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CAPITOLUL 1
RADIATIA

1.1 LEGILE ELECTROMAGNETISMULUI iN REGIM
ARMONIC

O introducere coerentid in teoria antenelor este imposibild fard formalismut
Electromagnetismului. Suntem de aceea obligati si recurgem fa operatorii matematici
ai analizei vectoriale: gradient, divergenti, rotor etc. Cititorul mai putin interesat de
aceste aspecte poate trece repede peste urmitoarele paragrafe, deoarece in practica
sunt semnificative configuratia liniilor cdmpului electromagnetic emis de anteni,
puterea radiatd in diverse directii §i impedantele pe care le prezintd mediile si
dispozitivele,

Semnalele sinusoidale scalare, cum sunt tensiunile gi curentii, pot fi
reprezentate prin amplitudinile lor complexe. Daca toate aceste semnale au aceeasi
frecventd in cadrul unui sistem, atunci se poate renunta la variabila timp cind se scriu
ecuatiile sistemului. Acelasi lucru este valabil pentru cAmpurile care variaza armonic.
Ca si circuitele, fenomenele electromagnetice sunt descrise prin ecuatii liniare, cu
derivate partiale i, dacd nu intervin materiale neliniare, atunci frecventa semnalelor
nu se schimba.

S& considerdm o mirime fizica A(x,y,z?), care depinde de spatiu intr-un mod
oarecare dar este armonica in timp si care poate fi scalard sau vectoriala. Vom nota cu

Alx, ¥.2) amphludmea sa complexd. Dacd marimea este scalard, atunci, intr-un
sistem rectangular de coordonate, ea are expresia:

Alx, y, 2.0) = A(x, y, 2) cos(@! + §(x, ¥, 2)) . (1.1.1)
Amplitudinea sa complex3 este, prin definitie:
A(x,y,2) = A(x, y, D) exp(ig(x, 3, 2)) . (1.1.2)

Marimile vectoriale le vom nota cu litere grase. O astfel de mirime este:




A(x, y,2,8)= A (x, ¥, 2)cos(@t + ¢, (x, ¥, 2)u_ +
+ A, (x, v, 2)cos(@t + 9, (x, y, 2, + A, (x, 3, ) cos(@t + ¢, (x. 3, ), =

= Y Ag(x 3, 2)coS(@1+ Gy (%, 1,2 4
a=x.y.2
(1.1.3)
unde cu ug,,@=xy,z s-au notat versorii axelor unui sistem rectangular de
4

coordonate. Amplitudinea complexd corespunzitoare este:

A(x,y,2)= ) Ayexp(jg,)ug = > A, . (1.1.4)

a=x,y,z a=x.y.l

Se observa ci reprezentarea prin amplitudini complexe se face pe coordonate.

Un vector definit prin (1.1.3) are, in fiecare moment, o directie si un sens
determinate. Dach una dintre proiectii, de exemplu A, este nuld, atunci virful
vectorului descrie in timp o elipsa intr-un plan paralel cu planul xOy. Este absurd deci
sa incercim si asociem in general o directie amplitudinii complexe a vectorului. Daca
nsi vectorul este tot timpul paralel cu un vector fix n, atunci direcfia sa este aceeasi in
fiecare moment §i putemn asocia aceastd directie amplitudinii complexe.

Este usor de verificat ca au loc relatiile:

Axy, )= Ay, 200 — JAGG . T 14) . (1.1.5)

ACx, y,2.0)=RelA exp(jon)], (1.1.6)

unde weste pulsatia, iar T este perioada corespunzatoare.
Fie L un operator liniar spatial (deci independent de timp). S& notdm cu B
rezultatul aplicrii operatorului L cimpului A:

B=LA. | (1.1.7)

De exemplu, dac A este un camp scalar iar L este operatorul gradient, atunci B este un
camp vectorial; dacd A este un cimp vectorial iar L este operatorul divergentd, atunci
B este un cAmp scalar; dacd A este un cAmp vectorial iar L este operatorul rotor, atunci
B este un cimp vectorial etc. Pe baza ecuatiilor (1.1.5) si (1.1.6) se poate demonstra
usor ¢ (1.1.7) este echivalentd cu relatia anatogi intre amplitudinile complexe ale
campurilor:

B=IA. (1.1.8)



S4 ardtam, de exemplu, ¢4 (1.1.8) implica (1.1.7). Avem:
A=RefAexp(jon} B=RefBexp(jwr)} B=LA.

Amplificim ultima ecuatie cu exp(j@¢) si finem cont de independenta de
timp a operatorului si de liniaritate. Rezulti

Bexp(jwr) = LAexp(jwt) = [{A exp(jw1))].

Luand partile reale ale primului si ultimului membru, obtinem relatia cautata.
Implicatia inversa se bazeaz3 pe (1.1.5). Mai amintim ¢3 derivarii in raport cu timpul
ii corespunde o inmultire cu j@ a amplitudinii complexe

Putem acum trece la exprimarea ecuatiilor iui Maxwell in regim armonic,
Vom folosi, conform uzantelor, operatorul nabla sau del:

- 3 9
V=t — 1.1.9
axlf +3y +8zu ( )

pentru a exprima operatorii diferentiali gradient, di\}rergentﬁ §i rotor.
Legea circuitului magnetic

VxH= J+a—D | (1.1.10)

ot

leagﬁ intensitatea cAmpului magnetic H [A/m) de densitatea curentului de conductie J
(A/m?] si de densitatea curentului de deplasare, exprimati ca derivatd partiald
temporali a inductiei electrice D [C/m?). Trecand la ‘amplitudini complexe obtinem

VxH=J+ jaD. (L.1.11)
Legea inductiei electromagnetice:
VxE_—a—B o {LL112)
ot

leagd intensitatea campului electric E [V/m) de inductia magneticd B [T, bem ] fn
regim armonic:




VxE= jaB . (1.1.13)
Mai existd doud legt fundamentale:
V-D=py (1.1.14)
si
V.-B=0 (1.1.135)
care dau respectiv. .
v.D=p,; V-B=o. (1.1.16)

M i
Cu pv [C/m’] se noteazd densitatea de volum a sarcinii electrice “adevarate” (in sensul
¢4 nu de polarizare).

Toate aceste legi, enuntate sub forma diferential, au i cite o forma integrald
corespunzitoare, pe care insa nu le vom folosi decét rar in ceea ce urmeaza.

in medii liniare, omogene si izotrope, vectorii E, B, D §i H care definesc
cimpul electromagnetic sunt legati prin relatiile:

D=gE+P=¢E+P +P,

(1.1.17)
B=sto(H+M)=g,(H+M, +M,),

in care intervin polarizatiile temporard P, §i permanenid P, [C/m?] 5i permitivitatea

(dielectricd} a spatiului liber & 5%10'9 (F/m)], respectiv magnetizattile temporari
T

M, si permanenti M, [A/m] si permeabilitatea spatiului liber =471077 [H/im]. In
mediile anizotrope, relatiile de mai sus au o naturd tensoriald, ceea ce implicd
necoliniaritatea perechilor dé vectori ai cAmpului care apar in aceeasi relatie. Nu vom
trata acum acest caz, desi el este foarte important pentre dispozitivele de inalta
frecventa care folosesc materiale pe bazi de exemplu de ferita.

Vom presupune in continuare cd materialele sunt lipsite de polarlzane si de
magnetizatie permanente (P, =0;M , =0). In majoritatea materialelor de interes,
polarizatia $i magnetizatia temporare se manifesta in aga fel incét introduc o intarziere
intre cAmpuri. Sa considerdm, de exemplu, un material cu molecule polare, cum este

apa. Ne imaginam ci moleculele au o forma alungita si ¢i centrul sarcinilor pozitive
nu coincide cu centrul sarcinilor negative ale aceleiagi molecule (fiecare molecula
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poate fi modelatd ca un mic dipol electric). La o temperaturd datd, moleculele se afla
in agitatie termicd §i au, in fiecare moment, o orientare aleatoare. Daca aplicam unui
astfel de material un camp electric, dipolii moleculari au tendinta sa se alinieze in
sensul cimpului. Aceastd orientare dureaz3 insd un anumit timp, tar ciocnirile dintre
molecule in timpul miscirii de orientare genereaza cildurd, asemenea unei frecari
mecanice. Ca urmare, materialul se incilzeste. In regim permanent, sinusoidal,
consecin{a acestui fenomen este existenta unei intirzieri intre vectorii E si D din cauza
polarizarii (relatia (1.1.17)). fncalzirea unui material in cAmp de microunde are foarte
multe aplicatit practice (in alimentele introduse in cuptoarele casnice cu microunde.
principala componenta care duce la incalzirea lor este existenta apei; dupa ce aceasta
se evapord, de obicei incilzirea inceteazi). Existd bineinteles si consecinfe negative
(de exemplu, imposibilitatea comumcauel radio cu submarinele in inalta frecvenl;z‘i)
Fie

t

D E, cos(@t + 9y )u, (1.1.18)

a=x,y.z

(nu am mai pus in evidend dependenta amplitudinitor §i fazelor componentelor de
coordonatele spatiale), Conform celor spuse, pentru fiecare frecventa existd o durata #p
astfel incit D sa fie intirziat fatd de E cu aceasti cantitate:

D=goe, I E,cos(@(t—19)+ 0, 0 . (1.1.19)

a=x, .z

fn ultima relatie am introdus o constanti de proportionalitate £ care se numeste
permitivitate (dielectricd) relativd. La frecventa zero, in regim static, nu are sens s
vorbim de vreo mtamere produsul o

E=EgE, e ' (1.1.20)
se numeste permirivirare absoluta.

Daci in (1.1.19) trecem la amplitudini complexe obtinem (medn lintare,
omogene, izotrope, lipsite de polanzane permanent):

D=¢pe,e7/E. (1.1.21)
Legea legaturii dintre B $i H se poate deduce in mod aseminator, prin

introducerea unui timp de intdrziere 7, si a unei constante de proportionalitate
numitd permeabilitate relativd. Ea este:

11




B=poue " H. - (1.1.22)
Daca intdrzierea este nuld, produsul

H= o ll, (1.1.23)

este permeabilitatea absolurd a mediutui. Uneori se folosesc reprezentirile
& =1+y,, u, =1+2,; {1.1.24)

marimile astfel definite se numesc susceptivitate, respectiv susceptibilitate.

Sursele campului electromagnetic trebuie specificate in termeni de marimi
electrice, chiar daca el este produs prin alte mecanisme fizice. Existd doud posibilitati
de a face acest lucru, in medii liniare, omogene i izotrope: fie prin introducereza unui
camp electric exterior sau imprimat E*, fie prin introducerea unei densititi de curent
exterioare sau imprimate J*, care sunt legate de intensitatea campului electric si de
densitatea de curent prin:

J=c(E+E™), (1.1.25)
respectiv
J=0E+J%, (1.1.26)

unde o (S/m) este conductivitarea mediului, In teoria antenelor §i in microunde se
utilizeazd mai des a doua reprezentare, deoarece in acest caz se poate lua ca densitate a
curentului exterior chiar densitatea de curent din antena care produce cimpul. In medii
anizotrope, ultimele dou relatii au un caracter tensorial (o este un tensor, iar efectul
sau este de a schimba modulul si orientarea vectorului asupra c3ruia se aplic#).

Pentru studiul sistemelor care functioneazi in inaltd frecventd in regim
armonic, toate ecuatiile pe care le-am prezentat pot fi combinate pentru a fi reduse la
doua. fn acest scop, sa eliminam din sistemul format de (1.1.11), (1.1.21) si (1.1.26)
trecutd in amplitudini complexe mérimile I 51 J; rezulta:

VxH= joe, E+J*, (1.127)

unde am notat;

12



£, =Ly (E'-jE )= ExE, (cos @y — jsinwitg — Yoo

WEYE,
(1.1.28)

Marimea definita in ultima relatie este foarte importanti; ea se numeste permitivitate
(dielectricd) complexd. Partea care inmulteste & din membrul intermediar se numegte
constantd dielectricd.

O miarime foarte importantd pentru caracterizarea materialelor este fangenta
unghiului de pierderi electrice:

N +sin @i,
tan ¢ = £ = ZEotr
COSQ”O

(1.1.29)

£

La numiritorul ultimului membru al relatiei de mai sus avem contributiile celor dou3
mecanisme de pierderi: dielectrice, prin f, $i prin conductie, reprezentate de
conductivitatea o. Cu cit tangenta unghiului de pierderi electrice este mai mare, cu
atit materialul prezintd - pierderi mai importante prin - conversia energiei
electromagnetice in caldurd. Dependenta de frecventd a unghiului de pierderi nu poate
fi dedusi din legile Electromagnetismului; in practici ea se determind pe cale
experimentala. . '

Relatia (1.1.29) permite clasificarea materialelor in conductoare §i izolatoare,
atunci cand acestea nu prezintd pierderi de naturd dielectricd (15 =0); astfel, daca

tangenta unghiului de pierderi este mult mai mare decit 1, materialul este un bun
conductor, iar daci ea este mult mai mic3 decét 1, atunci materialul este un bun
izolator. Caracterul unui material poate varia dramatic cu frecventa. De exemplu, apa
de mare conduce foarte bine curentul continuu, dar atenueaza foarte puternic cimpul
electromagnetic in inalta frecventd. Mai remarcim ci pentru anumite materiale trebuie
considerata i conductivitatea ca avind un caracter de mirime complexd. Acest fapt nu
introduce complicatii suplimentare; in practica se obignuieste si se specifice tangenta
unghiului de pierderi si constanta dielectrici pentru materialele la care acestea prezinta
interes in detrimentul specificirii separate a mecanismetor de pierderi, care de altfel
sunt dificil de pus in evidentd.

in general, nu se poate calcula amplitudinea complex3 a inductiei electrice ca
produs dintre permitivitatea complexd §i amplitudinea complexd a intensitatii
campului electric. Aceastd relatie este totusi adeviratd pentru materialele care nu
prezintd pierderi prin conductie (o =0); putem atunci aplica (1.1.16) pentru a
determina densitatea de sarcina.

13




Pentru a deduce a doua lege a cadmpului e¢lectromagnetic in regim armonic,
elimindm inductia magnetica B intre (1.1.12) si (1.1.22). Rezulta:

VxE=-jou H, ‘ (1.1.30)

unde am notat

Mo = o (=) = fopt, exp(=jw1y). (1.1.31)

Mirimea definiti in ultima relatie se numeste permeabilitate (magneticd) complexd.
Ca mai sus, putem defini zangenta unghiului de pierderi magnetice prin:

tan A" £

(1.1.32)

Cu ¢4t tangenta unghiului de pierderi magnetice este mai mare, cu atat pierderile care
apar prin transformarea energiei cAmpului electromagnetic in caldura sunt mai mari,
Putem regine ca partile imaginare ale permitivitatii si permeabilitafii sunt responsabile
pentru pierderi.

Amplitudinea complexd a inductiei magnetice este intotdeauna egald cu
produsul dintre permeabilitatea complexd si amplitudinea complexd a intensitatii
HaA campului magnetic.

! De o importantd deosebitd in problemele
de propagare este calculul puterii transportate de
campul electromagnetic. Intr-un punct oarecare
din spatiu, in care vectorii cAmputui sunt E si H,
se defineste vectorul lui Poynting S prin

S=ExH. (1.1.33)

Fie o suprafata X care admite in fiecare punct al
uneia din cele doud fete ale sale normala n (fig.
1.1). In conformitate cu experienta, puterea
Fig. 1.1. Calculul puterii transportatd in fiecare moment (instantanee) de
transportate de cimpul campul electromagnetic prin suprafata Z, in sensul
electromagnetic printr-o suprafati . normalei m, este data de

p= L_s.nds. (1.1.34)

14



In regim armonic, E si H au o variatie sinusoidala, deci S nu va avea o astfel
de variatie, fiind un produs de sinusoide. Este de aceea indicat (ca in teoria circuitelor)
sa calculam puterea medie pe o perioadd a puterii (1.1.34). Vom profita in acest scop
de urméitoarea proprietate a amplitudinilor complexe, pe care 0 vom ¢nunta in cazul
miarimilor scalare, deoarece extensia pentru cazul vectorial este imediatd, rationand pe
componente. Fie x(t)=Acos(wr+¢) §i y({t)=Bcos(wt+¢) doud marimi

sinusoidale scalarede perioada T, si fie ¥=Ae’ si §=Be’* amplitudinile lor
complexe. Atunci, media pe o perioada a produsului celor doud mérimi satisface

g 1 1.
-;F Io x(1) y(t)dt —EABcos(cJ - tp)-—ERe{xy }. (1.1.35)

Demonstratia acestor egalitafi este imediata si se face prin integrare directa.
Este, deci, convenabil s introducem vectorul lui Poynting complex

S, =ExH* (1.1.36)
(care nu trebuie interpretat ca "amplitudine complexi a vectorului lui Poynting real”,
notiune fird sens, ci doar,ca o notiune introdusd cu scopul de a ugura calculele).

Avind in vedere cele spuse, media pe o perioada a puterii transportate prin suprafata
Z, in sensul normalei n, este

P=§lr~' Lrpdf=%Re{.[Ls‘ -nds}. (1.1.37)

Mairimea

<S>=—]2—Re{Exﬁ*} (1.1.38)

reprezintd desigur media temporala a vectorului lui Poynting. Ea este un vector a carui
directie indici sensul mediu de curgere a energiei printr-un gunct si al cdrui modul
indica marimea fluxului mediu de energie (se masoard in W/m”).
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1.2. ECUATIILE LUI HELMHOLTZ. UNDE PLANE

in paragraful anterior am ar3tat ¢, in regim armonic, campul electromagnetic
satisface urmitoarele doud ecuatii:

VxE=-jop b, (121

UYxH= joc E+J7.
Sursele campului sunt modelate prin vectorul densitate a curentului exterior sau
imprimat. Din cele doud ecuatii de ordinul intdi se pot deduce doud ecuatii de ordinul
al doilea in care apare doar unul dintre vectorii cAmpului electromagnetic. Pornim de
la identitatea vectoriala

VxVXV=VV-V-VV (1.2.2)

valabila pentru orice cAmp vectorial V care admite derivate partiale pani la ordinul al
doilea continue. AplicAm operatorul rotor ptimei ecuatii din (1.2.1) §t presupunem
mediul omogen, astfel incat, in membrul drept, factorul care inmulteste intensitatea
campului magnetic iese de sub acest operator. fn membrul stang al relatiei astfel
obtinute aplicam (1.2.2), iar in membrul drept tinem cont de a doua ecuatie din grupul
(1.2.1). Rezulta:

OV.E-VE=—jou, (joe E+I7). (1.2.3)

Pentru a calcula divergenta amplitudinii complexe a intensitatii campului
electric, aplicim operatorul respectiv celei de a doua ecuatii din (1.2.1) §i avem in
vedere faptul ca divergenta unui rotor este intotdeauna nuld. Se obtine, intr-un mediu
omogen: g

V.E=—1-V]*. (1.2.4)

g
aEC
Facem notatia

k:=alc p. . (1.2.5)

Mirimea k se numeste aumdr de undd. Din relatia de mai sus, prin extragerea
radicalului complex, se obtin doud valori distincte. Dupa cum vom vedea mai jos, din
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considerente fizice, se alege pentra k acea valoare care are partea reald pozitiva §
partea reald negativa:

k=f8-ja, >0, a20. (1.2.6)

Mirimea  se numegte constantd de defazare sau de fazd, iar marimea a se numeste
constantd de atenuare ale mediului omogen caracterizat de parametrii complecsi & si
He. Originile acestor denumiri vor deveni clare mai jos.

In definitiv, se obtine ecuatia:

V2E+k2i§=a—é—vv‘jw + jop J. (1.2.7)

c

Aceastd ecuatie diferentiald liniard, cu derivate partiale de ordinul al doilea, se
numeste ecuatia lui Helmholtz pentru amplitudinea complexa a intensitatii cAmpului
electric. Este un caz particular al ecuatiei vectoriale a undelor,

Pentru amplitudinea complexa a intensitdtii cAmpului magnetic se procedeaza
similar. Lucrurile se simplifica prin faptul ca divergenta intensititii cAmpului magnetic
este identic nulid intr-un mediu omogen. Rezultd ecuatia lui Helmholiz pentru
amplitudinea complex a intensitatii cAmpului magnetic:

VIH+ kA =-Vx]J™. (1.2.8)

Ecuatiile (1.2.7) si (1.2.8) sunt neomogene. Dac3 se dau sursele campulu,

modelate prin J*, si conditiile de frontierd, se poate demostra ¢a aceste ecualii au
solutii unice care satisfac legile (1.2.1).

fntr-o regiune lipsiti de surse, amplitudinile complexe ale intensitatilor
campurilor electric si magnetic satisfac ecuafiile omogene ale lui Helmholiz:

2 L2
VE+k lii-—O, (1.2.9)
VH+k*H=0.
Solutiile acestor ecuatii reprezintd cAmpuri posibile. Pentru o regiune data, din
multimea solutiilor trebuie eliminate cele fard sens fizic, precum si cele care nu
satisfac (1.2.1), pentru ¢a, in absenta surselor, legile implici ecuatiile omogene ale lui
Helmholiz, dar nu sunt implicate de cétre acestea.
Aplicatia cea mai simpl3 a ultimelor relatii o constituie unda pland. Sa cautam
solutia primei ecuatii din (1.2.9) intr-un mediu infinit, liniar, omogen §i izotrop, in
ipoteza ci fenomenele depind doar de o coordonatd pe care o alegem z, iar singura
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componentd neidentic nula a intensititii cAmpului electric este dirijatd dupa axa x.
Avénd in vedere ca operatorul lui Laplace are, in coordonate carteziene, expresia

2 2 2
V2=82+82+82, (1.2.10)
ox‘ &' oz
ecuatia devine
dzgx 25
R +k*E, =0, (1.2.11)
a céirei solutie este
E, =Ae™ 4 Be™, (1.2.12)

A si B fiind constante complexe arbitrare. Si retinem pentru inceput doar primul

termen din solutia de mai sus. Notind A=E, , rezultd amplitudinea complexa a
intensitatii cAmpului electric sub forma:

E=EFEu, =E, e*u,. (1.2.13)

Amplitudinea complex3 a intensitdtti cAmpului magnetic o puiem deduce din
prima ecuatie a sistemului (1.2.1). Avem

u, u,
vxB=ld 2 (1.2.14)
ox dy
E. o
Dupa inlocuire si tindnd cont de (1.2.5) obtinem
H=—"%c*u =H, e, (1.2.15)

Z

unde
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Z= == (1.2.16)

se numeste impedan{d de undd a mediului (din considerente fizice, se alege valoarea
radicalului cu partea realad pozitiva). Se poate ugor arita ca solutiile (1.2.13) 5i (1.2.15)

satisfac si a doua lege din grupul (1.2.1), in absenta surselor (J* =0).

Vom studia structura campului electromagnetic astfel obtinut intdi in ipoteza
ca parametrii complecsi sunt reali. Rezuitd ¢i numarul de unda k este pur imaginar si
egal cu f, iar constanta aeste nula. Fie ‘e

L E, =E,e”® (E, dE, ) ¢=arg(E, ). (1.2.17)
Obtinem

E=Re{Ee’}= E,, cos(wr — fz+dn

E,, (1.2.18)
H= 7 cos(wt — fz+ ¢, =H, cos(wf - ﬂz.+ P,
Se numeste fazd a undei marimea
)=t -fz+9. (1.2.19)
~ §

Se observa usor ci locurile geometrice al punctelor in care faza undei este
aceeagsi in fiecare moment sunt plane perpendiculare pe axa z. Din acest motiv, unda se
numeste pland. In oricare din aceste plane, numite suprafefe de undd, amplitudinile
campurilor electric i magnetic sunt aceleasi in fiecare punct; din acest motiv se spune
¢4 unda este omogend. Vom numi o suprafatd de unda fixata front de undd. Directia si
sensul de propagare ale undei sunt date de directia si sensul in care faza scade cel mai
muit cind 7 este fixat, deci directia este data de cea a gradientului fazei, iar sensul este
opus acestuia. fn cazul nostru, aceast’ directie este axa z, iar sensul este spre z>0.

. " Se numeste vitezd de fazd ¢ a undei, viteza pe care trebuie s3 o aibd un
observator astfel incat si vada ot timpul o fazd constantd. Anuldnd diferentiala lut
(1.2.19), d =0, rezulta

- . (1.2.20)
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in  vid (sau spagiul liber), daci punem £,.=E, =§;—-—x10‘9 Fim,
T
M, =y =47X 10”7 H/m, obtinem c=cy =3x10* m/s (istoric, acest rezultat a

condus la ipoteza ¢d lumina este un amestec de unde electromagnetice). Impedanta

vidutui este Z, = f“;—" =120m =377 Q.
0

in unda plana pe care am considerat-o, atit vectorul E, cat st H oscileaza dupa
nigte directii fixe. O astfel de undd se numeste liniar polarizatd, directia de oscilatie a
tui E se numeste directie de polarizare, iar planul determinat de directia de polarizare
si de directia de propagare se numeste plan de polarizare. La distante mari de sursele
care le produc, undele electromagnetice pot fi considerate plane. In cazul receptiei
radio $i TV, undele pot fi polarizate vertical sau orizontal, dupd cum vectorul E
oscileaza intr-o directie perpendiculari sau paralela cu solul la nivelul receptorului. Un
instantaneu al vectorilor E gi H pe axa Oz este prezentat in fig. 1.2.

Unda plana, neamortizatd are o variatie sinusoidala atit in raport cu timpul cét

Fig. 1.2. Instantaneu al vectorilor E (linie plin3) 5i H (linie
intrerupta) intr-o undi pland, sinusoidald, neamortizat3.

si cu spatiul. Perioada temporala T satisface evident
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Perioada spatiald se numeste lungime de undd A si satisface

2n
A===. (1.2.22)
i

Din expresia (1.2.20) a vitezei de faza deducem c3 intre cele doud perioade existd
relatia

A=cT. (1.2.23)

Fie Ay lungimea de unda a unei unde electromagnetice in vid si A lungimea de
unda a unei unde de aceeasi frecventa intr-un mediu cu parametri (reali) ¢, si 4, (toate
mediile sunt presupuse liniare, deci nu schimba frecventele fenomenelor). Din relatiile
de mai sus se deduce ugor

ﬁ VEH (1.2.24)

A Eoklp o

Pentru medii nemagnetice avem x, =g, i, folosind permitivitatea relativa
£, =€/ £, obtinem A= 14, /e, . Marimea ‘Jsr se numeste factor de scurture.

In cazul mediilor absorbante, pentru care parametrii au §i componente
imaginare, numérul de undi este imaginar k= f - ja, ca §i impedanta de unda a

mediului
Z= ’&dzw‘*». (1.2.25)
€,

Efectudnd calculele de mai sus, obtinern urmatoarele expresii pentru undu liniar
polarizata in directia x, care se propagi in directia z:
&

E=E e cos(wt - fz+ g,

E,, (1.2.26)

H= 'z|e'“ cos(a)t-ﬁz*‘(?)—?’z)“y'

Se observa ¢& apare un defazaj fix intre componentele electricd si magnetic3 si ci
undele sunt atenuate in directia de propagare. Lungimea de undi A nu mai poate fj
interpretatd ca o perioada spatiala: ea este distanta masurata in directia de propagare pe
care, cind timpul este fixat, faza variazi cu 27 radiani.
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in solutia (1.2.12) mai existd termenul Be’® . Daci efectuim o analiza
asemanitoare, vom deduce ¢i el reprezintd o unda pland, liniar polarizata care se
propaga in sensul negativ al axei z.

in medii neabsorbante, vectorii E, H i n=u_ formeaza in fiecare moment un
triedru drepi:

E=ZHxn,

(1.2.27)
H=Z"nxE.
Vectorul lui Poynting S=ExH este fntotdeauna indreptat in sensul directiet de
propagare, dupa curm se poate ugor verifica folosind (1.2.18). In medii absorbante
exista momente de timp cénd vectorul lui Poynting este dirijat in sens contrar directiei
de propagare, dar, dupa cum vom vedea, media sa pe o perioada (1.1.38) indicd ©
curgere netd de putere in sensul de propagare a undei. In plus, desi in medii absorbante
undete liniar polarizate au proprietatea ¢4 intensititile de camp si normala la frontul de
unda sunt reciproc perpendiculare, nu putem scrie o relatie de forma (1.2.27): relatia
are loc totusi, dupa cum vom vedea, pentru amplitudini complexe.
Plecind de la (1.2.9), putem concepe unde liniar polarizate in directia y.
Efectuind un rationament analog cu cel de mai sus vom obfine, intr-un media
neabsorbant: -

E=E,, cos(wr ~ Sz +y)u .,

Eo. (1.2.28)
H =—-E"-ccs(an -fBz+yu,

(se verifica proprietatea de triedru drept).
Sa considerdm, pe baza liniaritatii ecuatiilor (1.2.9), o solugie constiand din

superpozitia a doud unde plane, care se propaga in aceeati directie §i sunt polarizate in
directii perpendicuiare. Intensitatea cAmpului electric rezultant va fi

E=Eu, +Eu, =Ey,cos{@r— Bz+ P, + Eg, cos(ot - Bz+yyu,. (1.2.29)

Ne plasam intr-un plan perpendicular pe directia de propagare, de exempluin z=0.§i
studiem locul geometric al varfului vectorului E in functie de timp. Avem imediat
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o

—sin @t sin ¢
El‘&(
E,
—i— = C0S$ W COS Y — sin W Sin i,
Eo_‘.
de unde
E,
sin§ ———sin ¢
EOx Oy
cost = -
sin(y — ¢)
x E)'
COSY — ——cos¢
. EOx Oy
sinat =

sin(iy — ¢)

Folosind faptul ci suma patratelor membrilor stangl este | §i rearanjand, obtinem
ecuatia locului geometric sub forma

H 2 EE, (¢ —y) Ho-w). (1.2.30)
+—- €os w)=sin 2L
ng Egy EOxEO\ )

Determinantul acestei forme pitratice este

EZ
X - cOS
Eozx EOxEO\- (¢ V) E 2 2
4= g 3 2 ——L sin> (@ -y 20. (1.2.31)
i E E E." EDxElJ\
cos(g - y) -5
EOXEU\ ’ EOy .

4

Rezulta ci ecuatia (1.2.30) defineste o elipsd (degenerati eventual Intr-o dreapta daca
sin(¢ — ) =0). Varful vectorului E parcurge, in orice punct, o elipsi aflatd intr-un
plan perpendicular pe directia de polarizare, cu o vitez unghiulard egald cu pulsatia
undei (fig. 1.3). O unda plana care are o astfel de proprictate se numeste elipric
polarizatd. Dacd, privind in sens invers celui de propagare, varful vectorului E
parcurge elipsa in sens orar, unda se numeste eliptic polarizatd spre dreapra. In caz

contrar se numeste eliptic polarizatd spre stdnga (uneori se foloseste conventia
inversi).
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Intensitatea cdmpului magnetic intr-o unda eliptic polarizatd rezultd prin
superpozifie:

E,, E
H=qu:+H_‘.u_‘_=——£-’-—cos(a)t-ﬂz+¢)ux+ Z° cos(@r - fz+yu,. (1232)

Vectoni E. H si n=u_ satisfac conditiile (1.2.27) de triedru drept.

_ Daca efectuam calculele de polarizare intr-
un mediu absorbant. rezultatul va fi aseménator: va
exista o elipsd de polarizare, ale cdrei semiaxe
/ E descresc in sensul de propagare. Conditia de triedru
/ > drept nu este satisfacotd; mai mult decit atét, vectorit

(_/ E si H nu sunt in general perpendiculari.
Am demonstrat cd superpozitia a doud unde
liniar polarizate in plane perpendiculare este o unda
Fig. 1.3. Elipsd de polarizare.  eliptic polarizatd. Se poate usor demonstra si
reciproca: o undi eliptic polarizata poate fi scrisa ca

superpozitia a dou unde liniar polarizate, in plane perpendiculare.

Un caz particular important al undelor plane eliptic polarizate sunt undele
circular polarizate, in care elipsa degenereazd intr-un cerc. Daci in (1.2.30) ludm

cos(@-y)=0 si E, =E,, =E,, atunci ecuatia locului geometric devine

y A

E!+E!=E;, (1.2.33)

care este ecuatia unui cerc. Existd desigur unde circular polarizate spre stinga §i spre
dreapta. In caracterizarea mediilor anizotrope se foloseste urmitoarea proprietate:
orice undd liniar polarizatd poate fi scrisd ca
superpozifia a doud unde circular polarizate, in
sensuri contrare, de amplitudint egale (fig. 1.4).
Intr-adevar, fie intensitatea campului
electric al undei liniar polarizate, in planul z=0

E, = Ecos(wt + ¢)u)_ , (1.2.34)

Fig. 1.4. Unda liniar polarizatd ca §i fie in acelasi plan
superpozitie a dou unde circular
polarizate,
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E
E,,=—cos(wr+¢+ £)u <t £cos(«av)r + @,
2 2 2 :
(1.2.35)
E T E
E,= -2—cos(a)t +¢— —2-)ux + -2—cos(an +¢u,.

Se poate usor verifica fapwul cd E  +E_, =E,; si cd cele doud componente sunt

circular polarizate in sensuri contrare. (Am efectuat toate rationamentele in planul z=0.
Ele sunt valabile in orice alt plan, deoarece in expresiile de mai sus intervine doar un
defazaj si eventual o atenuare in cazul mediilor cu absorbtie, dacé le scriem in acest
plan.)

In relatiile (1.2.13) si (1.2.15) am exprimat amplitudinile complexe ale
vectorilor cimpului electromagnetic ce caracterizeaza o unda pland liniar polarizata.
Observam ca formal avem S

E=ZHxn,
o= LHXM, (1.2.36)
H=Z"nxE,

unde n=u, este normala la frontul de undi (sau versorul directiei de propagare).

Putem spune ci cele doua amplitudini complexe, impreund cu normala formeaza un
triedru drept (in medii neabsorbante acest lucru e valabil pentru vectorii ingisi, dupa
cum am aratat). Pentru o unda eliptic polarizata, amplitudinile complexe sunt

E = (goxux + Eo},uy )e_"ilh = Eoe-jkz L]
. B E (1.237)

H=(-—>u, +&‘-u e
z z -

Si aceste amplitudini complexe, impreund cu normala n indeplinesc conditia (1.2.36)
de triedru (formal) drept. Utilizarea numerelor complexe in studiul undelor permite
generalizarea rezultatelor din cazul mediifor fard absorbtie 1a medii cu absorbtie. cu
anumite precaufii insa in interpretarea rezultatelor.

Partea reald a vectorului lui Poynting complex asociat undei (1.2.37) este

RC{S‘,} = RC{E X ﬁ* )=l E'Ozx 1+ Eg‘ ] RC{EI":}e‘I‘Euz . {1.2.38)

Se observa ci puterea este transportatd in medie in sensul de propagare. Din (1.1.37)
deducem ca puterea medie ce traverseazd o suprafad de arie A perpendiculara pe
directia de propagare este
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_A =y =2 ! e
P=SUES 141 B, Re(—)e=. (1.2.39)

]
[ntr-un mediu fard absorbiie (@=0), puterea este constantd, indiferent de pozitia

suprafetei perpendiculard pe directia de propagare. Intr-un mediu cu absorbiie,
constanta de atenuare a puterii este dubli fat3 de constanta de atenuare a campurilor.
Punind in evidenta dependenta de z, avem

P(z) = P(Q)e =, (1.2.40)

Daca aria suprafefei este infinitd, atunci puterea transportati rezulta infinits.
Acest rezultat, evident absurd, indici faptul c& modelul de undi plani poate fi aplicat
doar in domenii restranse din vecinitatea receptoarelor.

Daca in (1.2.37) efectuim o rotatie a axelor de coordonate. vom obtine
expresia unei unde plane eliptic polarizate care se propaga intr-o directie oarecare (fi -3
1.5). Fird a intra n detalii, vom scrie rezultatul final:

E=Eje . (1.2.41)
in aceasts relatte

r=xu,+yu . +zu, (1.242)

este vectorul de pozitie, n este versorul directici de propagare, iar E, este
amplitudinea complexi a intensitatii cAmpului electric in origine. Observim ci daca
lvdim n=wu,, atunci kn-r=kz, ceea ce di variatia corectd a fazei din relagiile

anterioare. In (1.2.41) este obligatoriu ca vectorul geometric n sé fie perpendicular pe
planul in care variaza intensitatea cAmpului electric. Pentru aceasta este necesar 5i
suficient ca

E, n=0. (1.2.43)

In aceste conditii, amplitudinea complexd a intensitatii cAmpului magnetic se poate
deduce din

H=ZnxE. (1.2.44)
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Desigur ci intreaga constructie se

poate face plecind de Ia
amplitudinea complexa a
intensitdfii campulwi  magnetic,

impunind ortogonalitatea formala
pe n si folosind a doua relatie din
(12.27) pentm a determina
amplitudinea complexa a
intensitatii cAmpului electric, Este
interesant de verificat ci aceste
expresii satisfac ecuatiile omogene
ale lui Helmholtz.

Fig, 1.5, Vectorii care definesc o undi plani
ce se propagi intr-o directic oarecare.

1.3. CONDITH DE FRONTIERA. APLICATII LA
LEGILE REFLEXIEI ST REFRACTIEI UNDELOR PLANE

Scopul acestui paragraf este deducerea legilor reflexiei si refractiei undelor
electromagnetice plane pe suprafata plana de frontierd a doud medii liniare, oimogene
§i 1zotrope. Vom deduce, de asemenea, structura cimpului electromagnetic in cele
doud medii. in acest scop avem nevoie de asa-numitele conditii de frontierd, sau la
limitad din Electromagnetism, precum si de o micd lema pregatitoare.

Sa considerdm douad medii omogene, liniare, izotrope §i fard polarizatie si
magnetizatie permanente, caracterizate prin parametrii &, f; $i respectiv &g, fa,
separate printr-o suprafati de frontierd Z, care admite in (aproape} fiecare punct

mediul 1. &g,, Juc;
z

rmediul 2, &, i

Fig. 1.6. Frontiers intre doud medii liniare,
omogene §i izotrope.
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normala n indreptatd dinspre mediul 2
inspre mediul 1, fig. 1.6. Notam cu E,,
H,, D, 5i B, limitele vectorilor cimpului
electromagnetic atunci cind punctul
curent din mediul 1 tinde cétre un punct
oarecare de pe suprafata de frontierd Z'si
cu aceleasi simboluri dar indexate cu 2
limitele vectorilor campului
electromagnetic atunci cdnd punctul
curent din mediul 2 tinde citre acelasi
punct de pe suprafata de frontierd. in
aceste conditii, se poate demonstra ca



sunt adevarate, in orice punct de pe suprafata I, urmétoarele ecuatii, numite condifii
de frontierd sau conditii la limitd.

nX(E.—E2)=0;

H -H,)=1]_; |
nx(H, -H,)=]J, (1.3.1)
n-(D,-D,)=p,
n-(B,-B,)=0.

Prima ecuatie din grupul (1.3.1) exprimd continuitatea componentei tangente a
vectorului E la trecerea frontierei, a doua exprimd faptul ci diferenta dintre
componentele tangente ale vectorului H de pe cele doud fefe ale suprafetei este egala
cu densitatea superficiald de curent J, (care apare doar dacd unul dintre medii este un
metal ideal, cu conductivitatea ¢ infinita, in caz contrar componenta tangentd a lui H
fiind si ea continud), a treia ecuatie exprima faptul ca diferenta dintre componentele
normale ale lui D este egali cu densitatea superficiald de sarcini de pe suprafatd p,, iar
a patra ecuatie exprimi continuitatea componentei normale pe suprafata a vectorului
B. Deoarece in fiecare dintre aceste ecuatii apar produse dintre vectori ai cimpului i
un vector geometric, putem scrie direct conditiile la limita folosind amplitudini
complexe, in ipoteza ci toate semnalele care intervin au aceeasi frecventa:

nx(E, -E,)=0;

n)((I-:Il - ﬁ2)=j_‘;
v m(Dy=Dy)=4,:
0 n(B, -B,)=0.

(1.3.2)

Pentru a simplifica aplicarea conditiilor de mai sus in regim armonic, vom
prezenta o proprietate a functiilor sinusoidale pe care o vom numi lema frecvengelor:

Daci o sumd de sinusoide este identic nuld, atunci toate sinusoidele au aceeasi
frecventa. ‘

Demonstratie. Fie

D" A cos(@t+¢;)=0,Vtel, (1.3.3)
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unde / este un interval oarecare. Avem de aritat ci:
O =0,=..=0,. (1.3.4)

Vom aplica metoda inductiei complete. Pentru n =2 derivam de doud ori (1.3.3) in
raport cu 7 §i impartim rezultatul cu @?:

2
A cos(ag+ @)+ A, m—icos(a}zr +@,)=0,Viel. (1.3.5)
)

Scadem (1.3.5) din (1.3.3) si, avind in vedere faptul ci pulsatiile sunt marimi fizice
strict pozitive, rezulta (1.3.4) pentru n=2.

Presupunem acum c3 propnetatea este adevirata pentru n si o demonstram
pentru n+1. Derivim de doua ori (1.3.3) scrisd pentru s#+1 $i impértim rezultatul cu
a’il-l : i

'.‘
2

):,A ~——cos(ayt +9;)=0,Vie !, (1.3.6)
i=t a)n+l

Daca scadem acum (1.3.6) din (1.3.3) scrisd pentru n+1, obtinem o egalitate analoga
cu (1.3.3) scrisa pentru n. Rezultd ci primele n pulsatii sunt egale, pe baza ipotezei de
inductie. Putem acum repeta procedeui eliminind de exemplu . Rezulta ci ultimele
n pulsatii sunt egale si demonstratia este incheiata.

Aceasti lemi o vom aplica mai jos sub urmatoarea forma. Daca:
ZA,- cos(wt +kx+k y+k,z+¢,)=0Viel, Vxel, Vyel Vzel,
=]

(1.3.7)

unde /, I,, I, §i I, sunt intervale, atunci:

W =w=..=0,, ki =kg,=..=k

a=x,y,z. (1.3.8)

ant

Aceste egalitdti rezultid imediat din lema frecventeior, dacd in (1.3.8) tinem pe rand
céte trei variabile fixe si o l3sadm pe a patra s3 varieze in intervalu! corespunzator.

29



*
Vom vedea acum modul in care se aplica aceste relatii pentru a deduce legile
reflexiei  si refractiei, importante in
fenomenele de propagare. Considerim o
N ,,» undd pland incidentd pe planul (P) de
“\ n,/' separatie a doud medii liniare, omogene,
TN .o, izotrope si fard polarizatie st magnetizatie
N ~ . permanente (fig 1.2), avind normala unitari
1
*
*
LY
L)
L]

y la suprafetele de undd n,. Stim din
» | experientd faptul ¢d ia nastere o undi
reflectatd, a carei directie de propagare este
determinatd prin normala unitard n, si o
_)\‘ . unda refractatd sau transmisd cu normala
g \ ' unitard n,. Alegem un sistem de coordonate
astfel incit planul xOy sa coincidd cu
suprafata de separatic a celor doud medii.
Presupunem ¢ nici unul dintre medii nu
Fig. 1.7. Plan de separatie intre dou# este un metal ideal.
medil, pe care este incidenta o undi . Fazele celor trei unde sunt respectiv:

T

(p"(r’t):wir _k|n‘- 'l"+at- =

1.3.9
unde 1 este vectorul de pb;itie $1 am presupus ci n; este paralel cu planul yOz;
D (r.)=wt~kn, rta, =@r-kin x+n,,y+n )+, (1.3.10)
D =@ -k, e, =ot—kyn, x+n, y+n, )+, (1.3.11)

Campurile trebuie s3 satisfaca conditiile de frontier (1.3.1) in planul z=0, ceea ce ne
conduce la conditiile de aplicare a lemei frecventelor:

Q=0 =0, =@

O=kn, =kyn,, (1.3.12)

klni._\' = klnr.y = kin!-)"
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Din al doilea sir de egalititi din (1.3.12) deducem o primi concluzie: cele trei normale
se afla in acelasi plan (yOz in acest caz), care se numeste plan de incidend.
Sa presupunem pentru inceput cé mediile sunt fara pierderi astfel mcal

Normalele sunt atunci vectori geometrici reali §i, din geometria figurii, avem:

n; =singu, +cosgu,
n, =sing'n, —cosg'u, (1.3.13)

n, =sinfu, +cosfu,.
Combinénd {1.3.12) si {1.3.13) obtinem:

sing=sin¢"’; _. (1.3.14)

k sing=k,sind. (1.3.15)
Egalitatea (1.3.14) este prima lege a lui Snellius: in medii fara pierderi, unghiul de
incidentd este egal cu unghiul de reﬂexle Egalitatea (1.3.15) este a doua lege a lui

Snellius. Pentru medii nemagnetice (ﬂ,—l) marimea n-,’ £, se numeste indice de
refractie al mediului. A doua lege a lui Snellius se mai scrie in acest caz:

nysin@=n,sing, (1.3.16)

Cu cat un mediu are indicele de refractie mai mare, cu atit se spune despre el ci este
mai dens din punct de vedere optic.
in continvare vom deduce expresiile intensitatilor campurilor electric i
magnetic in cele doud medii. Va trebui s3 consideram doud cazuri: cind undele sunt
polarizate cu vectorul E in planul de incidents, apoi cu vectorul E perpendicular pe
planul de incidenta. Cazul general este o superpozitie a acestora. In deducerea legilor
lui Snellius am presupus ¢3 mediile sunt fard pierderi. Relatiile (1.3.14) si (1.3.15)
rimn valabile ins& §i pentru valori complexe ale numerelor de unda, ceea ce ne va
obliga s& lucram cu argumente complexe ale functiilor trigonometrice sau cu valori
supraunitare ale acestora. Chiar in medii f&r3 pierderi, relatia (1.3.15) indici existen{a
unui unghi de reflexie totald, daci mediul 1 este mai dens din punct de vedere optic
decit mediul 2. Pentru valori ale unghiului de incidentd @ mai mari decat acest unghi
limitd nu mai existd undad refractatd. Aceasta nu insemnd fnsd cd nu existd cimp
- electromagnetic in mediul al doilea, pentru ¢a atunci nu ar fi indeplinite conditiile de
frontierd. Se poate ardta cd acest cimp nu are caracterul unei unde piune, ¢i este

31



amortizat dupa z. Fenomenul are diverse aplicatii tehnice, de exemplu in constructia
atenuatoarelor,

Sa presupunem ci cele trei unde sunt polarizate astfel incit vectorul E este
perpendicular pe planul de incidenta (fig. 1.3). Sensurile pentru vectorii cimpului din

figura respectivd sunt sensuri de referinta;
odatd ales sensul de referint3 pentru E, sensul
H - pentru H rezultd din conditia ca (E, H, n) sa
-y formeze un triedru drept. In ampliwdini
@ M) F, complexe, cele trei unde sunt descrise prin
\(—\ %/ ecuatii de tipul:
& ﬂ{ \\\\ ,,I (P) y _ _
x@\\ > E.‘:IE‘Oejk‘nl‘llI
2 Hea \ e (1.3.17)
i H=—E;.e*™ nxu,,
J\‘ HI Z
l%f{_v_.
ZYE, p, ¢ unde & =w,f€ 4, este numirul de undi, iar

z= £ este impedanta de unda a mediului

C
respectiv. Vom afecta fiecirei marimi indicele
potrivit. Este suficient sa scriem conditiile de frontiera in origine. Ele vor fi indeplinite
in intreg planul z=0, datoriti legilor lui Snellius. Avem: .

