de canais.

7.1 Trabalhos Futuros
Os dados reais analisados neste trabalhos, foram extraídos de períodos de busca

correspondente a somente duas voltas, o que permite estimações da posição do alvo para
somente um azimute, dada a baixa velocidade da aeronave. Sugere-se que em trabalhos
futuros, dados referentes ao acompanhamento do alvo sejam analisados, de maneira que a
recorrência dos resultados obtidos para a sua posição em mais de um azimute possa prover
um maior grau de confiabilidade das estimações. Além disso, a oportunidade de realizar
gravações de períodos de operação do radar para voos monitorados por telemetria pode
gerar valores de referências confiáveis para comparação.
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