Fig. 1.8. Polarizare perpendiculara.

{Eo‘f + Eo.r = EOJ (13.18)

Hy,cosp—-H, cosp=H,, cos@

{densitatea superficiald de curent este nuld deoarece am presupus ¢a nici unul dintre

medii nu este un metal ideal). Tinind cont de faptul ci H= g, obtinem:

Ey,+E,, =E,,

= = = cos@ Z
Eo; = £y, = Ey, -
_ cos@ Z,

Din aceste relatii se poate deduce usor:
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{Eﬂ‘r = p.LE‘OJ

E : (1.3.19)
Ey, =7, Ey,,
unde marimile:
| =Z, cos@~Z,cos@
' + Z,cos8@+Z,cosq@ (1.3.20)

_ 2Z, cosg@
1z, cos@+Z, cosp

se numesc coeficientii lui Fresnel in polarizare perpendiculard (pe planul de incienta).
Expresiile amplitudinilor complexe ale intensitagilor cAmpurilor electrice in
cele doud medii sunt:

-inmediul 1 (z<0)
E, = E, exp(-ikn, -1, + p, Eq exp-jk,n, -ryu,; (1.3.21)
~inmediul 2 (z>0);
E, =7, E, exp(-jk,n, -t . (1.3.22)
Intensitatile cadmpurilor magnetice rezultd prin aplicaréa regulii triedrului drept, iar
unghiurile ¢ si @sunt legate prin legile lui Snellius.
n polarizare paraleld, vectorii intensitate a cdmpului electric se gisesc n

planui de incidentd, cu sensurile de referintd ca in fig. 1.9. Impunem indeplinirea
conditiiior de frontierdla z=0:

oo E,.cos¢—E, cosp=E,, cos@
‘-O.r f’ _o.: =Ly, (1.3.23)
Hﬂr + Ho.r = HO.;'
Efectudnd aceleasi transformiri ca pentru (1.3.18), rézulté:
IE r = E f
“or =P, (1.3.24)



unde marimile:

_Zycosp—Z,cos8

- Z cosp+Z,cos8
2Z, cosg

- Z,cos@+2Z,cosf

"
(1.3.29)

7y

se numesc coeficienfii lui Fresnel in

polarizare paraleld (cu planul de incidentd).
Amplitudinile complexe ale

intensitatilor cAmpurilor rezultd usor tinind |

cont de sensurile de referintd din fig. 1.9.

Acestea sunt:

-pentru mediul 1 (z<0):

Fig. 1.9. Polarizare paraleld.

E, =(-E,, sinpu, + E,, cos@u  Jexp(-jk,n, - r)+

: - - {(1.3.26)
+ py(—E,; sinpu, — Ey, cosu Jexp(-jkn, 1)
-pentru mediul 2 (z>0):
Ez = r,(—go‘,. sinlﬁuz +E‘0',- cos8u,)exp(jk,n, -¥). (13.27)

Amplitudinile complexe ale intensitatilor campurilor magnetice in cele doud medii
rezultd prin regula triedrului, iar unghiurile @ si @ sunt guvernate de legile lui Sneilivs.

Dupa cum am mai spus, desi deducerea noastrd a fost bazatd pe considerente
geometrice, toate relatiile rAmén valabile dacd mediile sunt cu absorbtie, deoarece
conditiile la limita sunt indeplinite (dupa cum se poate ugor verifica}.

Pe baza modelului prezentat se pot explica destul de multe fenomene care apar
la propagarea undelor, de exemplu: tunelarea optica pe care se bazeazd ¢ tehnica de
constructie a atenuatoarelor (de care am mai amintit), refiexia totald si unghiul hu
Brewster, polarizarea prin reflexie, ghidurile plane de unde si multe altele.
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1.4. DISPERSIA, - PROPAGAREA SEMNALELOR SI
VITEZA DE GRUP

In paragraful 1.2 am introdus, in legitura cu undele plane, notiunea de viteza
de faz ¢. Undele respective sunt caracterizate printr-o frecventi data, ceea ce permite
folosirea metodei amplitudinilor complexe in studiul lor (ele se mai numesc si
monocromatice, pentru ci la frecvente luminoase dau senzatia unei culori pure). in
vid, viteza de propagare este cp independent de frecventd, dar in medii materiale,
absorbante sau nu, viteza de faza este dependentd de frecventd. Desigur, Tn teoria
macroscopicd a Electromagnetismului, legea de dependenti respectiva este un fapt
experimental.

O unda pur sinusoidali are o extensie infinita in spatiu si timp, deci nu poate
sa transporte informatie. Aceasta este transportati de semnalele de durati finita, care
ne sunt monocromatice, ci, in concordanti cu teorema lui Fourier. sunt o sumi
continudl (integrald) de semnale sinusoidale. deci monocromatice. Cind o sursi emite
un semnal citre un receptor, are loc fenomenul de propagare intr-un mediu pe care il
presupunem liniar. Semnalul emis se poate descompune in componentele sale Fourier
s1 fiecare dintre acestea se propaga cu viteza de fazi corespunzitoare frecventei sale
(51 este atenuatd corespunzitor cu atenuarea pe care o introduce canalul de
comunicatie la frecventa respectiva, dar vom neglija acum acest aspect). La receptie,
componentele armonice ale semnalului vor fi in cu totul alte relatii in ceea ce priveste
fazele decét la emisie. Insuméind aceste componente, forma de unda a semnalului
receptionat poate s3 difere complet de cea a semnalului emis. Acest fenomen se
numeste dispersie, iar dependenta vitezei de fazi de frecventd se numeste legea de
dispersie a mediului respectiv.

Influenta dispersiei asupra transmiterii §i receptiei undelor este cu atdt mai
pronuntatd cu cét banda semnalului este mai largi. Analiza in cazul general este destul
de delicatd. Ne vom margini in continuare si studiem cazul n care banda semnalului
este Tngustd. _

Pentru dispersii nu prea mari se poate face o tratare aproximativa (de ordinul
indi) a acestui fenomen, care prezinti o importantd deosebitd in aplicatii. Sa
consideram dependenta de frecventa a constantei de defazare S(w), precumn si inversa
acestei functii w(f) pe care o dezvoltam fin serie Taylor in jurul unei pulsatii

"centrale” wy = a(f,)

dWﬁ.,)
Capt

L]

— Y (B B) .. (14.1)
T By

= ax,

— e (B=Fy)+
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Consideram acum un semnal real «(f), precum §i reprezentarea sa sub formﬁ
de integrald Fourier real:

ay +Aw
u(t)=—Re{ ju (@} dw}, (1.4.2)
o ay-de

unde limitele de integrare sunt determinate de banda semnatuiui. Pentru a fixa ideile,
presupunem ¢i acest semnal reprezintd mirimea (cu sernn) a intensitatin cAmpului
electric intr-o unda liniar polarizata.

Daca are loc:

49, (1.4.3)

@y

adicd dacid semnalul este de banda ingustd, atunci ne putem margini la primii doi
termeni din dezvoltarea (1.4.1), pe care o scriem sub forma:

a)—a)(,:vg(ﬂ-ﬂo), (1.4.9)
unde:
Vv, =d—(%(§-‘ﬁ (1.4.5)

se numeste viteza de grup la pulsatia @, care corespunde lui 5.
fn urma propagirii prin mediu, de exemplu in directia x, ca urmare a liniaritatii
mediului, semnalul initial devine:

i Gt nrda Jlar-(ﬁo*-w-% )x)
u(x,)==Re{ [Tl P 4w} —-——-Re{ [ a ' dw). (14.6)
z PRy = Aw

Efectiiind substitutia:
-y =@, (1.4.7)

obtinem:

36



1 da j[m:-t+a.\}z—ﬁnx-|»£x]
u(x.1) = —Re| jU(mo ra')e “de') =
Fid
~dar

]ﬂ‘)(l—x)
=——Re{e"‘“” Ao _[U(w +@)e " da'}= (1.4.8)

-4

1 jeyi-—) 4@ Jw(:-vi)
=_Rele 7 jU(a)o +@) T dw),
T

~dw

unde am notat cu:
Dy

v, = ﬁo (1.4.9)

viteza de fazi la pulsatia @,. Este interesanti interpretarea relatiei (1.4.8). fn timp ce
- jw'(h-vi}

componentele semnalului, de amplitudini complexe U(w, +@')e fdw', se

propag cu viteza de grup, purtitoarea, de pulsatie @;, se propagd cu viteza de faza.

Sa luim exemplul unui grup de unde, a ciruni transforrnatd Fourier este
reprezentatd n fig. 1.10. Prin mtegrare directd se obtine forma de variatie in timp a
grupului de unde la x=0:

#(0,1) = —250 sin(dax)

t

cos(wy?) o (1.4.10)

(fig. 1.11). Aplicind rezultatele analizei de mai sus rezultd, in primi aproximatie
(adica in conditiile in care am dedus (1.4.8)): -

1 Uay gﬁg

Ey

| | - ~
-y - Wy - w

Fig. 1.10. Transformata Fourier a unui grup de unde.
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sinfdw( --2))

Aw v
0 5 cos[wy(r ———)]. (1.4.11)

Aot - vy
vﬂ

u{x, 1) =

0.2

015}

|

005

-0.05 " _
09 F it

A5

0.2 ! ! * . ) + L
-40 -30 -20 -10 0 [0 20 30 40

Fig. 1.11. Grup de unde. Anvelopa se propagé cu viteza de grup, in imp
ce purtitoarea s¢ propag cu viteza de fazi.

Se observa ca anvelopa grupului de unde se propagd cu viteza de grup, in timp ce
purtitoarea se propaga cu viteza de faza. In fig. 1.11 se prezintd un grup de unde la
x =0, cu parametrii, alesi cu scop de exemplificare: E, =1, w, =47 /5, Aw=7x /10

in concluzie, putem ‘spune, cu buni aproximatie, cd semnalele de banda
ingustd se propaga cu viteza de grup egald cu derivata in raport cu numérul de unda a
pulsatiei, calculata ia frecventa centrala a semnalului.

Analiza de mai sus poate fi rafinatd pentiu cazul cand nu este indeplinitd
conditia de banda ingustd, prin luarea in considerare a mai multor termeni din
dezvoltarea in serie Taylor a functiei S(w).
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1.5. RADIATIA DIPOLULUI ELECTRIC
ELEMENTAR

Pin in acest moment am studiat solutia cea mai simpl4 a ecuatiei omogene a
lui Helmholtz, si anume unda plan3. Subiectul acestei teme este solutin ecuatie
neomogene a lui Helmholtz, atunci cind sursa cAmpului este dipolul electric
elementar. Vom introduce notiunea de dipol elementar, de mare importanta in
electrodinamicd (mai ales in domeniul antenelor), dupi care vom studia solutia
ecuafiel amintite, fird s3 aborddm insd teoria matematici a rezolvarii sale. Vom
incheia cu citeva aplicatii.

incepem prin a amintt forma integrald a legii conserviarii sarcinii, in regim
armonic. Forma locald se scrie:

V-J=-jwp,. (15.1)

Ea se deduce prin luarea divergentei legii (1.1.11). Cum divergenta unui rotor este

nula, rezolta V. J = LR D, dupi care in membrul drept se tine cont de (1.1.16).
Pentru forma integrald, si considerim o suprafatd inchisi £ avind normala

exterioard n $| care delimiteazd un domeniu V (fig. 1.12). Aplicim in acest domeniu

teorema divergentei (Gauss—Ostrogradskl) primului membru din
ecuatia (1.5.1):

> [ff,v-3av=¢{ ¥ nas=T,. (15.2)

unde in ultimul membru este notatd amplitudinea complexz a

Fig. 1.12. Suprafata curentt{lui care iese prin suprafata, in directia norrqalei. Pe de alta

inchisa. parte, integrala de volum a membrului drept din (1.5.1) este

- jagy , unde gy este amplitudinea complexa a sarcinii electrice

inchise de suprafati. Combinind aceste relatii obtinem forma integrald a legii
conservirii sarcinii:

~

!z =""jw-q-v. (|.5.3)

adicd derivata in raport cu timpul a sarcinii din interiorul suprafetei este egald cu
minus curentul care iese din suprafati (dupd cum am mai amintit, o inmultire cu j@ in
domeniul amplitudinilor complexe corespunde unei deriviri in raport cu timpul).
Considerdm o bard de forma umui cilindru circular drept, de lungime / si
sectiune de arie S, parcursd de un curent armonic de pulsatie @ astfel incit lungimea
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de unda corespunzitoare si satisfacd A5>>1.In aceste conditii putem concepe c
densitatea de curent J este constantd in raport cu coordonatele spatiale in orice punct
al barei (fig. 1.13). Deoarece amplitudinea complexa a densitatii de curent este
constantd in domeniul determinat de bard, avem V-J=0 si, in baza lui (1.5.1),
rezulta py =0. Aceasta inseamna ca in domeniile de tipul V, (fig. 1.13), amplitudinea
complexa a sarcinii electrice este nul $i unica posibilitate de sustinere a curentulut
(adica de indeplinire a legii conservarii sarcinii electrice) este aparitia unor densitati de
sarcina superficiald pe suprafeicle superioard $i

s Vi infericara ale barei cilindrice. Dacd aplicdm
Vo 5 ‘.“--:j.“ +q acum lgegea conservzl_(ii sarcn_mi sub} forma
SR EE A TR integrald (1.5.3) domeniilor V3 i V3, obtinem:
Vi, &y Tzz =-j@q>, Tz, =-j@qs. (1.5.4)
* ]
unde g, §i g3 sunt sarcinile totale din domeniile

Vs, 25
marginite de suprafete §i care sunt repartizate
supetficial pe bazele cilindrului. Alegem sensul
conventional al curentului / prin bard acelasi cu
Fig. 1.13. Dipol elementar. sensul densitatii de curent din fig. 1.13. Avand n
vedere orientarea densitatii de curent in raport cu

normalele exterioare la suprafete, obtinem:

T=is=Ty =-1Iy, (1.5.5)

de unde deducem ci sarcinile superficiale de pe bazele cilindrului sunt egale in modul
si de semne contrare in fiecare moment (se vede usor ci de fapt curengii prin
suprafetele inchise respective sunt egali cu cei care trec prin bazele cilindrilor de
inaltimi elementare din fig. 4.2 care se gésesc in interiorul barei; trebuie avut in vedere
si sensul conventional pentru densitatea de curent, reprezentat in aceastd figurd). in
felul acesta apare un dipol electric. Amintim definitia acestui

p obiect.
Fie doud sarcini egale in valoare absolutd cu ¢ si de semne
q contrare si fie | un vector avind lungimea egala cu distanta dintre
sarcini §i sensul dinspre sarcina negativa spre sarcina pozitivé.
1 Ansamblul formeaza un dipol electric, iar marimea
q
p=gl (1.5.6)
Fig. 1.14 .Dipol _
eleciric. se numegte momentul dipolului (fig. 1.14).
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fn (1.5.5) am definit amplitudinea complex3 a curentului /. S3 presupunem ca
acest curent (direct proportional cu marimea densitatii de curent) este dat de:

1(t)= I, cos(ar) . . (1.5.7)

Atunm, din (1.5.4} si (1.5.5) deducem, trecand de la amplltudlm complexe la expresii
ale marimilor reale:

q,(t) =I—°cos(ax +£) =—1—°sin(ax). (1.5.8)
W 2 @

Avind in vedere pozitia axei z (fig. 1.13) §i definitia (1.5.6), momentul dipolului
(variabil sinusokdal in timp) este:

p=pu, =-g,lu_, (1.5.9)
deci:
Iy .
p=—sin(a)lu,, . (1.5.10)
@
sau, in amplitudini complexe:
ﬁ=ﬁu.=.ﬂ-uz. (1.5.11)
T .

Observam ca momentul electric este defazat cu /2 fatd de curent.
Am vizut ¢i o conditie a consistentei constructiei introduse mai sus a fost

l<< . (1.5.12)
Efectele dipolului sunt observate la o distanta r mare in raport cu dimensiunea sa:
ro>>1. (1.5.13)
Putem de aceea considera ¢ acesta este concentrat in origine §i se numeste atunci
dipol eleciric elementar.
Vom prezenta acum solutia ecuatiilor lui Helmholtz pentru dipolu! electric

elementar. Considerim un astfel de dipol, plasat in originea reperului xOyz, cu
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momentul electric dirijat dupd axa Oz Atasﬁm reperulm un sistem de coordonate
sferice (fig. 1.15).

Notim cu £ ¢ 4 parametrii mediului i fie &k = a),,é‘ A, numirul de unda

corespunzitor. Pentru determinarea
cimpurilor produse de dipol se pornegte de la
ecuatia lni Helmholtz pentru amplitudinea
complexi a intensititii cimpului magnetic:

AR +K H=-VxJ*, (1.5.14)

unde amplitudinea complexd a densitdfii de
curent imprimate este de forma:

jm=%&nm. (1.5.15)

Fig. 1.15. Sistemul de coordonate

pentru dipolul electric elementar. o e , ) )
Marimile [ si S au fost definite mai sus, iar

&r) este “functia” (de fapt distributia) lui Dirac tridimensionala, care modeleazi o
marime fizicd ce este concentratd intr-un punct din spatiu. Mai precis, daca f(r) este o

tfunctie continua, atunci IHV f@)8(r)dV este egald cu f0,0,0) daca originea se

gaseste in interiorul domeniului V, este egald cu O dacd originea se ghseste in
exteriorul domeniului V si nu are sens dacid originea se géseste pe frontiera
domeniului. fn felul acesta se generalizeazi distributia lui Dirac unidimensionali la
trei dimensiuni. Forma aleas3 pentru (1.5.15) rezulta in mod evident din necesitatea ca
sa fie indeplinite (1.5.12) si (1.5.13).

Dupid cum am mai spus, rezolvarea ecuatiei lui Helmhotz iese din cadrul
acestei lucrdri. Ne vom mirgini si fi prezentam solugia. Daca este indeplinitd asa-
numila conditie de radiatie:

lim rI:aa_H+JkH] 0 (1.5.16)

r—yo0

(care asigur} o descrestere suficient de rapida spre infinit a cArpurilor), atunci solutia
este:

Il

T G
ar

GL ﬁ}mewmmw (1.5.17)
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(reamintim ¢ { este lungimea dipolului; ea poate fi neglijatd la distante mari, dar nu la
constructia acestuia). Pentru a gasi amplitudinea complexi a lui E se foloseste legea

VxH=joc E, adeviratd in afara originii (J*" =0), cu rotorul exprimat in
coordonate sferice. Dupa efectuarea calculelor se obfine: !

fo__1! ‘i[i—k]coseu,.+i(-—J—--£——jk2)sin0ug exp(—jkr)  (1.5.18)
Are 0| ri\r r\r? r 3

(se poate inlocui It= jop). .

Solutiile de mai sus pentru amplitudinile complexe ale intensitétilor
campurilor admit o interpretare interesanta in functie de distanfa r de observatie. Se
disting trei zone.

(2) Zona apropiatd r << A (practic r < A/10}, in care putem neglija termenii
care contin 1/r fatd de termenii care contin 1/ si 1/r°, precum si pe cei care contin
)/7 fatd de cei care contin 1/7’. Deoarece exp(—jkr)=1, nu existd propagare si
campul este cuasistationar. Rezulta:

E=— I [ﬁcoseur+lsin0ug =_7 (2cos€u,+sin9u9) (1.519
dre o\ r’ r C4me

1
Py sinfu, . {1.5.20)

fu wt

Campul electric are, in fiecare moment, structura cimpului produs de catre
dipolul electrostatic, iar cAmpul magnetic poate fi determinat prin legea Biot-Savart.
S4 calculim media pe o perioadi a vectorului lui Poynting, tinind cont de faptul c& in
electrostatici & este real: P

33
R N 1 .
<$ >=—Re{ExH"‘}=——2-;-—Rel-—;(chz)sﬂ'ur +sinfu,)xsinbu, ) =0.
2 216z°g.r' o _ '
(1.5.21)

Acest rezultat este in concordantd cu faptul cd fn regim cuasistationar nu exista
radiatie. .
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(b) Zona intermediard (practic -]-%< r <104}, in care nu se poate neglija nici

unul din termenii care intervin in (1.5.17) $1 (1.5.18).
(¢) Zona indepdrtatd r >> A (practic r >104), in care putem neglija termenii
care contin §/r' si 1/¢* faga de termenii care congin 1/r. Rezultd:

—

2

E= 4);: - [_I:: (jk 2 )sin fu, ]exp(—jkr) = —I;;_—-k? exp(—jkr)sin 8u, (1.5.22)

T

$i

H =!—!£ exp(—jkr)sin 9u¢ = —Eiexp(—jkr)sin Guw‘ (1.523)
4 r ] 4T r

Din aceste formule se deduc imediat cateva proprietati importante. Astfel, In fiecare
punct E i H au directii fixe. Apoi:

E_k _ ‘J“_f=z, (1.5.24)
A we, Ve,

unde Z este impedanta de undi a mediului. In sfarsit, se poate verifica usor ci
amplitudinile complexe ale vectorilor E si H, impreund cu vectorul u, formeaza un
triedru (formal) drept:

i
N
st
x
[

{1.5.25)

= M B
. it
TN

T
o e

X

=

Zona indepértata se mai numeste §i zona undelor.
Pentru antene este importantd asa-numita diagramd de directivitare, pe care o
vom defini-o in continuare. S3 presupunem, pentru simplitate, cd mediul este fara

absorbtie, deci &, =€, 4, =4 §i Z= -‘E sunt marimi reale §i pozitive. Fie

f:!oe”’. deci f(r)y=1,cos(axr + ). Aplicind procedura uzuald de trecere de la
amplitudini complexe la semnale armonice obtinem:



IN %
E=-2 lcos(ax—kr+y/+£)sin9ue
Cdmew r 2

) (1.5.26)
Todk” 1

—cos(ax — kr + y/+—) sin 9u
43%‘(02 r -

Se observa ca vectorii E, H si u, formeazi in fiecare moment un triedru drept, deci
satisfac relagii de tipul (1.5.24); ca urmare, vectorul lui Poynting este, in fiecare
moment, indreptat in sensul lui u, (aceste fapte nu sunt in general adevarate in medii
absorbante, ca la undele plane).

Liniile de cAmp ale lui H sunt cercuri paralcle fn lungul acestor linii de camp
H are, in fiecare moment, acelagi modul, Modulul lui H creste dinspre poli (€ =0 sau

7 inspre ecuator (@ =7 /2). Situatia este rezumata n fig. 1.16. Liniile de camp ale lui
E sunt cercuri meridiane, iar modulul sdu scade dinspre ecuator inspre poli, unde este
nul, dar este constant in lungul fiecarei paralele (fig. 1.17).

JH= E=0
- e - .
- - L)
. o H y 8
P — _ AN EERRAY -
—. IR
\ Y [P
1
[

Fig. 1.16. Linii_ de camp Fig. 1.17. Linii de camp
magnetic. electric.

In aceeasi ipoteza a mediului neabsorbant vom calcula media temporald
(1.1.38) a vectorului lui Poynting (adici a densitatii fluxului de energie):

Iofk? 1 -mm—

<S>-—Re{Exl-l*}- ~Re (— % sinBu, X
2 4reqm r
I,k> 12 (1520
kr—g—-—
X —2 lc * 2s.in;ti'u,,} —';—-———zsm 8u,.
drew Z r Rt Z r

Radicalul modulului raportului dintre densitatea fluxului de energie Tntr-o directie
determinata de unghiurile @ i @ §i densitatea maxim3 de flux ale unui element care
radiazi se numeste coeficient de directivitate F(¢ ,8). In cazul nostru se obtine usor:
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F(p,8) = <;i> =Isin@| (1.5.28)
max

(independent de ¢). Reprezentarea grafica a in'fersectiei suprafetei:
r=F(p,8) (1.5.29)

cu un plan mendlan oarecare ¢r=constant se numeste diagramd de directivitate. In
A cazul  dipolului  electric  elementar,
« : diagrama de directivitate constid din doua
cercurt tangente n origine, oricare ar fi
planul meridian determinat de ¢ in care se

/—\ reprezinta (fig. 1.18). Intersectia diagramei
> de directivitate cu orice directie radiali

v\)(l x fixatd prin @ si @ determini, impreuni cu
originea, un segment a carui lungime este

Flg.0 proportionald cu amplitudinea E, a
intensitatii cdmpului electric in directia
respectivd. Cunoscind aceastd  valoare,
putem scrie cAmpul radiat in acea directie:

Fig. 1.18. Diagarami de directivitate.

E,
E=—Lcos(wt —kr + y)u,
r .

+H =E—;cos(a)t —kr+yhn, (1.5.30)
r.

2

" <8>=

u
| 2z

(i nu este univoc determinat in aceasti constructie).
Examindnd figura 1.18, remarcdm ci radiatia este maxima in directiile

ecuatoriale (8=%) si minimd in directia axiala (8 =0saux ). Faza undei este

constantd pe orice suprafatﬁ r=constant, deci pe orice sferd cu centrul in origine.
Deoarcce E si H variaza pe o astfel de sferd, rezultd ¢i unda este sferici si
neomogena.

Vom caleula acum puterea activa P radiata de citre dipolu! electric elementar,
In acest scop, trebuie sa facem integrala mediei temporale a vectorului lui Poynting pe
o suprafatd oarecare ce contine dipolul in interiorul domeniului pe care 71 margineste.
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Desigur, este cel mai simplu s3 ludm o sferd Z (fig. 1.19). Atunci. avind in vedere
(1.5.27)

P= ﬁ;s >u,ds=

o

- ~— 12£2k4 1 )
8D =] —3————sin’0ds.
, 5 I32n e w L r

fnlocuind in relatia de mai sus elementul de
\ / suprafati al sferei ds=r’sin@dpdé si
. Iy rearanjind obtinem:

1M e ‘
—_“-—-L-i—-z— L d@ESIDS ed4e .

Fig. 1.19. Sfer# care inconjoard un Rricte’Z

dipol elementar.

Avem:
f sin® 48 = fsin 6(1 - cos? 6)d0 = fsin 6d6— f sinfcos? 8dO =

cos’ & gy 4

=< " + =2

sinl, T‘ 3

; deci:
1232 4
= X2T X, (1.5.31)

Nriclwtz 3

Pentru a obtine o expresie convenabild, in functie de lungimea de unda, inlocuim

k=2£,a)=2x-c—, et =—!-—,- Z=JE.Rczult_éin final:
A A £l £

2
T
P=— -1 . 1.5.32
3102(/1) ( )

Aceasti expresie se pune uncori sub forma:
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I 2
P=[—9—) R, (1.5.33)

1ar marimea:

27 {1

p:
R =27~ 5.
=3 (,1] (1.5.34)

se numegte rezistenfd de radiatie a antenei formate din dipolul electric elementar.
Mai putem introduce o notiune din teoria antenelor, §i anume cdstigul de
directivitate G(¢,0), definit ca raportul dintre densitatea fluxului de energie 1< 8§ >

intr-o directie determinati de @ §i &5i valoarea <S, > pe care ar avea-o acest flux de

energie dacd radiatia ar fi izorropd, adicd uniforma in toate directiile (o astfel de
radiatie nu poate fi realizatd cu semnale electromagnetice care au toate aceeasi
frecventd). Evident cd <Sg > rezultd impartind puterea P la aria suprafetei sferei de

raza r. Avind in vedere (1.5.27) si (1.5.31), rezulti:

2524
B 1y
Glp.oy="Z =2 2T ==sin’ 8. (1.5.35)
Itk 4 2
——— X2 X —
Nr’e’e’ Z 3
- 4m?
Castigul nu depinde de ¢ s5i este maxim pentru 9=%:
G =2 (1.5.36)
Hiax 2’ and s

adica, aproximativ 1,76 dB.
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1.6. DUALITATEA. RADIATIA DIPOLULUI MAGNETIC
ELEMENTAR

In paragraful anterior am prezentat structura cimpului electromagnetic produs
de un dipol electric elementar prin care este fortatd circulatia unui curent sinusoidal.
Departe de a fi un concept pur teoretic, o constructie experimentala bazati pe acesta a
fost folositd de Heinrich Hertz in 1887, cind a pus pentru pnma data in evidentd
existenta undelor electromagnetice.

Vom ardta in acest paragraf ¢a vectorii intensitate a cimpurilor electric si
magnetic se bucura de o remarcabild proprietate de dualirate, in sensul ¢&, in anumite
conditii, unei configuratii de cAmp date ii corespunde o alta configuratie in care liniile
de camp ale lui E devin ale lui H si invers, iar nova configuratie satisface legile
Electromagnetismului. Desigur cd toate cdmpurile posibile pot fi deduse in mod
riguros prin rezolvarea ecuatiilor lui Helmholtz; principiut de dualitate este doar un
instrument util pentru a scurta calculele.

Am vazut ci, fn regtm armonic, am folosit dova legi; in paragraful anterior
ne-am bazat §i pe “legea" conservdrii sarcinii (care este de fapt o consecintd).
Repetam aici cele trei ecuatii:

VxH= jowe E+J™
UxE=-jau H _ (1.6.1)
V-J=~jap,.
Legea conservirii sarcinii am aplicat-o intr-o regiune in care J =J**.
Sa presupunem cd intr-o regiune a spatiului nu exista curenti electrici i sarcini
electrice, dar existd sarcini magnetice $i curenfi magnetici (desigur marimi fictive).
Annci sistemul (1.6.1) devine, dupd inversarea ordinii primelor doud ecuatii:
VxE=—jou H-7J,
VxH= jac E (1.6.2)
V. j = -j a)pm »

unde J,, este densitatea curentului de conductie magnetic, iar o, este densitatea de

volum a sarcinilor magnetice. Observim ci trecerea de la (1.6.1) la (1.6. 2) se poate
efectua prin inlocuirile formale

-—

Eoll, J"o-J,, e o-u,. pop, (1.6.3)
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Prin integriri convenabile rezultd ci intensitatea curentutui electric 7 trebuie inlocuita
cu minus intensitatea curentului magnetic (-1,), iar sarcina electrica g treboie inlocuita
CuU minus sarcina magnetica (-g,,).

Prin analogie cu dipolul electric prezentat in fig. 1.14, putem acum introduce
notiunea de dipol magnetic, fig. 1.20. El este format din doua sarcini
m magnetice de semne contrare. dar egale in valoare absoluti cu g,,
aflate fa distanta { una de alta. Dacd 1 este un vector de mirime /,
+q, | otientat dinspre sarcina magnetica negativd spre cea pozitiva, atunci,
prin definitie, momentul magnetic al dipolutui este;

=q1. 1.64
i m=g, (1.6.4)

Fig. 120, - Putem acum conitrui un dipol magnfric eiementqr {'adiam, apalog cu

Dipol cel reprezentat in fig. ‘1.13, dar Tn care mérnmlle eleFtnce sunt

magnelic. inlocuite cu cele magnetice corespunzitoare. Reficind rationamentul
respectiv, vom obtine relafia analoga lui (1.5.11):

jom=7 . (1.6.5)

Prin rezolvarea ecuatiilor neomogene ale lui Helmholtz intr-un mediu liniar,
omogen, izotrop $i fird polarizatie §i magnetizare permanente, cu sursa data de dipolul
magnetic radiant §i cu respectarea unei conditii de radiatie, vom obtine solutiile
(1.5.17) 5i (1.5.18) in care sunt efectuate substitutiile (1.6.3). Aceste solutii sunt

~ wm{ j. k v\ _
E= -—[r—z-?]exp(—;kr) sinfu, _ (1.6.6)

si

ﬁ:-m—[%(jk +-!-Jcosﬁu,+1[L2+£—k2]sin9u,]exp(—jkr). (1.6.7)
dmu, | r r r\r r

Inainte de a trece la analiza acestor formule, trebuie s aritim care este
realizarea fizica a unui dipol electric elementar. S considerdm o mici spird pland, de
arie A, prin care circuld un curent /, ca in fig. 1.21. fn magnetostaticd se definegte
momentul magnetic m al spirei ca fiind vectorul perpendicular pe suprafata plani ce

se sprijind pe spird, avind sensul asociat curentului prin regula burghiului drept si
marimea: '
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i

m= pop,IA . | | (16.8)

In relatia de mai sus k&, este permeabilitatea relativd a

mediului in care se afla spira.

fn regim armonic, utilizind amplitudini
complexe, vom defini momentul magnetic al spirei din
fig. 1.21 prin

End

m = {Au (1.6.9)

e

Dac3 frecventa este astfel incat circumferinta spirei este
mult mai mica decit lungimea de unda $i deci curentul

poate fi considerat acelagi in orice sectiune a spirei i
Fig. 1.21. Spird plani de arie  dac# observarea cimpului electromagnetic se efectucaza
A. prin care circuld un curent! |3 o distantd mare de spird, astfel incat aceasta poate fi
§i care produce un moment  congideratd concentratd in  origine, atunci. prin
magnetic m. rezolvarea ecuatiei lui Helmholtz, se obtin solutiile
(1.6.6) si (1.6.7). Nimic nu justifici a priori ¢i momentul magnetic dat de (1.6.4) este
acelasi cu cel dat de (1.6.9). Aplicata direct, dualitatea are caracterul unui principiu.
Retinem, deci, ci solutiile pentru cAmp scrise mai sus sunt valabile daca:

JAa<<d: r>>A. " (1.6.10)

Analiza cAmpului electromagnetic se poate efectua si in acest caz in functie de distanta
de observatie (distanta fatd de sursa cimpului).

a) In zona de cdmp apropiat, r << A, putem neglija termenii de ordin inferior
in 1/r si exp(~jkr)=1.Rezulid )

E=-me—1-—sin9u¢
' ar r?
- | (1.6.11)
fi=—""_(2cos0u, +sinbu,}

dmu. r o

Aceste formule pot fi deduse direct Tn ipoteza cAmpului cuasistationar.

b) In zona intermediard nu se pot face neglijéri.

¢) In zona indepdrtatd, numiti si zona undelor, r >> A, se pot neglija puterile
superioare ale lui 1/r. Obtinem:
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E= exp(—jkrsin&u,,,
47
_ 2 . . (1.6.12)
H=- exp(— jkr)sin .
dru r p(=Jkr)si ¢
Observam ca
%: @sc= %Jz, (1.6.13)

iar vectorii (E, ﬁ,u,) formeazd un triedru formal drept, definit prin (1.5.25). Mai
observim ci (1.6.12) pot fi scrise direct din (1.5.2) si (1.5.23) prin dualitate ( p

trebuie inlocuit cu -/ n conformitate cu (1.6.3) 5i (1.6.4)). -
. Liniile de camp ale vectorilor E si H, intr-un mediu neabsorbant, sunt
reprezentate in fig. 1.22 si 1.23. Prin comparatie cu fig. 1.16 si 1.17, observam ci

-

Fig. 1.22. Linii de cAmp Fig. 1.23. Linii de cmp
electric. magnetic.

Iiniile de cAmp ale intensititii cAmpului electric din cazul dipolului electric radiant
devin linii ale intensititii campului magnetic pentru campul, produs de dipolul
magnetic §i o observatie aseminitoare se poate face in legaturd cu intensitatea
campului magnetic. In medii neabsorbante, vectorii (E,H,u,) formeaza in fiecare

punct st in fiecare moment un triedru drept (nu doar amplitudinile lor complexe).

In ceea ce privegte media temporald a vectorului lui Poynting, ea este nula in
zona de camp apropiat, pentru un mediu neabsorbant, dupa cum se poate usor verifica.
fn zona de camp indepirtat, tot intr-un mediu neabsorbant, avem:

[ 7P ok’

1 o~ e . 2
<S>=ERC{EXH*}=WSIH 6[1,. (1.6.|4)
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Avind in vedere expresiile k = wfe 4, =21/ 2 si Z=,[u I£, . obtinem:

~ 12 "2 =12 .2
<S >—%sin29u, =-——-|2Ln—|———7£-—4-sin29u,. . (1.6.15)
2ripld 2rig u ZA _

Coeficientul de directivitate si diagrama de directivitate sunt identice cu cele ale
dipolului electric radiant (1.5.28) si (1.5.29).

Puterea radiatd printr-o suprafatd sfericd de raza r care lnconjoaré sursa se
obtine prin integrare, ca in paragraful precedent. Efectuind calculele rezulta:

ar® 1mP 1

3 e uZ A

1wt

—x
2e 1,22

4
X om = 1.6.16
3 ( )

Si in cazul acesta este important notiunca de rezistentd de radiatie, pe care
este normal si o punem in legiturd cu intensitatea curentului care strabate spira - sursd
a campului. Fie acesta:

H(y=1,cos(wt+¢). (1.6.17)
- alen -
Vom scrie, prin definitie: NPT

oy : . s

2 :
P=|-%|R,, | (1618
[JE] | ‘

care da. pe baza relatiilor (1.6.9) si (1.6.15):

2 A
R = 33 2‘2—4. v (1,6.19)

Notiunea de rezistentd de Fadiatie poate fi folositd si pentru a evalua rezistenta
suplimentara care se manifestd Intr-un circuit oarecare, analizat altfel in regim
cuasistationar, datoritd radiatiei {(desigur ¢ in regim cuasistafionar lungimea de unda
este prin definitie mult mai mare decat orice dimensiune geometricd a circuitului).
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1.7. INTERFERENTA DIPOLILOR

Ecuatiile Electromagnetismului sunt liniare in medii liniare, omogene,
izotrope $i lipsite de polarizare si magnetizatie permanente, asa cum sunt cele pe care
le considerdm in acest capitol. In consecinti, se aplica principiul superpozitiei:
campurile electrice §i magnetice produse de mai multe surse intr-un punct se scriu ca
sume ale cimpurilor pe care fiecare sursid le produce in acel punct, atunci cind
actioneazd in absenta celorlalte. Daca toate sursele au aceeasi frecventd, atunci
proprietatea de superpozitie se extinde §i asupra amplitudinilor complexe. Din punct
de vedere practic, faptul ¢ mai multe surse au aceeasi frecventd inseamn ci sunt
comandate de acelagi oscilator. Douvs surse diferite nu pot niciodata avea aceeasl
frecventd, din cauza zgomotului de faza.

Fenomenul de superpozitie a mai multor cAmpuri avind aceeasi frecventa se
numeste inferferentd. Deoarece toate mirimile de cAmp produse de ficcare sursd in
parte variazd sinusoidal in timp, prin interferenta intr-un punct oarecare rezulti tot
oscilatii sinusoidale ale acestor mirimi (suma mai multor sinuscide de aceeasi
frecventd este o sinusoidd avind frecventa respectivd). Pentru o mirime dati.
amplitudinea sinusoidei rezultante poate fi mai mare sau mai mica decét amplitudinile
sinusoidelor componente. De aceea, in anumite puncte, cimpul rezultant este Tntarit
sau slabit in urma interferentei.

Fenomenul de interferentd este foarte important in tehnica. In cazul luminii el
furnizeazd o metoda relativ simpli de masurare a lungimii de undi si implicit a
frecventei (interferometrele Young, Michelson...). Metode asemianitoare se aplica si
in tehnica microundelor. Pentru radiatia mai multor dipoli comandati de aceeasi sursi,
dupa cum vom vedea, interferenta face ca radiatia in anumite directii sa fie mult mai
importantd decéit in celelalie. Se obtine astfel o directivitate a antenelor, care da
posibilitatea radiatiei energiei spre anumite puncte de interes in aplicatia in cauza, fara
pierdere de energie in directii neimportante.

Nu intotdeauna ins3 efectele interferentei sunt pozitive. De exemplu, receptia
a doud statii de radio apropiate care emit pe frecvente aproximativ egale este
caracterizatd printr-o alternan{d a intensit3{ii intre cele doud semnale (batdi). Desi
acest fenomen nu se incadreaza stricto sensu in definitia noastrd a interferentei
(semnale de aceeast frecventd), cauzele aparitiei sale sunt in esenti aceleasi. O solutie
a problemei constd in polarizarea celor doud semnale in plane ortogonale: se spune ¢
doud unde ortogonal polarizate nu interferd.” Aceasta nu fnsemna desigur ci nu se
aplicd superpozifia, ci expllcatla este legata de modul in care funcfioneazi
demodulatoarele de semnal.  * '

In studiu! antenelor suntem interesati de cimpul produs de acestea la distanta,
in zona undelor. Putem de aceea considera ¢a antena este concentrata intr-un punct,
care se ia ca origine a coordonatelor. Mai precis, folosim citeva aproximatii
geometrice de ordinul intdi, pe care le prezentdm in continuare. Mai intdi amintim ce
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inseamnd o aproxinmtie de ordinul ntdi. Sa considerdm o functic care poate fi
dezvoltata in serie MacLaurin:

f(.x}-j(O)-I- f(0)+-—-—f 0) +... + 2 f‘"’(0)+ (1.7.1)
Vom spune ci facem v aproximare de ordinul zero daci punem:
f(x)= f(0) - (1.7.2)
si ca fucem o uproximare de ordinul intdi daca punem:

FExY= F(O) +xf'(0). (1.7,

~J
-

Desigur, aceste actiuni au sens, din punct de vedere fizic, dacd | x << 1.
Ciiteva bine cunoscute aproximatii de ordinul intai sunt:

sin@z8, tgf=8, cosf=l. (1.7.4)

Alte aproximatii de ordinul intii pot fi obtinute, fari a calcula derivate. folosind faptul
ca putem neglija termenii in x* fatd de 1 (si implicit §i putem aduna sau scadea fara sa
modificam aproximarea). De exemplu:

. I..J
l_r

—_——=l—-x; (1.7.5)

sau;

o x?' _ X2 _ X
Jl-x =JI—X+T—J{]--2-) —1-5 ) (176)

etc.

Sa consideram configuratia geometricd din fig. 1.24. Scopu! nostru este sa
exprimam r’ in functie de r, & si de unghiul @ in aproximatia de ordinul intiu,
considerand cd r >> & . Aplicdm teorema cosinusului in triunghiul ABP:

rt=rt+8*-2rdcosa, (1.7.7)
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de unde:

2
L:J]+[ﬁ) —-2£cosa§l—£cosa. (1.7.8)
r r . r

rsr—-dcosa. (179
Avem de asemenea

1 r+dcosa 1 & |
= 5 =—+—CoSAE—.
r—dcosa r ror r

(1.7.10)

I
I

Fig. 1.24. Confi i trich. . . .
'8 onliguratie geometric n ultima relatie am tinut cont de faptul ¢&. in

calculu! cAmpului radiat de un dipol, am neglijat termenii in 1/ r? fati de ceiin 1/r.

In aceeasi ipoteza & << r, sa evaluam unghiul S sub care se vede segmentul
AB din punctul P. Avem

2, .22 A
cosﬁ:r——j‘i—l(i+i—5—)s—;{l+£.cosa'+l—§-cosajsl. 1.7.11

2ry - 2 r r

Ca atare =0, deci, in aproximatia de ordinul intai, segmentul AB se vede din P ca
un punct.

Considerdam acum situatia din fig. 1.25, in care un dipol electric elementar este
situat la o micd distantd & de originea unui sistem de coordonate Oxyz, iar directia
momentului sdu electric este paraleld cu axa Oz, Atagdm punctului in care se afla
dipolul un sistem de referintd O'x’y 'z’, cu axele paralele cu ale primului. Vom nota cu
(r, 8, @) coordonatele sferice ale unui punct P, aflat la o distantd r >> & de O, in rapont
cu primul sistem §i cu (r', &', ') coordonatele sale in raport cu al doilea sistem. Fie de

asemenea (r, =6,8,,9,) coordonatele sferice ale punctului in care se afli dipolul in

raport cu sistemul Oxyz. Scopul nostru este sd exprimam amplitudinea complex3 a
intensitdtii cAmpului electric produs de dipol in raport cu sistemul Oxyz. in
aproximatia geometrica de ordinul intdi. Vom presupune cd mediul este fird pierderi,
deci numirul de unda k este real si atenuarea & este nula.

L

in raport cu sistemul 0’x’y’z’, amplitudinea complexa a intensitatii cimpuin
electric este

36



~ E,
E=—exp(-—_;kr )sin@'u,, (1.7.12)

unde constanta E, are, in conformitate cu (1.5.22), expresia

= pk? Tik? :
B=mf = ! (1.7.13)
. 4ne Ane, j@

T

Fig. 1.25. Dipol plasat in apropierea originii unui sistem
de coordonate.

incepem prin a evalua unghiul y dintre vectori unitari ugsi ug din punctul P. Sa
observam ci

u, =sinBcospu, +sindsin pu,, +cosu, (1.7.14)

— x i 1 * F T 1 1
u, =sin@'cos@'u  +sind'sing'u, +cosé'u,

implica, tindnd cont de (1.7. 11}

cosﬁ-u -u,. =sin &sin & cos(¢p — ¢))+cos6’cosﬁ'-—1 (1.7.15)
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relatie posibila doar daca
o=@, 0=6 (1.7.16)

{nu am mai pus in evidentd faptul ci unele egalititi sunt aproximatii de ordinul intéi}.
Cum

u, =—cosfcos@u, —cosdsinpu, +sinfu,

u, =—~cosd'cosg'u, —cosd'sing'u, +sind'u,. (1.7.17)
avem
COS ¥ =U,y Uy =cos@cos@'cos{@p—¢')+sinfsind'=1 {1.7.18)
deci ¥y =0 sau
Ug =Ug. (1.7.19)

Putem deci afirma c3 directia intensitdfti campului elfectric in P este identicd
(bineinteles in aproximatia de ordinul intéi) cu cea creatd de un dipol plasat in originea
0. :

Este util si exprimdm si unghiul & in functie de coordonaiele sferice ale
punctelor de interes. Avem, din fig. 1.25:

8=4sinf,cosg, u, +Jsiné, §in ¢,u, +5cosd, u,

. . (1.7.20)
r=rsin@cos@u, +rsindcosgu, +rcosfu._,
de unde
8T _ingsing Ocosf 1.7.21
cosa—?-—sm sin pcos(¢-¢p)+cos cosé,. (1.7.21)
In final, tindnd cont de (1.7.9}, (1.7.10) si (1.7.19), (1.7.12) devine
E= =2 exp(— jkr)exp(jk& cos @) sin fu o (1.7.22)
r

unde cosar este dat de (1.7.21).
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Niste aplicatii ale acestor formule se gisesc In Anexa !, iar in Anexele 2 i 3
sunt tratate in acelasi context antenele filare,

Radiagia dipolilor electrici elementari poate fi folosita pentru a studia in mod
aproximativ fenomenul de difractie. In studiul majoritatii fenomenelor optice se poate
considera c¢a, fintr-un mediu liniar §i omogen, lumina, care este o undd
electromagneticd, se propagd in linie dreapta, sub forma de raze. fnsasi notiunea de
linie dreaptd se pare c¢a deriva din aceastd proprietate a luminii. In realitate, ca orice
unda, lumina ocoleste obstacolele. Pentru ca acest fenomen si poatd fi observat este
insid necesar ca dimensiunile obstacolelor sa fie comparabile cu lungimea de unda,
deci foarte mici la scara proportiilor obisnuite. Aceleasi considerente sunt valabile
pentru undele electromagnetice de frecventd mai mica.

Studiul analitic al fenomenului de difractie se poate face in mod riguros pe
baza ecuatiitor lui Maxwell. Existd multe rezoltate in domeniu, dar acestea presupun o
tratare analitica elaboratd, subtild si complicatd; in majoritatea cazurilor solutiile
problemelor nu se pot exprima analitic.

Pentru a evita aceste complicatii, in multe situatii de interes practic se prefera
aplicarea unui principiu de naturd euristicd, numit principiul lui Huygens. Conform
avestuia, daci se cunoaste un front al unei unde, se pot inlocui toate punctele sale cu
surse de unde sferice, iar noul front de unda se obtine prin interferenta undelor
produse de aceste surse secundare. Rezultatele care se obtin in acest fcl sunt
aproximative, dar cu un grad bun de aproximatie.

Sa considerdm n dipoli electrici, uniform rﬁspandm pe o distantd d, care
radiazd cu aceeasi frecventd §i care sunt alimentati in faza (fig. 7.2). Pe baza
aproximarilor de ordinul intdi, putem scrie, cu notatiile din figura respectiva:

¥ =r+wsingp‘ i=l.n. (1.7.23)
n

Notdm cu E,
amplitudinea complexa
a campului electric la
nivelul dipolilor in
aproximatia de camp
indepartat si care este
comuni pentru  toti
_ dipolii. Deoarece ne
marginim la calcularea
.campului  in  planul
Fig. 1.26. Dipoli electrici alimentati in fazi care interferd. Figura perpendicular pe

de interferentd este sugeratd de liniile ingrogate din dreapta.  mijlocul dipolilor,
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toate undele sunt Ia fel polarizate §i putem renunta la notatia vectoriala. Amplitudinea
complexa a intensitatii cAmpului electric in punctul P din fig. 7.1 este data de:

a- —

x Eq . E, . .
ZT xp(-Jkr.-)=-;—exp(-1kr)_§le?&p[-1k(n -] (1.7.24)

.-

Introducind (1.7.23) in (1.7.24) rezulta:

~

-~ exp(— jkd sin @)
kdsmgo)
n

E ==——E° exp(— jkr)iexp[—-jk ———( l)a'sm¢7] exp( Jkr )
¥ =1 n r
1 —exp(—)j——

(1.7.25)

unde am folosit formula sumei unei progresii geometrice cu n termeni. Relatia
obtinutd poate fi pusi inir-o forma convenabila in urméatorul mod:

. E exp(
E =~ Lexp(—jkr)
¥

- jkdzsm 4p) exp(‘lkd ;m qv) —exp(= Jkdzsm @9)

T x T M =
exp(,_ Ldsl.ll?.) exp(m) - exp(._ M)
' 2n 2n

i . idsi (1.7.26)
Eo . e')q:)(—-——_j sm(a) sin(—mmp).
=——exp(—jkr} —— x - .
r exp(- Jkdsmgv) sin(kdsmqo)
2n 2n
Amplitudinea intensititii cimpului electric se poate obtine din modulul lui E :
. kd si kd sin . kdsi
O i AT Ml D e
A=El=—2 1= L x P o (72D
| sinckdsing, r isin( sing i sing l
2n 2n 2

Forma in care am pus relatia precedenta se explicdi prin necesitatea de a trata cazul
cénd numarul dipolilor tinde la infinit si amplitudinea E‘O tinde la zero, astfel incat
produsul lor si rAmana constant:

lim(nl Eyy:=E, . (1.7.28)

—poo
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Avind in vedere ci:

sinx _

lim =1, (1.7.29)
x—=0 X
rezulta:
E .:-‘.in(l"m‘szIrl ';p) E sin(%o-)l
Az—-l- - :s—l- . 1(1.7.30)
r| kdsing i r| kde ‘
2 2

unde a doua aproximatie are loc in cazul unghiurilor mici. Pentru unghiuri ¢ mici, in
jurul punctului de observatie putem neglija dependenta de r, adica putem aproxima
portiunea de cerc de r constant din jurui lui ¢ =0 cu tangenta la acesta. In acest caz
amplitudinea depinde esentialmente de o functie de forma

f=Snx (17.31)
X

al carei grafic este reprezentat in figura 1.27. Zerourile functiei sunt multiplii nenuli ai
lui 7. Putem defini un unghi de divergenyd al fasciculului generat de dipoli. in acest
scop trebuie si alegem un domeniu pentru x in care functia fix) are valon
semnificative, in acelasi mod in care se defineste, de exemplu, banda de trecere a unui
filtru sau banda echivalenta de zgomot a unui amplificator, sau banda ocupaté de un
semnal oarecare. Cea mai simpld estimare este s3 considerdm valori ale lui x in

intervalul [—-%,%} (v. fig. 1.27), care corespunde unui unghi @ = ¢, . Rezulta ugor
atunci expresia unghiului de divergenta:

O=200a =— - (1.7.32)
. d
O aplicatie a acestor consideratii este difracfia Fraunhofer, sau difractia in
camp indepartat. Sa considerdm o undd plana produsi de o sursa S care intilnegte un
ecran opac E, previzut cu un orificiu (fig. 1.28). Conform principiului lui Huygens
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Fig. 1.27. Graficul functiei (sin x/x).

i

Fig. 1.28. Difractia Fraunhofer.
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putem inlocui orificiul din ecran cu o infinitate de dipoli elementari care oscileazé in
faza, si, aplicand teoria din paragraful precedent, deducem existenta unui unghi de
divergentd, dat de formula (1.7.29), care nu este prevazut, de exemplu, de teoria
geometrica a opticii. Rezultatul este valabil la o depirtare corespunzitoare de fanta, in
zona undelor. Daci privim spre o fantd ingustd in spatele céireia se aflid o sursd
punctiformi (de dimensiuni foarte mici} de lumind, atunci vom vedea fagii alternativ
luminoase si intunecate {fig. 1.7.29), a ciror intensitate este proportionala cu patratul
modulului functiei fx) definite in paragraful precedent. in figura respectiva, fasiile
mai intunecate sugereaza o intensitate mai mare, Aceste consideratii pot fi aplicate

undelor electromagnetice de orice frecventd daci sunt respectate conditiile geometrice
pe care le-am adinis prin ipoteza.

Fig. 1.29. Figuri de difractie Fraunhofer a luminii.

fn concluzie la acest paragraf si la grupul de anexe care il Tnsotesc, putem
afirma cd, atunci cind studiem de la mare distanta radiatia unui grup de dipoli, care
impreuna pot forma o antend, putem neglija influenta asupra amplitudinii campului
radiat a raspandirii dipolilor in spatiu. dar trebuie sa tinem cont de aceasta raspandire
cand calculam faza cimpului. In cazul dispozitivelor de dimensiuni mari in raport cu
tungimea de unda se poate, de asemenea, neglija fenomenul de difractie. De indata
insi ce dimensiunile -dispozitivelor devin comparabile cu lungimea de undi,
fenomenul de difractie nu mai poate fi neglijat. El are o importanti deosebita in
studiul propagérii undelor radio. '
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1.8. ANTENE FILARE, VERTICALE, CU UN CAPAT PE
SOL. RECIPROCITATEA

in prima parte a acestui paragraf vom arita de ce o antend subtire §i Tnalta,
plasata pe sol si alimentatd la baza poate fi consideratd echivalati cu o antena de doud
ori mai lungi, care radiazd in spatiul liber. Construcfia logicd prin care se justifica
aceasta proprietate este similard metodei imaginilor electrice din Electrostatica.

Incepem prin a introduce notiunea de conductor ideal, care este un material
fictiv avind conductivitatea ¢ infinitd. Aceastd idealizare este bine aproximatd de
unele metale ale cdror conductivitafi sunt foarte mari, cum ar fi cuprul, argintul si
aluminiul, iar in inalt frecventd, in anumite conditii, de sol. Motivul pentru care a fost
introdusi notiunea de conductor ideal este cd prin utilizarea sa aparatul matematic se
simplificd st pentru multe ecuatii care apar in electrodinamici se pot gisi solutii
analitice exacte ce constituie aproximdri foarte bune ale situatilor reale.

fntr-un conductor ideal, campul electromagnetic este nul. in caz contrar, de
exemplu, din legea J=0E ar rezulta o densitate de curent infinitd, ceea ce este

tnadmisibil din punct de vedere energetic. Rezultd ci si conditiile de la frontiera de
separatie dintre un material oarecare §i un metal ideal au forme speciale. Sa
presupunem ¢a in fig. 1.6 mediul 2 este un meral ideal. Din prima ecuatie a grupului
(1.3.1)cu E, =0 rezulta

nxE, =0, (1.8.1)

Componenta tangentd a intensitatii cimpului electric fiind nul3, rezulta ci aceasta este
intotdeauna normald pe suprafata de separatie. Din ultima ecuatle (1.3.1) rezultad
similar

n—B.:O, _ . (18.2)

deci inductia magnetica este paraleli cu suprafata de separatie. Dacli in mediul | este
valabild o relatie de forma B=4H, atunci $i intensitatea cdmpului magnetic are

aceeasi proprietate ca §i B. In aceste conditii, din a dova ecuatie (1.3.1) rezulti
nxH,=J,. (1.8.3)

Cet trei vectori care intervin in ultima relatie formeaza un triedru drept. Pinza de
curent J, de pe suprafata de separatie este o idealizare a efectului pelicular.



Relagiile (1.8.1), (1.8.2) si (1.8.3) sunt valabile si pentru amplitudinile
complexe ale miarimilor electromagnetice daca regimul este armonic, deoarece n este
un vector geometric.

Consideram acum doi dipoli electrici elementari coliniari, cu momentele
electrice p egale, cain fig. 1.30.

-
Tooun,

Fig. 1.30. Dipoli elementari coliniari, cu momentele electrice egale.

Presupunem regimul armonic, astfel incat toate mirimile de cimp pot fi
reprezentate prin amplitudinile lor complexe. Atagim celor doi dipoli cite un sistem
rectangular, cu axele paralele (axa z comund) §i originile in punctele in care sunt
concentrati dipolii si reperam punctele din spatiu in raport cu cele doul sisteme in
coordonate sferice, afectate de indicii 1 §i respectiv 2. Notam cu (/7 planul

perpendicular pe segmentul ce unegte cei doi dipoli la mijlocul acestuia si cu A distanta
de la oricare dintre dipoli la acest plan.

Amplitudinile complexe ale intensitatilor cAmpurilor electric si magnetic
datorate dipolului | sunt date de (1.5.17) si (1.5.18), pe care le reproducem aici
intocuind 1= jwp:

- 0 i 1 ; . )
E, = —2,- Lk cosfu ; +— -‘%-—i—jkz singuy |exp(-jkn),
e, |\ n\r’ on -

(1.8.4)
H, = f_[f’.ﬂ(_]; + .E-)exp(—jkr, YsinBu .

4 n n

Schimbind indicele 1 cu indicele 2 se obtin amplitudinile complexe ale intensitatilor
campurilor electric si magnetic emise de dipotul 2. Mediul fiind liniar, cAmpul total
este superpozitia celor doud. Ne intereseaza orientarile acestor campuri in planul (/1)
unde, din considerente geometrice simple, avem: !
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6,=r-6, (1.8.5)
D =,

Rezulti sin@ =siné,, cosf =-cosd,. Dupd inlocuire si adunare, obtinem ca
intensitatea campului electric E=E, + E, are o component3 in directia u,, —u,, si o
componentd in directia u, —u,, . Dupi cum se poate vedea din fig. 1.30, ambele sunt

perpendiculare pe planul (/). In ceea ce priveste intensitatea campului magnetic total
H=H, +H,, ea are directia lui u, +u,, care este paralel cu planul (/7). Rezulta

cd in acest plan se poate plasa o foaie de conductor ideal fard a perturba cmpurile,
deoarece conditiile de frontierd sunt fndeplinite. Cum campul electromagnetic nu
poate pitrunde printr-un conductor ideal, rezultd c¢i cei doi dipoli nu mai
interactioneaza §i putem renunta la dipolul 2 fira a se schimba configuratia cAmpului
din semispatiul superior. In final putem umple semispatiul inferior cu un material
oarecare, in particular cu un conductor ideal (fig. 1.31). In concluzie, ecuatiile lui
Helmholtz au aceleasi solutii in semispatiile de deasupra planului (£7) din fig. 1.30 si
1.31. ‘

Fig. 1.31. Semispatiul de sub planul (/7) din fig. 1.30 poate fi umplut cu
un conductor ideal fird a perturba cimpul electromagnetic din
sernispatiul superior.

Putem acum explica ugor faptul ci o antena lungi si subtire plasati pe pamdnt
(care poate fi considerat ca un bun conductor in inalti frecventd) radiazi ca o antend
de lungime dubla in spatiul liber: antena poate fi descompusa intr-o succesiune de
dipoli elementari, iar fiecare dintre acegtia are propria sa imagine in raport cu
suprafata piméantului. Este interesant de remarcat ¢4, in conformitate cu (1.8.3), la
suprafata pAmantului ia nastere o pinza de curent,
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Al doilea subiect al acestui paragraf il constituie fundamentarea teoreticd a
reciprocitdfii, prin care se explica, de exemplu, faptul ca proprietatile de emisie $i
receptie ale unei antene sunt asemanatoare.

$a presupunem ca intr-o regiune a spatiului, eventual continind un material
omogen, izotrop, liniar si lipsit de polarizatie §i magnetizatie permanente, sunt
prezente doua surse de camp avind aceeasi frecventd si amplitudinile complexe ale

densitatilor de curent imprimat ¥ s J5° . Sursele produc campurile de amplitudini
complexe E,,H,, respectiv E;, H, ¢, pe baza liniaritatii, cAmpul total este suma

celor doua. Putem scrie urmatoarele patru ecuatii ale Electromagnetismului, pe care ie
grupdm in mod convenabil pentru ceea ce vom face in continuare:

(1.8.6)

VxH, = joe E, +3;" Vi, = joe €, +J5"
VXEl ="f@ucﬁl°

in primul grup din (1.8.6) tnmultir scalar prima ecuatie cu fz‘.l , iar a doua cu ﬁ, si
scidem rezultatele: '

ﬁl VXE2 "Ez 'VXﬁl =—jwcﬁ2 'i:l1 -jw‘EI 'Ez _:i]!.l.‘l 'Ez. (1‘8.?)

in mod analog obtinem

fi, VxE, -E, - VxH, =-joufl, -0, - joc E, B, - B, (188)

Recunoastem in membrii stangi ai ultimelor doud relatii divergentele produselor
vectoriale ale marimilor care intervin. in sfarsit, prin sciderea lor ajungem la ecuatia:

1. r

v. (8, xH, - xH,)=I5" -E -J7 -E,. (1.8.9)

Aceastd ecuatie se numeste forma diferentiala a lemei lui Loreniz. Pentru a obtine
forma integrald a lemei, integram (1.8.9) pe un domeniu V marginit de o suprafata p
care contine sursele i aplicam teorema divergentei (Gauss-Ostrogradski):

§, €. 1, - E, xﬁz)-nds_= fif Gy & -3 B, V. (18.10)

i Al

Facem suprafata Z 54 tindd Ja infinit. Sursele J{ si J¢¢ pot fi descompuse in dipoli
elementari §i, pe masurd ce punctele de pe suprafat sunt tot mai indepartate, campul

67



corespunzator unui dipol elementar se apropie de forma datd de (1.5.22) si (1.5.23). Ca
urmare. vom avea relatiile de tip triedru drept:

{Ei = 7ZH, xn'

- : , =12, (1.8.11)
Hi'n'=0 .

Atunci

szﬁ,—fi,xﬁ2=2(ﬁzxp')xﬁl-Z(ﬁ,xn‘)xﬁ2= 1812
22[_ (i:[l ‘“')ﬁz +(ﬁl 'ﬁz)“"‘(ﬁt ‘n')ﬁz ‘(ﬁ: ‘ﬁz}‘.]zo -

{am folosit regula de dezvoltare a dublului produs vectorial si am tinut cont de
{1.8.11)). Cum contributia fiecirui dipol elementar este nula, rezultd ca integrala din
membrul sting al relatiei (1.8.10) este si ea nuld si deci la fel este si integrala de

volum. Dar aceasta se intinde doar pe volumul surselor (pe care J* =0); vom avea
deci:

Iﬂngn‘E|dV=IIJijx"E2dV, (1.8.13)

unde V este domeniul surselor.
Pentru antene este important cazul in care sursele sunt separate. Si

presupunem c@ in domeniul V, avem j, #0, J"‘ , lar in domeniul V; avem
J7 =0,J5 0. Atunci (1.8.13yimplica (V =V, UV, ):

IH L Ezd"'=m szi”-ﬁld'-’- (1.8.14)

Pentru circuite filiforme (fig. 1.32), prin procedee matematlce obisnuite,
integralele de volum se reduc la mtegrale de linie:

ext - Tenp
L_II, Ez-dl—j’}lz £, .a. (1.8.15)

[ '
Cand lungimile curbelor I i J; tind la zero, iar sarcinile superficiale de la

capete cresc in mod corespunzitor, obtinem dm dlpOll elementari; prin integrare
rezulti R
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inake CHE

TE, 1, =I7E, 1,. : (1.8.16)

! | £X1
{ l,zrx:

£

Fig. [.32. Antene filare,

Spre deosebire de (1.8.15), in (1.8.16) curentii sunt concentrati in punctele in
care se afla dipolii. Avind in vedere ci N=jop (v. (1.5.11)), rezula relagia de
reciprocitate

p,-E,=p, E,. (1.8.17)

U=E-l (1.8.18)

pot fi interpretate ca tensiuni electrice (cu observatia importantd insd c& nu se poate
considera campul electric ca provenit din gradientul unui potengial, cum se procedeaza
n regim cuasistationar). Vom avea atunci din {1.8.16), cu notatii evidente:

IUII =f2012- (1.3.19

Accentudm ca Uy este “tensiunea” indusa in dipolu! 1 de curentul /, care circuld in
dipolul 2, iar U, are o interpretare analogi. In tehnicd se folosesc notatiile

Z, =%.2—‘, Z» =%..'—"-—, iar relatia de reciprocitate se traduce prin egalitatea

2 [
impedantelor mutuale Z,, =Z,,. Se pot deduce astfel de relatii pentru diverse tipuri
de antene, nu numai pentru dipolii elementari. :

Si revenim la cazul general (1.8.10) al lemei lui Lorentz. Prin cregterea spre
infinit a volumului V mirginit de 2 am ardtat ca integrala de volum este nula
{integrandul este nenul doar in regiunea care cuprinde sursele). Rezultd ca o
consecinti a lemei fui Lorentz ca si integrala de suprafatd este nula, oricare ar ti
suprafata Zcare include sursele campului, deci:
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§f, [, x1,) nds={ (E,xH,)-nds. (1.8.20)

Amintim cd E; H, sunt amplitudinile complexe ale intensitatilor cimpurilor electric

st magnetic produse de sursa J7¥, iar E,, H, corespund sursei J5".



CAPITOLUL 2

PROPAGAREA UNDELOR RADIO

2.1. FUNDAMENTELE PROPAGARII
IN GAMELE VHF $1 UHF

Sistemele de radiocomunicatii terestre, fixe sau mobile, utilizeazi aproape
exclusiv frecvente din benzile FIF (VHF) si UIF (UHF), adic3 intre 30 si 300 MHz,
respectiv intre 300 MHz si 3 GHz. Acest fapt se datoreaza in mare parte cerintelor
privind distantele ce trebuie acoperite de o legitura radio unilateral3 de 1a un emitator
radio sau TV péana la un receptor fix san mobil, sau de o legaturd bilaterala intre o
statie de baza fix4 §i un terminal mobil. Aceste distante depasesc rareori citeva zeci de
km. Largimea de banda necesard unui canal variazi de la zeci sau sute de kHz pana la
citiva MHz. Aceste cerinte sunt indeplinite pe deplin de frecventele din gamele
mentionate anterior. Propagarea undelor radio in benzile alocate prezintd o serie de
aspecte specifice, mai ales in conditiile unei legituri radio mobile, aspecte ce sunt
prezentate in cele ce urmeaza.

2.1.1. PROPAGAREA iN SPATIUL LIBER

Propagarea undelor electromagnetice n spatiul liber reprezinta cazul ideal
pentru o legiturd radio. fn aceste conditii, se consider3 ¢ intre antena de emisie $i cea
de receptie existd vizibilitate directa, mediul de propagare are proprietdtile electrice
ale vidului, iar traiectul de propagare este afectat doar de distanta dintre antene.

Daci se considerd o astfel de legatura radio, in care antenele de emisie $i
receptie sunt departe de suprafata pimantului, iar traiectul este degajat de orice
obstacol. raportul dintre puterea la receptie Pr §i puterea la emisie Py este dat de
ecuatia lui Friis, numita si formula propagarii in spatiul liber.

O undi sinusoidali emisa de o sursa punctiforma se propagh radial in spatiul
liber i din aceastd cauza putemn considera sursa ca fiind un radiator izotropic. Daca
puterea radiati de antena izowopd este F (W] la o distanta d [m] de sursa,

amplitudinea vectorului de unda Poynting (putere pe unitate de suprafatd) este:

P, 2
pﬂ=ﬁ{[me]. (2.1.1)
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in formula (2.1.1), indicele “fs” reprezintd spatiul liber (free space). Pentru o
antena (radiator) care nu este izotropici, la o distantd mare in comparatie cu mirimea
antenei, puterea radiald P, poate fi inlocuitd cu PG, , unde: Preste puterea furnizatd
de antend, iar Gy este cagtigul antenei.

Pentru inliturarea efectelor Pamantului in propagarea undelor radio, uneori
este mai convenabil s3 se foloseasca termeni cum ar fi valoarea efectiva a intensitafii

campului electric:
Eﬁ.=1/2,,pﬁ . 2.1.2)
unde Z, este impedanta de undi a spativlui liber si este datd de:

Z, =Zy =iy [, =1200=377Q2, (2.1.3)
in care: *
Hy =41 107" [H/m] = 47107{V . /A m}
si |
£, =107 1367 [Frm]=10" /367 [A.s/V-m]
sunt permeabilitatea gi permitivitatea (constanta dielectrica) a spatiului liber. La o

distantd mare de un radiator neizotropic, intensitatea cdmpului electric in spatiul liber
este:

sf,=\,|zog.£§;. =J3°:_r@ [V/m]. @14

Fie c3 exista sau nu spativ liber, daca intensitatea cimpulmi electric §i puterea
care ajung la antend sunt E_»si P, puterea utild care poate fi interceptata de un
receptor, folosind o anten? izotropd, este data de:

(2.1.5)

Pentru o antena directivd (cu un clstig Gg } §i un receptor adaptat, puterea
receptatd este (folosind £, =Z, -F.,. ).

2 12 E? E. A G
P.=2—p G, =" G =2 T 2R 2.1.6
R an o g ( 2 } 120 @16)
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Daci se rezolva relatia (2.1.4) pentru puterea transmisa, raportul dintre puterea
receptionatd si puterea emisa este:

2

Y Er)

P_RE(M I AL [4;.«) G’G‘[Eﬁ] cingenenl 017
120 30-G, 23\

f - (4—’”‘] GTGR_ , in spatiu Iiber.

Relatia generala (2.1.7) aratd cum se iau in considerare efectele propagarii in
termeni de camp electric receptionat in raport cu valoarea datd fn spatiul liber. In dB.

aceasta atenuare notati cu [[dB]=— 10log, 0[%] este:
T .

amd | E,
£ =201 _ + 201 — =L _+L, . 2.1.8
Oglo[ 1 GTGR] OgIO(E J i T Loy ( )

e

unde indicele “nfs” este folosit pentru spatiul nevidat (non-free-space). Atenuarea de
propagare (free space loss) exprimati in dB corespunzind acestei ecuatii este:

L, =—]0-lg;;—s=20-Igf+20-lgd-—|0-lgGr ~10-1gG, =k  (2.1.9)
T

3-10*

unde constanta k are valoarea: k =20-Ig =14756 dB.
z

Uneori este util s se compare atenuarea de propagare Ly, cu atenuarea de baza
Lgce apare intre antene izotrope (cu Gr= Gp= 1). Aceasta este dati de:

Ly[dB]=20-1g f +20-1gd —147.56 . (2.1.10)

sau de: L, [dB]=20-1g F[MHz}+20-1g d[km}+32.44. @2.1.11)
SR '
Se observi c& panta caracteristicii de atenuare cu distanta este de 6 dB/octavi
sau 20dB/decadd (corespunzitor dublérii distantei i respectiv multiplicarii cu 10).
In fig. 2.1 sunt aratate pierderile in spatiul liber in raport cu frecventa si
distanta. , 5
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Fig. 2.1. Pierderi de semnal in spatiul liber.

2.1.2. EFECTUL ATMOSFEREI

Pentru comunicatiile terestre in domeniul VHF si UHF, scaderea valorii
intensitatii cAmpului electric receptionat, £,.., fatd de valoarea sa in spatiul liber la
aceeasi distantd, este influentatd de efectele interactiunii undelor radio cu Pamintul.
Astfel, apar efecte semnificative datorate proprietatilor spatiului, care nu mai este
spatiu liber, propagarea avand loc in troposfera, portiune din atmosferi care se extinde
pani la 12 km deasupra Piméntului.

. Datorit prezentei diferitelor gaze din atmosferd, inclusiv a vaporilor de api,
constanta dielectrici & a aerului in troposferd este supraunitard. Deoarece, in general,
densitatea acestor gaze descreste cu altitudinea, permitivitatea relativa, & , i indicele
de refractie al aerului, n;Je_, , descresc cu altitudinea. Aceasti variatie a indicelui de

refractie ridicd unele probleme in modul de propagare al undelor radio, datoritd unor
fenomene ca: refractia, reflexia, imprigtierea undelor, transmisia ghidata intre straturi
si fluctuatiile de nivel ale semnalelor.

Traiectul undei radio prin atmosferd poate fi descris in termeni de variatie a

dependentei indicelui de refractie 2 in functie de altitudine, mésurati de la suprafata
solujui.
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Rezuitatele ce prezintd interes sunt legate de derivata indicelui de refractie,
care, tipic, are valori negative in troposfera fati de o valoare pentru “atmosfera
standard”, asa incét panta pentru 2 este de aproximativ - 0,039/m. Din cauza scéderii
indicelui de refractie cu cresterea altitudinii. viteza de propagare creste cu indlgimea in
asa fel incét ciile de propagare in spatiile acoperite de comunicatiile mobile terestre
sunt aproape arce de cerc cu raza r, =4r, in atmosfera standard, unde r, = 6370 km
este raza Pamantului. . -

O radiatie emisi orizontal este curbatd spre Pamint in loc si fie o linie

dreaptd, orizontald §i nu se intersecteazi cu Pdméntul (presupus sferic), aga cum se
aratd in fig. 2.2.

Unda radio
—Telractad [ I
//”’—_ :Supm
teresira

Fig. 2.2. Curbura canalului radio in atmosfers.

Pentru ci unda radio are o traiectorie curb3, distanta pand la orizont a
semnalelor radio este mai mare decit distanta in linie dreapti. Geometria problemei in
care traiectoria curbata a unei unde, ce provine de la antena i si care are indltimea h,; ,
este tangentd la Pimant, este ilustrata Tn fig. 2.3, pentru un “Pamént neted”. fard
denivelari de teren.

Deoarece pentru analiza cdilor de comunicatii este mai convenabil sa se
accepte linia dreaptd, este preferabil si se schimbe sistemul de coordonate ast fel incht
undele refractate sd apard ca linii drepte. fn acest scop trebuie acceptati o geometrie
tangentiald modificatd pentru un Pamant fictiv, avind raza a=kr, >7r,, §i care este

definita asa cum rezulta din desenul din partea dreapta a figurii 2.3. Pentru echivalarea
rezultatelor, solutia pentru constanta & este constransa de cerinta ca distanta la care se
afl3 radiatia deasupra Pimantului s rAman3 aceeasi pentru orice model, orice distanta
de-a lungul tangentei la suprafatd. Sub aceastd constringere, se poate ardta ca raza
fictivi a PAmantului ar trebui s fie a=4r,/3 = 8493 km. Folosind pentru raza efectiva
a Pamantului formula a=4r, /3, se poate considera cd traseele de propagare sunt linii
drepte.
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Orizontul
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curbat

‘ radio drept & Orizonuul

radio

r. =raza

Paméntului a=4rs3=

raza
echivalenta
a Pamdntului

Fig. 2.3, Geometria undelor radio tangente la Pamént,

Distanta radio pe orizontald pentru un Pimént neted, ca functie de inaltimea
antenei, este calculata folosind geometria desenului din dreapta al figurii 2.3. Notand
cu d,, distanta de la antena la orizontul radio, aceasta este o laturd (catetd) a

triunghiului dreptunghic, cealaltd laturd (catetd) este raza Paméntului fictiv, a, iar
ipotenuza este a + h,; . Valoarea distantei d,,, se poate calcula cu relatia:

=fla+h,)f -a = J2ah,, » (2.1 1 2)

unde raza Pamiéntului si indltimea antenei sunt exprimate in aceleasl unitati. Pentru
unitati tipice:

d i (km)= J0.002a(km}h, (km) = 170, ,(m). ' = (2.1.13)

Se spune ci un emitdtor i un receptor se afla in vizibilitate directd sau conditii
LGS, (LOS = “line-of-sight™), daci distanta d este:

d<d,=d, +d,,. (2.1.14)

Distanta radio orizontala actuali, raportata la valoarea ideala datd de (2.1.14)
este de obicei mai micd din cauza efectelor produse de teren si constructii.
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2.1.3. CARACTERISTICILE TERENULUI S$I EFECTELE SALE

-~

Este evident ci daca un deal sau o constructie este “in calea” liniei tangente
prezentatd in modelul “Pamdnt neted” din fig. 2.3, distanta orizontald actuala este
distanta la o tangenta dusa la acel obiect. Deci, cu cét sunt mai multe dealuri sau zone
populate, distanta pe orizontala este ma) micd decét in cazul ideal al modelului de
Pamant neted (2.1.12). Prezenta terenulw sau a ¢ladirilor afecteazi de asemenea LOS
pand la indltimea efectiva a antenci: dacd antena este plasata pe varful unui deal sau al
unei clidiri, orizontul radio este mult mai departe.

in mod uznal, aititudinea deasupra nivelului mirii a terenului din vecinitatea
unei antene de emisie sau de receptie, variaza fatd de un aga-numit “plan de referintd”.
Astfel, altitudinea la distanta x de-a lungul unei cii de la emitétor la receptor poate fi
exprimata prin:

h(x)=h, (x)+h(x), (2.1.15)

unde x ia valori de la Q ( la emitator) pana la d (la receptor). fn relatie, marimea Rrefx)

reprezintd inaltimea medie a terenului de-a lungul c3ii de propagare, iar Agfx)
reprezinta variatiile in fnéltime ale suprafegei.

Pentru scopul modelarii efectelor terenului pe traiectoria de propagare, planul

' de referinga poate fi raportat la punctele h,(x) daci existd date disponibile. Deviatiile

iniltimii suprafetelor, descrise ca egantioane hJ(x), sunt folosite ca o distributie cu

valoarea medie zero. Gradul de variatie a terenului poate fi evaluata prin “parametrul

de iregularitate al terenului” Ah, calculat pe o anumit3 distantd (de ex. 10 km), ca

diferenta dintre valorile lui h,{(x) care depasesc cu 90 % esantioanele si valorile care nu
depasesc 10 %. dupa cum rezultd din fig. 2.4.

T,

90%

10%
10km
L

S AVANY AV YA

Fig. 2.4. Parametrul de iregularitaie a terenului.

Din studii de profil al terenului s-a determinat cd media indltimii ca functie de
lungimea c3ii de propagare este dat de relatia:
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: '..d_ﬁ
Ah(d)=Ah[l-0.8-e 50]. (2.1.16)

Cénd un profil de teren nu este disponibil, analistul poate specifica o valoare
Ah pentru o descriere cit mai potriviti a terenului ca in tabelul 2.1.

Tabelul 2.1
Descrierea terenului Ah in metri

Apd sau campii foarte netede 0-5

Campii netede 5-20

Campii cu usoare denivelari 20-40

Campii cu multe denivelari 40-80

Dealuri 80-150

Munti 150-300

Munti cu altitudini diferite ‘ 300-700

Munti cu diferente mari de altitudine >700

Fie h,; iniltimea unei antene (i = ¢ pentru emitator, i = r pentru receptor).
Atunci, iniltimea efectiva a antenei poate fi formulata astfel:

hy=max [ by +h, (6= b ()| =maxlh iy +0, (5], i=rr.  @217)
Fie h, indltimea unei suprafete de teren pentru o locatie de antend, relativ la
indltimea medie a terenului. Dac% antena este pe un deal (A, > 0), relatia (2.1.17)
indica indltimea terenvlui ce trebuie addugati pentra a obtine indl{imea efectivi a
antenei; altfel indltimea efectivl coincide cu fnaltimea proprie a antenei. Aceastd
definitie a indltimii efective a antenei este ilustrata in fig. 2.5.

T,
¢ b Spre R
-z he; =hg+h, —_—p P x
hy :
LN N LN b= indlfimea
bt ~ ~ I medic a
3.km G o 15 km terenului

Fig. 2.5. inaltimea efectivil a antenei.
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in absenta datelor specifice pentru teren, parametrul Ah poate fi exprimat
statistic. Daci o antend este amplasati in mod intamplator, aga cum se intdmpla de
obicei la o statie radio mobila, se poate folosi in mod rezonabil faptul ca, in medie,
altitudinea h (x) a antenei egaleaza valoarea de referind A, Este de asteptat ca o
anteni sa fie plasatd pe un deal. Pe baza analizirii mai multor profile, a fost dezvoltata
urmitoarea formuld empirici, pentru indltimea efectivd a antenei, folosita pentru
calculele de propagare computerizate, atunci cand inaltimea structurald a antenei este
de 10 m sau sub aceasta valoare: :

h;, pentru amplasamente intdmplatoare,

h, = a ] -5 2.1,
R "‘[‘ tc 'max{l,sin(lo" )H-e 4 pt.amplasamente selectate, (2.1.19)
m

4 pt.amplasamente bune,
unde ¢ =
9 pt. amplasamente foarte bune.

(2.1.19)

De retinut este faptul ci practicile de amplasare nu fac diferente cand Ah = 0;
pentru Ak # 0, de indatd ce h,; creste, el cregte rapid, dar apoi se apropie asimptotic

de valoarea h,, = h,,.

in absenta unor date privind pfoﬁlul terenului, formula empiricd pentru
inaltimea efectivd a antenei (2.1.18) poate fi folositd pentru a estima distania pe
orizontala dintre emifator si receptor, precum si distanta LOS:

d, =d,, +D,, folosind d,; = .,’Zah,i cain (2.1.12).

Valoarea medie a orizontului radio i distanta LOS: d; =d,, + D;, pentruun
teren cu neregularitati poate fi estimatd din formula empirica:

du - dLﬂ: % e—o,o‘f,jMfmaxihﬂ- .Smi . (2.1 .20)

2.1.4. MODURI DE PROPAGARE

Efectele prezentei Pimantului in propagarea sol-sol a undelor radio VHF si
UHF depind de lungimea canalului. Pe scurt, pentra canalul LOS, influenta principald
a Pamantului este cauza undelor reflectate care sosesc la receptor $i care se suprapun
peste undele directe, producind interferente constructive sau distructive.
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Pentru linia de sub orizont, BLOS (Beyond Line of Sight), propagarea
semnalului este posibild fie din cauza difractiei, fie a dispersiei semnalului in
troposferd. sau din cauza ambelor fenomene. Fata de situatia ilustrata in fig. 2.6, in
realitate, existd o tranzitie gradati intre un mod de propagare $i altul.

Figura 2.6 sugereazé cd modul dominant de propagare este determinat de
dmanta d. Dac# d este mai mica decét distanta pani la orizont a antenelor de emisie §i

receptie, numitd “distanta LOS” (LOS distance), modul dominant de propagare este
LOS.

Fig. 2.6. Moduri de propagare.

Pentru unit3tile mobile dintr-un sistem celular, cu antene avand fndltimea
k., =h,, =2 m,avind in vedere amplasarea aleatoare, pe un Pamént neted, orizontul
radio este di;, = 5 km.

in zonele rurale, probabilitatea ca si existe un teren cu obstacole reduce
distanta in concordanti cu formula empirica (2.1.20). De exemplu, daci terenul poate
fi caracterizat ca fiind deluros, cu o valoarea a parametrului ce caracterizeaza
neregularitatea terenului Ak = 100 m, distanta pana la orizont pentru mobil este:

d,, =5 00 OImC S o5 0B 237, (2.1.21)

O statie de baza in aéelasi sistem celular poate avea 0 antend de indlfime
fy, =30+60m. Pentru exemplificare, si ludm h, =50 m. Pe un Pamént neted,
folosind (2.1.12), se poate vedea ca indltimea antenei corespunde unei distante avand
valoarea numerica d,, = 1/]6,991‘1“,,, =29,1 km.

{n cazul terenului real, statia de bazi va fi plasatd pe un deal sau pe un pilon,
iar distanta, fard obstacole, Fané la orizont este chiar mai mare, in conformitate ¢cu

formula empiricd (2.1. 18) Altimea efectivd a antenei unei statii de bazi, avind

k=50 m, este:
=Y
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7
By = hy, +l:] +4-max{] .sin[ l;b ]}:‘-e'zh"‘”& =

=50+[1+4-max{l ,sin{57)}} ¢ 2" * =518 m. (2.1.22)

Aceastd iniltime efectivi a antenei conduce la obtinerea distantei pand la

l orizont pe un Pamént neted de dr = 29,7 km, care se reduce la distanta reala fatd de
orizont: :

d,, =29,Txe "8 2 97km (2.1.23)

Astfel, distanta totald LOS bazi-mobil sau mobil-baza este de ordinul:
dy =dy +dy, =27+3,7 =307 km. @i
free
Pentru comunicatii celulare, distanta indica ¢3 modul de propagare cel mai des
utilizat este LOS. Oricum, in mediul urban, clidirile se comportd adesea ca niste
obstacole de teren care reflectd si blocheazi calea directd LOS dintre antene. De aceea,
modul de propagare este aproape intotdeauna o combinatie complexa dintre canalele
reflectate care isi formeazi drumul in jurul cladirilor §i canalele difractate care sunt
curbate dupi cum interactioneaz cu varfurile cladirilor. Din aceasta cauzX este foarte
dificil sa se precizeze pierderile in timpul propagdrii in medii urbane folosind un
model teoretic si un numar de formule empirice.

2.1.5. PROPAGAREA PESTE O SUPRAFATA REFLECTOARE

Ecuatia propagdrii in spatiul liber se poate aplica numai in conditii foarte
restrictive. In practica, pe traseul de propagare sau in apropierea acestuia intervin
ntotdeauna obstacole (obstructii) sau suprafete pe care undele radio se pot reflecta.

Mirimea campului receptionat va depinde nu numai de distanta pe care se
realizeazi legitura radio, dar si de indltimile antenelor folosite la emitator i respectiv
1a receptor (notate cu A, si h,). in functie de distanti §i de aceste inaltimi, reflexia undei
radio pe suprafata solului se produce sub un anumit unghi de incidentd. O legatura
radio, in care intervine si reflexia la sol. este prezentatd in fig. 2.7. B

R
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T, Unda dlmcla

L

Unda Unda
incidenta reflectatd

Suprafafa reflectoare a?:a:m‘ntului'

-t

Fig. 2.7. Legiturd radio cu reflexie la sol.

Amplitudinea §i faza undei reflectate de suprafata solului depind de
coeficientul de reflexie al solului Tn punctul de incidentd, precum si de polarizarea
verticald sau orizontald a undei incidente,

Pentru polarizare verticald, coeficientul de reflexie la sol este:

i

_ (e, -jx)sin'f’—,l(s,, - jx)—cos*¥
(e, — jx)sin¥ +\I(£,, - jx)—-cos* ¥

(2.1.25)

v

Pentru polarizare orizontald, coeficientul are o expresie asemiinitoare:

_ sin¥ - (¢, - jx)-cos? ¥
sin¥ +J(£, - jx)-cos’¥

(] (2.1.26)

Trebuie observat faptul ¢, pentru unghiuri de incidenta foarte mici, daci se
trece la limit3, rezuta ci:

limp, =-1.
y-»op"'

In aceste relatii ¥ reprezinta unghiul de incident3, ¢, este constanta dielectrici
relativd a solului, tar parametrul x este:

_ o _18-10°.a
w-& S

, unde o este conductivitatea soluiui,
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Se observa ci p, §i p; sunt mirimi complexe de forma |p| e’? . Valorile pe
care le pot lua constantele & si &, pentru diferite tipuri de sol sunt date in tabelul 2.2.

Tabelul 2.2
Tipul de sol Conductivitatea Constanta diclectrica

¢ [S] £
Sol uscat 10” 4+7
Sol mediu 5x107 15
Sol umed 2x107 25+30
Apa de mare 5 81
Apa dulce 10°% 81

Daca permitivitatea electricd a solului ¢, este necunoscutd, ea se poate evalua
in functie de conductivitatea solului o, folosind relatia de calcul empirici:

e =500 . . . 2.1.27)

La undele cu polarizare orizontald, faza undei reflectate este decalatd cu
aproximativ 180° in raport cu faza undei incidente, indiferent de frecventa sau de

conductivitatea solului ( p=1-¢/* =-1).

Pentru unghiuri de incidentd foarte mici (¥ = 0°), unda reflectatd este egala
in marime cu unda incidentd, iar cele doud unde sunt defazate cu 180°. Aceastd
situatie survine in practica daci h, §i h, << d, caz In care propagarea are loc tangential
cu suprafata solului.

Pentru undele cu polarizare verticald, comportamentul este diferit intr-o
anumitd masura. Daca situatia este similar3 la unghiuri de incidentd foarte mici, ea se
schimba pentru valori mari ale unghiului . Pe masuri ce unghiul de incidenta creste,
mérimea undei reflectate scade rapid, iar defazajul relativ se reduce substantial.

Pentru o valoare criticd a unghiului de incident3 (¥=15° pentru f 2100MHz),
denumit unghi pseudo-Brewster, amplitudinea undei reflectate atinge un minim, iar
defazajul relativ devine 90°. Pentru unghiuri mai mari decit aceastd valoare, marimea
undei reflectate creste din nou, iar faza relativa scade citre valoarea 0°.

fn figurile 2.8 si, respectiv, 2.9 sunt prezentate variatia modulului si variatia
fazei coeficientului de reflexie la sol, pentru unde cu polarizare verticala, la o
frecventd f= 100 MHz, pentru o = 12x10” , &, = 15 5i x = 2,16.
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Fig. 2.8. Dependenta de unghiul de incidenta a modulului coeficientului de reflexie la sol.
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Fig. 2.9. Dependenta de unghiul de incidenta a fazei coeficientului de reflexie la sol.
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Puterea totali a semnalului care soseste la receptie prin unda directd insumata
cu unda reflectatd la sol poate fi exprimat astfel:

2

unde cu A s-a notat defazajul dintre cele doué unde care interfereaza la receptie. Daca
se ia in considerare cazu) in care unghiul de incidentd la sol este foarte mic,
coeficientul de reflexie la sol devine p=-1.

Expresia puterii receptionate devine: ™~

2
Pe=F (4;({) |l -—c:oszlgp-—jsin.ﬁl(ﬂ‘2 =

=P, ( A ]2 2.1 —cos 4¢)=Fr [

4.-7-d

2 A
. J4sin? 2=, (2.1.29
4’7r-d) sin 2 ( )

Defazajul dintre cele doua unde Ag depinde de diferenta de drum parcurs Ad
prin relatia: *

Ago=ﬂ-zki=%’£-dd.

La rindul ei, acestd diferenti de drum depinde de distanta d dinire emi{ator si
receptor, precum §i de inélfimile celor doud antene A, si h, prin relatia:

e

ad = f(n, +1, )} +d? — =, Y +d? (2.1.30)

relatie care mai poate fi scrisd §i in forma:

h+n VY h—nY
= S | -N b EPEELAL . 2.1.31
M‘]1+(d]\[+[d} 2130

Evaluarea diferentei de drum se poate face tinand seama de figura 2.10.
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Fig. 2.10. Evaluarea diferentei de drum dintre unda directi §i cea reflectaia,

Avand in vedere ca diferenta de drum Ad este mult mai mic3 in comparatie cu
distanta d, se poate face urmatoarea aproximare:

2 2
1{h +h 1k —h 2hh :
adzdl+—| 2"e | {870 ) Al 2.132
[ 2( d } 2( d ]] d (2132)

In aceste condifii, defazajul Apdevine: dp= - 4d =%’£2—2’}L .

Daci valoarea acestui unghi de defazaj este apropiati de zero, atunci se poate

- . .4
face urmatoarea aproximare:  sin ==z =¥ = 2% &%

Efectvand inlocuirea in expresia puterii receptionate prin unda directa §i unda
reflectati se obtine urmitorul rezultat:

2
P, =p,.("'a; f’) : (2.1.33)
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Daci se extrage raportul puterilor, tinind seama $i de céstigul antenelor,
rezultd in final ecuatia propagarii peste o suprafatd pland reflectorizanti:

Pe g, p (" B ) , (2.134)

P; d?

Atenuarea de propagare corespunzitoare poate fi scrisa sub forma:
L,[dB]=10-1gG, +10-1gG, +20-1gh, +20-1gh —-40-1gd . - (2.1.35)
in cazul antenelor izotrope, aceasta devine o atenuare de bazi:

Lps[dB)=20-1gh, +20-1gh, —40-1gd . (2.1.36)
l

Influenta iniltimii antenei receptorului intervine cu numai 10-1gh, , dacd h. << h,.

Se observi ci atenuarea rezultatd nu depinde de frecventd si este caracterizatd
I de o panti de 12 dB/octavi sau 40 dB/decad3, in functie de distantd.
- Dacs se considera suprafata de reflexie ca fiind curbati, ceea ce se intdmpld
daci distanta 4 depiseste citeva zeci de km, apare §i o divergent a undeior reflectate
pe suprafatd, asife] ¢i unda reflectatd este mai mici decét unda incidenta. Pentru a
fine seama §i de acest fenomen, coeficientul de reflexie p trebuie multiplicat cu un
factor de divergentd D < 1 si care poate ajunge pani la valoarea de 0,5. Influenta
suprafetei sferice este prezentata in fig. 2.11.

Ty

Fig. 2.11. Divergenta produs3 de reflexia pe o suprafatd sferica.
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2.1.6. EFECTUL DENIVELARILOR DE TEREN

In realitate, suprafata terestra este departe de a fi o suprafati neteds si plana.
Conturul terenului poate prezenta diferite deniveldri, mai mici sau mai mari, in functie
de zona de cadmpie, deluroasd sau muntoasa, la care se adauga alte obstacole generate
de vegetatie sau de clidiri. Chiar dac3 traiectul nu este complet obstructionat, prezenta
obstacolelor genereazi o atenuare suplimentari de difractie, ce se adaugi atenuirii de
propagare in spatiu liber, producind o reducere mai pronuntatdi a semnalului la
receptie. Pierderea suplimentard poate fi explicata cu ajutorul teoriei zonelor Fresnel.
Aceastd teorie explicd fenomienul de ocolire al unor obstacole de citre undele radio.

2.1.7. ELIPSOIZII FRESNEL * -

Conform principiului Huygens-Fresnel, fiecare punct al unei suprafete de
und? trebuie sa fie considerat ca o sursi radiantd de unde sferice. Insumand aceste
unde dupd un interval As se obtine noua pozitie a frontului de undi, ca o infasuratoare
a fronturilor individuale. - S .

O sursa izotropa de unde radio, T,, va produce suprafete de unda sferice, dupa
cum se aratd in figura 2.12,

T(+AD) RO T
() 1 |
~ .
\\ -
LY
LY
P
Ty o e :
Xt > *,
T !
£
-
7’
I, .
Y

Fig. 2.12. Fronul de undi si efectul sdu la receptie.

In punctul de receptie se primeste radiatia tuturor punctelor de pe suprafafa
sferica 2. Este evident c& TP = TP, (raza suprafetei de unda X). Campul receptionat in
punctul R este suma vectoriali a componentelor generate de punctele de pe suprafata
Z. Intre cele doua trasee din figura din dreapta exista o diferentd de drum:

Ad = PR - PgR, care determina Ia receptie o diferenta de fazi : d¢ =% -Ad



Exista pozitii ale punctului P pe suprafata X pentru care TP+ PR=d + Ad =
= d + kA2 , deci in care diferenta de drum este multiplu de 2/2. Intr-un plan ce contine
emititorul si receptorul, punctele pentru care diferenta de drum este constanta
formeaza o elipsa prezentata in fig. 2.13, avand focarele in T, 51 R,. |

[y Qugupm—

f
¥

Fig. 2.13. Elipsa ce asiguri o diferent de drum constanta.

Parametrit elipset sunt:

d A 1 o d
=—+k=, b=—kdd i c=—. 1
a >tk 2\/ si ¢ > (2.1.37)

) N

Rotind aceasti elipsd in jurul axei ER se obtine un elipsoid. Daca se dau lw &
diferite valori intregi se obgine o familie de elipsoizi ale cdror focare coincid. Prin
urmare, elipsoizii Fresnel sunt o familie de elipsoizi confocali ce inconjoara traiectul
de propagare i pentru care antena de emisie i cea de receptie reprezintd focarele.
Primul elipsoid este locul geometric al punctelor pentru care suma distantelor care le
separd de focare diferd cu A2 de distanta directa T,-R,. Elipsoizii Fresnel sunt
prezentati in fig. 2.14. Intersectiile acestor elipsoizi cu o suprafata de unda 2 sunt niste
suprafete inelare. Se poate observa ci pentru elipsoidul central (k = 1), suprafata e un
disc. '

Considerdnd un punct P, situat pe primul elipsoid, o unda care se propaga pe
traseul T,-P-R, soseste la receptie in antifazd cu unda directa. Urmatorul elipsoid
introduce o diferenti de drum de A/2 fata de primul si, deci, prin insumare, o diferenta
egala cu A fati de traseul direct. Prima zond Fresnel, limitatd in interiorul primului
elipsoid, contine cea mai mare parte a energiei care soseste la receptie. Defazajut se
calculeazi cu: dp=krx.
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Fig. 2.14, Elipsowzn biosned sy interseetia for cu o e fad de unda.

Deoarcce distanta inue T, $i R, este foarte mare in yport ca /o ~upralata &
poate fi consideratd plana. Campul la receptie se obtine prin insumarea contributiet
discului si a tuturor inelelor.

Campul total este £y = E; - E; + E;- E;+ Eg + ... pentrucd E;, E; ... suntin
antifazd cu E; , iar E;, Es ... sunt in fazi cu E;. Amplitudinile inelelor scad lent o data
cu cresterea hui &,

E,=E(-¢)
E3=E‘°("€)=E'("s)§ = Eo=--—E' ALE (2.1.38)
E =E(-¢)=E(1-¢f} 1+(1-¢) 2-¢ 2

fn conditii ideale de propagare, se considera ca toti efipsoizii sunt complet
degajati. Campul total obtinut in acest caz este jumitate din contributia primului
elipsoid. In conditii reale, prezenta unor obstacole poate duce a obturarea partiali sau
totald a unor elipsoizi. Legitura radio este posibildl §i Tn acest caz, dar se produce o
diminuare a energiei transportate de undele radio spre receptor. Cazurile de
obstructionare posibile sunt prezentate in figura 2.15. e

o 1

W A

obswuctiv /S S S S ST S REELT
; Primii 4-5 elipsoizi Primul elipsoid
sunt d_ega_]a;l este degajat Campul este redus
{caz ideal) la jumatate

Fig.2.15. Cazuri de obstructionare posibile.
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Pentru a se putea determina influenta unor obstacole asupra propagdrii este
importantd cunoagterea deschiderii elipsoizilor Fresnel. Acest parametru, notat cu f,
depinde de distanta T,-R, si de pozitia obstacolului, asa cum se arata in figura 2.16.

-
-

dy

L 4
*~
.1

-
F §

iy
fa

) J

o e ——

A

Fig. 2.16. Deschiderea primului elipsoid.

Deschiderea primului elipsoid se calculeazi cu relatia:

H= J dd, A _ {didac . (2.1.39)
d Vd:f

unde distantele d;, d; 5i d sunt date in [m)] iar frecventa f in [Hz].
Qbservatie: Pentru d, =4, =% , Hdevine H_,, =_bl =%Jdﬂ. . (2.1.40)

fn tabelul 2.3 se prezintd variatia parametrului Hmax in functie de distanti, la
frecventa f=900 MHz (1=033 m).

Tabelul 2.3
d [km] 10 20 30 40 50
Homa, [m] 28,72 40,62 49.75 57.44 64,22

-

in tabelul 2.4 se prezintd variatia deschiderii primului elipsoid, H, in functie
de d, pentru distanta d = 30 km si f=900MHz (1=033m).

Tabelul 2.4
D, {km] 5 10 15 20 25
H [m] 37,08 46,90 49,75 46,90 37,08
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O altd relatie ce se poate utiliza pentru calculul lui A este urmitoarea:

. H =547,7 %, (2.1.41)

unde distantele d,, ds si d sunt exprimate in [km], iar frecventa f iq [MHz].
2.1.8. CAZUL UNEI SINGURE CRESTE DE DIFRACTIE
Pentru difractia produsa de un obstacol, se disting doua situatii diferite in

functie de faptul ca linia de vizibilitate directa este sau nu obstructionat, ca in figura
2.17.

-
t"-'
linia de vizibilitate directd o
Tx *=— y > —# Rx e Sy
T - ’/ "‘-s...‘
T h . 7 h e
“'\ " * ’f‘ ™
I Vg Tx $——s 3 +—¢ Rx
creastd T 'hpt:fl'dl:l :
“~ vizibilitate
~ \ creasti
T directa
obstructionald
v d; ) d, . ul .
v dy A dy
a) caz de propagare neclar b) caz de difractic propriw-zisd

Fig. 2.17. Tipuri de difractie. *

Pentru calculul atenudrii de difractie se utilizeazd un parametru de difractie

Fresnel-KirchofT:
"2-id +d,)
vehe fmL 22 (2.142)
. ¢ A'd]'dz

In cazu! de propagare neclara (2.17.a), valorile lui & si v sunt negative, iar in
cazul de difractie propriu-zisd (2.17.b), k si v sunt pozitive. Nivelul semnalului la
receptie este determinat ca o sumd a tuturor surselor secundare Huygens din planul de
deasupra obstructiei §i poate fi exprimat prin relatia:
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E. 2.14
g, (2.1.43)
Aceasti expresie este cunoscuti sub denumirea de integrala complexd Fresnel.

2.1.9. CALCULUL ATENUARII DE DIFRACTIE

Atenuarea de difractie depinde de parametrul v §i valoarea ei relativa la
atenuarea in spatiul liber este reprezentata in figura 2.1 8.

v Lv)
‘ indB e

w T

1] p

24 1 I I 1 n -~

3 -2 -1 0 | 2 3 v

Fig. 2.18. Variatia atenufirii de difractie In functie de parametrul v.

Pentru h < 0, valoarea oscileaza n jurul atenudrii in spatinl liber.
Amplitudinea oscilatiilor scade o data cu cregterea degajarii.

I . 5 . 1
Pentru # = 0, atenuarea este de 6 dB, iar intensitatea campului este 3 Ey.

h, Pentru k& > 0, atenuarea cregte neted §i progresiv cu gradul de obturare.

O valoare a atenudrii in functie de o valoare anumita a parametrului se poate
obtine fie cu ajutorul unor nomograme, fie cu ajutorul unor functii care aproximeaza
pe portiuni valoarea integralei Fresnel.

Un exemplu sunt formulele lui Lee:
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0, pentru : v<-0,8
20-1g(0,5-0,62-v), pentu: -08<v<0
20-1g{0,5- %), entru: QO<vgl

=1 % ) 7 (2.1.44)
20-1g] 0,4 ~ /0,184 — (0,38 - 0,1 v) ] pentru: 1<v<24
20-1g 9.225 ' pentru:  24<v.
\ v

2.1.10. DIFRACTIA PESTE OBSTACOLE ROTUNDE

De multe ori, obstacolele care produc pierderi prin difractie au dimensiuni
mult mai mari decit 4 §i nu pot fi considerate creste ascutite. Dealurile au creste
rotunjite, producind o umbrire mai accentuatd. O modalitate de calcul se obtine
aproximind creasta cu un cilindru de razi r, egali cu cea a obstacolului, asa cum se
arata in figura 2.19.

Tx

B

d2

Y YRRl

Fig. 2.19. Difractia peste un obstacol cilindric,

Pentru calcule se evalueaza un parametru adimensional:

A, d,+d,
-~ — b f— 2.1.4
=4z "/;\Idl-dz 2.145)

Atenuarea de difractie depinde de parametrii v i p §i se calculeazi cu relatia:

Alv, p)= A(v.0)+ A(0, p)+ U{vp) [dB], (2.1.46)
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unde termenii care intervin au urmatoarele semnificatii: .
- Afv,0) este atenuarea de difractie produsa de creasta considerati ca fiind ascutiti.
- A(0,p) este influenta suprafetei cilindrice, e
- U(vp) este un factor de corectie,
Ultimii doi termeni se pot calcula din grafice (nomograme) sau formulele de
aproximare: :

Al0, p)=6+7.19- p-202-p* +3,63- p* =075 p*, pentru p<14 (2.1.47)

- 23.5-vp)- Igll+vp)=6-67-vp, <2
Ulvp)= (43,6+23,5-vp)-1g{l+vp)-6-67-vp, pentru vp< ' 2148
22-vp~20-1g(vp)-14,13, o opentru vp22.
Raza de curburd a crestei de difractie poate fi estimati cu relatia:
2D.dd,

= . 2.1.49
T +dY) @149

2.1.11. DIFRACTIA PRODUSA DE MAI MULTE CRESTE

Extensia teoriei difractiei de la o singurd creastd la mai multe creste
obstructive este complicat din punct de vedere matematic si a fost rezolvatd cu
ajutorul mai multor solutii aproximative, fiecare avind avantaje si dezavantaje. In
continuare se prezint citeva din metodele cele mai utilizate.

Metoda Bullington sau metoda crestei echivalente a fost prima metodd
propusd pentru rezolvarea problemei prin solutii aproximative. Principiul este
prezentat in figura 2.20.

TCmasla
echivalenth

Fig. 2.20. Calculul unei creste echivalente prin metoda Bullington.
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Efectul a doud creste reale este evaluat calculand atenuarea de difractie
produsd de o singuri creasta echivalentd, al cirei varf se obtine prin intersectia celor
doui linii de orizont pornite de la emitdtor (T,)} spre prima creasti (0]) $i respectiv de
la receptor (R,) spre a doua creasta {02).

Alenuarea de difractie se calculeazi dupd metoda unei singure creste, in care
parametrul /2 se evalueazi pentru obstacolul echivalent (devine A.). Rezultatul este
L{h.d;d;). Metoda este simpla, dar produce o atenuare mai mica decit cea reala. In
plus, existd riscul ca anumite obstacole importante si fie ignorate.

Metoda Epstein-Petersen este prezentatd in figura 2.21. Si in cadrul acestei
metode se calculeaza separat pierderile produse de fiecare obstacol, urmand ca in final
ele si fie insumate, dar modul de calcul este diferit. Contributia primului obstacol se
calculeazd din triunghiul T-01-02. Rezultd o pierdere Lyi(h;d.d;). Se trece la
triunghiul 01-02-03 si se obtine Loh,dyds), apoi la triunghiul 02-03-R, din care
rezultd Lopx(h;dsd,). In principiu, procedura poate fi aplicati la un numdr oricit de
mare de creste de difractie. In final, aceste pierderi se cumuleazi pentru a se aprecia
efectul globat al obstacolelor.

Metoda poate genera erori mart de calcul dacid doud obstacole consecutive
sunt relativ apropiate. '

Fig. 2.21. Calculul atenuirii de difractie prin metoda Epstein-Petersen.

Metoda Picquenard este prezentatd in figura 2.22. In acest caz, atenuarea
produsa de primul obstacol se calculeaza ignorind prezenta celui de-al doilea obstacol
{sau al urmitoarelor obstacole), folosind triunghiul T-01-R pentru determinarea
inaltimiiAh. a crestei, Se obtine atenuarea Ly;(h, d;,d>+d;).

In continuare, se considerd prima creastd ca fiind sursa de semnal radio. Se
evalueazd contributia urmitoarei creste, determinind inaltimea A, a crestei din
triunghiul 01-02-R. Dacid sunt mai multe obstacole, procedura se repetd péni la
calculul contributiei ultimului obstacol. Atenuarea totala este suma atenudrilor produse
de fiecare creastd in parte: Lo (h, d;,ds+ds)+ Los(hads, ds)+... .
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Fig. 2.22. Calculul atenudrii de difractie prin metoda Picquenard.

Metoda Picquenard da rezultate mai bune in comparatie cu cele doud metode
interioare. o "

Metoda Giovaneli este prezentatd in figura 2.23. Se considerd un plan de
sbservare RR’ trecind prin pozitia receptorului R. Pentru prima creastd se considera

iriunghiul T-01-R” (construit cu Jinia 01-02 pan3 la intersectia cu RR’). e

] T R
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——

.

-
-
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-
-

"

B ettt

¥

d;

Fig. 2.23. Caiculul atenudrii de difractie prin metoda Giovaneli.

Pentru a obtine parameteul v, se considera inaltimea efectiva a obstructiei:
« dj-H ' ‘
h "= h; - I I . .

(2.1.50)



Pentru a doua creast3 se utilizeaza triunghiul 01-02-R cu o iniltime efectiva:

hy=hy -3 @.1.51)
d2 +d3

Cele dous atenudiri corespunzatoare Lo §i Loy dau o atenuarea totala:
Ly = Lojhy' d1.dy +d3)+ Loy ()’ d3.d35). (2.1.52)

Formulele de calcul pentru k,’ i #," sunt aplicabile in forma de miai sus numai
dacd iniltimile emitatorului §i receptorului sunt neglijabile in raport cu celelalte
elemente. In caz contrar, ele trebuie ajustate pentru a lua In calcul si indltimile
antenelor.

2.2. FORMULE EMPIRICE DE PROPAGARE

Predicia atenudrii de propagare reprezintd o etapd importantd in
planificarea unui sistem radio. In acest scop sunt necesare metode de calcul si
predictie precise, pentru a putea estima eficient acoperirea cu semnal radio a
unei zone de serviciu. Cele mai simple metode se bazeaza pe formule empirice.

Metodele de predictie existente se deosebesc prin conditiile de teren si
de mediu ambiant in care sunt aplicate. Nu existi un model care s3 aibd o
aplicabilitate universald. Majoritatea modelelor isi propun s3 prezica o valoare
cit mai precisa a atenuarii medii in functie de distan{i, la anumite frecvente.

2.2.1. FORMULELE OKUMURA - HATA $I CCIR

Metoda Okumura

Pe baza unei serii extensive de masuritori inzona Tokio, Okumura a definit o
metodad empirica de predictie, aplicabili fntr-un g:lé'meniu de frecvente cuprins intre
100 MHz si 3 GHz. I :

Metoda constd in evaluarea atenudrii de propagare medii, Ls, . in conditii de
spatiu liber, intre punctele de interes, si la care se adaugd un factor de corectie, ce
reprezintd atenuarea medie suplimentard produsa de cladiri, relativa la cea in spatiu
liber, pentru o zond urband, caracterizatid de un teren cvasi-neted (cu denivelari pe
verticald Ah < 20 m), pentru o indl{ime efectivi a antenei BS de 200 m si o indiltime a
antenei MS de 3 m. Distanta dintre BS si MS este d < 100 km. Pengru alte in3ltimi ale
BS i MS se introduc factori de corectie suplimentari. -
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Pentru calculul atenvdrii de propagare medii se aplica formula:

Ls(dB] = LFU:d) + Amn(f-dj + Hru(hmd) + Hrn(hm.ﬂ: (2.2.1)
unde:

- Li{f,d) reprezintd atenuarea in spatiul liber §i se calculeaza cu formula lui
Friis. Cei trei factori de corectie sunt evaluati pe baza unor nomograme.

- Aw{f.d) este atenuarea suplimentara, data in [dB), si care ia valori cuprinse
intre 16 dB laf= 100 MHz si d = 1 km, si70dB laf=3GHzsid= 100 km.

- H, este factorul de cigstig al antenei BS; el depinde de indltimea efectiva a
antenei BS si distantd. Dependenta de fndltimea antenei h, are 0 panta de
aproximativ 20 dB/decad3 (intre =25 dB si 421 dB).

- H,, este factorul de cistig al antenei mobilului si are o pantd de 20 dB/dec.
pentry A, > 3 m g de numai 10dB/dec pentru h, < 3 m. El are o variatie
cuprinsd intre -4 dB si 19 dB. C
in functie de orientare drumurilor, zonele urbane si rurale, precum si terenuri

denivelate se adauga corectii grafice §i suplimentare. :
Parametrii, in relatie cu conditiile de teren, ce trebuie determinati in vederea
’ evaludrii corectiilor suplimentare sunt: .

1) Inaltimea efectiva a statiei de bazi (h,). Aceasta reprezintd inaltimea antenei

in raport cu altitudinea medie a terenului calculatd in domeniul 3+15 km de la BS
' spre MS. '

2) inaltimea ondulatiilor terenului (Ah). Aceasta reprezintd un parametru al
neregularitatilor terenuiui si se determind ca diferenta de nivel intre 10% si 90%
din neregularitaile terenului pe o distanta de 10 km de la punctul de receptie spre
BS.

3) Inal{imea unei creste obstructive izolate (k). Daca traseul de izolare include o
singura creastd, in3lfimea acesteia se misoara relativ 1a nivelul mediu al altitudinii
terenului intre BS si MS.

4) Panta medie a inclinatiei terenului (8). In caz de terenuri in pantd, se
determind unghiul de inclinatie al terenului (pozitiv sau negativ) intre 5 si 10 km.

5) Procentul de suprafata acoperit cu apa (8)%. Se determina pe toatd lungimea

.- traiectului de propagare dintre BS §i MS.
’ Utilizarea practicd a modelului Okumura este destul de greoaie §i presupune
introducerea pe compuier a graficelor prin puncte si efectuarea unor calcule de
b interpolare pentru a obtine valori in puncte intermediare.

in vederea aplicarii mai simple a metodei Okumura, Hata a stabilit pe cale
empirica relatii matematice care descriu informatiile grafice din nomogramele date de
Okumura. Formulele lui Hata sunt limitate 1a un domenin mai restrns pentru
parametrii de intrare $i aplicabile numai pentru terenuri quasi-netede.
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Datele initiale de calcul sunt;

- frecventa purtétoare, f,[MHz) I50MHz < f. £1,5GHz

- inilfimea antenei BS, A,[m] 30 £ A < 200 m (A, neprecizat)
- inél{imea antenei MS, /,[m] 1€ A 210m(h,y=1.5m)

- distanta T,-R, dfkm] 1<d < 20km

Formula lui Hata pentru zone urbane este:
Lso{urban) = -69,55 -26,16 Igf. + 13,82 Igh,- (44,9 - 6,55 Igh)lgd + a(h,)[dB], (2.2.2)

unde afh,) este factorul de corectie {cagtig) pentru inéltirﬁea antenei mobilului A,.
Daca: h

- h.=1,5m, atunci afh,) = 0dB:
- h # 1,5m, valoarea lui afh,) se calculeazi in functie de dimensiunea zoneij
urbane cu una din formulele urmitoare:
a) Pentru un oras de dimensiuni mari (zona urbani):

-~ 8,2901g(1,54h,)F - 1,1[dB]  pentruf, <200 MHz, 223
3.201g(11,75h, )F - 4,97{dB) pentru f, > 400 MHz. o

b) Pentru un O?és de dimensiuni medii (zon suburbani) sau mici:
a(h)=(1,11gf.- 0,7)h,- 1,56 1gf. + 0,8 [dB]. 2.24)
Observatie: Pentru zona rurald se foloseste aceeasi formuli.

Formula lui Hata pentru zone suburbane:
Se obtine din formula atenudrii in mediu urban si unfactor de corectie:

2
Lso(suburban) = L, {urban )+ 2[|g-2f§] +5,4[dB]. (2.2.5)

Observatie: |Lg, (suburban) < |Ly, (urban).
Formula lui Hata pentru zone rurale:
a) pentru zone rurale putin degajate (quasi-open):

Lyo(rural)= Ly, (urban)+4,78(g £.)* —18,331g f, + 35,94 [dB]. (2.2.6)
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) pentru zone rurale degajate (open area):
Ly (rural)= Ly, urban)+4.78(1g £, ¥ —18331g f, +4094[dB]. (2.2

Formula Hata peniric teren ondudat:
Se utililizeaza inaltimea ondulaiilor terenului. Ah. pentru urimatoarea formula
de corectie, valabild la f. = 450 MHz:

Ly, londulat) = Ly, (neondulat) ¥ 3% 12Ig(Ahi3L6]¢8[Ig(Ahi31.6)]2 [4B], 228)

(- in vale. + pe deal). Ah 2 31,6m.

Un exemplu de aplicare a formuielor lui Hata pentru GSM, la frecventa de
900MHz. este dat in tabelul 2.5:

; . . - ' Tabelul 2.5
Zona Rural (open) .|  Rural (quasi-open) ~ Urtban
hlm) : 100 : 100 ° ' 50
T hwl 1.5 1,5 1.5
r LoldBY -90.7-31.8lgd -95,7-31,8lgd -123,35-33,71gd

Formula CCIR

O formula empiricd pentru combinarea efectelor pierderilor in spatiu liber gi
pierderilor induse de teren a fost publicata de catre CCIR (Comité Consultatif
International des Ridio-Communication, acum ITU-R) si este data de:

L(dB) = 69.55 + 2616108 fun: = 138210810 /1y = alh, )+

+(d4.9-6.55log,y i )10gi0 du. = B (2.2.9)
unde:
I este inaltimea antenei statiei de baza exprimatd in m;
h- - inaltimea antenei mobile exprimatd in m:
diy - distanta in km;
fu. - frecventa centrald exprimata in MHz;
s
a(h2)= (1.0 10gy S =07 W, - (1561080 fan: -0.38), (2.2.10)
B =30-125log,, (% din aria acoperita de cladiri). (2.2.11)
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Aceastd formula este recunoscuti ca fiind modelul Hata pentru conditii de
propagare in orage mici §i medii, suplimentata cu un factor de corectie, B.
B = 0 se aplica pentru zone urbane unde gradul de acoperire cu cladiri este de
15 %. '

Daca 20 % din zoni este acoperita cu cladiri. atnci:
B=30-25log,, 20=-25dB (2.2.12)

Formula CCIR creeazi ecuatia pierderilor pe canal pentru valorile tipice
parametrilor celulari, f= 850 MHz si >, = 2 m:

L(dB)=1449-138210g,q b, + (44,9 - 6,55 10g,y h )log,y d,, - B =
=a+flog,,d,, -8B, (2.2.13)

in care @ §i f descriu o curbid denumita “legea puterii” (“power law”) pentru

L=axd?. Marimile sunt exprimate n unitdti absolute, nu in dB. In tabelul 2.6 sunt
date citeva exemple de valori pentru ¢ #si yla diferite indltimi ale antenei statiei de

baza. 4
Tabelul 2.6
h| [44 ﬂ y
10m 131,09 38,35 3.84
20m 126,93 36,38 3,64
30m 124,50 35,22 3,52

Facind o comparatie fntre pierderile prin propagare date de formulele Hata si
CCIR, este evident faptul ci simpla corectie introdusa de factorul B in formula CCIR
are acelasi efect ca si factorul de corectie X, mai complicat, din modelul Hata, care
este, de fapt, realizarea unei dependente de densitatea de cladiri.

S-a ajuns 1a concluzia ca datele provenite din mediul urban japonez au valori
cam cu 10 dB mai putin decit cele masurate in medii urbane din Anglia, Canada,
Statele Unite, dar rezultatele din mediile suburbane japoneze coincid cu misuratorile
din aceste zone.

2.2.2. MODELUL LEE

Modelul de propagare descris de Lee este conceput pentru banda de 900 MHz
st poate fi utilizat in doud variante: modelul zonal (area-to-area), mai simplu dar mai
putin precis, $i modelul punctual (point-to-point), mai laborios dar si mai precis.

Spre deosebire de alte modele de predictie statistice cu caracter empiric,
modelul Lee se bazeazi pe un numir redus de masuritori ce trebuie efectuate chiar in
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zona de servici a viitorului sistem. Acest aspect conferd modelului un nivel foarte
redus al erorifor de predictie, prin raportare la rezultatele obtinute ulterior in teren prin
misuratori.

Aplicarea modelului Lee presupune trei faze consecutive:

1. fixarea conditiilor standard (sau de referint),
2. obtinerea modelului de predictie zonal,
3. obtinerea modelului puncual pe baza modelului zonal.

Conditia standard stabileste valorile unor parametri de bazd utilizati la
efectuarea misuratorilor preliminare din teren. Acesti parametri se refera la o statie de
bazi standard, precum si la o statie mobili standard si sunt urmatorii:

- puterea emitdtorului statiei de bazi,

- inalfimea antenei statiei de baza, _

- cAstigul antenei statiei de baza in raport cu un dipol elementar in /2,

- inaltimea antenei statiei mobiie,

- cAstigul antenei statiei mobile in raport cu un dipol elementar in A/2.

Pentru fiecare din acesti parametri sunt previzuti factori de corectie
corespunzitori pentru cazurile in care valorile reale ale unor parametri (notate cu
prim) diferd de cele din conditia standard. Valorile parametrilor din conditia standard
impreuni cu factorii de corectie corespunzitori sunt prezentate in tabelul 2.7.

: 2 Tabelul 2.7
Echipament Parametru Valoare standard - Factor de corectie
Puterea P,=10W (40 dBm) e p
Statia emitatorului o = lOIgT(-)f\_M-
de baza Inaltimea antenei | A,=30m h,
) o, =201 ga—o—r;‘-
Cigtigul antenei | g,=6dBd a, = g,[dB}-6dB
Indltimea antenei | Am=3m 5
Statia @, =10lg="-
Mobild Castigul antenei gw=0dBd o = g.[dB]

Modelul zonal este caracterizat de doua marimi:

- puterea Py receptionatd la distanta de 1km de emitator,

- panta curbei de atenuare &. masuratd in dB/decada.

Aceste marimi reprezintd valori medii determinate prin masuraton
experimentale in zonele de teren respective. Se fac circa 5 + 6 masurdtori de camp pe
directii diferite la distanta de 1 km si tot atitea la 10 km de statia de bazd. Se
caleuleaza valoarea medic a mivelului de cimp pentru cele doua distante. Media
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valorilor mésurate la I km reprezinta puterea de interceptie Py, iar diferenta dintre cel
doud medii reprezintd panta medie a atenurii de propagare pe o decada.

Exemple de valori pentru P, si &, calculate din date experimentale, sun
prezentate in tabelu) 2.8, ok

. Tabelul 2.8

Tipul zonei Po[dBm) J [dB/decadi)
Spatiu liber {(mediu ideal) - -45 - 20
Zond deschisd (rurald) ' - 49 43,5
Zon3 suburbani B - 54 385 - _
Zona urbani (oras mic) - 55,4 43,1 "
Zoni urbana (oras mare) -62,6 36,8
Zona metropolitand - 67,4 48

Puterea semnalulvi receptionat intr-un punct aflat la distanta r de emitator este
conform modelului zonal dat de relaia: '

P =P, —é'lgrL+a. . (2.2.14)
0 sl

unde P, este puterea receptionatd conform predictiei. P, este puterea de interceptie, iar
ry este distanta de interceptie egali cu | km. ' E
) In realizarea estimarilor trebuie sa se selecteze factorii de corectie din tabel
prin compararea mediului luat in considerare cu mediul de referint cel mai apropiat.
Este interesant de notat c4, exceptind zona metropolitani, valoarea {ui & pentru zone
urbane §i suburbane este intotdeauna apropiata de 40 dB/decada.
Factorul de corectie & este menit sa compenseze diferentele ce apar in cazul

utilizarii altor valori ale parametrilor sistemului decét cele considerate standard 51 se
calculeaza astfel:

a = ¢ Q03 & 05, pentru cazul utjlizdrii de valori absolute,
sau odB] = a; + @ + a; + a, + o pentru calcul in dB.

Valorile acestor factori se calculeaza dupi relatiile (in dB):
o = 101g(P,/10W),
. € = 201g(h, 20m),
;=g [dB] - 6dB, a0
% = 10lg(hm/3m),
a5 = gn [dB].
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in acest caz, puterea recepiionata se calculeaza pe baza urmatoarelor ipoteze:
- propagare in conditii neobstructive:

P dBm 1= P, - Slg——+201g s as (2.2.15)
1km h,

- propagare in condifii obstructive (difractie):

r

P ldBm ]=P,-5lg +L+a; (2.2.16)
. = lkm
- propagare peste apa:
, .
P,[¢Bm]=P,-201g—+a, Q217
Tkm

unde:
r este distanta dintre emitator si receptorul mobil;
h, - indltimea efectivd a antenei mobilului;
L - atenuarea suplimentara datorata difractiei.
Aceste formule se pot aplica, dupi caz, §i la calculul atenuarii medii Lso:

Ly=L,-lg—+a, - (22.18)
ro .

unde L, este atenuarea obtinutd la distanta r = 1km. in conditii standard, iar restul
parametrilor an semnificatiile prezentate mai sus.

2.2.3. MODELUL COST 231 WALFISH-IKEGAMI

Modelul propus de proiectul COST 23! este o combinatie intre modelul
Walfish - Bertoni si modelul Tkegami, completat de catre COST 231 cu factori de
corectie pentru cazul cind antena statiei de baza este mult mai mica deciit indltimea
cladirilor. Utilizarea acestui mode! este foarte raspanditd pentru predictia in zone
urbane, deoarece tine seama de influenta cladirilor asupra traiectelor de propagare,

Pe baza unei descrieri detaliate a structurii cladirifor. modelul COST 231
presupune o configuratie de strazi perpendiculare cu cladiri echidistante, interpretate
ca jumatati de ecrane avind aceeasi indltime.

Modelu! se poate aplica pentru urmatoarea gama de parametrii (fig. 2.24):

e frecventa, f = 800 + 2000 MHz;
o finaltimea antenei statiei de baza, h, = 4+50m:
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fnaltimea antenei statiei mobile, h,=1+3m;

distanta dintre statia de baza si statia mobila, d = 0,02 + 5 km;
Parametrii cladirii folositi de model suat:

distanta dintre clidirile adiacente, b;

l&timea strazii, w:

indltimea cladirii, f,,.s;

unghiul de orientare a strazii, ¢.

s & 9 »

B
S d MS

-
.
-
-
-
-
it ™
Lo
Ah i
1] -

hb “"‘-

AN tdh,,,
- ; / | l
\ 4 n thm BS

Fig. 2.24. Parametrii modelului COST 231.
Modelul COST 231 ne oferd atenuarea de bazi Ly, in trei termeni:

L[,= L0+Lns+Lm.vd‘
Ly pentru L +L, ,<0,

LS,

(2.2.19)
unde : o _.

Ly reprezintd atennarea in spatiul liber,

Ly, este atenuarea prin imprastiere si difractie produsa de ansamblul acoperig-stradi;

Lnsq este atenuarea multi - ecran.
Atenuarea in spatiul liber este datd de formula:

L, =32,4+20lgd[km]+201g f{MHz] . (2220
Atenuarea prin difractie acoperig-strada si prin impristiere este:
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L, =-169- 10lgw{m]+ 101g fIMHz] + 201g Ak, [m]+ L.
unde pierderile datorate orientarii strizilor se calculeazi cu relaia:

-10+0354-9, pentru 0°<g< 35°,
1, =125+0075(p-35"), pentru 35° <9 <55,
4-0114-(p-55°), pentru 55" <P<90",

Ahm = hnwj' -hm $i Ahb = hb - hm’f '.

Atenuarea prin difractie multi-ecran este:

L,y =Loy+tkat k,lgdlkm)+k; g f[MHz]- 9igh{m],
unde: '

_ ~181g(l+ A, [m]), pentru b, #h,, .
Ers _{ 0, | pentru hy # hy,.

A

54 pentru hy, >0
k, =1 54-08- 4h,[m] pentru d20,5km §i by Sh,.
d{km]

54—-0,8-Ah,,[m]-—[-]—5— pentru d <0,5km §i i L

18 pentru iy, > A,
ki=113-15F  pentru by Shyy

ronf

s

0,7(-11[;—421:—21 - l) pentruorag de dimensiunimedit

ky=—4+5 cu o densitatemoderati de arbori

fIMHz] ) o
1,51 ———— =1 | pentruo de dimensiunimars.
1[925 pe ras imensiunimari
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in cazul c¢ind informatia despre structura ciadirii nu este disponibila. se
propune utilizarea urmétoarei game de valori implicite:

w=bi2;

B = 3m X( numarul de etaje) + roof; (roof = acoperisul)

b= 20+50m;

3 m, ascutit,
roof =
{Ompm.

@=90°.

Termenul L, dat de ecuatia (2.2.23) provine din modelul Walfish si Bertoni.
Modelul considera cladirile echidistante ca nigte jumtati de ecrane cu aceeasi inaltime
si ne di atenuarea suplimentard de propagare pe traseu, care se va adauga atenudrii in
spatiul liber. Dupid cum se stie, modelul ignord propagarea dintre clidiri si prin
acoperisurile cladirilor.

Cum termenul al doilea al modelului Walfish si Bertoni nu ne ofera foarte
precis atenuarea datorata cladirilor din apropierea statiei mobile. el a fost inlocuit in
modelul COST 231 Walfish-Ikegami cu termenul L, dat de ecuatia (2.2.21), rezultatia
din modelul Tkegami. .

Modelul se bazeaza pe optica geometrici si determini atenuarea suplimentara
care se va adduga atenudrii din spatiul liber, presupundnd ca exista vizibilitate directa
intre emititor §i cladirile din jurul statiei mobile. Se considera ca, cladirile care
cauzeaza difractia sunt creste infinit de lungi, transversale pe directia de propagare $i
se considerd dou3 unde dominante, ca in figura 2.25.

E,
\ ; Plan
\2/ orizontal
" E p—>

A/

o NN

E
E; 2 Sectiune transversal

prin ¢ladire

anlend
S S S S S S SSSSSSSSSSSSS

Fig. 2.25. Geometria a doud raze principale.
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Cu presupunerile ficute mai sus si considerand w = W72, adica faptul ca statia
mobili este situata in mijlocul strazii, se obtine termenul Ly din modelul COST 231.
Singura diferentd este ca efectul orientarii strazilor a fost inlocuit de grupul COST 231
cu un termen empiric mult mai precis. Trebuie mentionat faptul ¢, comparatia dintre
masuratorile si predictiile facute de modelul Tkegami in multe locuri este redundanta.

Dupi cum reiese din ecuatia modelului, acesta reprezintd tranzitia dintre
modelele empirice si cele deterministe. Pe baza lui s poate determina, cu un numar
relativ mic de erori, atenuarea de popagare n mediile urbane. Modelul nu tine cont de
atenuarea undelor prin penetrarea cladirilor, dar aceasta este neglijabild in cazul cand
antena de receptie este situatd intre cladiri.

2.2.4. MODELE PENTRU INTERIORUL CLADIRILOR

Atunci cand emitatorul si receptorul se afld in interioru! unei cladiri (mediu
indoor), mecanismele propagarii difers substantial de cele din exterior (mediu
outdoor). In principal, propagarea poate avea loc prin unda directd, dacd nu este
obstructionatd, precum §i prin unde reflectate de pereti sau care strabat peretii sau
tavanele. In medii indoor, propagarea prin difractie este dominantd numai in unele
cazuri speciale, in care propagarea prin celelalte mecanisme nu poate avea loc..

Propagarea in interiorul cladirilor este putemic conditionata de structura
arhitecturald §i de caracteristicile materialelor din care sunt construite cladirile.
Modelarea propagarii radio in mteriorul cladirilor tine cont de aceste aspecte, si astfel
s-au dezvoltat o serie de modele specifice mediului indoor. Caracteristicile de bazd ale
acestor modele trebuie s fie precizia si flexibilitatea in utilizare.

Un prim model tipic, pumit LOS, este utilizat in zone precum coridoarele,
unde nu sunt obstacole pe traseul de propagare si, datorita efectului de ghidare a undei
radio, semnalul este mai putin atenuat cu distanta decit in spatiul liber. Modelele sunt
date prin formule de calcul al atenudrii, cu cativa parametri, si unde depedenta de
distand este de exprimatd, ca in ecuatia: :

L[dB]= Ly +10-n-1gd, (22.28)

unde: a este indicele de atenuare al puterii cu distanta;
d - distanta intre emitator §i receptor;
Lo- atenuarea la distanta de Im. :
Ecuatia (2.2.28) permite evaluarea atenufirii de propagare in situatii diferite,
prin clasificarea cladirilor in birouri, locuinte, spatii comerciale, fabrici etc. Daca in
spatiul liber indicele de atenuare al puterii cu distanta este n = 2, n mediul indoor

valoarea lui este alta si ea poate fi cunoscutd numai prin masuritori la faa locului. fn
cazul LOS, datorita fenomenului de ghidare, ¢ de agteptat © valoare n < 2.
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Al doilea model, numit NLOS (Non Line Of Sight), se aplicd atunci cind
traseul de propagare intilneste obstacole ca pereti, stilpi, usi $i mobilier. Au fost
considerate mai multe categorii de obstacole ca avind de pierderi de transmisie
asociate. Decizia privind numarul categoriilor reprezintd un compromis intre precizia
$i complexitatea metodei. Atenuarea de propagare este urmatoarea:

o

L|dB]=Ly +10-n-1gd + > kL, . (2.2.29)

unde: L., este atenuarea in dB la trecerea printr-un perete de tip j;
w; - numarul de ordine al peretelui din categoria j;
j - numarul tipurilor de pereti.
In sitvatii NLOS sunt de agteptat pentru n valori mai mari ca 2, mai ales daci
intre emitator i receptor se interpun unul sau mai multi pereti.
in tabelul 2.9 sunt prezentate céteva exemple de valori ale atenuarii la
penetrarea unui perete, precum $i de valori ale indicelui de atenuare al puterii.

Tabelul 2.9
Primul perete Al doilea perete
Tipul de material si Lw pentru n Lw pentru n
Grosimea peretelui K=] K=1
Beton, 10cm 16 dB 2,57 14 dB 2,97
Beton, 20 cm 29 dB 3,00 24 dB 3,68

In final, al treilea model, numit OLOS (Obstructed LOS), include si pierderile
prin difractie. Acest fenomen apare atunci cind emitiitorul si receptorul se afla in
aceeasi incapere sau coridor. dar intre ele nu exista vizibilitate directa. Nivelul puterii
in aceste zone este mai ridicat dect cel prezis de modelul al doilea. Atenuarea pe
traseu] de propagare, din punctul de difractie, este dati de:

L[dB]=1, +10-n-1gd,, (2.2.30)
unde;

L, este atenuarea la distanta de Im de punctul de difractie;
d, - distanta de la punctul de difractie la receptor.

Tn cladirile cu mai multe etaje, nivelul staiei de bazi poate ajunge pind la douil
etaje in sus si doud in jos, relativ la etajul amplasamentului. Acest efect poate fi inclus
in predictia calcului acoperirii. Modelul aplicabil in aceste situatii este modelul NLOS
modificat, astfel incat s3 includi pierderile de penetrare ale etajelor;

s

LldBl=Ly +10-n-lgd + Y ksLy +Y kL, . (2.2.31)
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unde: .
Ly; este atenuarea pentru etaju! de tip ¢;
kg - numarul etajelor de tip ¢, |,
L.y, - atenuarea in dB la trecerea printr-un perete de tip j;
w; - numérul peretelui din categoria j; .
i §i j -sunt numdrul tipurilor de etaje i, respectiv, de pereti.

in fiecare din aceste modele L, st n iau valori diferite. Dependenta de
frecventd este afectatd direct de Loy, de n si de pierderile prin penetrare. Limitirile
acestor modele sunt date de variatia foarte mare a materialelor cladirilor 1 mediilor,
care pot cauza erori semnificative. Numarul mare de perefi constituie de asemenea
cauza unor mari erori, dar modelul poate fi folosit cu usurinta pentru predictii, daci se
bazeaza pe valori ale coeficien(ilor obtinute pe bazi de masuritori riguroase.

2.3. CANALELE RADIO iN COMUNICATII MOBILE

2.3.1. CARACTERIZAREA CANALELOR RADIO
iN COMUNICATII MOBILE

fn studiul sistemelor de comunicatii, canalu! clasic (ideal) cu zgomot alb
gaussian aditiv (AWGN) constituie de obicei punctul de plecare in intelegerea
fenomenelor ce afecteazi performantele unui sistem radio. Sursa primara de degradare
a peformantelor este zgomotul termic, generat in receptor. Deseori insi, interferenta
externd receptionatd de antendi este mult mai importantd deciit zgomotul termic.
Aceastd interferentd poate fi uneori caracterizata ca avind un spectru de banda largi,
masurindu-se printr-un parametru numit temperatura de zgomot a antenei. Zgomotul
termic are, de obicei, o densitate spectrald de putere uniformd n toatd banda
semnalului i o functie densitate de probabilitate de valoare medie nuli.

Atunci cand nu sint specificate caracteristicile de propagare ale canalului
radio, de obicei se considerd ci atenuarea semnalului functie de distanta este similard
cazului propagirii in spatiu liber. Modelul spatiului liber presupune ¢3 zona situatd
intre antena de emisie i receptie este complet degajatd de orice obiect ce ar putea
absorbi sau reflecta undele radio. De asemenea, se considerd ca Tn interiorul acestei
zone atmosfera este perfect uniforma §i se comporté ca un mediu neabsorbant. fn plus,
se considerd cd Padméntul este situat la o distanta infinitd de directia de propagare a
semnalului. In principiu. in acest model de propagare idealizat, atenuarea undelor
radio intre emisie §i receptie respectd o lege de proportionalitate patraticd. Puterea
receptionatd functie de puterea emis3 este atenuati cu un factor, Lg(d), numit pierderea
pe traseu sau atenuarea in spatiu liber (free space loss), vezi relatia (2.1.9). Pentru
acest caz de propagare ideald, puterea semnalului receptionat la o anumita distanti
poate fi prezisa.
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fn cazul canalelor reale, unde semnalul se propaga prin atmosfera la o distanta
mici de pamént, modelul de propagare in spatiu liber este inadecvat. Intr-un sistem de
comunicatii mobile, un semnal poate stribate distanta intre emisie si receptie pe mai
multe cii datorita reflexiei pe diverse suprafete (sol, cladiri, vehicule. forme de relief
etc.}). Acest fenomen este cunoscut sub denumirea de propagare pe trasee multiple sau
multicale {multipath propagation). Atenuarea de propagare nu mai depinde de patratul
distantei, ca in cazul propagarii in spatiu liber, fiind mai aprope de cazul propagirii
peste o suprafatd plana reflectoare. Fenomenul poate cauza fluctuatii ale amplitudinii,
fazei i unghiului de sosire a semnalului receptionat, numite fading de propagare pe
trasee multiple (multipath fading). Fadingul se referd la fluctuatii aleatoare ale
semnalului sau fluctuatii datorate propagirii multitraseu.

2.3.2. COMPORTAREA DISPERSIVA A CANALULUI

fn mediul in care se realizeazi o comunicatie mobila, o parte a energiei
electromagnetice radiate de ciitre statia emititoare ajunge la statia receptoare pe
diferite trasee. De-a lungul acestor trasee, interactiunile care se realizeazi intre cAmpul
electromagnetic §i diverse obiecte sunt in general cunoscute, ca $i mecanismul de
propagare. Interactivnile posibile sunt: reflexii pe suprafete plane, impristieri datorate
difuziei pe suprafete prezentind neregularitdti sau datoritd obiectelor de mici
dimensium, transmisii prin materiale dense, cum ar fi vegetatia in exterior sau peretii
si plafoanele cladirilor in interior, precum $i umbriri datorate unor obstacole. O
situatie de propagare pe trasee multiple este cea din figura 2.26.

Statie mobilh

Statie
de
bazd

Fig. 2.26. Un scenariu posibil de propagare pe trasee multiple.

Tt
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" Prin urmare, exista trei mecanisme de baza ce influenteaza propagarea intr-un

sistem de comunicatit mobile: reflexia. difractia si dispersia. -

Reflexia are loc atunci clnd o undi electromagneticid ajunge in contact cu o
suprafatd netedd de dimensiuni mult mai mari decat lungimea de unda Aa
semnalului radio; o : P
Difractia se produce atunci cénd traseul de propagare intre emittor §i receptor
este: obstructionat de obiecte cu dimensiuni mult mai mari ca A, cauzind unde
secundare ce se formeazd dupi obstacol. Difractia este un fenomen ce justifici
energia radio ce ajunge la receptor fara a exista vizibilitate directa;
Dispersia se produce atunci cind o unda radio ajunge in contact cu o suprafata
denivelati larga sau orice suprafata ale c3rei dimensiuni sint comparabile cu A sau
mai mici ca aceasta, cauzdnd impréstierea (dispersia) energiei reflectate in toate
directiile. Intr-un mediu urban, obstacolele tipice pentru semnale ce produc
dispersia sint stalpii de electricitate, indicatoarele rutiere gi frunzisu} pomilor.

La acestea se mai adaugi fenomenul de penetrare a undelor radio prin anumite

obstacole, fenomen care este asociat cu o anumitd diminuare a puterii prin absorbtie.

in cazul legaturilor radio mobile, unitatea mobild (MS) fie ci este portabila,

fie ¢ este instalatd pe un vehicul, se afla in apropierea solului, la o inéltime de circa
1,5 + 3m. Din acest motiv, antena MS primeste intotdeauna contributia unui ansamblu
de reflectoare si obstacole difractoare, unda directa fiind obstructionatd de cladiri din
apropierea MS sgi eventual de conturul terenului. Diversele obstacole: pereti,
acoperisuri, vehicule, vegetatie etc. creeazd pentru fiecare frecventd purtdtoare o
structurd geometricd spatiald de unde stationare a ciror noduri sunt distantate cu
aproximativ A/2 (figura 2.27).

% cladire
undadirectds | TSeg
obstructionatd

o

v

cladire difractie SM reflexie

Fig. 2.27. Principalele mecanisme de propagare.
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Timpul de propagare al unei informatii pe diferite traiecte de propagare este
variabil, depinzdnd de lungimea fiecarui traiect in parte, ceea ce poate genera
distorsiuni periculoase pentru recunoasterea mesajului transmis.

Considerind ci se efectueazi transmisia unui semnat radio sub forma unei
unde armonice, valoarea cimpului electric este: :

-

E=Acos(2rf,t + @). | (23.1)
'F: o i .

Propagarea pe trasee multiple afecteazi togi cei trei parametri, astfel:
- frecventa purtitoare f, prin efect Doppler,
- amplitudinea A prin fluctuatii de nivel sau fading Rayleigh,
- faza ¢ prin dispersia timpilor de propagare pe trasee §i prin modulatia paraziti de
frecventa,

Din moment ce. in mod normal, lungimea drumului de propagare si directia de
incidentd a undelor radio influentate de mediu difers, cAmpul electric rezultat este
impragtiat atat in timp, ct §i in spatiu. Caracterizarea unui canal radio cu propagare pe
trasee multiple se poate face daci se asociazi fiecare versiune intirziati a semnalului
transmis cu un anumit traseu fizic de propagare.

* Daca, pentru simplificare, se considerd ci pe un traseu de propagare undele
radio suferd o singurd schimbare de directie prin reflexie sau difractie, atunci toate
obstacolele ce corespund unor trasee avind o anumit3 lungime pot fi localizate pe o
elipsd (elipsa lui Kassini), care are in focarele sale emititorul (Tx) si respectiv
receptorul (Rx). : . !

Pe toate traseele reprezentate in figura 2.28, semnalele radio, cu exceptia
undei directe, sosesc cu aceeasi intirziere, dar din directii diferite.

Reflectori

Fig. 2.28. Dispersia spatiali.
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Pentru a pune in evidenta dispersia temporala, trebuie luate in considerare mai
multe elipse confocale, ca in figura 2.29. Prima elipsd corespunde unei intarzieri 7,
relativa la unda directd, iar a dova elips# unei intarzieri 7+47.

Directia de
deplasare

Fig. 2.29. Dispersia temporala,

Presupunind existenta a trei obstacole reflectoare in punciele A, B si C, se pot

deosebi urmatoarele situatii: LA -

- obstacolele din A 5i B conduc la receptionarea a dous unde care sosesc din aceeagi
directie, dar sunt decalate cu A7, :

- obstacolele din B gi C produc receptia simultand a doud unde din directit diferite
(intdrzierea dintre ele este nul3, dar pot genera efecte Doppler distincte);

- obstacolele din A si C produc unde care sosesc la receptie din directii diferite $i
sunt decalate In timpcu A7,

Natura dispersivi a mediului este caracterizat de functia de dispersare a
cimpului in spatiu $i timp FDST (FDDSF = Field Direction-Delay-Spread Function),
aga cum se prezintd in figura 2.30. FDST este formati din suprapunerea mai multor
‘componente, fiecare contribuind printr-o anumitd undid. Depinzind de tipul de
interactiune de-a lungul traseelor de propagare, aceste componente pot include o parte
coerent si/sau una difuzi. Pe suprafete nu mai mari decit citeva zeci de lungimi de
unda, acestea prezintd fluctuatii rapide, in principal datoritd schimbdrilor de fazi a
undelor implicate. Pe suprafete extinse, structura undelor incidente se poate schimba.
Lungimea traseului de propagare si directia de incidentd a undelor pot varia astfel
incit componenta lor in FDST va fi in domeniul directie-intarziere. in plus, anumite
trasee pot fi partial obstructionate sau pot dispérea, in timp ce altele noi pot rezulta, ca
de exemplu in cazul tranzitiei din situatia de vizibilitate directd LOS (line-of-sight), in
situatia de obstructie totala NLOS (non line-of-sight) si invers.

i
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Astfel. anumite componente din FDST pot si fie atenuate sau s¥ dispari. in
timp ce altele noi pot apirea.

Lt

Amplitudine 4 Amplitudine &

3 .-
@m Directie de ] 3
deplasare
4 % A

intarziere

intarziere
Directie de
incidenia

a)} FDST b) raspunsul canalului

Fig. 2.30. Caracterizarea naturii dispersive a canalului radio.

Canalul radio cuprinde atit mediul de propagare, cét si antenele de emisie si
de receptie. Rispunsul siu, cu exceptia unei constante de proportionalitate, este dat
prin integrarea FDST ponderata de modelul de cdmp al antenei, cu respectarea
directiei de propagare. Raspunsul canalului RC (CR = Channel Respons) pastreazi in
general principalele trésituri ale FDST, cum ar fi descompunerea in componente in
functie de undele incidente si comportarea spatiali.

Cand receptorul se afli in miscare, RC variazd in timp in acord cu
comportarea in spagiu a FDST de-a lungul traiectoriei receptorului. Rispunsul
canalului radio poate deveni variant in timp si din alte motive, in afard de deplasarea
receptorului, cum ar fi modificarea pozitiei obstacolelor care canzeazi dispersii ale
undelor radio (autovehicule in microcelule, respectiv oamenii n interiorul cladirilor).
Vartatii in timp mai pot, de asemenea, sd apar3 si datorita schimbirii orientarii antenei
de receptie datoritd faptului ci de obicei aceasta este anizotropi, cdt si datorita
fluctuatiilor in timp ale proprietatilor electrice ale unor obstacole. Termenul "RC" este
utilizat fie in sens strict, referindu-se la raspunsul canalului la un moment de timp, fie
in sens larg, referindu-se la rispunsul variant in timp sau in spatiu al canalului.

Mediile radio pot fi extrem de diferite unele de altele, cum ar fi mediul din
nteriorul clidirilor (indoor), sau mediul din exteriorul lor (outdoor). De aceea,
scenariul dupd care se realizeaz3 propagarea este fundamental diferit de la un caz la
altul. Din acest motiv, au fost identificate mai multe categorii, intr-o categorie aceste
scenarii de propagare fiind presupuse similare,
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Aceste categorii, prezentate in tabelul 2.10, sunt caracterizate de tipul

celulelor folosite pentru acoperirea teritoriului si de tipul zonelor (urbane, suburbane,
rurale}, in cazul macrocelulelor.

Tabelul 2.10
Tipul celulei Localizarea antenei statiei de Dimensiunea celulei
bazi ~ inkm
Macrocelula Deasupra nivelului 1-30
acoperigurilor
Celuld mare . Deasupra nivelului 3-30
(mediu urban) acoperisurilor
Celula mica Deasupra nivelului 1-3
{mediu urban) acoperisunlor '
Microceluld Sub nivelul acoperisurilor sau 0.1-1
la acelagi nivel
Picocelula Sub nivelul acoperigurilor sau 0,0t -0,i
in interiorul cladirilor -

fntr-o categorie data existi diferente intre mediile de propagare, cum ar fi
amplasarea, indltimea medie, cit §i prorietitile electrice ale clddirilor dintr-o zoni
urband. care pot fi privite ca un element aleator. Aceste trisituri specifice ale unui
anumit mediu de propagare dintr-o categorie datd, in general. nu pot fi descrise
complet. fn particular, proprietatile electrice si geometrice ale obiecielor care
interactioneazi cu campul electric pot fi specificate cu acuratete pina la un anumit
nivel. Aceastd nedeterminare existentd poate fi, de asemenca. vdzutd ca o sursa de
comportament aleator. O a treia sursé o reprezinia nedeterminarea in ceea ce priveste
parametrii importanti ai variantei fn timp. Nici chiar deplasarile receptorului cu viteza
constantd nu sunt determinate in Intregime. In general, viteza este cunoscutd, dar
punctul de plecare si directia de deplasare sunt nedeterminate. Datorita celor trei surse
prezentate mai sus, FDST si RC au un caracter aleator.

fn conformitate cu practica uzuala, orice caracterizare sau descriere a mediului
de propagare sau a canalului care prezinta rezultate legate de dispersia temporald va fi
numitd de bandi largs; in rest se va vorbi de banda ingusta. Aceeasi terminologie este
utilizatd pentru modelele de canale radio. De obicei. termenul “mediu” se referd
implicit la intreaga categorie de medii de propagare. in afara cazului unei mentiuni
explicite.

.. . 233.FLUCTUATIILE PE SCARA LARGA
SI FLUCTUATIILE LOCALE

Doud tipuri de fluctuatii sau fading caracterizeazd comunicatiile mobile:
fadingu! pe scara larga si fadingul local. Fadingul pe scara larga reprezintd atenuarea

17



medie a puterii semnalului sau pierderea pe traseu datoriti propagarii intr-o zond
larga. Acest fenomen este afectat de contururile proeminente ale terenului (dealun.
péduri, grupuri de ¢ladiri etc.) dintre emitator §i receptor. Statistica fadinguiui pe scard
largd oferd un mod de estimare a pierderii pe traseu ca o functie de distanti. Aceasta
este prezentata sub forma a doi termeni: pierderea medie pe traseu §t 0 variatie normal
distribuitd (gaussiana) a mediei. o

Fadingul local se referd la schimbari importante in amplitudinea si faza
semnalului ce pot fi cunoscute ca rezultat al unor schimbiri minore (comparabile cu
A/2) in spatiul dintre emititor si receptor. Fadingul lecal se manifestd prin doua
mecanisme numite: impragtierea semnalulni in timp (dispersia semnalului) si
caracterul variant in timp al canalulu;. .

In cazul aplicatiilor radio mobile, canalul este variant in timp deoarece
conditiile de propagare intre emititor i receptor suferd modificiri. Fadingul local se
mai numeste fading Rayleigh, deoarece, daca reflexiile pe traseu sint in numdr mare si
nu existd componentd a semnalului pe linia de vizibilitate directa (NLOS), anvelopa
semnalului receptionat este descrisi din punct de vedere statistic de densitatea de
probabilitate Rayleigh. '

Dacd componenta de semnal nonfading este dominantd, adicd existd
vizibilitate directd (LOS), anvelopa fadingului superficial este descrisa de o densitate
de probabilitate de tip Rician. :

in cazul dispersiei in timp a semnalutui, tipurile de degradare datorit
fadingului se clasifica ca fiind selective sau neselective in frecventd (fading plat). In
ceea ce priveste caracterul variant in timp al canalului, tipurile de degradare datorate
fadingului se manifest3 prin fading rapid sau fading lent.

Semnalul receptionat, r(t), este in general exprimat functie de semnalul
transmis, s(t), in convolutie cu rispunsul la impuls al canalului, A(t). Neglijand efectul
zgomotului, avem: !

)= s (1), 232)

unde prin * s-a notat convolutia celor don semnale. .
In cazul sistemelor radio mobile, r(t) poate fi exprimat functie de doud
componente variabile aleatoare, dupi cum urmeaza:

rty=mlt)xr,{t), (2,3,3)

unde m(t) este numit componenta de fading pe scara larga, iar rot) este numita
componenta de fading local. Uneori m(t) mai este intdlnit sub denumirea de medie
locald sau fading Gaussian, pentru ci amplitudinea lui m(t) este descrisid de o
densitate de probabilitate Gaussiana (sau echivalent, amplitudinea masurata in dB are
o densitate de probabilitate Gaussiana). -
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Media local3 poate fi obtinuta prin medierea semnalulut receptionat in timpul

deplasarii pe o distanta cuprinsa intre 204 si 404, interval pentru care ea se mentinte
practic constama (figura 2.31). - ce -

Zon in care mit) se modifica

N Y

de _ Zona in carc m(t) este constant

.- Fig. 2.31. Variabilitatea mediei locale.

Componenta de fading local rit) este denumitd in mod curent fuding
Ravleigh. Aceasta componentd este influentatd de structurile de pe terenul din
imediata apropiere a receptorului mobil (o-'zona cu diametrul de aprox. 1004). Un
model de legatura radio SB = SM care pune in evidenta zona de influentd a mediului
asupra statiei mobile este prezentat in figura 2.32.

1

Fig. 2.32. Modelul unei legaiuri de la bazi la mobil.

Pentru traicctul MS = BS. inversind modelul care conduce la crearea
fadingului Rayleigh. transmisia presupune existenta unei aglomerari de surse radio ce
inconjoara mobilul $i se deplaseaza cu viteza acestuia. - - -

Cele doua componente ale semnalului radio receptionat sunt puse in evidenta
in figura 2.33. Fadingul local, suprapus peste fadingul pe scara larga, poate fi
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identificat éu usurintd. Distanfa tipici intre valori nule consecutive ale semnalilui este
aproximatiy A/2.

A A
P[dB] [dB)
ro(t) \
WWWW\{
; 1 '
A2
» >
Deplasarea receptorului Deplasarea receptoruiui

Fig. 2.33. Fadingul pe scar3 larg si fadingul local.

2.3.4. FADINGUL PE SCARA LARGA:
ATENUAREA MEDIE $1 DEVIATIA STANDARD

Pentru un sistem radio mobil, pierderea medie pe traseu sau atenuarea medie
L{d), ca functie de distanta d, intre erhititor §i receptor, este proportionali cu raportul
la puterea # intre distanta d st o distantd de referinti d, :

L(d)_= (-‘i]" : (2.3.4)

Aceastd lege de dependentd corespunde propagirii peste o suprafati plani
reflectoare. Atenuarea medie L{d) este deseori exprimata in dB, in forma:

L(d)dB]= L (d,)+10n lg(ﬁ-) . (3.5
4]

~Distanta de referintd, dy, corespunde unui punct localizat intr-un camp
indepirtat de antend. Tipic, valoarea {ui dj este consideratz 1 km in cazul celulelor

mari, 100 m pentru celule mici, §i 1 m pentru propagare in interiorul cladirilor
{indoor).
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L(d) reprezintd pierderca medie pe traseu pentru o valoare datd a lui 4.
Variatia lui L(d) functie de distanti reprezentati pe o scard logaritmica (pentru distante
mai mari ca dop) urméreste o dreapta cu o panti descendenti de 10xn dB/decada.

Valoarea exponentului n depinde de frecventa, inaltimea antenei §i mediul de
propagare. In spatiu liber, n = 2. In prezenta unei unde ghidate foarte centrat (strizi
urbane), n poate lua valori mai mici decat 2. Daca existd obstructii, n poate fi mai
mare decit 2 (in jur de 4). Atenuarea medie Lfd,) intr-un punct de referinti situat la
distanta d, de emitétor este obtinuti in mod curent prin misuritori de cdmp sau calcule
utilizind formula atenudrii in spatiu liber,

Atenuarea cu distanta L{d) este o valoare medie si de aceea nu este adecvati
pentru descrierea oricaror trasee de semnal. Sunt de agteptat variatii in jurul valorii
. mediei atita timp cit mediul de propagare pentru amplasamente distincte poate fi
diferit la aceeasi distanta ce separi emititorul de receptor.

Masuritorile au aritat ci pentru orice valoare a lui d, atenuarea L{d) este o
variabili aleatoare avind o distributie log-normala in jurul mediei L(d). dependente de
distanta. Astfel, atenvuarea L(d) poate fi exprimatd in functie de L,(d) $i 0 variabila
aleatoare X, dupd cum urmeaza;

1]

L{d)dB]=L,(d, {dB]+10n lg[-:—-)+ X [laB], (2.3.6)

unde X, reprezinta o variabild aleatoare gaussiana de valoare medie nula (in dB), cu
deviatia standard o (tot in dB). Alegerea unei valori pentru X este deseori bazata pe
miasuratori. X, poate si ia valori cuprinse intre 6-10 dB sau chiar mai mari.’ Astfel,
parametrii necesari pentru descrierea statistici a atenuarii datorate fadingului pe scara
largd, pentru o localizare arbitrard cu o anumita distantd de separare intre emitator si
receptor sunt: ’ et
- distanta de referinti dy;
- exponentul atenudrii de propagare n;
- deviatia standard calui X,. :

fn literaturd existdi un numir mare de referinte care trateaza modul de
determinare si de utilizare a acestor parametsi la predictia atenudrii de propagare
pentru un traseu particularizat. it

2.3.5. FADINGUL LOCAL

fn cazul unui canal radio cu propagare pe trasee multiple, de obicei semnalul
receptionat constd in mai multe componente multicale, denumite uneori “degete”
(fingers), si care sosesc in momente diferite la receptie. Acest fenomen poate cauza
semnalului receptionat fluctuatii rapide ale amplitudinii, fazei si ale unghiului de
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sosire. Atunci cand semnalul receptionat este alc3tuit din mai multe componente ‘
reflectate plus o componentd importanta pe linia de vizibilitate directd (conditii LOS),
datoritd fadingului. anvelopa amplitudinii are o densitate de probabilitate de tip
Rician. Daci vizibilitatea directa este obstructionatd (conditii NLOS), atunci anvelopa
amplitudinii are o densitate de probabilitate de tip Rayleigh. Daca amplitudinea
componentei LOS tinde spre zero, densitatea de probabilitate de tip Rician
aproximeazi o densitate de probabilitate de tip Rayleigh, avind expresia:

| exp| ~ L
[LE8 p(r): 0.2 P|- 20.2
0

J pentru- r 20 (237

in rest ,

unde r reprezinti nivelul sau anvelopa amplitudinii semnalului receptionat. iar 26
reprezintd puterea medie a semnalului multicale.

Fadingul local se manifesta prin doua mecanisme:

- dispersia in timp a impulsurilor digitale ce compun semnalul;
- caracterul variant in timp al canalului datoritd miscirii (ex: antena de receptie
aflatd pe o platformi miscitoare).

Un canal cu fading produce o dispersie in timp si in frecventd a semnalului
care il strabate. De remarcat ci orice mecanism caracterizat in domeniul timp poate fi
la fel de bine descris in domeniul frecvents. Mecanismul de dispersie in timp poate fi
descris in domeniul frecventd prin banda de coerenti a unui canal. in mod similar,
caracterul variant in timp poate fi caracterizat in domeniul timp prin timpul de
coerentd al canalului, iar in domeniul frecventd prin deplasarea de frecventd sau
impragstierea Doppler.

2.3.6. EFECTUL DISPERSIEI iN TIMP

In figura 2.34 este reprezentat rispunsul unui canal la un impuls ingust in
funcpie de intirzierea 7 fin trei situatii, care diferd prin pozitia antenei (sau in timp,
considerindu-se o viteza constanta de deplasare). In figura se disting doud referinte de
timp diferite: intirzierea 7 i timpul de transmisie sau observatie 1. Intirzierea se refera
la dispersia in timp care rezultd ca urmare a rispunsului la impuls al canalului afectat
de fading.

Timpul de transmisic este in strinsd legdturd cu deplasarea antenei sau
modificarile spatiale, justificAnd modificérile traseului de propagare ce sunt percepute
prin caracterul variant in timp al canalului. Pentru viteza constanti, cum s-a presupus,
atat pozifia antenei cit si timpul de transmisie pot fi utilizate pentru a ilustra caracterul
variant in timp al canalului. fn figurd se reprezinta puterea impulsurilor receptionate
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atunci cind antena trece prin pozitii situate 1a distante egale. Doua pozitii consecutive
ale antenei sunt distantate cu mai putin de A2. : :

Puterea Puterea Puterea
receptionatd recepfionatd receptionatd
* l:'ozitia antenei + Pozitia antenei A Pozitia antenei
in momentul ( in momentul t in momentul 3
hs
intarziere intarziere intarziere
T T ' T

Fig. 2.34. Raspunsul 1a impuls al canalului dispersiv §i variant in timp.

Dispersia in domeniul timp acopera un anurmit interval intre sosirea la receplie
a primei componente §i sosirea ultimei componente. intarzierea relativa sau intarzierea
excedentd 7 (excess delay) a unei componente reprezintd intdrzierea de propagare a
semnalului pe o numitd cale, relativa la momentul sosirii la receptor a primului
semnal. .

Graficul intensitate-intarziere relativi sau profilul putere-intdrziere relativd
(power-delay profile) constituie reprezentari utile ale comportarii canalului cu
propagare pe trasee multiple. In figura 2.35 este dat un exemplu complex de
reprezentare a intensitatii raspunsului () in functie de intarzierea excedentd 7.

Pentru efectuarea masurdtorilor cerute de determinarea profilului putere-
intarziere relativa, este necesard utilizarea unor semnale de banda largd (impulsuri sau
semnale cu spectru impragtiat). Pentru un singur impuls transmis, durata T, intre
prima si ultima componenta receplionata, reprezintd intdrzierea excedentd maximi in
timpul cireia puterea semnalului la receptie scade pand la un nivel de prag relativ la
nivelul maxim. Nivelul de prag poate fi ales Ia 10 sau 20 dB sub nivelul celei mai mari
componente. _ :

fn cazul unui canal cu fading, legatura tntre intarzierea excedentd maximd T,
si durata de simbol 7, poate fi estimat in functie de doud categorii de degradare a
semnalului, fading selectiv in frecventd i fading nonselectiv sau fading plat. Un canal
manifesta fading selectiv in frecventa dacd T, > T Aceasta conditie este adevirata
atunci cAnd componentele multicale receptionate ale unui si mbol se extind dincolo de
durata simbolului. Astfel, dispersia multicale a unui semnal produce acelagi tip de
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interferentd intersimbol (IS]) ca si distorsiunea cauzats de un filtru electronic. fn cazul
fadingului selectiv in frecventd, reducerea distorsiunilor este posibila deoarece multe
din componentele multicale sint rejectate de receptor. :

&
N Intensitate

S(1

o - Totirzi
Intdrzierea maxima ntarziece

T .

Fig.2. 35. Profilul intensititii raspunsului in functie de intarzierea excedent T,

Y

Se spune ¢a un canal manifesta un fading nonselectiv sau un fading plat daca
T < T,. In acest caz, toate componentele multicale receptionate ale unui simbol sosesc
pe durata simbolului si, deci, componentele nu pot fi rejectate. Aici, nu apar
distorsiuni ISI produse de canal atita timp cAt imprastierea in timp a semnalului nu
conduce la o acoperire semnificativd a simbolurilor vecine receptionate,

Performantele sunt incd degradate atita timp cat componentele fazoriale
nerejectabile se pot insuma destructibil pentru a da o reducere substantiala a raportului
semnal-zgomot (SNR). De asemenea, semnalele ce sunt clasificate ca manifestand un
fading plat pot uneori cauza distorsiuni selective in frecventa. In cazul sistemelor
digitalé, introducerea unei forme de diversitate si utilizarea unei codiri corectoare de
erori constituie calea cea mai eficientd pentru a combate efectele destructive. Dispersia
in timp poate fi vizuta ca si cum ar fi rezultatul unui proces de filtrare.

Banda de coerenti f, esie o mésura statistici a domeniului de frecventa pentru
care canalul trece toate componentele spectrale cu un cistig aproximativ egal si o fazi
liniard. Banda de coerentd constituie un domeniu de frecvents in interiorul ciruia
componentele spectrale ale semnalului permit o corelatie in amplitudine. De aceea,
componentele semnalului in acest domeniu sunt afectate de canal intr-un mod
aseménitor, prezentind fading sau nonfading. Se consiata ¢ f, si T,, sunt intr-o strinsi

legaturd, fiind valabila urmatoarea relatie:
a

o= 1T, (2.3.8)
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fntirzierea excedentd maxima T,, nu este in mod necesar cel mai bun indicator
al modului in care un sistem dat se va comporta pe un anumit canal, pentru c, la
aceeasi valoare a lui T, , canale diferite pot manifesta caracteristici diferite ale
profilului putere-intarziere relativd, pentru acelasi domeniu de dispersie in timp. O
misurd mai potrivitd a imprastirii intirzierii este de cele mai multe ori caracterizatd
prin radicina patrata a mediei (rms value) a impragtierii intArzierii, oy : '

o, =T -(F). (23.9)

unde Teste intirzierea medie in exces, { 7)* este media patratici, 7 este momentul
de ordinul doi.

Nu existd o relafie exactd intre banda de coerentd i dispersia intirzierii,
aceasta derivind din analizarea misuratorilor dispersiei semnalului (utilizind in
general tehnici Fourier) pentru anumite tipuri de canale. Dacii banda de coerentd este
definitd ca un interval de frecventd in afara caruia functia de transfer complexa in
frecventd a canalului prezintd o corelatie cel putin de 0,9, atunci banda de coerentd
este aproximata prin:

fo=1/500,. (2.3.10)

i1 cazu! unui sistem radio mobil, o formatie de obstacole distribuite uniform §i
radial, toate cu coeficienti de reflexie egali dar independenti, cu unghiuri de reflexie
aleatoare este in general acceptatd ca model de referinta pentru zonele urbane, Acest
model este denumit model al canalului cu obstacole reflectorizante. Prin utilizarea
unui astfel de model, banda de coerenta a fost definit3 ca fiind un interval de frecvenid
in afara cdruia functia de transfer complex3 in frecventa a canalului are o corelatie de
cel putin 0,5 . Valoarea ei de calcul este:

fo=0,276/0;. _' (23.11)
- O aproximare mai frecvent folositd pentru fo, corespunzind unui interval al
benzii avand o corelatie de cel putin 0,5, este : N

Jo=1/50;. (2.3.12)

Se spune cid un canal este selectiv in frecventa daca fp < 1/T , unde rata de
simbol 1/T, se ia aproximativ egald cu banda semnalului W. In practicd, W poate s
difere de 1/T, datoritd filtrarii §i tipului de modulatie discret folosit (QPSK, MSK
ete.). Distorsiunile generate de fadingul selectiv in frecventa apar atunci ¢and unele
componente spectrale ale unui semnal sunt afectate de canal in mod diferit fatd de

celelalte componente ale aceluiasi semnal. Cu aite cuvinte, citeva din componetele
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spectrale ale semnalului, care se gisesc in afara benzii de coerentd, vor fi afectate
diferit {independent) in comparatie cu acele componente care se gisesc in interiorul
benzii de coerentd. Un caz tipic de fluctuatii selective este ilustrat in figura 2.36.

L.

Densitate
spectrala

Fig. 2.36. Fading selectiv In frecventd (W > fo).

Fluctuatiile neselective (plate) in frecventd apar atunci cind f, > W. Deci.
toate componentele spectrale ale semnalului vor fi afectate de canal Tn mod similar.
Acesta este ilustrat Tn figura 2.37.a. Fluctuatiile neselective nu introduc distorsiuni de
interferent intersimbol, dar totusi are foc o scidere a performantei datoritd sciderii
raportului semnal-zgomot. Pentru a elimina interferenta intersimbol, canalul trebuie sa
prezinte fluctuatii neselective in frecventd gi aceasta se obfine prin indeplinirea
conditieif, > W= 1/T,.

Deci, banda de coerenta f, reprezinti o limita superioari a ratei de transmisie
care poate fi folositd fard a folosi egalizoare Incorporate in receptor. Pentrn cazul
fluctuatiilor neselective in frecventd, unde f, > W (sau daci T, < T), figura 2.37.a
reprezintd cazul tipic al fluctuatiei neselective. Totusi, daca receptoru! isi modifica
pozitia, vor apdrea situatii in care semnalul va prezenta distorsiuni selective in
frecventd, chiar dacd f > W. Aceasta se poate vedea in figura 2.37.b, unde minimul
functiei de transfer a canalului se giiseste chiar la mijlocul benzii semnalului. In acest
caz, impulsul din banda de bazi va fi distorsionat prin eliminarea componentei
continue, aparind probleme de sincronizare.

Deci, chiar daci un canal este considerat ca fiind caracterizat de fluctuatii
neselective in frecventd, vor exista momente cind va manifesta fluctuatii selective.
Prin comparatie, este evident ci, in figura 2.36, fluctuatiile sunt independente de
pozitie, iar fluctuatiile selective de frecventd apar nefntrerupt, nu doar in anumite
momente.
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Fig. 2.37. Fading neselectiv n frecventd (W < fo).

Figura 2.38 prezint citeva exemple de fluctuaii neselective si selective in
frecventa pentru un sistem de transmisie cu spectru impragtiat prin secventd directd
(DS-SS). Se prezinti trei grafice ale iegirii unui corelator pentru secvente de cod PN in
functie de intarziere. : -

Fiecare grafic al variatiei de amplitudine in functie de intdrziere este analog cu
variatia lui S(7) in functie de 7. Diferenta consta in faptul ¢ aceste amplitudini
reprezinta iegirea unui corelator, deci forma undei este functie nu doar de riaspunsul la
impuls al canalului, dar si functie de rispunsul corelatorului. Timpul de intarziere este
reprezentat in unitati de chip, unde chipul este definit ca fiind durata minima a unui
element din codul pseudo-aleator cu care se realizeazi impragtierea spectrului. -

- In figura 2.38.a, dispersia semnalului este de ordinul duratei uavi chip 7. Intr-
un sistem tipic DS-SS, banda semnalului cu spectrul imprastiat este aproximativ egala
cu I/T., deci banda de coerentd normalizatd foxT. aproximativ ugitard implica
egalitatea intre banda de coerentd si banda semnalului cu spectru impragtiat. Aceasta
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descrie un canal care se poate numt neselectiv sau putin selectiv in frecventi. in figura
2.38.b (unde fpxT.=0,25), dispersia semnalului este mai pronunfati. Acesta este caz
clar de interferentd interchip §i banda de coerenta este aproximativ 25% din banda
semnalului cu spectrul impristiat.

Amplitudine ; Amplitudine Amplitudine

FT T P T T T LI IR rEr T rrlivier
2401 23456789 2. 0123456789 2.0123456738¢3
intarziere Intdrziere Tmdrziere
T, T, UT,
a) foxT=1 b) foxT.=0.25 ¢} foxT=0,1

Fig. 2.38. lesirea unui receptor cu corelator in functie de trei tipuri de canale.

In figura 2.38.c (unde f£,xT. = 0.1), dispersia semnalului este mult mai
pronun{atd, cu o interferentd interchip mult mai mare, iar banda de coerentd este
aproximativ egald cu 10% din banda semnalului cu spectrul mprastiat. Canalele din
figurile 2.38.b si ¢ pot fi categorisite ca moderat. respectiv pronuntat selective in
frecventd, facind observatia ca elementul de bazi al semnalului este chip-ul.

2.3.7. CARACTERUL VARIANT AL CANALULUI

Pani Tn acest punct a fost descrisd dispersia semnalului si banda de coerent3,
parametrii care caracterizeaz dispersia in timp introdusi de un canal intr-o zoni
locald. Ele ins nu oferi informatii despre variatia in timp a canalului datoritd miscarii
relative dintre emititor §i receptor, precum s§i datoritd migcirii obstacolelor
reflectorizante de-a lungul traseului de propagare. In cazul radiocomunicatiilor mobile,
aceastd variatie apare datoritd migcarti dintre emitdtor si receptor, care modifici calea
de propagare a undei radio. Deci, daci se transmite un semnal continuu, vor apirea
variafii ale amplitudinii §i fazei semnalului receptionat. Considerand c3 toate obiectele
de reflexie de pe calea de propagare (scatterers) a undei sunt stationare, ori de céte ori
migcarea dintre emitator si receptor inceteazi, amplitudinea si faza semnalului riman
constante. In acest caz, canalul este invariant in timp. Cand se reia migcarea, canalul
va fi din nou variant in timp. Cum caracteristicile canalului sunt dependente de
pozitiile emititorului si receptorului, in acest caz variatia in timp a canalului este
echivalent cu variatia lui in spatiu.
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Timpul de coerentd 7 este o misurd a duratei de timp in care raspunsul
canalului este practic invariant. Anterior, dispersia canalului §i banda de coerenti s-au
misurat utilizind semnale de bandi largd. Acum, pentru a masura variatia in timp a
canalului se utilizeazd semnale de banda ingustd. Pentru a misura corelatia se poate
fransmite o singurd sinusoidd si determina functia de autocorelatie a semnalului
receptionat.  Autocorelatia si parametrul 7T, oferd informatii despre rapiditatea
fluctuatiilor in canal. De notat ci, Tn cazul unui canal invariant in timp ideal,
easpunsurile canalului vor fi foarte puternic corelate pentru orice valoare a lui At, iar
functia de corelatie va fi o functie constantd.

Timpul de coerentd poate fi misurat atit in functie de timp, cét si in funciie de
distanta parcurs (considerand citeva viteze de deplasare fixate). Amoroso a descris o
metodd de masurare utilizind modelul canalului cu obstacole reflectorizante dense
(dense scatterer channel model) si un semnal constant. El a masurat corelatia statistica
intre combinatii ale amplitudinii gi fazei semnalului receptionat intr-o pozitie
particulard a antenei xo 5i combinatiile corespunzatoare in pozitiile xo+¢&, unde Eeste
deplasarea §i se exprima fn functie de lungimea de undd A. Pentru o deplasare de
0,384, amplitudinile si fazele semnalelor de undd continud receptfionate sunt
necorelate. Cu alte cuvinte, starea semnalului in pozitia Xo nu spune nimic despre
starea semnalului in pozitia x,+£. Pentru o vitezé constantd, variafia distantei se poate
transforma direct in unitéti de timp.

fn functic de viteza de variatie a unui canal, putem deosebi douid tipuri de
fluctuatii: fading rapid si fading lent.

Termenul de fading (slow fading) este folosit pentru a descrie canale radio in
care To> T, , unde T, este timpul de coerentd al canalului, iar 7; este durata unui
simbol transmis. Aici durata de timp in care canalul se comporta intr-un mod corelat
este mare in comparatie cu durata simbolului transmis. Deci, starea canalului riméne
neschimbatd pe durata unui simbot. In acest caz, degradarea principala, ca si in cazul
fluctuatiilor neselective in frecventd, este sciderea raportului semnal-zgomot.

Termenul de fading rapid (fast fading) este folosit pentru a descrie canale In
care To< T;. Deci, in acest caz, durata de timp in care canalul se mai comporta intr-un
mod corelat este scurtd in comparatie cu durata simbolului. De aceea, starea canalului
s¢ va schimba de mai multe ori pe durata unui simbol, conducind la distorsionarea
impulsului in banda de bazi. Apare §i aici o distorsionare aseminatoare cu
distorsionarea cauzati de interferenta intersimbol, descrisd anterior, deoarece
componentele semnalului receptionat nu sunt total corelate pe durata ntregului timp.
Deci, fluctuatiile rapide pot cauza distorsiuni ale impulsului in banda de bazi,
rezultdnd sciderea raportului semnal-zgomot, care produce de cele mai multe ori o
rati a erorii ireductibili. Astfel de impulsuri distorsionate provoacd probleme de
sincronizare (in circuitul PLL al receptorului), care se adaugi la dificultatea de a
proiecta adecvat filire adaptate. Efectul timpului de coerentd asupra unui impuls
transmis prin canal este prezentat in figura 2.39.
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Fig.2,39. Efectul cénalului asupra unui impuls scurt sau lung in raport cu T,

O caracterizare similari a naturii variatiei in timp a canalului poate fi
facutd si in domeniul deviatiei de frecventd Doppler. In figura 2.40 se prezinta

densitatea spectrala de putere Doppler S(v), in functie de deviatia de frecventd produsa
prin efect Doppler.,

Fy .
S(v) T i

Limitare spectrals

b~ fe fetfs v

Y

Fig. 2.40. Spectrul Doppler.
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fn cazul modelului canalului cu obstacole, avind o antena de receptie cu cistig
azimutal constant §i considerind o distributie uniformid a semnalului receptionat
pentru toate unghiurile de incidenta intre 0 §i 2%, pentru emisia unui semnal constant
nemodulat, Ja receptie se obtine un semnal cu urmatorul spectru de putere:

S{v)= ] , (2.3.13)

v _fc . "
. ﬂfn' l—(TJ :_‘lf; R (S

BN T

‘unde fj este deviatia de frecventd Doppler.

Egalitatea este valabild pentru deviatii de frecventd care se gisesc in domeniul
f. 2f;, unde f. este frecventa purtitoare. Spectrul S(v) este nul in afara domeniului. De
remarcat faptul ca aplicatii diferite produc forme spectrale diferite. Astfel, modelul
canalului cu obstacole nu mai este valabil pentru canalele radio dintr-un spatiu inchis
(indoor), unde spectrul S(v) va avea o'forma plata,

Cea mai mare valoare (teoretic infinit3) a lui S(v) apare atunci cand obiectul
de pe care se reflects unda incidentd este pozitionat chiar in fata antenei mobile sau
exact in spatele ei. in acest caz, valoarea deviatiei de frecventa (deviatie maximai) este

dati de relatia: f; =E , unde V este viteza relativi de miscare, iar A este lungimea

de undi a semnalului. Frecventa f; este pozitivd dacd distanta dintre emitdtor si
receptor scade si negativa in caz contrar. Dac3 antena s¢ misca paralel cu obiectul de
pe care se reflectd unda incidentd, atunci deviatia de frecventa Doppler va fi 0. Faptul
ca undele sosite la exact 0° si 180" au o densitate spectrala de putere Doppler teoretic
infinitd, nu este o problema din moment ce unghiul de incidenta este distribuit in mod
uniform si probabilitatea ca o componentd si soseasca exact la aceste unghiuri este
nuia. : Coem
Densitatea de putere S(v) arata dispersia produsé de canal in domeniul deviatiei
Doppler. unei sinusoide transmise (impuls in frecventd). Cunoagterea el ne permite
cunoasterea lafimii spectrului de putere Doppler (sau a dispersiei Doppler), in functie
de rata de schimbare ce survine in starea canalului. fn cazul tipic, sernalul receptionat
soseste pe mai multe trasee de diferite lungimi si sub diferite unghiuri de incidentd, iar
deviatiile de frecventa Doppler pentru o cale sunt in general diferite fatd de celelalte
clii. Efectu] asupra semnalului receptionat este mai mult o dispersie Doppler §i nu o
deviatie de frecventa. .

Dispersia Doppler fy si timpul de coerentd 7, se gasesc intr-o relatie
aproximativi de invers proportionalitate:

4

T=Ufy . (2.3.14)
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Deci, dispersia Doppler f; sau 1/T, caracterizeazi rata de fluctuatie a
canalului. Anterior, T, a fost descris ca durata timpului in care rispunsul canalului la o
sinusoida este in esenti invariant. Dacd T, este definit mult mai precis, ca fiind durata
de timp in care rdspunsul canalului la o sinusoida are o corelatie mai mare de 0,5 ,
relafia dintre T, st f;; este aproximatd prin:

T, = 9/(16% £). (2.3.15)

De obicei, pentru calculul lui T, se foloseste 0 metoda grosierd, si anume se
calculeazd media geometrica a celor doud relatii precedente. Acesta va fi deci:

o |9 . _0423 23.16)
° Jlﬁrﬁ fi ~

Efectul tipic al fluctuatiilor Rayleigh asupra amplitudinii unui semnal, in functie
de timpul s, respectiv, de spatiul parcurs de un receptor mobil constd in aparitia
periodica a unor caderi de nivel sau minime profunde. Distanta parcursad de mobil in
intervalul de timp corespunzitor pentru doud minime consecutive este aproximativ
A2, Folosind relatia f;= V/ A, timpu! necesar pentru a traversa distanta /2 la o vitez3
de migcare a mobilului constanta V, aproximativ timpuf de coerent3, este:

T =£=2’.5_ 23.17
v fi o

Deci, daci intervalul intre fluctuatii este luat ca fiind A/2, expresia care rezultd
pentru T, este foarte aproape de expresia grosierd dedusa anterior. Folosind ultima
relatie i urmatorii parametri: viteza de miscare V = 120 km/h si frecventa purtatoare
900MHz, se obtine un timp de coerentd 7, = 5 ms si o dispersic Doppler de
aproximativ 100 Hz. Astfel, daci se transmite un semnal vocal cu o ratd de transmisie
tipica de 10* simboluri/secundi (T, = 0,1ms), rata fluctuatiei este considerabil mai
mici decat rata simbolurilor. in aceste conditii, canalul va manifesta fluctuatie lenta.

Se spune ¢d un canal prezintd fading rapid daci rata simbolurilor 1/7
(aproximativ egala cu Jitimea de bandi W) este mai micd decét rata fadingului /7,
(aproximativa egald cu f). Prin urmare, acesta este definit prin urmitoarele inegalitati:

We fy sau T >T,. (2.3.18)

Prin contrast, se spune ci un canal prezinta fading lent daci rata semnalului este
mai mare decit rata fadingului. Astfel, pentru a elimina distorsiunile introduse de
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fadingul rapid, canalul trebuie fortat sa prezinte fluctuatii lente prin alegerea unei rate
a semnalului care sa fie mai mare decét rata fluctuatiilor in canal. Acestd conditie este
echivalentd cu:

Ws>f; sau T,<T,. (2.3.19)

Anterior s-a aritat ¢i datoritd dispersiei semnalului, banda de coerentd fo
reprezinta o limitd superioar3 a ratei semnalului, care poate fi folositd fard ca acesta sa
sufere distorsiuni selective in frecventa. Similar, conditiile de mai sus arati cd, datorita
dispersiei Doppler, rata de fluctuatie a canalului reprezinta o {imit& inferioara a ratei
semnalului care poate fi folosita fara a suferi distorsiuni cauzate de fadingul rapid al
canalului. In aplicatiile curente, cele mai multe canale de radiocomunicatii mobile pot
fi caracterizate prin fading lent. : :

In practica, pentru a reduce efectele fluctuatiilor rapide, nu sunt suficiente
inegalitatile de mai sus. fn locul acestora se foloseste conditia:

W>>f sau T.<<Ty, ' (2.3.20)

care dacd nu este indeplinita, modulatia parazitd in frecventa introdusd de variatié
deviatiei de frecventd Doppler va limita serios performantele sistemului. Efectul
Doppler produce o rata de eroare ireductibild care nu se poate reduce prin simpla
crestere a raportului semnal-zgomot. Daca se receptioneazd doar unda directd, se
produce o deplasare frecventiald instantanee. clasic calculata cu relatia fy = V/4. Daca
insi, semnalul receptionat este combinapia undei directe si a celor indirecte, se
produce o variatie complex3 in timp a deplasarii frecventei Doppler, care, daca se
detecteazi cu un detector de frecventd {un sistem neliniar), va avea o oscilatie mai
mare decit £V/A4 Idea!, demodulatoarele coerente care au capacitatea de a urmari
semnalul de informatie pot suprima efectul acestei modulatii parazite in frecventa si,
deci, pot elimina impactul efectuiui Doppler. Totusi, pentru valori mari ale lui f;
refacerea purtitoarei devine o problemd pentru ci este necesar proiectarea unor
circuite de urmdrire a fazei cu o bandi foarte largd in comparatie cu rata de date,
Pentru transmiterea unei cai vocale la o rata a erorii intre 10” si 10, deviatia Doppler
nu are voie si depaseasca 0,01 x W. De aceea, pentru a elimina efectul fadingului
rapid si efectul Doppler, rata semnalului trebuie sa depageasci rata fluctuatiilor cu un
factor de 100 + 200. Valoarea exactid depinde de tipul modulatiei semnalului,
proiectarea receptorului si de rata erorii.

2.3.8. CONCLUZII

in paragrafele anterioare a fost descris un model al canalului cu fluctuatii,
constituit din patru functii. Aceste functii apar in figura 2.41, Caracteristica muliticale-
intensitate functie de intarzierea in timp, S( 7). este reprezentat in fig. 2.4].a.
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Fig. 2.41. Relatii intre functia de corelatie a canalului si functia densitate de putere.



Cunoasterea lui S(7) permite ca. pentru un impuls transmis, si se evalueze
modul in care variazi puterea medie receptionata in functie de intérzierea in timp, 7.
Pentru un singur impuls transmis, timpul, T, intre prima si ultima component
receptionatid reprezintd Intdrzierea excedentd maximd in timpul careia puterea
semnalului multicale scade la un nivel de prag mai wic decit cea mai mare
componenti. Figura 2.41.b prezintd functia /R(4f)/ desemnind functia de corelatie
spatiu-frecventd; aceasta este transformata Fourier a lui S( 7). R{4f) reprezinta corelatia
dintre rispunsul canalului la doua semnale ca o functie a diferentei in frecventd dintre
cele doud semnale. Cunoasterea lui R 4f) permite evaluarea corelatiei dintre semnalele
receptionate, decalate Tn frecventd cu 4f = f; - f2 . Banda de coerenya, Jo este o misura
statisticd a domeniuvlui de frecvente peste care prin canal trec toate componentele
spectrale cu un cistig aproximativ egal §i faza lineard. Astfel, banda de coerentd
reprezinti un domeniu de frecventd peste care componentele de frecventd au un
potential puternic pentru corelatia in amplitudine. Este de notat c2 Jo 51 T sunt intr-o
relatie reciproci (cu o constantd multiplicativd). Cao aproximatie, se poate scrie ca:

Ja= 1T, . {2.3.21)

O masurd mai utili a intarzierii fmprastiate este deseori caracterizata in
termenii radacinii medii patratice (rms) a intarzierii imprastiate, o;. O aproximare
frecvent utilizata a lui f;, corespunzatoare unei latimi de banda avand corelatia de cel
putin 0.3, este:

fozl/So.. (2322

Figura 2.41.c prezinta functia R(4r), desemnand functia de corelatie spatiu-
timp; aceasta este functia de autocorelatie a raspunsului canalului la un semnal
sinusoidal. Aceastad functie specifici care este gradu! de corelare dintre raspunsul
canalului la un semnal sinusoidal trimis la momentul f; §i raspunsul la un semnal
sinusoidal asemanitor trimis 1a momentul 73, unde 4 = 1, - ¢;. Timpul de coerenta. To,
este 0 masura a duratei de timp sperate peste care raspunsul canalului este in esentd
invariant. 3

Figura 2.41.d prezintd densitatea spectrald de puiere Doppler. S(v),
reprezentati ca o functie a deplasarii in frecventd Doppler. V. S(v) este transformata
Fourier a lui R(At). Marginile ascutite si abrupte ale spectrului Doppler se datoreaza
limitei superioare ascutite a deplasdrii Doppler produsa de antena vehiculului care
traverseazi populatii dense de obstacole stationare. Amplitudinea maximi a lui S(v)
apare atunci cind obstacolul este direct in fata sau direct in spatele platformei in
miscare a antenei. Litimea spectrului de putere Doppler se referd la ldrgirea spectrald
sau imprdgtierea Doppler, notatd cu f; 5i uneori numitd banda fading a canalutui. Este
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de notat cii imprastierea Doppler, £, si timpul de coerentd, Ty, sunt in relafie reciprocd
(cu o constantd multiplicativd). Anterior s-a ardtat ¢i timpul (aproximativ timpul de
coerentl) necesar pentru a parcurge o distanta A/2, cu vitezi constanta, V, este:

/ T, = A2_05 (2.3.23)

v o

. In continuare, in figura 2.42, se prezintd mecanismele fading-ului mai putm
pronumal categoriile de degradare a semnalului §i efectele lor. e .

Mecanismul dispersiei in timp Mecanismul variant in timp
dateritd propagirii multicale datoritd miscini
Fading selectiv in frecventd Fading rapid (efect Doppler
{distorsiuni ISI, deformarea mare, deregldri PLL, BER
impusurilor, BER ireductibil) ireductibil)
Dispersia Tntarzierii multicale \ / Rata fading-ului din canal
Domeniul > durata simbolului Mecarisme > ratfi de simbol Domeniul
intirziere . duale deplasarii
intmp | Fading plat (pierderi in SNR) | Fading lent {efect Doppler mic,| Doppler
pierderi in SNR)
Dispersia intdrzierii multicale / \ Rata fading-ului din canal
< durata simbolului N < rata de simbol
Fading selectiv in frecventa Fading rapid (efect Doppler
(distorsiuni ISI, deformarea mare, dereglari PLL, -
impulsurilor, BER treductibil) BER ireductibil}
Banda de coerentd a canalului \ / Timpul de coerenta al canalului
«< rata de simhol < rata de simbol
Domeniul o Mecanisme Domeniul
frecventl . ! - duale - - timp
Fading plat {pierderi in SNR) Fading lent {efect Doppler mic,
pierderi in SNR)
Banda de coerentd a canalului / \ Timpul de coerentd al canalului
> rata de simhol > rata de simbol

Fig. 2.42, Fading-ul mai putin profund: mecanisme, categorii de degradare i efecte.
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Atunci cand este privit in domeniul timp-intirziere, canalul manifestd fading
selectiv in frecventd daca T,, > T, (impul de intarziere este mai mare decét timpul de
simbol). Aceastd conditie este adevarata totdeauna cind componentele multicale
receptionate ale unui simbol se extind dincolo de durata timpului de simbol, cauzand
astfel interferenta intersimbol indusi in canal (ISD).

Privit in domeniul timp-intdrziere, canalul manifestd un fading neselectiv in
frecventd sau fading plar dacd T,, < T, In acest caz, toate componentele multicale
receptionate ale unui simbol sosesc in durata timpului de simbol; deci, componentele
nu pot fi rezolvate. Aici, nu apar distorsiuni ISI produse de canal atta timp cdt
imprastierea in timp a semnalului nu conduce la o acoperire semnificativd a
simbolurilor vecine receptionate. Degradarea este incd performanta atita timp cit
componentele fazoriale nerezolvabile se pot fnsuma destructibil pentru a da o reducere
substantiala a raportului semnal-zgomot (SNR).

Privit in domeniul frecventd, un canal radio este selectiv in frecventd dacii fy <
< /T, = W, unde rata de simbol, 1/ T, este considerata egald cu 1&timea de banda a
semnalului W. Aici, toate componentele spectraie ale semnalului vor fi afectate de
canal in acelasi mod (de exemply, cu fading sau fard fading). Pentru evitarea
distorsiunilor ISI cauzate de fading-ul selectiv in frecventd, canalul trebuie facut sa
manifeste un fading plat prin asigurarea ca banda de coerentd excede rata de
comunicatie.

Privit in domeniul timp, un canal este considerat ca fiind cu fluctuatii rapide
atunci cand Tp < T, unde T, este coerenia in timp a canalului si T, este timpul de
simbol. Fading-ul rapid descrie o conditie unde durata in timp pentru care canalul se
comportd intr-un mod corelat este comparatd scurt cu durata in timp a simbolului.
Deci, este de agteptat ca caracterul fluctuant al canalului sa se schimbe de citeva ori in
timpul propagirii unui simbol. Aceasta conduce la distorsionarea formei impulsurilor
din banda de bazid, deoarece componentele semnalului receptionat nu sunt toate
puternic corelate in timp.

Prin urmare, fading-ul rapid poate fi cauza pentru ca impulsul din banda de
bazi si fie distorsionat, conducand la o micgorare a SNR, care deseori di o rata a
erorii ireductibili. Impulsurile astfel distorsionate, in mod tipic, genereaza probleme
de sincronizare, ca in cazul receptoarelor cu bucli cu calare de faza (PLL).

Privit in domeniul timp, un canal este, in general, considerat ca introducénd
fluctuatii lente atnci cand T, > T,. Aici, durata de timp pentru care canalul se
comportd intr-un mod corelat este comparat3 lung cu durata in timp a simbolului.
Astfel, este de agsteptat ca starca canalului sa raméand nemodificata in timpul
transmisiei vnui simbol. :

Privit in domeniul deplasarii Doppler, un canal este considerat ca fiind cu
fluctuatii rapide dacé rata de simbol, 1/T,, sau banda semnalului, W, esic mai mica
decht rata de fluctuatie, 1/T; sau fu. fn schimb, un canal este considerat ca fiind cu
fading lent daci rata de comunicatie este mai mare decat rata de fluctuatie.
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Pentru a evita distorsionarea semnalului cauzata de fluctuatiile rapide, canalul
trebuie facut s3 manifeste un fading lent prin asigurarea ci rata de comumcane excede

rata de fluctuatie a canalului,

0
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CAPITOLUL 3

ANTENE SI SISTEME RADIANTE

3.1. PARAMETRII ANTENELOR

3.1.1. NOTIUNI INTRODUCTIVE

Dupi modul Tn care sunt realizate, antenele se pot clasifica in antene pasive,
daca in compunerea lor nu intrd dispozitive active, caz in care pot fi considerate ca
sisterne reciproce, §i active, in caz contrar.

Datorita proprietatilor de reversibilitate ale antenelor pasive. aceeasi antena
poate fi utilizata alternativ sau simultan atit pentru emisie, cat si pentru receptie. Pe
baza acestei constatari, studiul antenelor se face, in general, prin tratarea antenelor ca
sistere radiante, calitatile constatate in procesul de radiatie putdnd fi transpuse apoi
pentru procesul de receptie sau invers. ]

Considerand o antend de emisie, puterea generata de sursa de radiofrecventa,
P, transmisi antenei, este partial radiatd in spativ, Py §i partial disipata, Pp, n
rezistenta de pierderi a antenei, Rp:

Pe=Pr+ Pp. (3.1.1)

Pentru a putea compara puterea radiatd cu puierea disipatd. se imroduce o
rezistentd echivalentd, numitd rezisten{d de radiajie, Rz Puterea transmisd de
generator se poate exprima in functie de curentul injectat in antend, /,, astfel:

P =13R, +13Rp =13(R, +R,).

Randameniul antenei se exprima prin raportul dintre puterea radiati si puterea
totala:

Pp R __1 (3.1.2)
P: Rp+Rp |+B.D_

n:

r
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Un loc important ir studiul antenelor il ocupa antena izotropa si antena dipol.
Antena izotropa este un model ideal si reprezinti un radiator ipotetic punctiform, care
genereaza unde electromagnetice cu o distributie uniformi fn spatiuv. Daca se
presupune ci o antena izotropd este plasatd in centrul unei sfere de raza r, ca in fig.
3.1, puterea Pyradiati de antena izotrop3 sirabate suprafata sferici de arie A = 477,

antend
izotropi

Pe
GRF

Y

Fig. 3.1. Antena izotropi §i densitatea de putere radiati.

Densitatea de putere radiatd prin unitatea de suprafata va fi:
P
Poo=-E=—Lo (W/m] 3.1.3)

Daci raza sferei este mult mai mare fatd de lungimea de unda (r » A), intr-un
punct aflat ]a distanta r de antena, unda devine plani i densitatea de putere radiata se

poate reprezenta prin vectorul Poynting , S , a carui modul are valoarea:

P, _Ey
IEI-—-pfm —m— Zo . (3]4)

in acest caz, intensitea cAmpului electric produs de o anteni izotropa intr-un
punct aflat la distanta r fata de sursa de cAmp electromagnetic este;
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E, = Zy- Py _ 120'”"’:_\130'& =»=55‘pI
I Va.z-r? - - ’

- 3.1.5
4.1r-r* r r ( )

Se constatd ci intensitatea cimpului electric este direct proportionald cu ,fPs
si invers proportionala cu distan{a si, deci, apare o atenuare de propagare.

3.1.2. DIRECTIVITATEA

Una dintre principalele caracteristici ale antenelor reale este directivitatea,
care reprezintd ne

uniformitatea distributiei puterii radiate in diferite directii, fapt ce
reprezintd un avantaj fatd de antena izotropa in mulite aplicatii. O antena reala,
anizotropi, prezintd, de obicei,

o axa pe directia cireia densitatea de putere radiath este
maxima. Aceasti axd se numeste axd principald de

radiafie si este utilizata ca axé de
referinta intr-un sistem de coordonate polare peniru aprecierea

directivitatii (fig. 3.2).
z A
E(p6) _
5(9.6)
\\I _
9 r ‘I'. Ef;
antena B{p,6)\ -
~a ) S
r \ y
i “ " axa
r ‘% / H, principald
g I3
X "//
P'

Fig. 3.2. Axa principala de radiatie §i directivitatea antenei.

Caract

eristica de directivitate a unei antene se defineste ca fiind raportul
dintre intensitatea cAmpului electric int

r-un punct P situat la o distanta r de antena pe 0
anumita directie, caracterizata prin unghiurile ¢ si @si intensitatea campului electric
intr-un punct P* situat Ja aceeasi distanta fafd de antena pe axa principal de radiatie:

141



E(p.6)

,0)= .
plp.6) , \

(3.1.6)

Se observa ca functia p(p.8) caracteriieazé distributia cdmpulut electric

radiat de antend dupd oricare directie din spatiu. in mod analog se defineste si

caracreristica de radiaie, ca fiind raportul puterilor radiate pentru cele doua directii
considerate:

Flp.6)= 222 3.1.7)

Po

Spre deosebire de caracteristica de directivitate, caracteristica de radiatie,
functia F(p.8), are caracter energetic deoarece exprimé distributia puterii radiate de

antend.  Dacd se tine seama de relatia (3.1.4), intre p(p.0) si F(p.8) exisa
urmitoarea dependenta:

2
, 6
plo, 9)=£—(———2. (3.1.8)
Z,
de unde se obtine urmatoarea relatie: !
Flp.6)= p’ (9.6} . (3.1.9)

Evident ¢a pentru o antendl izotropa, cele doua caracteristici sunt functii constante:
plp.6)=1s5i Flp.6)=1.

Tindnd cont de relatiile (3.1.7) st (3.1.9). densitatea de putere radiatd de o
antend reala dupi o anumita directie se poate exprima in urmitoarele moduri:

p(9.6)=p, - Flo.0),

(3.1.10)
pl@.6)=py - p* (9.0).

Prin integrarea densititii de i:l}utere p{@ @) pe suprafata sferici A, de razi r, se
obtine puterea totali radiati de anteni in spatiu:

Py = IIp(M)dA= po- [[P7(p.6)A. 3.1.11)
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Valoarea medie a densitiii de putere radiatd este egala cu densitatea de putere
a antenei izotrope ce radiaza aceasi putere, Ps

Py
Pre izo T'
¢ = P 4-7-rt
si, tinand cont de relatia (3.1.11), se obtine: ‘
¢
Pt jjp (p.6)dA . (3.L12)
4 Tt an?

Daci in relatia (3.1.12) se introduce unghiul solid 42 --‘i?-. atunci valoarea
r

medie a densitdtii de putere va fi:
Po 2
= ,0)ds2. 3.1.13
Pt = Ljp (p.0) 3.1.13)

Pe baza densititilor de putere: pg §t Pmes, s¢ definegte factorul de directivitate
al unet antene:

| _ Po _ 4- _4-z
l b= N 2 B’
' Pued - ij (¢. e)dg

i

(3.1.14)

unde B = ﬂpz {@,0)d$2 reprezintd deschiderea echivalentd a antenei. O antend cu
ir
deschidere echivalentd mic3 are un factor de directivitate mare §i invers. in cazul
particular al unei anienei 120trope: Po = Prmed 51 R=4.x
De asemenea, din relatiile (3.1.11) si (3.1.14) se obtine o expreSIe care arati
modul in care se distribuie puterea unei antene directive in comparatie cu antena
izotropa:

P )
?i.—=4-x-pmd=8-po. (3.1.15)

Deoarece po > Pumeds PENIIU OTICE aNLENA directiva, rezulti cd B < d4zx5i D > |
- (fig. 3.3); peniru antena izotropa existirelatiaD = 1.
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Po

F 3

Fig. 3.3. Deschiderea echivalenti a antenei.

Caracteristica de directivitate a unei antene reale poate fi dedusii matematic
sau poate fi ridicati experimental prin misuriri. De obicei, aceastd caracteristici se
reprezintd in doud planuri ortogonale, a caror intersectie este axa principald de
radiatie. Planul in care oscileazi vectorul camp electric E se numeste planul E, iar
planul in care oscileazi cAmpul magnetic - planud H.

In fig. 3.4 sunt exemplificate caracteristicile de directivitate ale unei antene in
planul E si, respectiv, in planul H. In ambele plane se defineste unghiul de deschidere
al lobului principal pentru care puterea radiatd scade la jumitate din valoarea
corespunzitoare maximului de pe axa principald de radiatie (scade cu 3 dB). De
exemplu, pentru planul E, unghiul de deschidere al lobului principal, agy7, este
unghiul in limitele cdruia raportul E(8)/E, 2 0.707 .

Raportul dintre valoarea cimpului E, si valoarea cimpului din directia
diametral opusa se numeste raport fad - spate al antenei (engl. - front to back ratio).
Considerdnd ca referintd pentru unghiul de deschidere al lobului principal axa
principald de radiatie, pentru raportul fagi - spate se pot utiliza rapoartele;

RFS = E
180" . (3.1.16)
RFS ;5 =20 |gE£--

180
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Planol H YEOVED

Fig. 3.4. 2) Caracteristica de directivitate in planul E: b) Caracteristica de directivitate in

planul H. “

3.1.3. CASTIGUL

i h
Prin cdsfigul unei antene, G (engl. - gain), se intelege raportul dintre puterea
L care trebuie introdusi intr-o antend izotrop3, considerata ca etalon §i puterea ce trebuie
introdusi in antena reala, pentru a obtine 0 aceeasi intensitate a cAmpului electric intr-

un punct situat pe axa principala a acesteia:

G= Pizo ,
Pair 3.1.17)
G, [dBi)=10-1g 2z [aBi}.
Pair
Similar se poate defini cistigul prin raportare Ja un dipol elementar cul = A2,
G, [aBdl=10-1g 22 [dBd]. (3.1.18)
P dir

intre cele doud moduri diferite de definire a castigului existd relatia:

G,[Bi)= G,[dBd]+215dB.. (3.1.19)
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Dac’ ambele antene, antena reald §i antena izotropi. sunt excitate cu aceeasi
putere, atunct castigul se poate exprima sub forma:

G= Eg = pO
E:mi Ped
(3.1.20)
Gup=20-1g =10-1g
. med Prored

Cagtigul este un parametru adimensional; pentru o anteni firi pierderi,
castigul coincide cu factorul de directivitate: G = D. In cazul antenelor cu pierderi se
aplica relatia: G = np-D.

Pentru alte directii diferite de axa principala de radiatie, valoarea castigului G
va fi mai redus. Pentru un plan dat, cigtigul poate fi exprimat ca o functie dependenta
de unghiul o pe care-l face o directie oarecare cu axa principali:

g(ﬁt’)=M="‘J—(_'E—r-2 sau g(&)ds=10-lg%€l. (3.1.21)1

Variatia cigtigului unei antene pentru un plan dat poate fi reprezentati in
planul respectiv (f" 1g.3.5). Daci reprezentarea se face in planul E, atunci unghiul de ‘

deschidere al lobului principal este: Wayp = Q7. ’ |

In cazul unei antene directive cu un céastig G, care radiazii o putere Py, cAmpul
produs la distanta r pe axa principald, conform relatiilor (3.1.5) si (3.1.17), are
expresia:

(3.1.22)

g 0GP JCP
A

Daca antena nu este adaptatd la cablul de conectare, apare o diminuare a
castigului determinat experimental; in acest caz, cagtigul antenei devine:

1
6=Gpp—— (3.1.23)

1=

unde r reprezintd coeficientul de reflexie.
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lobi secundari principal

Fig. 3.5. Functia cistig a antenei.

3.1.4. IMPEDANTA ANTENEI

=

Din punct de vedere electric, antenele se comporta similar circuitelor cu
constante distribuite. Prin urmare, la bornele de racordare a antenei cu “fiderul”
(cablul de alimentare} apare O impendanid echivalenta acesteia, a cirei valoare este
dependent’ de frecventd. Ca si la liniile lungi, in antene pot si apara unde stationare
ale tensiunii §i curentului, noduri §i ventre. Defazajul dintre tensiune §i curent este
datoral comportirii reactive a antenei, in timp ce consumul de putere activa se
realizeaz3 prin rezistenta de pierderi si rezistenta de radiatie.

Impedanta antenei se definegte ca fiind raportul dintre tensiunea i curentul de
ta bomele de conectare ale antenei:

ey

Z == =R, +j X (3.1.24)

inA
inA '

"'-'li <)
&

unde: R, = Rr+ Rp reprezinta rezistenfa antenei, iar Xia 4 - reactanta acesteia.

" De exemplu, pentru un dipol, daci lungimea acestuia este un multiplu impar
de A72. 1a intrarea in antend apare un ventru de curent si un nod de tensiune. Curentul
la borne va avea amplitudinea maxima fi = Imax. deci antena prezintd o rezonantd de
tip serie §i regimul el de functionare este numit - alimentare in curent. In acest caz,
impedanta de intrare devine pur rezistivé, valoarea rezistentei echivalente fiind de

ordinul chmilor sau zecilor de ohmi.
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Daci lungimea dipolului este un multiplu par de A2, 1a bornele de alimentare
se formeaza un nod de curent si un ventru de tensiune. Tensiunea de intrare va avea
amplitudinea maxima Uy, = Upa §i, deci, antena prezintd o rezonania de tip derivatie $i
regimul ei de functionare este numit: alimentare in tensiune. Deoarece impedanta
caracteristici este de circa 1 kQ, antena va prezenta la rezonanta derivatie o rezistenta
de intrare de ordinul kiloohmilor sau zecilor de kiloohmi. In figura 3.6 sunt prezentate
variatiile rezistentei de intrare R, si, respectiv, ale reactantei X;, 4 pentru un dipol in
functie de raportul 4. Trebuie mentionat faptul c3, in cazul antenelor, curbele de
selectivitate in jurul punctelor de rezonanta sunt mai plate decit ale circuitelor LC
rezonante, datorit3 rezistentei de radiatie Rrcare se adauga rezistentei de pierderi Rp.

R‘wl.‘L (k£ X 4
(k€Y )
3t ist ; ; Zoa ag mi/A

: i
5l 1t ':;X.“mfd
NN
I , 0 ; -y
as \Is 25 14
n + + T + —p -05-/ / V
Q5 1715 2 25 I/ 4 _}

Y st

a) P b)

—————

Fig. 3.6. a) Variatia rezistentei de intrare; b) Varia{ia reactantei de intrare.

O problema important3 legatd de impedanta antenei o reprezintd adaptarea,
care se realizeazi ca si in cazul liniilor de transmisiune. Adaptarea unei antene de
emisie cu linia de alimentare urmireste obfinerea unui transfer maxim de putere cétre
antend §i evitarea aparitiei undelor stationare pe linia de alimentare. Pentru antenele de
receptie se urmdregte transferul maxim de putere catre receptor.

Problema adaptirii antenelor este deosebit de importantd la antenele de
miasurare de bandi larga. De exemplu, la 30 MHz, raportul de undi stationara (VSWR)
pentru asemenea antene este de circa 20:1, de unde rezulta cé 80% din puterea undei
directe este reflectati spre sursi. Prin introducerea unor sarcini capacitive se
imbunitateste adaptarea, ceea ce conduce la cresterea sensibilitatii la frecvente joase,
insi in acest caz antenele cupleazi puternic cu paméantul cind sunt polarizate vertical,

erorile putdnd depasi 5 dB.
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3.1.5. INALTIMEA EFECTIVA

[

Indltimea efectivd, h.,, a unei antene reprezinti iniltimea unei antene ipotetice
care asigurd aceeasi arie sub curba de distributie a curentului, insd cu o distributie

constanta de curent. Spre exemplificare, in fig. 3.7 este prezentatd iniltimea efectiva a
unui dipol cu lungimea ! = A /2.

I=ct.
antena — anteni
realé hy : S ipotetica

Fig. 3.7. Inltimea efectivi a dipolului.
Astfel, pentru o antena de tip dipol, indltimea efectivd va avea valoarea:
h, = 2 h, =064 -h 3.1.25
d = ;:" ¥ =, * g ( -1 )

unde A, este indltimea geometrica a antenci (lungimea dipolului).
Cu ajutorul indltimii efective se poate aprecia nivelul cimpului produs de o
antend ntr-un punct situat la distanta r fata de aceasta:

A , (3.1.26)

unde A este un coeficient de proportionalitate dependent de conditiile de propagare, de
directivitate si de unititile de masuri folosite.
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De asemenea, cu ajutorul indltimii efective se poate evalua tensiunea
electromotoare, ¢, care apare la bornele unei antene de receptie aflatd in campul £
produs de o altd antend, dac3 prima este orientata corect in raport cu liniile de cAmp:

e=E-h,, (3.1.27)

relatie ce permite o altd definitie pentrn iniltimea efectivid a antenei in regim de
receptie, §i anume, ca raport dintre tensiunea recepionati la bornele antenei i cimpul
electric care o produce.

3.1.6. FACTORUL DE ANTENA

Cei mai mulfi dintre producitorii de antene, precum si laboratoarele de
calibrare a antenelor oferd factorul de anteni calibrat, intrucit acesta reprezinta un
descriptor standard in metrologia antenelor. Factorul de antend este definit ca fiind
raportul dintre cimpul electric incident §i tensiunea receptionata de anteni pe o sarcina
de 50€2. cu alte cuvinte, tensiunea obtinuti la bornele receptorului:

AF =—E-
U

£ (3.1.28)
AF[dB]=20- lglgl.

Definitia factorului de antend este valabila numai in cAmp departat. Factorul
de antend se poate defini pentru spatiut liber, atunci cind antena este plasati in spatiul
liber 5i cdmpul electromagnetic incident este o undi plan3 si, respectiv, pentru conditii
ambientale date, cind pot si intervind o serie de reflexii. Factorul de anteni al
spafiului liber este o proprietate intrinsecd a antenei §i el nu variazi prea mult in
timpul calibrarii, insa, asa cum umiditatea sau caldura poate modifica lungimea fizic
a antenei, tot aga si mediul in care este plasati antena are un impact asupra factorului
de antend. Diferitele tipuri de antene pot interactiona in mod diferit cu o suprafatd
pland sau obstacolele din zon3, facind ca factorul de anteni si fie un parametru
specific antenei respectivé pentru condifii externe date. Studiile au aritat ci
performantele antenei se pot schimba cu cétiva decibeli daci antena este plasati
deasupra unei suprafete conductoare, aceasta fiind specifici fiecirui tip de antena. In
fig. 3.8 se prezintd variatia factorului de antend cu frecventa pentru o anten3 de
mésurare de bandi largd. Din aceastd diagrami rezultd ci factorul de anteni are
vartatii mari, ceea ce impune cunoagterea acestuia pentru a putea fi folosit in masurari.
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Fig. 3.8. Dependenta factorului de antend de frecventd.

legitura dintre cégtigul antenei §i factorul de antend, s¢

Pentru a stabili
electric receptionat in functie de densitatea de putere §i

exprima intensitatea campului
tensiunea regeptionata in functie de puterea electrica:

';
AF = E - prZO ,
U JPR,
unde: Zo reprezintd impedanta spatiului liber, iar Ro — impedanta de intrare in

:

;

receptorul de mésurare. Daca se exprima puterea electrica receptionatd in functie de
cagtigul antenei, rezultd:

Z anZ | |
_ArZe \!___0 B (3.1.29.2)

R, MG

e

Pentru: Zo= 377 Q 5i Ro=50Q, s¢ obtine:
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AF =

973 _9.73 f[MHz) _., , f[GHz}

AJ_ 300 4G N (3.1.29.b)

de unde se constati ci factorul de antend creste cu frecventa, in timp ce la cresterea
castigului, factorul de antend scade.

3.1.7. BANDA DE FRECVENTE

Banda de frecvente a unei antene se poate defini in doud moduri;

Pomind de la curba de selectivitate ce reprezintd variatia modulului
impedantei Z;, 4 in jurul frecventei centrale de acord, f,, banda de frecvente se
defineste la o variatie cu 3 dB a acesteia. Pentru cazul rezonantei serie, banda de
frecvente Af este dati de intervalul in care Z,, 4 creste cu cel mult 3dB fata de valoarea
minimi de la fj, in timp ce, in cazul rezonantei derivatie, Af este intervalul in care Z;,,
scade cu cel mult 3 dB fata de valoarea maxima corespunzitoare rezonantei.

Pentru cea de-a doua varianta, banda de frecvente se defineste ca intervalul de
frecvenie Af in care dezadaptarea produséd de modificarea lui Z,,, conduce la un factor
de unda stationari egal cu 0,5 pe linia de alimentare.

3.1.8. SUPRAFATA EFECTIVA

Un sistem de radiocomunicatii se compune dintr-un emitator §i un receptor ale
ciror antene se afli la o distantd r. Daca emititorul emite o putere P,, printr-o antend,
AE, avind cistigul G,, receptorul primeste printr-o antend, AR, cu castigul G,, o
putere P, (fig. 3.9).

Considerdnd ca antenele sunt orientate una spre cealaltd pe directia axelor
principale de radiatie, la distanta r de emititor se va obtine densitatea de putere:

G,-P
, = (3.1.30)
4 4.x-r? )

Suprafata efectivd san aperrura antenei de receptie, A,, se defineste ca fiind
raportul dintre puterea totald receptionatd si densitatea de putere in punctul de
receptie:

(3.1.31)

T
N
w |
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Fig. 3.9. Componeniele unei legaturi radio.

Cu alte cuvinte, suprafata efectiva a unei antene reprezinti o arie echivalenta
cu care se inmulieste densitatea de putere transmisa din centrul fasciculului, pentru a

se obtine puterea receptionatd. Inlocuind in aceasta relatie valoarea densititii de
putere, se obtine:

P
A, L _.d.z.rl, (3.1.32)
G,-P ‘

[ [ 4

* Din relatia (3.1.32) rezultd ca raporwl dintre puterea de emisie si puterea
receptionati va fi:

_.z-—'--—-_ v (3.]33)

Dacd se inverseaza sensul de transmisie, conform teoremei rectprocua;u
antenelor, sistemul de emisie - receptie poate fi folosit cu performate similare. In acest
caz, in raportul dintre puterea emisi §i cea recepiionati dat de relatia (3.1.33) va
interveni suprafata efectivi a antenei din stdnga, A, si castigul antenei din dreapta, G,:

P, 4.1.r%
P

3.1.34)
A, -G (

£ r

Din egalarea relatiilor (3.1.33) cu (3.1.34) se obtine G, A, = G, A,, adica:
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j—:=%= cl. ' (3.1.35)

Acest raport are valoarea 4-n/A, unde A este lungimea de unda. Prin urmare,
suprafata efectivd a antenei are expresia:

G-A?
A, = ) 1.
e (3.1.36)
"'_-—-—!-—_._-__-‘

Pentru antena izotropi, care are cAstigul unitar, suprafata efectivi este:

A

Ar-
o= (3.1.37)

TS
Dac3 se tine seama §i de pierderile datorate impragtierii fasciculului se obtine
suprafata geometricd a antenei, S, mai mica decét suprafata efectivd. Se defineste

r t " , - : . >
eﬁc:e:qa an:m: 73, prin raportul ‘0# 0. .2¢m | 630
n=Se gy R - a00m -ﬁ(‘?’ ’;”3%')%
,_S_._S - . 2 = O)K ‘2.5 '9)5:’-
=7 . . -
unde 77 are valori cuprinse intre 0,5 i 0,8. : gﬂﬁ } \ g? - Z

3.1.9. ZGOMOTUL ANTENELOR

Zgomotul produs in antena de receptie §i etajul de intrare al receptorului au o
pondere esentiala in nivelul total al zgomotului de la iesirea receptorului, deoarece
aceste zgomote sunt amplificate de citre intregul lant de amplificare. Pentru ca la
iesirea receptorului s se poatd distinge semnalul din zgomot, este necesar ca nivelul
zgomotului de la intrare sd fie mai mic decét nivelul semnalului util,

Pentru estimarea nivelului de zgomot se porneste de la expresia zgomotului
termic al vnui dispozitiv:

s

. < P, =k-T-4f, (3.1.39)

L)
unde: k = 1,38 - 102J/K este constanta lui Boltzmann, 7 este temperatura absolut a
dispozitivului, iar Af este banda de frecvente in care se misoara zgomotul,
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Temperatura echivalentd de zgomot se defineste ca fiind temperatura la care
trebuie adusd o sursa care are initial 0° K, astfel incat la iegirea unui receptor ideal cu
antena orentata cdtre aceastd sursi, puterea zgomotului si se dubleze. Puterea

zgomotului de la intrarea unui receptor cu banda de trecere B §i 0 temperaturi de
zgomot T, va avea expresia:

win =K T, B. (3.1.40)

Dacié receptorul are o amplificare G, puterea zgomotului la iegire va fi:
Poouw =kT,-B-G. (3.1.41)

Temperatura echivalenta de zgomot se utilizeazi pentru aprecierea antenelor
§i receptoarelor cu zgomot redus si sensibilitate mare. Acestea pot avea pentru 7,
valori cuprinse intre 10 K si 100 K. In cazul sistemelor cu zgomot mare se utilizeazi
Jactorul de zgomot, NF (engl. - noise figure), definit prin relatia:

T
NF =—-+1, 3.1.42
590 ( )

1
i
<

unde T, este temperatura echivalenta de zgomot.
Factorul de zgomot se poate exprima in valoari absolute sau in dB.

3.2. ANTENE FILARE

3.2.1. CAMPUL ELECTRIC DE RADIATIE PRODUS DE ANTENA
FILARA

O largd categorie de antene contine structuri de radiatoare realizate din
materiale conductoare a ciror grosime este neglijabild in raport cu lungimea. Astfel de
antene poartd denumirea de antene filare i sunt utilizate in gamele de unde lungi,
medii, scurte si nltrascurte (A =7 x 100 m... n X 10 ¢m).

Antenele pot fi considerate ca sisteme liniare, ceea ce permite aplicarea
principiului superpozitiei la determinarea cAmpului electric total intr-un punct P plasat
la o distan{ r » A. In acest scop, se sectioneazi antena in elemente de lungime d¢&,
apoi se determind expresia cdmpului electric dE produs de un element de curent I-d¢,
ca in fig. 3.10. Campul electric total E, produs in punctul P, este dat de suma
campurilor elementare produse de fiecare element de curent aflat de-a lungul antenei
filare:
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&2 -
E= jd.e . - 321
&t

Daci se considera cazul particular al unei antene filare rectilinii $i simetrice de
lungime /, pe care se plaseazi simetric fatd de mijloc dou3 elemente de curent, calculul
campului electric total poate fi simplificat (fig. 3.11).

&2

P

|~

antend
filard

E

Fig. 3.10. Campul electric produs de un
element de curent.

Fig.3.11. Campul electric de radiatie al
antenei rectilinii.

Considerand punctul P plasat la o distanta foarte mare in raport cu lungimea {
a antenei, intrucat efectul diferentelor de drum asupra amptitudinii cdmpului electric
" poate fi neglijat, cele trei distante ry, ro 5i ry pot fi considerate aproximativ egale, si
deci:

—_ =, (3.2.2)

Nu acelasi lucru se poate spune despre efectul diferentelor de drum asupra
fazei cAmpului, deoarece acestea pot fi importante in raport cu A Din acest motiv,
pentru a pune in evidentd efectele distantei asupra fazei, se fac aproximarile:

fi = =¢-cosd (3.2.3)
t, =r, +&-cosd.
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Pentru campul creat de elementul de curent “1”, aflat in punctul €, tinind cont
de relatia (3.2.3), se poate scrie:

eI gmikn | gikdcesd (3.2.4)
iar pentru elementul de curent “2”, aflat in punctul —¢, se obtine:
eIV 2 gmiky | kst : (3.2.5)

Aplicind metoda superpozitiei, cAmpul creat de cele dou elemente de curent
simetrice se obtine prin insumare: ¥

dE=dE| +dE2 =
A20-7- [-d¢
==J—
j:'ro

-sin@-cos(k - & - cos@)- e /wr-tn), (3.2.6)

Intrucat antena este simetrica in raport cu originea, cdmpul total se poate
obtine pe baza integralei:

2
E, = jdE, : (32.7
[

Daci se tine seama de faptul ¢4 in antena filara rectilinie, unda stajionara de

curent prezintd la capetele antenei noduri, amplitudinea curentului ca functie de & se
poate scrie sub forma:

. i
= e — ] — = v | — - . .2.8
=1, 'sin [2 {] S 4 (2 t,') (3.2.8)

Tnlocuind valoarea lui ! in (3.2.7) si aplicind relatia (3.2.8), campul total
produs de antena rectilinie simetric este:

(3.2.9)
x Isink—(—;-—f)-cos(k-é’-cosﬂ)df.

”n
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Efectuind calculul integralei si normarea expresiei, se obtine caracteristica de
directivitate a antenei rectilinii simetrice;

0) cos(:r . —3— - oS 9} - cos[:r . %J |

sin@

p (3.2.10)

Din expresia (3.10) se observa c& o asemenea caracteristica de directivitate prezinti o
simetrie circulard, intrucit nu depinde de variabila ¢

Relatia (3.10) poate fi utilizatd in forme simplificate in urmatoarele cazuri
particulare:

a) Daca lungimea antenei este multiplu impar de A/2, adica /=(2-n+ i)

NI:\-

unde n =0, 1, 2, 3, ..., atunci caracteristica de directivitate devine:

cos(x-jtcos 0)
@)= 7

0(8) _ (3.2.11)
sin 6
b) Daci lungimea antenei este multiplu de A, adicd {=n-A,n =12 3, ...,
atunci:

) !
sm(:r . E . cosﬂ)
pl8)= . : (3.2.12)
sinf

3.2.2. REZISTENTA DE RADIATIE SI iNALTIMEA EFECTIVA A
ANTENELOR FILARE

Estimarea rezistentei de radiatie Ry a antenelor filare sirnetrice utlhzeazé
expresia puterii radiate ca functie de caracteristica de directivitate:

P, =30-1% . jpz(ﬂ)‘sinf?dﬂ . (32.13)
1]

Deoarece P; =%'I§m ‘Ryp, rezultd cd rezistenta de radiatie se poate

determina cu relatia:
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Ry =60- [p?(6)-sin0df . ) (3.2.14)
o .

Inalfimea efectivi a unei antene este o functie ce depinde de distributia
curentului de-a lungul antenei i are expresia:

h =_’_yf;(§) ikt el qx (3.2.15)
¢ =7 . 2.

max’ g2

fh cazul antenelor rectilinii simetrice, intre cei doi parametrii este valabild
relatia:

- AL
R, =80-7° (T‘f] . (3.2.16)

in cazul particular al unui dlpol de lunglme I= A2, rezuitad urmatoarele valori:
,,—Z/Jris; =80 Q. :

3.2.3. DIPOLUL N A2

Antena dipol avind o lungime ! = A4/2 se numeste dipel in A/2 sau dipol
elementar §i poate fi consideratd ca o antend de referinta pentru celelalte tipuri de
antene. Fatdi de antena izotropa, cu cgtig unitar, dipolul in A/2 prezintd un cistig G =
= 1,64 in valoare absolutd sau Gg= 2,15 dB, cu observatia ca, in situatiile in care
dipolul in A/2 este luat ca referinti, se consider’ c3 are un castg de 0 dB.

in fig. 3.12 este prezentat un dipol in A/2 i undele stationare de curent si
tensiune care se formeaza de-a lungul Jui.

————
—

. I

P
. o

Fig. 3.12. Dipolul in A/2.
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Rezistenta de radiatie, Rz, $i impedanta de intrare, Z;.4 , depind de constructia
dipolului prin parameteii A si //d §i sunt prezentate in fig. 3.13.

Rep [l y AR Y1)
00T 1y B Vd =45
8t '
o} [ 3
0l
0 B
m 5
07 3
m 3
m-
177 17}
40 4 t f———b—— S0 4 ' i p i
042 044 046 048 Q5 052 04 042 044 046 048 05 052

Fig. 3.13. Rezistenta de radiatie §i impedanta de intrare a dipolului in A/2.

Rezistenta de radiatie pentru dipolul in A/2 deschis se considerd, de obicei,
Rz=75 Q. Din figura 3.13 se observd ci minimul impedantei dipolului este plasat la o
valoare ! < A2, fenomen datorat vitezei finite de propagare in dipol (v < ¢) si care se
manifestd printr-un coeficient de scurtare a lungimii dipolului (fenomen similar
segmentelor de linii de transmisiune).
Conform relatiei (3.2.11), caracteristica de directivitate a dipoluluj in A/2 are

expresia: .
B co:>s(E -.-és 9]
24

p(0)= (3.2.17)

sin@

si este reprezentatd in fig.3.14.

Se observa ca dipolul in A/2 prezint3 o caracteristicd de directivitate simetrica
in raport cu axa sa.

Unghiul de deschidere al lobului principal este g7 = 80° si raportul fata -
spate este RFS = 0 dB. In planul H, dipotul prezinta o caracteristic omnidirectionala,
fntrucit unghiul de deschidere este ay o7 = 360°. Vazutd in spatiu, caracteristica de
directivitate a dipolului are o forma toroidald, aga cum este reprezentata in fig. 3.15.
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Fig. 3.14. Caracteristica de directivitate a dipolului in A/2 in planul E.

Fig. 3.15. Caracteristica de directivitate spatiald a
dipolului in A/2.
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Utilizarea unui dipol de o anumitd lungime, la alte frecvente decit cea
corespunzitoare unui raport ¥4 = 0,5, conduce la obtinerea unor caracteristici de
directivitate diferite.

In fig. 3.16 sunt prezentate caracteristicile de directivitate ale unui dipol
pentru diferite valori ale raportului /4, calculate conform relatiilor (3.2.11} i (3.2.12),
de unde rezultd modificari importante ale acestora.

a=1 ba=3n

¥ *

Fig. 3.16. Alte caracteristici de directivitate.

Pentru reducerea componentelor de intermodulatie este necesar ca antenele si
fie de banda ingusta; pe de alti parte, in tehnica masurdrilor, se doregte ca antenele sa
fie de bandi largd, pentru a putea acoperi o gama de frecvente cit mai mare. De
exemplu, pentru antena dipol deschis, dac3 se méreste grosimea conductoarelor (fig.
3.17.a), creste banda de frecvente, scade rezistenta de intrare si, respectiv, frecventa
proprie de rezonantd, insi creste §i capacitatea parazitd care ia nagtere intre cele doud
conductoare, suntind astfel antena.

C, c Discuri

e

Fig. 3.17. Variante constructive pentru antena dipol deschis.
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Eliminarea acestui neajuns se realizeazi la antena biconica (fig. 3.17.b), la
care cele doud conductoare masive au fost inlocuite cu o retea conicd de conductoare
subtiri; banda de frecvente pentru aceste antene - fiux {fmn €ste de circa 10. '

Daci se doreste micsorarea dimensiunilor geometrice ale dipolului, se poate
folosi varianta constructivd prezentatd in fig. 3.17.c, unde la capetele celor doi
electrozi ce formeaza dipolul sunt lipite doud discuri conductoare. Aceste discuri
conductoare cresc capacitatea antenei faia de mediul exterior, ceea ce este echivalent
cu cresterea lungimii antenei i deci, scaderea frecventei proprii de rezonanta.

. Cresterea benzii de frecvente la antenele monopol, citre frecventele
superioare, se poate realiza prin plasarea pe antend a unor inele din feritd, care
modifica distributia de curent si, prin aceasta, lungimea antenei (fig. 3.18).

4o Incle

feritd

fo

Fig. 3.18. Distributia curentului la antenele monopol.
3.2.4. ANTENE VERTICALE

Comportarea unei antene plasate in apropierea paméntului este influentata de
conductivitatea si permitivitatea soluiui. Pentru a studia efectul pamintulni asupra
antenelor, se creeazil o imagine virtuald a acesteia, ca in fig. 3.19.

Aparitia acestei imagigi se explica prin fenomenul de reflexie care se produce
la suprafata unui conductor ideal. fntr-un punct P din spatiu se insumeazi unda directa
si unda reflectatd de suprafaja conductoare. Unda reflectatd poate fi consideratd o unda
directa produs de imaginea virtuald a antenei. Acest fenomen, defavorabil in anumite
cazuri, este, dimpotriva, favorabil si utilizat in cazul anienelor verticale.

O antend dipol plasatd vertical deasupra unet suprafete conductoare ideale
formeazi fmpreund cu antena imagine un sistem de dipoli sinfazici, plasati unul in
prelungirea celuilalt. Sisterul de antene care rezulta, precum §i caracteristicile de
directivitate ale acestuia sunt prezentate in fig.3.19.
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antena
reald - h=AM4

unda directa
» |
unda .M

reflectats Y IO F;

re fle xie

i ¢ A RS
solului

antena
imagine

Fig. 3.19. Efectul pimdntuiui asupra unei antene aflate in apropierea solutui.

3.2.5. DIPOLUL VERTICAL PAMANTAT

Daci antena verticald este plasats chiar la nivelul solului, aceasta, fmpreuni cu
imaginea sa reflectatd, formeaza un’ dipol complet in A/2. O astfel de anteni se
numesie anteni in sfert de unda sau antend Marconi (fig. 3.20).

semidipol

plmintat {=M4

imagine

oy -8 85 B-5-0 -

Fig. 3.20. Antena verticall in sfert de unda (Marconi).

Asemenea antene sunt utilizate in domeniul frecventelor joase (gamele de
unde lungi i medii). Rezistenta de radiatie a unei astfel de antene este mai redusi
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decit cea a dipolului intreg in A2 (R = 378, aproximativ jumitate din cea a dipolului
mireg).

Caracteristica de directivitate este influentatd de conductivitatea finitd a
solului. In fig.3.21 sunt prezentate citeva situatii reprezentative. In plan orizontal,
antenele Marconi sunt omnidirectionale. e

Jp -y

Fig. 3.21. Caracteristica de directivitate a antenei verticale Marconi.

fmbunititirea eficientei antenelor verticale se realizeazd prin mirirea
artificiala a conductivitatii solului din apropierea antenei cu ajutorul unor conductoare
ingropate in sol sau plasate chiar la suprafata acestuia, in jurul antenei. in practica,
astfel de antene pot fi construite cu inaltimi de cel mult 300 m. deci sunt utilizabile
pentru lungimi de undad A £ 1200 m. Pentru frecvente mai joase (4 > 1200 m) se
utilizeazi procedeul lungirii artificiale a antenelor prin inseriere cu o inductivitate, ca
in fig.3.22. Necesitatea inserierii unei inductivitdti este justificatd de comportarea
capacitivi a dipolului utilizat la 4 > 41. Utilizind bobine cu inductivitate variabil,
numite varactoare, se poate asigura un acord variabil al antenei.

-|-0—| h 3
]
L o—
o] 1
00— i
. M | -
L O— ..
s g -
— v

Fig. 3.22. Lungirea antificiald a unei antene verticale.
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3.2.6. ANTENA CU PAMANT ARTIFICIAL

O perfectionare a antenei Marconi o reprezinta antena cu pimant artificial
{"ground plane™), destinata utilizérii in gama de unde ultrascurte, pentru radio-legitun
profesionale. O astfel de anteni este plasata pe un pilon in varful caruia se gaseste o
antend verticala (in A/4), precum si patru contragreutdti (de asemenea, in A/4), care
crecaza un plan de masi artifictal ca in fig. 3.23.a.

Antend
verticala

v

of—— Contragreutiti
prr

contragreutale

alimentare

Pilon de ' L~
sugtinere ~

a) i b)

Fig. 3.23. Realizarea unei antene “‘ground plane”.
i

in fig. 3.23.b se evidenfiazi modalitatea concretd de realizare a antenei cu
pamént artificial. Segmentul “a” este antena verticald, iar segmentul “b”*, care sustine
segmentul “a”, reprezintd, impreuna cu invelisul metalic, un segment de linie in A/4 in
scurtcircuit, care prezinti in punctul “c” o impedanti foarte mare. Impedanta antenei
are o valoare Ry = 30 ....40 Q. Caracteristica de directivitate este cea din fig. 3.24.

i plan de masa ol

Fig. 3.24. Caracteristica de directivitate a antenei “ground plane”.
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Prin mirirea unghiului dintre antend si contragreutdfi se poate cregte
impedanta antenei si, eventual, micgora unghiul de elevatie, 8. Astfel, pentru un unghi
a=135° rezultd Ry=60 ).

3.3. SISTEME RADIANTE

Realizarea unor antene ¢u o anumitd formi a caracteristicii de directivitate,
precum §i cu un castig ridicat este posibild prin utilizarea unor combinatii formate
dintr-un numdr oarecare de radiatoare identice sau diferite. Cele mai simple structuri
de sisteme radiante se obtin cu ajuternl dipolilor, dar concluziile rezultate din studiul
acestora au caracter de generalitate.

3.3.1. SISTEMUL FORMAT DIN DOI DIPOLI
COMANDATI IN ANTIFAZA

Daca se realizeazd un sistem radiant format din doi dipoli identici, plasati
paralel, 1a o distanta d unul fata de celilali i alimentati cu un defazaj de 180°, ca in
fig. 3.25.a, in fiecare punct din spatiul inconjuritor, cimpurile radiate de cele doua
antene se insumeaz3, valoarea rezultanti fiind determinata de defazajul initial dintre
cele douid campuri, precum i de diferenta de drum dintre cele doud unde care
interferi. Din punct de vedere practic, un caz de maxim interes este cel in care distanta
dintre cei doi dipoli este d = /2.

DA, DA, -

a) LI - b) '

Fig. 3.25. Sistem format din doi dipoli comandati in antifazé.
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in fig.3.17 se reprezintd campul produs de cei doi dipoli pe axa principala de
radiatie care uneste mijloacele dipolilor {E; produs de dipolul DA,, respectiv E;
produs de dipolul DA,). Datoritd comenzii in antifaza si a distangei egale cu A2 dintre
cei doi dipoli, pe axa principala de radiatie, cele doud campuri se Tnsumeaza in faz in
ficcare punct, rezultanta interferentei reprezentind dublarea cdmpului produs de unul

dintre cei doi dipoli.
m* >

Fig. 3.26. Cimpul produs de cei doi dipoli pe axa principala,

axa dipolilor

Al

axa dipolilor

é

m

<

Caracteristica de directivitate a sistermului format de citre cei doi dipoli,
pentru planul H, este reprezentatd in fig.3.25.b. Pentru un unghi ¢ = 0° sau ¢ = 180°,
diferenta de drum este /2 si radiatia este maxima. Pentru @ = 90°, diferenta de drum
este nuld §i cAmpurile se insumeaza in antifazi, radiatia rezultantd fiind nula. Acest
sistem intrd in categoria radiatorilor cu mod axial si cu o directivitate bidirectionald.

Observatie: un dipol orizontal, plasat in apropierea solului conductor,
formeazi Tmpreund cu imaginea sa un sistem de doi dipoli in antifaza; in functie de
niltimea # la care se ghseste deasupra solului, se modificd atdt caracteristica de
directivitate, cit §i rezistenta de radiatie; astfel, Ry creste rapid de fa 0 Q la

aproximativ 80  atunci cind A creste de 1a 0 la A4, dupa care oscileaza Tn jurul
acestei valori. e ;

3.3.2. SISTEMUL FORMAT DIN DOI DIPOLI COMANDATI iN FAZA

fn fig. 3.27.a este prezentat un sistem format din doi dipoli identici, plasati
paralel, aflati la distanta d = A/2 unul fati de celilalt, comandati in faza, iar in fig.
3.28, campul electric generat de acest sistem de-a lungul axei dipolilor.
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D4, DA,

Diferenta

Sens de
de drum

radiatie

Axa
dipolilor

d= A2

a) b)

Fig. 3.27. Sistem format din doi dipoli comandati in fazi.

T ’ i

fn acest caz, pe axa comuni a dipolilor cele doui cAmpuri create se anuleazi
reciproc, Caracteristica de directivitate in planul H este reprezentata in fig. 3.27.b.

Pentru ¢ = 90°, diferenta de drum este nuld, iar cAmpurile generate de cétre
cei doi dipoli sunt in fazi. Radiatia maxima are loc dupi o directie perpendiculard pe
axa ce uneste mijloacele dipolilor. Pentru un unghi ¢ = 0° sau ¢ = 180°, radiatia este
nuld. Si acest sistem prezintd o caracteristici de directivitate bidirectionald, dar in
mod transversal. '

3

E, 4 |WE
DA, axa dipolilor

K

4
<«
DA,

I

axa dipolilor

Fig. 3.28. Campul produs de cei doi dipoli pe axa principala.
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3.3.3. SISTEMUL FORMAT DIN DOI DIPOLI
COMANDATI iN CUADRATURA

O situatie diferitd de cele prezentate anterior se obtine daci cei doi dipoli sunt
plasati la distanta d = A/4 5i sunt comandatj in cuadraturd, ca in fig.3.29.

Se constati ci pentru un sens al axei dipolilor {spre stanga). cele doud cAmpuri
se insumeaza in faza si are loc o dublare a cAmpului produs de unul din dipoli. Pe
celalalt sens al axei dipolilor (spre dreapta), cimpurile se afld in antifaza si se anuleazi

reciproc {fig.3.30).

DA, DA,

] d=M ]
A E——

il /{m
W I)A‘I axa dipolilor
]

., Y

)
axa dipolilor

DA;l N
E; %4 WL ‘

Fig. 3.29. Sistem format din doi
dipoli comandati n cuadratura.

Fig. 3.30. Campul produs de cei doi dipoli pe axa ‘
principala.

Planul E

directia _
principala’
de radiatie

DAL - antend
DAZ - reflector activ

M4
[ e—

F Panu H

DAZ2 comandat cu un defazaj
suplimentar de 130°

Fig. 3.31. Directivitatea obtinuta pentru doi dipoli comandati in cuadratura.
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Caracteristicile de directivitate ale sistemului format din doi dipoli comandati
in cuadraturd, reprezentate in planul E i respectiv, in planul H, sunt indicate in
fig.3.31. S

Pentru cazul prezentat, DA este antena propriu-zisi, numitd vibrator, iar
DA2 reprezintd un reflector activ. Daca faza unuia dintre cei doi dipoli este schimbati

I cu 180°, sistemul unidirectional isi inverseazd caracteristica de directivitate, iar dipolii

isi schimba rolurile — in sensul ca dipolul DA1 devine reflector activ, iar dipolul DA2
| devine vibrator.
|

3.3.4. ANTENA UNIDIRECTIONALA CU REFLECTOR PASIV

_ In cazul in care al doilea dipol nu este comandat (deci este un elemenr pasiv),
sistemul i pastreazi caracteristica unidirectionala datorita curentului indus de campul
dipolului activ in dipolul pasiv, daci defazajul dintre curenti este de 90°. Caracteristica
de directivitate a unui astfel de sistem, in planul H, este cea din fig. 3.32.

Planul H

. D
-
Directia
principala

de radiafie

DA, Vibrator
D A; Reflector pasiv

e o

Fig. 3.32. Directivitatea sistemului vibrator - reflector pasiv.

Prezenta cAmpului in spatele reflectorului este mai pronuntatd in acest caz
decit in cel anterior, intrucit valoarea curentului indus in reflector este mai mici decit
curentul generator din dipolul activ. Caracteristica de directivitate a sisternului poate fi
schimbatd prin modificarea defazajului dintre curentul §i tensiunea induse in dipolul
pasiv. Aceastd “acordare” a dipolului pasiv se realizeaza prin scurtarea sau lungirea
acestuia §i are ca efect secundar modificarea rezistentei de radiatie a sistemului.

Daci se noteazi cu Ag defazajul suplimentar dintre curentul si tenstunea prin
reflector, realizat prin scurtare sau lungire, pentru o valoare constantd a distan(ei d
dintre vibrator si reflector, atunci se constati ci. in functie de valoarea lui d¢.
reflectorul indreapta campul spre vibrator sau, dimpotriva, il indreapta catre reflector.
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fn acest ultim caz, dipolul pasiv joaca rolul de “director”. De asemenea, se
poate constata ¢3 pentru o valoare fixati a defazajului, modificarea distantei dintre cei
doi dipoli poate, de asemenca, si transforme reflectorul pasiv in director sau,
dimpotriva, directorul in reflector.

fn fig.3.33 sunt prezentate citeva exemple de caracteristici de directivitate ale
sistemului vibrator - reflector pasiv pentru diferite valori ale lui 6 §i d, precum §i
valoarea impedantei de radiatie rezultatd in fiecare caz in parte.

Ap=+20°

Lp= P

fupee =20P

Re=31.63

Fig. 3.33. Caracteristici de directivitate ale sistemului vibrator -
reflector pasiv.

: 3.3.5. ANTENA YAGI
Antena Yagi reprezint3 un sistem de antene filare format dintr-un sir de dipoli
cu un singur element excitat (un singur vibrator) §i un numr variabil de reflectori i
directori, a caror contributie la formarea caracteristicii de directivitate a antenei se
datoreaza curentului indus de vibrator.
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Daca vibratorul are lungimea I = A2, reflectorul trebuie s& fie de lungime
ceva mai mare decét /, astfel incat faza curentului indus sa fie intarziat3 fatd de faza
curentului prin vibrator, iar directorii trebuie sa fie de lungime mai mici decat l
pentru a avea curentii defazati in avans fati de vibrator. Calculele de proiectare pentru
un asemenea sistem fiind foarte complexe, in practick se utilizeazd anumite
simplificari. Pentru exemplificare, in cele ce urmeaza se trateaza cazul antenei Yagi cu
doua elemente (vibrator + director), avind structura prezentatd in fig. 3.34.

vV,
Z, —_— I Vibrator
) ® o de -
o — :
Z; I D

Fig. 3.34. Antena Yagi cu doud ¢lemente.

Tindnd cont de faptul ca vibratorul este o antend dipol in A/2, el vaprezenta la
bomele de alimentare o impedanta:

<

z=1=82+-52 [Q),

-|‘<

daci I = 0,5-A Aceast impedant3 scade la valoarea:
Z=72+j-0,

daca ! =0,467-4 si diametrul barei din care este realizat dipolul este @< A/200.
.+ fn cazul general, impedanta dipolului in /2 este dati de relafia:

A =72+[-%—0,467]-(300+ j-1600)[Q). 33.D

Aceastd impedantd are caracter inductiv pentru 0 lungime [ > 0,467-4 si
caracter capacitiv, pentru ! < 0,467 4

in continuare, se presupune c vibratorul din fig. 3.34 este alimentat cu
tensiunea V, si are o impedantd Z;, parcursa de un curent I;. Dacd 1n apropierea sa se
afla un dipol pasiv (director), cu 0 impedanta Z,, in acesta va apare un curent indus, /.
Acest curent poate fi considerat ca rezultat al alimentarii directorului cu ¢ tensiune V;
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in punctul sdu median. Aceastd tensiune, raportati la curentul prin vibrator, va
conduce la definirea impedantei reciproce: Z),= V, /1.

Considerand intregul ansamblu ca un sistem format din doud ochiuri de
circuit, cuplate prin impedanta reciproci, se poate scrie sistemnul de relatii:

3.3.2
221'1]"'22'!2:0. ( )

{ZI L+ 2,1, =V,
fntrucat sistemul este reciproc, se poate scrie: Z;, = Z,,. Valoarea acestei
impedante de transfer este determinatd, in principal. de distanta dintre cele doua
antene elementare. Modificarea cu putin a lungimii celor doud antene influenteaza in
mod nesemnificativ cuplajul. Astfel, pentru un raport 0,45 < /4 < 0,55, valoarea lui
Z)2 poate fi considerati aproximativ constanti. '
in fig. 3.35 se reprezintd modulul si faza impedantei de transfer, Zy,, in functie
de raportul d/A. Se observa ca faza creste aproximativ liniar cu 2-7d/A.

<1 f ol

801 4 220°
|Z0a].

60 1 " ) {‘ + 1600

40 + + 100°
20T - 400
--"""--—_____
0 L L b L L L 13 L
0 0,2 04 06 0.3 i 2 4 4A

Fig. 3.35. Variatia modulului i fazei lui Z,,.

fn privinta caracteristicii de directivitate, aceasta depinde numai de raportul

curentilor: N
L. Zu (333)
I Z )
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Valoarea lui Z;; rezulta din fig. 3.35, iar pentru Z, din relatia {(3.3.1).
Impedanta sistemului este egald cu valoarea impedantei prezentatd de vibrator la
bornele de alimentare si din sistemul (3.3.2) rezult:

LA

v Z;
Z =1l=7 =2 334
d 7, ! Z, ( )

Pentru exemplificare, se considerd cazul in care distanta dintre vibrator i
director este d = 0,1-4. O directivitate buni se poate obtine daci faza lui Z; este -20°.
Din relatia (3.3.1) rezultd pentru impedanta Z; conditia:

.

1600- (/2 —0,467) - _g20" = 0364
72 +300- (14— 0,467) S

Din relatia anterioara se obtine valoarea raportului /A= 0,452, de unde rezultd
ci Z, va avea valoarea:

Z,=64-j 24,67 =686 ¢ 7.
Pe baza fig. 3.35, peniru impedanta de transfer, Z;s. corespunde valoarea:

| Z,»l = 70 5i @ = 14°. Raportul dintre curentii care circulé prin cele doua elemente ale
antenei este:

I _ 70'8”? _70 L I P N (). oI
I, 686 -¢7% 686

fn functie de acest raport, se poate determina caracteristica de directivitate a
sistemului, care in planul E are expresia:

2
E(B):'%—ﬂz T cose,
l

(3.3.3)

in care @ este unghiul fafa de axa principala de radiatie. fn cazul considerat, dupa
efectuarea transformanlor, se cbfine:

|E(O)=2- cos{r3 -18° -cos8). ) (33.6)

Impedanta antenei. definita conform relatiei (3.3.4), poate deveni reald prin
reglarea lungimii vibratorului. fnlocuind in relatie valerile lui Z;; i Z; se obyine:
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: 4900-¢/%

Zd =Z| —W—Z| —47,5—'}“52,6.

Daca se pune conditia ca partea imaginar3 si fie nuld, dupa nlocuirea lui Z,
cu valoarea dati de expresia (3.3.1), rezultd:

(17 A-0,467)1600 = 52,6,

de unde se obtine: { = 0,5-A.
Astfel, pentru impedanta vibratorului se obtine valoarea Z; = 82 + j-52, iar

pentru impedanta intregii antene. valoarea Z;= 82 - 47,5 =345 Q.
Pentru antenele Yagi de acest tip, caracteristica de directivitate rezultanta

depinde de distanta d §i are expresia:
L] 2 d
|R(6)=2 cos[73 -18 < eos 6] : (3.3.7)

in mod uzual, antenele Yagi se realizeaza cu un numar mat mare de elemente,
fiind compuse din unul sau mai muli reflectori, un vibrator $i mai multi directori, ca

in figura 3.36. '

R v pDDDDD .... DD

|

—

de radiatie

| |axaprincipnla
‘ | ’

Fig. 3.36. Antena Yagi cu mai multe elemente.

Pentru o astfel de antend, care contine un singur vibrator si mai multi dipohi
pasivi, se construiegte un sistem de ecuatii analog sistemului (3.3.2), in care intervin
curentii prin fiecare element, impedantele elementelor, precum si impedantele de
transfer dintre elementele antenei: :
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Zl’!l+zl2'!2+zla’13 + e =0

le'll +Zz'12 +Zz3'13 + ... =V2 (3'3‘8)
Z|3'3'|+Zz3'l‘2+23'!3 + .. =
Z|4'II+ZZ4'I2+ZM'I3+.... =0. .

Din ecuatiile egale cu zero se pot determina rapoartele dintre curenti, iar din
ecuatia a doua rezultd impedanta Z;. Caracteristica de directivitate se poate construi
folosind rapoartele dintre curenti §i distangele dinire elemente.

Antenele Yagi sunt antene de banda ingustd si se utilizeazd preponderent in
domeniile de televiziune FIF gi VIF, asigurind castiguri de valori ridicate (se mai
numesc antene “canal de unda”). in tabelul 3.1 se prezinta valorile parametrilor care
caracterizeaza directivitatea acestor antene in functie de numarul de elemente care le
compune.

- e - EEL .

Tabelul 3.1
Numir Castig fata de dipolul
de elemente Tip elementar Uror | Cuos RFS
2 RV 3,5dB 75° 130° 8dB
3 RVD 5dB 68° 110° 14 dB
4 RVDD 6 dB 63° 95° 14 dB
5 RV3D 7dB - 58° 80° 14 dB
7 RV5D 8,5 dB 51° 635° 16 dB
10 RV8D 10,2 dB 44° 52° 20 dB
14 3RVI0D 12dB 38° 42° 23 dB
22 4RV17D 16 dB 25° 25° 28 dB

Trebuie precizat faptul ci rezistenta de radiatie scade o datd cu cregterea
numirului de elemente. Pentru o rezistentd de radiatie mare, se practicd solutia
utilizirii ca vibrator a unui dipo! indoit. Solutia dipclului indoit inchis este corelata cu
proprietatea unui conductor radiant de a-yi miri rezistenta de radiatie concomitent cu
cresterea lungimii, pentru o valoare A impusa. In figura 3.37 se prezintd modul n care
se ajunge la constructia dipolului indoit.

inchiderea dipolului se face pentru reducerea pierderilor. Antena cu dipolul
indoit are o rezistenti de radiatie cuprinsd intre 240 € si 300 €, in functie de
rapoartele /A, I/d si I/s. Dipolul indoit este un exemplu de anteni sinfazica ale carei
caracteristici de directivitate si castig sunt identice cu cele ale dipotului deschis in A/2.
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Il

dipol indoit deschis

' dipol prelungit

1

i

il

dipol indoit inchis

Fig. 3.37. Obtinerea dipolului indoit inchis.

W

Pentru conectarea dipolilor si, respectiv, a antenelor Yagi, cu cablurile de
alimentare / cobordre, de tip: bifilare sau coaxiale, in scopul adaptarii §i simetrizdrii
conexiunilor, se utilizeazi solutiile prezentate in fig.3.38.

-
ae

Zp=7502
X4
Cablu coaxial |
=752 Cablu bifilar
= Z(=300 2

24=300 2

Za=300 22

T

Zr=300 22

kT ‘j’

A2 Z=75402

Fig. 3.38. Adaptarea §i simetrizarea conexiunilor dipol - fider.
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3.3.6. ANTENA LOG - PERIODICA

Antena formatd dintr-un sir de dipoli cu lungimi logaritmic - periodice
 prezinta caracteristici deosebite care-i conferd o serie de aplicatii, mai ales in tehnica
masuririlor. In principiu, este vorba de faptul ca proprietafile acestei antene se repetd
periodic cu logaritmul frecventei. Daci diferenta dintre doi dipoli consecutivi este
micd, se poate considera ca antena are un cigtig constant intr-o anumitd bandi de
frecvente. Spre deosebire de antena Yagi, care este 0 anteni de banda ingustd, anfena
log - periodicd, prezentatd in fig. 3.39, este 0 antend de band3 larga.

Alimentarea antenei se face in punctele notate cu F. Parametrii antenei sunt

determinati de unghiul &, precum si de raportuk:

rs-IL-= Xn <1. (339

£awl xn-t-l.

Valori uzuale ale raportului sunt: 7=0,9 ... 0.5.

Acest tip de antend nu realizeaza chgtiguri prea ridicate, motiv pentru care se
foloseste, de obicei, in combinatie cu un reflector parabolic, jucand in acest caz rolul
de excitator, sau cu antena biconic, pentru sciderea limitei inferioare a benzii de

frecvente. .

Fig. 3.39. Antena log - periodici.
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3.3.7. SIRUL DE ANTENE CU RADIATIE TRANSVERSALA

Sistemul de antene compus dintr-un numir oarecare de elemente radiante
identice, asezate la distante egale de-a lungul unei singure axe, prin care circuld
curenti cu aceeasi faza, formeaz3 un sir de antene, alimentate in fazi. Acest sistem de
antene realizeaza o radiatie transversali (“sistem broad side”). Sirul este prezentat
in figura 3.40, cele n elemente care il compun fiind plasate de-a lungui axei Ox si
distantate intre centre cu pasul adimensional ¢ = /4 .

P
}) ] 1 2 3 n-} n
® 1: T -
d X
y P

Fig. 3.40. $ir de antene cu radiatie transversal3,

Caracteristica de directivitate . a sirului depinde de caracteristica de
directivitate p a celor n elemente identice, de pasul a, precum si de unghiurile de
azimut, @ i elevatie, @ si este data de relatia:

sinln-z-(a-cosg - cos)]
n-sinfz - (a - cos@-cos@)}’

R(p8)=p (3.3.10)

In figura 3.41 sunt prezentate caracteristicile de directivitate ale unui sir de
dipoli in semiund3, cu lungimea totala a girului de 3-2 (intre mijloacele elementelor !
extreme), in functie de distan{a dintre dou elemente consecutive.

Maximul de radiatie al acestor sisteme este situat perpendicular pe linia de
agezare a antenelor, de unde i denumirea de “sir de antene cu radiatie transversala”,
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Linia de
agezare
a girului

dn =1 dir=1 ' di=1.5

Fig. 3.4, Caracteristici de directivitate pentru giruri cu radiatie wansversala.

3.3.8. SIRUL DE ANTENE CU RADIATIE LONGITUDINALA

Sistemul de antene cu radiafie longitudinald este format dintr-un numar
oarecare de antene identice, agezate de-a lungul unei axe, avand curentii egali si astfel
defazati incat si se asigure o diferentd de faza crescitoare cu fractiuni de perioada
intre antenele vecine, proportionald cu distanta dintre acesie antene. exprimata in
lungimi de unda. Sistemul de antene cu radiatie longitudinala realizeaza o radiatie de-a
lungul axei de asezare (longitudinald) si este prezentat in fig.3.42.

4

Fig. 3.42. Sir de antene cu radiatie longitudinala.

Caracteristica de directivitate corespunzitoare acestui sistem compus din #
elemente identice. avand fiecare o caracteristica de directivitate p, este datd de relatia:
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R(@6)=p- Siﬂ[f! : Jr-a(casa;o—coseil)]‘
n-sinfr - alcos @ - cos @ £ 1)]

(3311

Semnul “+” sau “~" din relatie corespunde unui defazaj pozitiv, respectiv
negativ, intre doud radiatoare consecutive, ceea ce modifica directivitatea de-a lungul
axei Ox spre stinga sau spre dreapta.

Sistemul concentreaza cimpul radiat in directia cap3tului sistemului unde
existd cea mai mare intirziere a fazei. Aceastd concentrare este proportionald cu
lungimea sistemului i este prezentati in fig.3.43.

Linia de agezare
asistemulvi L= lungimea ginului

Fig. 3.43. Caracteristici de directivitale pentru siruri cu radiatie transversala.

Directivitatea unidirectionald nu depinde de distanta dintre doud elemente
consecutive, dacd acesta nu depiseste valoare critich de aproximativ 3- A/8. Peste
aceastd valoare, sistemul poate deveni bidirectional.

3.3.9. RETEAUA DREPTUNGHIULARA

Cele doud siruri prezentate anterior reprezintd cazur particulare ale unui
sistem de antene ce constd dintr-un numdr oarecare de elemente radiante identice,
agezate uniform de-a lungul axelor x §i z i alimentate cu curenti identici, pastrind o
diferentd de fazi constanta intre elemente invecinate pe directia unei axe. Reteaua
poate fi considerat’ ca fiind compusi din N giruri paralele, in care fiecare gir consta
din n elemente radiante separate.

Caracteristica de directivitate a retelei are expresia:
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b

sin[nz(a-cosg-cos@+b)] sin[Nz(A-sind + B)]
R( + 9) =p: N 1" N : »
nsin[z(a-cosp-cos8 +b)] Nsin[z(A-sin6 +B)]

(3.3.12)

unde: 2 $i N reprezintd numirul elementeltor radiante de-a lungul axelor x si, respectiv,
Z asi A sunt distaniele dintre elementeie radiante de-a lungul axelor x gi, respectiv, z,
exprimate in fractiuni de lungime de unda, A, iar b §t B sunt defazajele dintre
elementele invecinate de-a lungul axelor x si, respectiv, z, exprimate in fractiuni de
pericada.

Astfel, sirul de radiatie transversalid se poate obtine din reteaua
dreptunghiulard pentru cazul: N = 1 §i b = 0, jar sirul cu radiatie longitudinala se
obtine pentru: n = 15i a = b.

Prin modificarea defazajelor dintre elemente, separat pentru cele doud axe, se
poate obtine o caracteristica de directivitate orientabild intre anumite limite, far a fi
necesard modificarea geometrica sau constructivi a pozitiei retelei.

34. ALTE TIPURI DE ANTENE

3.4.1. ANTENE CU UNDE PROGRESIVE

Un conductor nerezonant, plasat in spatiul liber, avind lungimea { » 1 si
terminat pe o impedanti egali cu impedanta sa caracteristich devine o antend cu unde
progresive. _

Distributia curentului in lungul antenei si caracteristica de directivitate pentru
antena cu unde progresive sunt prezentate in fig. 3.44. Caracteristica de directivitate
este simetricd fatd de conductorul antenei, iar rezistenia de radiatie creste o dati cu
raportul /4, ca in fig. 3.45. -

-
e

conductorul

¥
_____________________________ \‘. »  antenei

Fig. 3.44. Distributia de curent §i caracteristica de directivitate.
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Fig. 3.45. Rezistenta de radiatie a conductorului,

O aplicatie tipicad pentru antenele cu unde progresive o constituie anfena
rombicd. Aceasta este formati din patru conductoare cu unde progresive, dispuse in
forma de romb si terminata pe o rezistenta de sarcini. Antena rombica este o antena de
banda larga. utilizatd in domeniul undelor medii si scurte, planul antenei fiind, de
obicei, paralel cu suprafata paméantului.

In fig. 3.46 este reprezentats o antend rombicd, precum $i modul in care se
insumeazd cmpurile produse de laturile acesteia pentru a se obfine un maxim de
radiatie in directia rezistentei de sarcini de valoare Z,.

directia

lobului
incipal

principa

Zp

Fig. 3.46. Antena rombic.

Unghiul de deschidere optim al rombului nu este critic in raport cu lungimea
lawrilor, dac3 aceastd lungime este de cel putin doud ori mai mare decat A si se
situeazd intre 60° si 75° (fig. 3.47).
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Fig. 3.47. Unghiul de deschidere optim al antenei

Un alt tip de antend cu unde progresive este antena rejea cu radiafie
longitudinald, realizati cu o linie cu unde progresive $i un anumit numar de
conductoare suplimentare numite colectori, asezati in perechi coliniare si cuplati slab
cu linia de transmisiune prin capacitati de valoare mica, produse de izolatorii antenei

(fig. 3.48).

4

cbo‘l'eclori
i [ 1Ll
O T T T . T 1T T T DN
alimentare Z,
T T IIIZL_-X .-
T T T S l ~ Tinie cu unde
b b 1 1 o progresive

Fig. 3.48. Antend cu linie de unde progresive.

Defazajul dintre curentii ce apar prin doua conductoare consecutive se obtine
datorita fapului ci. dacd linia se termind pe o impedantd egald cu impedanta
caracteristica a acesteia. variatia fazei de-a lungul liniei este proportionald cu lungimea

r liniei, fiind egald cu 360° pentru o lungime egaldcu 4.
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In constructiile obisnuite, colectorii au fiecare o lungime de aproximativ 0.3-4
si sunt agezati la o distanta de cel mult /12 intre ei. Lungimea totala a unei antene de
tip retea cu radiatie longitudinal3 este cuprinsa intre 3-A si 5-A.

3.4.2. ANTENE CADRU

Anrena cadru ("loop antenna") este o antend formatd din una sau mai multe
spire agezate intr-un plan - planul cadrului §i permite receptionarea semnalelor cu
lungimi de undi mult mai mari decit dimensiunile constructive ale cadrlui.
Principalele variante constructive de antene cadru sunt prezentate in fig. 3.49.

cadru cadru
patrat circular
-«
v 'y
i
V(4
cadru cadru
triunghiular Bérapat

Fig. 3.49. Variante constructive de antene cadru.

Caracteristica de directivitate, cu referire la planul H, a unui cadru plasat in
planul vertical (voz), reprezentatd in planul orizontal (xoy), ca in fig. 3.50, are formi
de "8", orientat pe axa oy. Antena cadru se comportd practic identic cu un dipol in A/2,
avind pozitia perpendicutard pe planul cadrului §i care trece prin centrul acestuia,
pozitia echivalentd mijlocului dipolului coincizidnd cu centrul cadrului. Antena cadru
este sensibila la linitle de cAmp magnetic §i trebuie orientatd perpendicular pe acesta.
Antenele cadru mai poartd denumirea si de anrene magnetice; datoritd rezistentei de

radiatie scizute, ele sunt utilizate preponderent ca antene de receptie la frecvente nu
prea inalte.
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Fig. 3.50. Caracteristica de directivitate a unui cadru dreptunghiular.
inﬁltimea efectivd a unei antene cadru este data de relatia:

A

._h,! =2-:r-n——i , 5 (34.hH
unde: # este numarul de spire ce alcituiese cadrul, iar A este suprafata cadrului. Pentru
mirirea inaltimii efective a antenelor cadru de receptie, acestea se construiesc pe
miezuri de feriti cu permeabilitatea magneticd, 4, mare si pierderi wmici in
radiofrecventi, caz in care inal{imea efectiva devine:

hy =278l (342)

in fig. 3.51 este reprezentatd o antend cadru realizatd pe 0 bar de ferita cu
sectiunea circulari de raza R, pentru care inatimea efectiva este:

h¢f=2'7r2‘n'R2“‘.2-’ j

(3.4.3)

cu conditia ca lungimea antenei, L = 2-7nR, si fie mult mai mica decét lungimea de
4
undi, 4.

Rezistenta de radiatie a antenelor cadru se poate calcula cu relatia:
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h 2
R; =800-[ ;] . (3.4.4)

La constructia antenelor cadru trebuie si se foloseasc3 conductoare de foarte ‘
buna calitate pentru a avea pierderi minime. Intrucét antenele cadru sunt de bandi
largd si au caracter inductiv, de obicei, se utilizeaza acordui capacitiv al acestora pe
frecventa de receptie.

Fig. 3.51. AntenZ cadru pe bard de ferita.

3.4.3. ANTENA CU REFLECTOR PARABOLIC

Pentru  frecvente  ridicate,
incepind cu  domeniul  undelor
ultrascurte si continuand cu domeniul
microundelor, o largd utilizare o au
antenele de mare directivitate realizate
cu reflectori  parabolici. Reflectorul
parabolic, prezentat in fig. 3.52, are
proprietatea de a concentra un fascicul .
de unde paralele intr-un singur punct, F (focar) D
numit focar. Reciproc, radiatiile
omnidirectionale ale unei surse plasata
intr-un focar sunt transformate fn
fascicul de unde paralele.

Reflectorul, avind forma unui
paraboloid de rotatie, trebuie realizat cu
o deschidere, D, mult mai mare in
comparatie cu lungimea de undi la care
se utilizeaza. Fig. 3.52. Reflector parabolic.
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in fig. 3.53 se prezintd un dipol utilizat ca sursa de camp si ansamblul dipol -
reflector parabolic. . )

reflector
parabolic:\
. dipol in A2 o Alimentare
> |
g L [ _! B —
dispozitiv
de adaptare
dipol .
activ
reflector
{dipol pasiv)
cablu coaxial .
ngid

Fig. 3.53. Sistemul dipol - reflector parabolic,

Unghiul de deschidere al unei asemenea antene poate fi aproximat cu relafia:

A
(1343 = 60 * —D" . (3-4.5)

Astfel, pentru un reflector cu diametrul D = 20-A4, se obtine un unghi de
deschidere asgp = 3°. '

in cazul antenelor de microunde, elementul radiant plasat in focar se numesgte
iluminator. Acesta trebuie si fie o sursa punctiformi in raport cu dimensiunile
reflectorului. Tn acest scop se utilizeaza antenele horn, care realizeaza trecerea undelor
electromagnetrce din spatiul inchis al ghidurilor de und, in spatiul liber. in fig. 3.54
se prezinti dou tipuri de antene horn utilizate ca iluminator.

horn horn
dreptunghiular circular

i
(ghid de unda { \; l

3

ghid de unda circular i

dreptunghiular

Fig. 3.54. Antene horn pentru iluminarea reflectorului.
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Reflectorul transformd unda sferic produsd de iluminator intr-o undé plana.
in functie de modul in care se face iluminarea §i in functie de forma reflectorului,
exista diferite tipuri de antene parabolice. fn fig. 3.55 sunt prezentate doui tipuri de
antene cu reflector parabolic simetric: antena cu iluminare directd si antena cu
reflector secundar hiperbolic ("cassegrain”).

reflector

reflector
parabolic

iluminator ilorinator focar

ghid \ ./ comun
S———0_ reflector
hiperbolic
secundar

[
o

revarsare

a) b)

Fig. 3.55.a) Antena cu iluminare directd; b) Antend cu reflector secundar.

Ambele tipuri de antene utilizeaza reflectoare cu deschidere circuiara, planul
deschiderii fiind perpendicular pe axa care unegte centrul reflectorului parabolic cu
focarul acestuia.

~ Alte tipuri de antene folosesc reflectoare asimetrice. Astfel, in fig. 3.56 sunt
prezentate: antena offset cu deschidere circulard, respectiv antena horn-reflector cu
deschidere (apertur3) trapezoidald. '

Suprafata reflectorizantd a reflectoarelor parabolice poate fi realizata fiecao
suprafatd continud acoperiti cu un strat de material cu conductivitate foarte buna, fie
sub forma unei grile conductoare. Suprafata efectivd, A, a antenelor parabolice este
mai mica san cel mult egald cu suprafata geometrica, A,, a aperturii.

Pentru reflectoare cu deschidere circulara se obtine:

N
szn'D
4

» (3.4.6)
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unde D este diametrul deschiderii. Raportul dintre cele doud suprafefe reprezintd
eficienta antenet:

A
n=-L<1. (3.4.7)
A . S
reflector
. rellector
/)(\‘ ‘ . parabolic
\
\ thornator t
hom
ghid
a) antena offset b) antena horn - reflector

Fig. 3.56. Alte tipuri de antene.

Eficienta antenei este dependentd de modul in care se face iluminarea
reflectorului, de rezistentele pe care le prezinta suprafetele conductoare reflectorizante,
de umbra pe care o fac suportii iluminatorului sau ai reflectorului secundar. Orice
pierdere de putere, de exemplu, prin revirsare, conduce la reducerea suprafetei
efective a antenei si implicit 1a reducerea eficientei.

Castigul antenelor parabolice se poate evalua pomind de la relatia dintre cagtig
si suprafata efectivd, de unde rezulté:

G= "AT Ag s (3.4.8)
utilizand relatia (3.36), se obtine:
G--%’-r-—q-Ag. - (3.49)

Pentru antenele cu deschidere circulard:
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de unde rezulta:

2
G=n- (”J{D} . (3.4.10)

In continuare sunt prezentate doua exemple:
a) pentru D = 2,25 m: 77 = 0,5; pentru A = 5 cm se obtine un cistig G = 10

sau G =40dB;
b) pentru D = 33,3 m: 77 = 0,5; pentru A =7,5 cm rezultd un cstig G = 10% sau
G = 60 dB.

Unghiul de deschidere al unor antene parabolice cu aperturi circulari este
practic acelasi in planurile E si H i se poate estima cu relatia:

A
O o =0yo =k D [rad], (3.4.11)

unde & este un coeficient ce depinde de modul de iluminare i ia valori intre k = 2,04
. 2,32, Astflel, pentru iluminare uniformi, &k = 2,04. De exemplu, pentru D = 30 m,
/L 7.5 cm, {deci f = 4 GHz), rezulté cA & 3 = 0,51-107 rad sau in grade, @ 34 =
=0,51-10%180/n = 0,3°.
fnwre cistigul antenei §i unghiul de deschidere se poate utiliza si relatia de
calcul simplificat:

(3.4.12)

3.5. ANTENE DE EMISIE RADIO - TV

Pentru emititoarele radio i TV, de cele mai multe ori sunt necesare sisterne
radiante de putere mare §i cu radiatie omnidirectionald in plan orizontal. in acest
paragraf, pornind de la elementele componente, se explicd constructia, functionarea i
performantele unui sistem radiant de tip turn, destinat emisiei radio - TV.
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3.5.1. DIPOLUL ELEMENTAR CA BAZA DE CONSTRUCTIE

In paragraful 3.2.3 este prezentat dipolul in A/2 si caracteristica de directivitate
a acestuia. Avind n vedere faptul ci dipolul realizeazi o radiatie simetrica in raport
cu axa pentru care i se masoara lungimea i ci un sistem radiant poate fi format din
dipoli aflati in diferite pozifii, este convenabil si se exprime caracteristica de
directivitate in functie de un parametru independent de pozitie. Din aceste motive,

%
cos| =-cosa
[2 )

a)=—32 2, (3.5.1)
sing

relatia (3.2.17) devine:

unde unghiul e este, in acest caz, unghiul facut de o directie oarecare din spatiu cu axa
dipolutui, dupa cum se aratd in fig. 3.57.

Oy
b

*y

é

=~
g

Fig. 3.57. Dipolul elementar orizontal sau vertical §i mésurarea unghiului o

i

Caracteristica de directivitate a dipolului in planurile E si H este reprezentata
in fig. 3.58. Pentru dipolul orizontal orientat dup3 axa y, planul E este planul xoy (sau
yoz), iar planul H este planul xoz. Pentru dipolul vertical, planul E este planul xoz (sau
yoz), iar planul H este planul xoy.

Deoarece in planul H dipolul este omnidirectional, caracteristica de
directivitate este independentd de o §i deci. pentru prima pozitie, ea are forma unui

cerc in planul xoz. )
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Fig. 3.58. Caracteristica de directivitate a dipolului elementar,
pentru pozitionarea in lungul axei y.

3.5.2. SISTEMUL FORMAT DIN DOUA ANTENE IZOTROPE

Pentru a analiza comportarea unui sistem radiant, se poate considera un sistem
compus din doua antene izotrope, aflate la o distania d una fati de cealalti, pe axa z,
asa cum se aratd in fig. 3.59. Considerdnd unghiul @ facut de o directie oarecare in
spatiu cu axa z, intre cele doud antene §i punctul de receptie apare o diferenta de drum

2“

Fig. 3.59. Sistemul format din douZ
antene izotrope.

dcosé Se poate arita ci radiatia sistemului
depinde de raportul 4/4 si de unghiul 8, conform
relatiei: .

AF(9)= cos[%—cos 9] . (3.5.2)

Aceastd relatie se poate obtine din
relatia (3.3.10) pentru cazul particular in care
n=2 si @=0. Caracteristica de directivitate a
sistemului este simetricd n raport cu axa z.
Functia notatd cu AF (“Array Factor”) defineste
comportarea sistemului radiant §i poate fi
utilizata gi in cazul in care antenele izotrope sunt
inlocuite cu antene reale, motiv pentru care mai
este numitd si facror de sistem. %ren fig.3.60 sunt
reprezentate  formele acestei functii pentru

cteva valori reprezentative ale raportului d/4 , precum §i comportarea in planul xoy,

in care sistemul radiant este omnidirectional.
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Castigul teoretic al sistemului in plan orizontal este de 3dB (puterea
receptionatd se dubleazi). Se poate constata ca pentru cazul in care d = A2, radiatia
sistemului in directia axei z este nuld. Acest caz prezintd o importan{a deosebitd pentru
sistemele ce vor fi prezentate in cele ce urmeazd. " 4

2 F z _ )
d=A4 d=M2
\._/ x-;auy x;auy

Fig, 3.60. Comportarca sistemnului format din doud antene izotrope.

in cazul general, al unui sistem (gir) format din n antene izotrope, agezate
echidistant in lungul unei axe, factorul de sistem, AF, are expresia:

. . [ z-d )
sin n‘—j—-cose
AF{@)= . .- (3.5.3)
T (=-d Lob o L
n‘sm[—l-—cose] : .

Caracteristica de directivitate a sirului riméne simetrica in raport cu axa z, iar
cagtigul creste o datd cu numirul de elemente £ din care este format. Castigul sirulm
poate fi calculat cu relatia G = 10lg . Astfel, pentru n = 2 s¢ obtine castigul G =3
dB, pentru n = 4 cégtigul G = 6 dB, pentru n = 8 cistigul G = 9 dB, iar pentru n = 16
castigul G =12 dB.
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3.5.3. SISTEMUL FORMAT DIN DOI DIPOLI COLINIARI

Daca cele dou# antene izotrope se fnlocuiesc cu doi dipoli asezati in lungwl

axei z, unul in prelungirea celuilalt, iar d este distata dintre mijloacele lor, atunci «
obfine un sistem radiant a cirui caracteristicd de directivitate va depinde atat de
directivitatea dipolilor, cat si de factoru! de sistem, AF. Structura de sistemn radiam
rezultatd este prezentats in fig. 3.61.
\ _ Se poate observa ci in acest caz, unghial
& pentru dipol coincide cu unghiul 8 pentra
sistemul de dou# antene. Daci se consider3 ci cei
doi :dipoli sunt identici si comandati in fazi
(dipoli simfazici), atunci caracteristica de
directivitate a sistemului rezultat depinde numai
de unghiul &@si are urmatoarea expresie:

Psistem = P dipot (9) AF(0)=

. o co{%-cos&]

sin@

. cos( I;i - COs 9) . (3.54)
Fig. 3.61.Sistemul format din doi
dipoli coliniari.

Comportarea sistemului depinde evident de valoarea raportului d/A. Pentru o
distantd d = 0,5-4 se obtine un cistig suplimentar de 1,9 dB, relativ la cigtigut unui
dipol. Cagtigul maxim apare in planul xoy (planul H al sistemului radiant), originea
sisterutfui de axe fiind considerata la mijlocul distantei dintre cei doi dipoli. Acest
lucru rezulta din faptul ca pentru 6 =90°, pyp0 = 1 §i AF = 1. Radiatia sistemului este
nula in lungul axei z. Trebuie observat ci sistemul este §i rAiméane omnidirectional in
planul H.

In fig. 3.62 se prezintd cele doud caracteristici de directivitate reprezentate in
planul H si rezultatul multiplicarii acestora in cazul d = 0,5-A. Cregterea de céstig a
sistemului este echivalenta cu o ingustare a lobului principal, orientat transversat in
raport cu axa dipolilor.

Daci d = 0,7-4, atunci cigtigut sistemului este de 2.61 dB fata de dipol si deci
de 4,77 dB fata de o antena izotropa. Céstigul real G este mai mic de 3 dBd datorita.
cuplajelor parazite dintre dipoli. Radiatia sistemului rimane nuld in lungul axei z,
chiar dacd AF este diferit de zero, datorita dipolilor care au Puaipot = 0 pentru unghiul
é=0° '
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Fig. 3.62 Directivitatea sistemului ‘cofnpus din doi dipoli coliniari.

3.5.4. SISTEMUL FORMA:I‘ DIN DOI DIPOLI PARALELI
Daca cei doi dipoli sunt

asezati paralel unul cu celalalt, la
distata d $i perpendiculari pe axa z,

’ e
atunci se obtine un nou sistem : \
radiant, ca Tn fig. 3.63. Se poate e
observa ci in acest caz, deoarece /“ .
axa sirului  de antene este Z ’/
perpendiculard pe axa dipolilor, re «
unghiul a pentru dipol nu mai -~ 0

coincide cu unghiul & pentru | P X
sistemul de  doud  antene. / / >

Considerdnd ci cei doi dipoli sunt
identici (dipoli elementari cu { =
=A/2) si comandafi in fazi o a
(simfazici), atunci caracteristica de -
directivitate a sisternului rezultat Fig. 3.63. Sisteml format din doi dipoll
depinde de unghiurile a'si &ca si de . paraleli.

distanta d dintre dipoli. astfel: -

-
-

{ COSQ)
Psizem = pa‘qw (a) AF(B]-— COS[— COSG) (3.5.5)

Caracteristica de directivitate a unui astfel de sistem (denumit “parallel
broad-side”) nu mai poate avea o axa de simetrie, deoarece axa de agezare a centrelor
dipolilor este axa z, in timp ce axa de simetrie a unui dipol este paraleld cu axa y §i
deci. perpendicular pe axa z. Planul xoz este planul H al dipolilor, iar planul yoz este
planul E. lucru valabil i pentru planul xoy. G
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Pentru a putea analiza comportarea sisteruiui, se poate proceda la
multiplicarea factorilor Pipod @) 51 AF(8) iIn fiecare dintre cele trei plane
reprezentative. Un exemplu in acest sens il constituie caracteristicile de directivitate
reprezentate in fig. 3.64. Ele au fost obfinute in cazul particular in care distanta dintre
cei doi dipoli paraleli a fost fixati la valoarea d = 0,5 A,

O Ao 24 AF® z'..zi.’sm
YN )
|/ AT

e o e o ¢

D A~

i

)f— ¥

R | BRI

Y 4 popafa) .
tplanul By y' AF(@) Y PSsion e
1 “ R
(]
_/ '

G

v
AN

Fig. 3.64. Componarea sistemului compus din doi dipoli paraleli si simfazici.

Se poate constata ca radiatia maximi a sistemului are loc de-a fungul
axei x, axd ce reprezintd normala la planul de asezare al dipolilor. Castigul
oblinut de sistem fafa de un dipol elementar este G = 4dB pentru d =0,5-4.

3.5.5. SISTEMUL FORMAT DE UN DIPOL SI UN PANOU
REFLECTOR

fn cazul in care un dipol este plasat paralel cu o suprafatd conductoare si la
mica distanta fatd de aceasta, datoritd fenomenului de reflexie a undelor radio, radiatia
dipolului este modificata substantial. Pentru a explica si evalua acest fenomen, se
poate considera ¢a dipolul impreuni cu imaginea sa, creati prin reflexia pe o suprafati
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conductoare ideala, se comporta ca un sistem format din doi dipoli comandati in
antifazd.

Sistemul format de un dipol elementar afiat la o dlstantﬁ d = A/4 de un panou
reflector i, deci, la distanta 4 = A/2 de imaginea sa virtuala si mstemul echlvalem de
doi dipoli paraleli in antifazi sunt reprezentate in fig. 3.65. g

Plan
reflector y

Fy Sistem
echivalent

2N

¥

RS

l Fig. 3.65. Sistemul format de un dipol $i un panou reflector.

+ Datorita faptului ca cei doi dipoli sunt identici (dipoli elementari cu { = A/2) si

f comandati in antifazd, caracteristica de directivitate a sistemului rezultat depinde de

enghiurile @ $i 6, conform reprezentirii din figura, ca si de distanta 4 dintre cei doi
dipoli, avind urmétoarea expresie:

ps.fﬂem = pdipnl (a)' AF(G)‘
fnlocuind, se obtine:

COS[%‘COSQ’] d .
Pisem = : sin(”' -cos 9} (3.5.6)
; sin o A

in cazul particular in care d = 0,54, aceastd expresie devine:

P sivtem =

cos(—cosa] ‘
sm[ - COS 6') . (3.5.7)

sina
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Din relatia anterioard se poate constata ca daci €= 0°, factorul de sistemAF =
=sin(72) = 1 si. deci, sistemul are radiatia maximi orientatd pe directia axei z
(radiatie longitudinala). fn schimb. pentru 9= 90°, AF = sin(0) = 0 si radiatia
sistemului este nuli in planut xoy (planul ecranului).

Cagtigul teoretic al sistemului este si in acest caz de 4 dB relativ la un dipol in
A2, Dacd se tine seama de cuplajul parazit care apare intre dipol si reflectorul
considerat ca un plan conductor ideal, acest cigtig se reduce cu 0,76 dB. Prin urmare.
se obtine ¢ G = 3 dB - 0,76 dB = 3,24 dBd, sau G = 5.4 dBi, relativ la antena
izotropa.

Deocarece. in practicd, reflectorul are dimensiuni finite si  suprafata
discontinu3, realizati, de obicei, sub form# de grila. castigul real al antenei panou cu
dipol se poate reduce pina la o valoare aproximativéd de 3 dBd (sau 5,15 dBi).

Caracteristicile de directivitate, in fiecare dintre cele trei plane reprezentative,
sunt cele indicate in fig. 3.66.

a ?:::.:(1{3 y4 AF® Y psuem
X 1(u)
/ {‘m] E - "t pscen
\ E A\ >
Y §  poipelet)
(planul £} ¥ $ ¥4
AF(©)=0 Psiaem=0
x; f %

Fig. 3.66. Comportarea sistemului compus din doi dipolhi
aflati la distanta A/2 §i comandati in antifaza.

-
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Daci se (ine seama de faptul ¢a in cazul sistemului format de un dipol si un
panou reflector nu poate exista radiatie de camp electromagnetic in spatele ecranului
reflector, mai ales daca reflectorul este considerat un plan realizat dintr-un material
conductor ideal (cu coeficient de reflexie in modul unitar), atunci forma caracteristicii
sale de directivitate trebuie corectatd fat3 de cazul general al sisternelor de dipoli in
antifaza. '

Constructia antenei panou reflector — dipol in A/2 si caracteristicile sale reale,
reprezentate in planul E §i, respectiv, H sunt cele din fig, 3.67.

. y Planul E
N
. R
\q z
N

RS
‘\\ * —>

N

-

Fig. 3.67. Sisternul dipol - panou reflector si directivitatea sa in planurile E si H.

ti

Dupa cum rezulta din fig. 3.57, sistemul radiant de tip dipol combinat cu
panou reflector este 0 antena cu radiatie unidirectionala (“‘end-fire”).

3.5.6. ANTENA PANOU CU DOI DIPOLI

O varianta de antena i mai eficienta din punctul de vedere al di rectivitatii si al
cistigului o reprezinti sistemul de antend panou cu doi dipoli paraleli sinfazici.
Aceastd anteni combind doud antene de tip dipol-panou intr-un singur sistem radiant
cu directivitate unidirectionald (“end-fire™), aga cum se poate vedea in fig. 3.68.
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Fig. 3.68. Antena panou cu doi dipoli.

Caracteristica de directivitate a sistemului rezultat depinde de iinghiurile a, 6,
si @3, conform reprezentdrii din figuri, ca i de distantele dy/2 dintre dipoli si panou,
respectw 4, dintre cei doi dipoli. Pentru d; = A2, Dsistem a1E unnitoarea expresie:

Privem = Pupet @) AF (8))- AF, (6, )= -
oos[— cos a) -~ ?
sm[-— cosh, ] cos[—— cosé, ) (3.5.8)
singr

in aceasta expresie, primii doi factori g, (@) AF,{6,) reprezinta directivitatea

antenei dipol-panou reflector, iar al trei lea factor. AFy(6), reprezintd combinatia celor
doui antene dipol-panou agezate pe verticald in lungul axei z la distanta 4. in mod
uzual, d; = (0,6+0.8)-4.

fn planul vertical xoz, care reprezinta planul H al dipolilor, @ = &2 si g, =
=2 - 8,. Caracteristica de directivitate a sistemului devine:

H

Prisiem =1 ‘Siﬂ(%- cos 9,]co{—’%2— cos 6,]- (3.5.9)

Pe directia axel x, 6= 0, ;= 2, iar p. =1, ceeace aratd cd radiatia
maximd se obtine pe directia axei x, transversal in raport cu planul panoului reflector.
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Antena panou cu doi dipoli si caracteristicile ei de directivitate sunt prezentate
in fig. 3.69. Unghiul de deschidere a lobului principal este de aproximativ 70° in
planul E si de aproximativ 60° in planul H. Castigut antenei panou cu doi dipoli este
G=1,5 dB relativ la dipolul in A/2.

vt Puspol AFy
(Ptanul E)

—t=

> H) *

Fig. 3.69. Antena panou cu doi dipoli i caracteristica sa de directivitate.

f\e

Prin plasarea a doud antene panou, A si B, ca in fig. 3.70, cdmpurile produse
de cele doui antene in cadranul definit de o =0 ... /2 sunt de forma:

cos[% -COS, a] :
E,=E-—= -sin[f-sin aa], (3.5.10)
sina, 2
T : :
cos[—z— : cosa,) i :
E,=E-: - -sin[—-sina,,], (3.5.11)
sin&yg 2

v
!

sau, deoarece O =2 - Gy

co{z-sin ad] R
2 N 4
Ey=E: -sm[z-cosaﬂ], (3.5.12)

cosd,

unde E este o constanta.
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sectiune
turn

ﬁ““ Fig 3.70. Dou3 antene panou plasate la un unghi 1/2.

Campul electromagnetic total produs intr-un punct situat la o anumita distanta
pe directia de radiatie, @, este egal cu suma fazoriala a celor doud cimpuri.

Pentru a obtine in planul orizontal o caracteristica cvasi - omnidirecfionald. se
utilizeazi patru antene panou plasate in acest plan, ca in fig. 3.71. Fiecare grup de
antene se va comporta in cadrul cadranul respectiv similar cazului descris anterior,

Fig. 3.71. Caracteristica de directivitate a
unui sistem cvasi — omnidirectional.

204

Pentru o = 0° (sau 90°), radiatia
se datoreazd doar uneia dintre antenele
grupului. Se observd cd se obfine un
maxim de radiatie pentru vwn unghi a =
=45° (cu aproximativ 1 dB mai mare -
fata de céstigul situat dupad directia
axelor). Minimul de radiatie este cu
aproximativ 2 dB mai mic fati de
cistigul situat dupd directia axelor.

Situatia descrisa anterior
presupune o aceeast putere de alimentare
pentru cele patru antene. ' Prin
modificarea puterilor de alimentare se
poate modifica forma caracteristicii de
directivitate (sisternul nu mai este cvasi —
omnidirectional ca in cazul precedent).
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Acest sistem cu n dipoli identici, comandati in faza, reprezinti un sir cu
radiatie transversald, deci pentru determinarea factorului de sistem se poate aplica
relatia (3.3.10), cu observatiile: p lipseste din relatie (este vorba de AF) si reprezintd
caracteristica de directivitate a fiecirui etaj: a = d/A; sirul este dispus pe verticali, Tn
aceste conditii, pentru factorul de sistem, rezulti relatia:

R

n .
n—sin[n‘—[j—sinq)-cosﬁ J]

in locul dipolilor se pot utiliza i antene panou identice comandate in faza.
Caracteristica de directivitate a sistemului se obtine prin multiplicarea caracteristicii
unui etaj cu AF.

Prin pédstrarea amplitudinii curentului de alimentare si, suplimentar, prin
introducerea unui defazaj constant al curentului intre antenele succesive ale unui sir de
antene panou plasat pe verticald (fig. 3.73) se poate obtine o inclinare in plan vertical
("down - tilt") a lobului principal al caracteristicii de directivitate, cu un unghi 5.

(3.5.13)

z 4 ’:f
4 - - (n-1)4y)
{(n-2)-4p) .
| ke (4w
y; R (1)

Fig. 3.73. Obtinerea unei caracteristici de directivitate inclinate in plan vertical.
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Relatia de legiatura intre defazaje si inclinarea fasciculului antenei este data de
expresia:

Z'I'da

Ay ==—

-sin 3, (3.5.14)

Se observa ca pentru Ay = 0, inclinarea fa¥ de directia orizontald este £ = 0.
3.5.8. STRUCTURA UNEI ANTENE DE EMISIE RADIO - TV

Structura (partiald) a unui turn de emisie este reprezentatd in fig. 3.74. Se
observa ca structura reprezentatd este un sir de sisteme de antene panou, ca cel descris

in paragraful anterior. Pe turn se plaseazd mai multe astfel de siruri, la diferite
niveluri,

|
;
e

i 1 N

LA L RN,
l
|

¢ o & e i &

l

Fig. 3.74. Structura (partiald) a unui turn de emisie.

n tabelul 3.3 se exemplificd performantele unor sisteme de antene din cadrul
unui turn de emisie pentru UUS (cvasi - omnidirectional), unde: B reprezinta banda de
frecvente, “nr. sisteme” se refers la numirul de etaje (de sisteme de cite patru antene
care realizeazd o caracteristici cvasi — omnidirectionala in planul orizontal), d este
distanta dintre doud sisteme n plan vertical, iar G reprezintd cistigul maxim al
sistemului relativ la dipolul in A/2.
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G- Tabelul 3.3

B nr. sisteme d G
[MHz] [m] [dBd]
2 5,0
4 8,0
87.5...108 3 32 57
8 ' 11,0

Rezultate asemanitoare se pot obtine §i pentru sisteme radiante care trebuie sa
functioneze in alte game de frecventd din domeniile FIF san UTF.
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o CAPITOLUL 4

MASURAREA PARAMETRILOR ANTENELOR

4.1. GENERALITATI

Orice anten3 poate fi considerati ca un cuadripol avand un port care poate fi
caracterizat prin marimi electrice, tensiune §i curent §i un port caracterizat prin marimi
de cAmp electromagnetic. Pentru antenele pasive, fiecare dintre cele doud porturi pot fi
porturi de intrare sau de iegire. Caracteristicile electrice si de radiatie ale unei antene
depind de geometria antenei §i de caracteristicile materialelor din care este
confectionatd, dar sunt influentate si de mediul ambiental in care lucreazi, precum si
de punctul de observatie/misurare. ,

Portul electric este conectat la partea “electronica”, de cele mai multe ori, prin
intermediul unei binii de transmisiune. La portul de camp electromagnetic, pe langa
perturbatiile din mediul ambiant, pot si intervin §i unde reflectate de la sol sau alte
obiecte reflectoare existente in zond (fig. 4.1). Toate acestea fac ca procesul de
‘calibrare sd fie influentat de o serie de factori perturbatori de care trebuie sa se tind
seama in procesu! de m3surare. .

EUN B B

_ _ —-t L il .’.»""o.t -n.“.“..

- *, | ANTENA [ | o Alte

Electronica Linie s Camp emisii
transmisiune | U .

\ / ap?o??atﬁ. departat
Z IO

Fig. 4.1. Antena si “mediul inconjuritor”,

1
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in ultima perioadd se constatd, pe langa cresterea numirului de antene, §i o
diversificare a tipurilor, in special din punctul de vedere al performantelor. Pe de altd
parte, se remarci o crestere a gradului de poluare electromagneticd. Pentru gestionarea
corectd a acestei resurse naturale limitate, care este spectrul de frecvente, au aparut
normele de compatibilitate electromagnetici care, printre altele, impun masurarea
nivelui perturbatiillor emise gi. respectiv, testarea imunitdtii intr-un cimp
electromagnetic cunoscut. Ca urmare a celor prezentate anterior, au aparut cerinte noi
privind caracteristicile misurate i evaluarea incertitudinii de masurare.

O atentie deosebitd se acordi stabilini performanielor locului de masurare,
precum si reducerii duratei de calibrare. In momentu! de fati se dispune de
echipamente de mésurare extrem de performante in ceea ce pnveste nivelul erorilor
instrumentale si facilititile ofente prin programele soft, insd, in masurarile efectuate
pentru  calibrarea antenelor, pot interveni o seriec de factori care afecteazi
incertitudinea de miasurare; Intrucit una dintre cele mai importante probleme pentru
calibrarea antenelor o reprezinta asigurarea reproductibilitafii masuririlor, este indicat
ca la orice masurare “si se stie ce se masoard”

4.2. CALIBRAREA ANTENELOR

Datorité proprietatilor lor de a transforma energia electricl in energie radiantd
si invers, antenele si-au gisit un numir mare de aplicatii in telecomunicatii, radar,
misurdr, simuliri de cdmpuri §i impulsuri electromagnetice etc. Antenele pot
functiona in regim de emisie si/sau receptie, continuu intr-o band3d de frecvente
fngustd sau largd, ori in regim tranzitoriu, in impuls. Far3 a fi o clasificare exhaustivi,
din punctul de vedere al masurdrilor, antenele pot fi clasificate in urmatoarele tipuri:

- antene active §i pasive de tip bard (100 Hz - 100 MHz},

- antene active $i pasive de tip cadru (20 Hz — 100 MHz),

- dipoli acordabili (25 MHz - 1,7 GHz),

- antene biconice (20 MHz - 300 MHz),

- antene conice spiralate logaritmic (100 MHz - 10 GHz),
- retea de antene log-periodice (80 MHz - 40 GHz),

- antene horn (200 MHz — 40 GHz).

in general, determinarea parametrilor antenelor, precum si etalonarea
antenelor de mésurare se face de citre firma producitoare. Deoarece parametrii
antenelor se pot modifica in functie de o serie de factori, cum ar fi: zona de cimp
apropiat/depiértat, imperfectiunile locului de méasurare, situarea in apropierea unor
obiecte conductoare, inclusiv a pdméntului, neadaptarea §i atenuarea cablurilor de
legiturd etc., este necesari efectuarea unor masurdri gi calibriri periodice ale
antenelor.

Metodele de cal lbrarc ale antenelor se clasifici in:
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- metode de comparatie, la care parametrii se determind pornind de la un camp
etalon sau pornind de la valorile obtinute de la o anten de referinta etalon;

- metoda reciprocititii, care este o metodi absolutd de masurare, aplicabild numai
pentru antenele pasive, se bazeaza pe faptul ¢ antenele sunt reciproce, adicd pot fi
folosite atdt in regim de emisie, cét §i de receptie.

Pentru a asigura reproductibilitatea mdsurdrilor, metodele de calibrare a
antenelor sunt impuse prin standarde internationale. Cele mai cunoscute norme de
calibrare a antenelor sunt ANSI 63.5 SAE ARP 958 si DIN 45003. Metodele de
calibrare a antenelor pot fi efectuate in spatiul liber, caracterizat prin absenfa
reflexiilor sau in apropierea unui plan conductor — pdmantul, care introduce o unda
reflectatd ce poate ajuta in procesul de calibrare. fn tabelul 4.1 sunt prezentate
metodele de calibrare si standardele care le descriu,

Tabelul 4.1

Metoda de calibrare Metoda spatiului liber Metoda reflexiei
Metode cu comparatie ANSI-C63.5 ANSI C63.5

DIN 45003

NBS Report 5539
Metode de reciprocitate (doud | ARP 958 ANSI-C63.5 N
antene identice) DIN 45003 :
Metode de reciprocitate (trei ARP958 . ANSI —C63.5
antene) DIN 45003 ..

Principalii parametri ai antenelor careprezinta importanta practic si necesita
mésurarea sunt:
- factorul de antena,
- diagrama de directivitate, .,
- clstigul,
- gama de frecvente,
- dezechilibrarea BALUN,
- pozitia centrului de faza, -
- coeficientu! de reflexie etc.

Pentru antenele de microunde pot si prezinte interes §i alte mérimi ca:
distributia cAmpului electromagnetic in zona de camp apropiat (se obtine prin scanare
cu sonde si folosirea unui program software adecvat), parametrii de polarizare, faza
semnalului la diferite porturi si izolarea dintre ele etc. Raportul axial, inclinarea
fasciculului si sensul polarizirii, precum §i componentele polarizirii sunt masurate
prin metoda reciprocitatii. .

in afara masurarii caracteristicilor electrice si de radiatie ale antenelor, exista
si alte miasurari care se efectueazi, cum ar fi: tensiunea de stripungere, probele

4.
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mecanice (vibratii, actiunea vantului) etc.. insd aceste probleme nu vor fi tratate in
cadrul acestui capitol. * g

4.2.1. CALIBRAREA ANTENELOR PRIN METODA COMPARATIEI

Determinarea cgtigului sau a factorului de antena prin comparatie cu o antena
cunoscutl, numit si metoda antenei standard, este o metoda de substitutie. fn afara de
procedeul de comparatic cu o antend de referintd, se poate folosi si un camp
electromagnetic standard. Pentru aceastd metod3, o problema important3 este aceea de
asigurare a trasabilititii pentru cimpul electromagnetic standard.

In practica este convenabil ca antena de testat si fie antend de receplie, iar
antena emititoare, care realizeaza cAmpul de calibrare, s# fie o anteni cu directivitate
mare pentru a avea o mai buni eficienta a generatorului si o perturbare mai redusa a
mediului exterior. Incertitudinea de misurare tipica pentru metoda comparatiei este de
+ 0,7 dB in gama de frecvente cuprinsi intre 20 MHz i 5 GHz. :

De obicei. factorul de antend se determina pentru spatiul liber in conditii de
camp depirtat. Pentru masurdrile in care se considera pdmantul ca plan de referinti,
factorul de antena are o valoare aproximativd; in acest caz, factorul de antend se poate
determina pentre o anumiti niltime §i o anumitd polarizare.

Masurarile se pot efectua in spatii special amenajate §i care trebuie si
indeplineasca anumite conditii; aceste spatii pot fi: spatii de testare in cimp deschis,
deasupra unui plan de masd metalic cu dimensiuni suficient de mari sau camere
anecoide. Evident ca intr-o camera ecranatii factorul de anten3 nu mai este valabil
datorita reflexiilor multiple care pot si aibi loc in interiorul acesteia, reflexii care
conduc la medificarea puterii cu pina la 20 dB. Detalii referitoare la cerinfele impuse
spatiilor de misurare se gasesc in paragraful 4.3

Schermna tipic3 de calibrare a antenelor prin metoda comparatiei este prezentata
in fig. 4.2. Antena de emisie, AE, alimentati de la generatorul de semnal GS, care

Unda directs
AE D; AR
S, .
o, 7L
\ Ecran .e/f‘ | cabie
\\_:.._ Undeteflecta |
h I \\\ R /
GS A RM
Al : ‘f’
a . .
<

Fig. 4.2. Schema de calibrare a antenelor prin metoda comparatiei.
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produce cdmpul electromagnetic necesar procesului de calibrare, cit §i antena de
receptie, AR, conectatd la receptorul de masurare, RM, care poate fi o antend de
referinti sau antena care se masoard, sunt plasate pe piloni, deasupra suprafetei
paméntului.

Factorul de antena si castigul se definesc pentru cAmp depértat. care, conform
criteriului Rayleigh, trebuie si satisfaci conditia:

12
d22—, @21

unde: d este distanta dintre cele doudi antene, { — lungimea senzorului/antenei de
receptie, iar A - lungimea de unda. Aceastd conditie este satisfacutd destul de usor la
frecvente ridicate. Pentru antenele mari care lucreazi la frecvente joase, misuririle se
fac uneori cu mijloace aeriene. :

Calibrarea antenelor la distante mici este avantajoasa si prin faptul ca drumul
undei directe este mai scurt, iar influenta reflexiilor de la sol si de la alte obstacole
invecinate este mai redusa, insa pot sa apard i erori suplimentare datorate sfericitafi
cimpului electromagnetic. :

Maisurarea antenelor cu deschidere largs ridici o serie de probleme legate de
reflexiile care pot si apard din cauza obstacolelor din mediul exterior i a
interferentelor. O altd problema care poate s intervini in cadrul masurarilor este cca
legatd de radiatia cablurilor de legaturi la antena de emisie, radiatii care conduc la
modificarea cimpului in zona de receptie.

O surs3 importanta de erori este reflexia necunoscuti a pamantului, care poate
fi redusa prin:

- folosirea polarizirii verticale, L
- exploatarea directivitaii antenelor prin folosirea unor suporti de inaltime
corespunzitoare,
... Uneori, pentru eliminarea reflexiilor de la sol, se plaseazd ecrane sau piramide
absorbante in spatiul dintre cele doud antene (vezi i fig. 4.2). Inaltimea h a acestor
ecrane trebuie sA satisfaci conditia:

h2 l, ‘ﬂ ) (4.2.2)
2V 2

Dacd in apropierea zonei de testare se afld un obstaco! reflector (fig. 4.3),
valoarea maxima a raportului de interferenta este data de relatia:

»

2 *
g, < Gele) Ko (4.2.3)
Ge(0) 4mir;
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unde & reprezint suprafata echivalentd obstacoluiui.

AE

AR

Fig. 4.3. Explicativi la efectul obstacolclor.

|
Din relatia (4.2.3) rezultd ca antena emitatoare trebuie s3 fie cat mai directiva,
adica cigtigul G« ¢,) si fie cat mai mic. s
La determinarea axei lobului principal pot s& apari probleme din cauza
reflexiilor: daca nivelul de amplitudine al undelor reflectate raportat 12 nivelul undej |
directe este p, eroarea maximad de determinare a axei lobului principal va fi
determinatd de deschiderea caracteristicii de directivitate definits la 3 dB: Cok
e=¢p,. (3dB}.p : (4.2.4)
Daca se foloseste metoda comparatiei cu o antena standard. este convenabil ca
in serte cu antena testata sau cu antena standard s se introduca un atenuator calibrat
care se regleazd pind la obtinerea egalititii semnalului receptionat de cele doui
antene. In acest caz, castigul antenei testate este egal cu cistigul antenei standard la
care se adund/scade atenuarea de insertie. Temperatura de lucru este, in general, de
20£10°C, la o umiditate de 0-40 %.
Puterea de emisie necesara (pentru o sarcing de 50 Q), P, pentru producerea la
o distantd data, 4, a unui anumit camp electric, E, se poate determina cu relatia:

P=(Ed) 130G, . (4.2.5)

unde G, reprezinta cistigul antenei de emisie. '

Distanta dintre antenele pentru care se efectueazi calibrarea poate fi de 3, 0
sau 30 m, distanta preferatd fiind de 10 m. Antenele de emisie §i respectiv, de receptie
se pozitioneazd la 1 p4na la 4 m deasupra planului de masi cu polarizare orizontald
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sau vertical; uneori, intre cele doud antene se plaseazi, pe planul de masi, un ecran
sau o arie cu absorban{i piramidali.
Pentru a preveni reflexia cablurilor, ele se monteaza orizontal circa 2 m de la
fiecare antend si li se adauga inele din ferite absorbante. _ _
Este recomandabil ca intre generatorul de semnal/amplificatorul de putere si
antena de emisie sé fie plasat un atenuator calibrat ¢u ajutorul caruia se pot determina
prezenta semnalelor parazite §i eventualele neadaptari.
' In ceea ce priveste antena de referinta, deoarece antena izotropd este
nerealizabild, in locul acesteia se poate folosi un dipol de receptie plasat in conditii
identice cu antena testatd. In acest caz, se presupune cd ambele antene sunt fard

~ reflexie §i perfect adaptate la receptorul de masurare.

Cégtigul antenei fafa de dipolul A/2 (castigul dipolului fati de antena izotropa
este 1,64) este: - s

2 .Iﬁ;h '
G= {g“ ] 4.2.6)
d - 1
$i, respectiv, fald de antena izotropa:
U ? IERTRY R ;,
G, =1.64 B'_L . 427
‘- .

In relatiite (4.2.6) i (4.2.7), U, si, respectiv, U, reprezinta tensiunile masurate
cu antena care se lesteazd §i antena dipol, pentru aceeagi valoare a cimpului
electromagnetic.

Unele tipuri de antene prezinta nesimetrii de tipul BALUN (engl. — BALance -
UNbalance) datorate trecerii de la regimul simetric la regimul asimetric (antena este
de obicei simetricd, in timp ce cablul coaxial cu care se conecteaza este nesimetric),
care pot produce transformarea MC (modul comun) in MD (mod diferential). Pentru a
delermina efectul neadaptirii BALUN. se compard rezultatele obtinute prin rotirea
antenei calibrate cu 180°, in conditiile unei ilumindri de la o surs3 sitwati la o distanta
de 10 m. Acest dezechilibru poate fi redus prin plasarea de ferite absorbante pe
cabluri. :

Calibrarea antenelor se poate face §i in cimp electromagnetic standard; astfel,
in gama de frecvente 10 kHz — 30 MHz, dou3 linii paralele sau o anten3 cadru pot si
produca un cdmp electromagnetic etalon,

in cazul in care se realizeaza un camp electromagnetic etalon cu ajutorul unei
antene cadru, cimpul electric obfinut in zona de ciAmp departat are valoarea:
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E[Wm]—][—sd[]]bg’[Hz]l (Al '(4.2.8_;

unde: d este distanta din punctul de observare la antena cadru, iar [, — curentul de
excitatie al antenei care trece prin cele n spire. Pentru un dipo! in A/2, campul electric
obtinut in zona de cAmp depirtat este:

601,{A] _

E[V!m]= —d[-n-;]—

429
Pentru aplicatiile in care se considerd un camp electromagnetic etalon trebuie
acordatd o mare atentie cimpului electromagnetic ambiental; radiatiile secundare,

provenite de la diverse surse, §i reflexiile conduc, mai ales la frecvente inalte, la
modificari importante ale cAmpului electromagnetic.

4.2.2. CALIBRAREA ANTENELOR PRIN METODA
RECIPROCITATII

Calibrarea antenelor prin metoda reciprocitatii reprezinta o metoda absoluta de
determinare a céstigului sau factorului de anten §i permit obtinerea unor precizii
ridicate. Ca o observatie, in cazul aplicirii metodei reciprocititii, este necesar sa se¢
cunoasci atenuarea spatiului dintre cele doua antene, atenuare care se poate determina
prin calcul sau experimental.

Principial, etalonarea antenelor prin metoda reciprocitatii necesitd trei antene
(de unde si denumirea de metoda celor trei antene), dintre care cel putin una trebuie sa
fie reversibila. .

Folosirea metodelor de reciprocitate la etalonarea antenelor este convenabild
pentru antenele de bandi larga si cu o bund directivitate, ca, de exemplu, antenele
Yagi, antenele logaritm = periodice etc.; in acest caz perturbatiile externe influenteaza
mai putin procesul de masurare. Metodele de reciprocitate nu pot fi folosite la
calibrarea antenelor active.

Pentru a stabili relatiile de calcul necesare la calibrarea antenelor prin metoda
reciprocititii, se exprima densitatea de putere radiatd pentru cimp departat, p,, in
centrul fascicului antenei de receptie:

P | (4.2.10)

Prete i mt’
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unde: P, reprezinti puterea emisi. G, — castigul antenei de emisie, iar r — distanta
dintre cele doua antene.
Puterea receptionatd de antena de receptie cu aria efectivi, A, va fi:

Poph=GG -t @2.11)
r = Py 4 £47D”2 47f’ e
de unde rezulta:
2
Ly —’1—] . 4.2.12)
P 4ar

Daci se presupune ci existd adaptare de impedante, exprimind puterile n
functie de tensiunile misurate la emisie, U, si la receptie, U,, se obtine:

Y. _jco 220 __. (4.2.13)
U, r- f[MHz)

Dach se tine seama §i de influenta undei reflectate de pamént, apare un
coeficient de retlexie R definit prin telatia:

R=1-(r/d), 4.2.14)

unde d este lungimea drumului parcurs de unda reflectata. in acest caz, relatia (4.2.13)
devine: -

U, e loa 239
7]

G, — o, (4.2.15)
r- fIMHZ)

sau definind functia de transfer a sistemului de misurare; A=201g(UJU,), rezultd:
J"

A=201g(r) +201g(f) — 27,6 - R[dB) - (G,[dB] + G,[dB)) . (4.2.16)

fn realitate, functia de transfer a sistemului depinde si de inaltimea antenelor.

Daca din relatia (4.2.16) se elimina cagtigul antenelor, se obtine atenuarca normata a

spatiului de masurare: .

A=201g(r)+201g(f) - 27,6 - RdB}. 42.17)
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fntrucét distantele de masurare sunt standardizate la 3, 10 si 30 m.

valorile coeficientului de reflexie medii si intervalele de variatie ale
acestora sunt cele prezentate in tabelul 4.2.

Tabelu! 4.2
Distanta de misurare Intervalul pentru Valoarea medie
r[m] R [dB] R {dB]
3 3,74-4.84 4,3
10 5,46 - 5,86 5.7
30 591 -598 59

~ In fig.4.4 se prezintd curbele de atenuare de misurare normate in functie de
frecventd pentru diferite distante de masurare gi, respectiv, pentru diferite inaltimi de
plasare a antenei de receptie - i .

A A a) r=3mh=1-4m;
[dBSL__ b) r=30m:h=1-4m;
0--\
- ; —>
30 107 10° fiMHz]

Fig. 4.4. Curbele normate de atenuare a spatiului .

in practica, daci atenuarea misurata diferd ¢cu mai putin de 3 dB fafa de cea
normat3, masurarea se considerd corectd; dac3d atenuarea masurata diferd fati de
atenuarea normati cu 3 - 10 dB, aceastd valoare se introeduce ca o corectic a
masurdrilor, iar daci abaterea este mai mare de 10 dB, locul de misurare este
considerat impropriu §i nu mai poate fi utilizat.

Dacid se considerd trei antene, dintre care cel putin una trebuie si fie
reversibili, una dintre antene, "i", este in regim emitdtor, iar antena "}" in regim
receptor. Pentru sistemul format din cele doui antene avand céstigul G; i, respectiv,

G; situate la distanta r, functia de transfer a sistemului de msurare, definit ca raportul
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dintre tensiunca de alimentare a antenei emititoare §i tensiunea obfinutd la bornele
antenei receptoare, in dB, are expresia:

. Uy ol ;

L]
-~ J

- unde A, este atenuarea corespunztoare spatiului dintre cele dona antene. In situatia in
care se folosesc trei antene, prin permutarea acestora in procesul de masurare, se
obtine sistemul de ecuatii: PR T '
- R (1
Ay =4, -(G +G,y)
Ap = A, — (G, +Gy),

de unde rezulta castigurile corespunzitoare celor trei antene:
i

1
A, ‘E(Alz +A;3—Ay)

O
i

Ar —IE(AI?.+A21 _Au) (4.2.20)

1
A, 'E(An + Ay~ Ap)

H 8
" Il
Nlw N]w 2w

Atenuarea normati a spatiului de calibrare, A,, se poate calcula §i, respectiv, se
poate determina experimental folosind doud antene identice plasate in cadrul aceleiasi
structuri; cele doud antene care sunt folosite in experiment, pot fi dipoli simpli pentru
care parametrii pot fi calculati.

Principalele surse de erori sunt urmdioarele:

- Atenuarea normata depinde de distanta dintre antene; pentru antenele cu mai
multe elemente. centrul de greutate al antenei se deplaseazi in functie de frecventa (la
cresterea frecventei catre dipolii de dimensiuni mai mici), ceea ce face ca distanta
dintre antene si fie Tn functie de frecventd ( » = @(f)); erorile datorate acestui fenomen
pot fi de ordinu! £ 2 dB. )

- - Tmperfectiunea locului de masurare conduce la erori de circa * 1

dB.

- Erorile instrumentale sunt cele mai importante si pot atinge £4 dB.

O problema importantd, care poate conduce la erori mari, 0 reprezinta reflexia
solului; daca inaltimea 4 a antenelor este suficient de mare (pentru antena emitatoare
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inaltimea este de 1,5 sau 2 m, iar pentru antena receptoare intre 1 §i 4 m), pentru

antenele de frecvente ridicate directive se poate considera E, « E; si deci E, = 0.

La frecvente mai joase §i pentru antene cu directivitate mai redusd, reflexia
este chiar doritd; prin reglarea indltimii antenei de receptie se poate obtine o intarire a
campului receptionat {E; si E, sunt in fazi). fn acest caz, pentru cresterea reflexiel.
antenele se plaseaza pe o placd/podea bund conducitoare. in principiu, daci se poate
tine seama de toate reflexiile ce pot sa apard, metoda poate fi aplicatd si in spatii
inchise cu reflexii multiple.

- Avind in vedere multimea surselor de perturbatii care pot interveni in
procesul de misurare, este recomandat ca masurarile sa fie repetate de un
numir suficient de ori si s se prelucreze statistic rezultatele obginute.

in concluzie, 1a metoda reciprocitétii pot si apardl o serie de erori, dintre care
cele mai importante sunt cele datorate reflexiei pimantului; acestea pot fi reduse prin:

- folosirea polarizarii verticale;

- exploatarea caracteristicilor de directivitate ale antenelor, precum si folosirea
unor suporti corespunzatori de sustinere a acestora;

- plasarea unor materiale absorbante de unde electromagnetice pe pamant,
care s& reduca reflexiile. :

Cagtigul ‘antenelor hom se determini in camere anecoide folosind metoda
celor trei antenc cu extrapolare. Aceasta presupune mésurarea puterii transmise intre
cele trei perechi de antene in functie de distant3 §i apoi extrapolarea acestor rezultate
pentru obtinerea valorilor adevérate de camp departat pentru fiecare antens. Pentru a
corecta neadaptdrile, se determind coeficientii complexi de reflexie.

Daci in locul cistigului, care se determind din sistemul de ecuatii (4.2.20), se
doreste sa se determine factorul de antend, se tine seama de relatia (4.2.16).

Masurdrile se poat realiza si ¢ ajutorul unui anaizor de retea. in acest caz se
determini parametrul de imprastiere Sy,

2 P _-.
|$2]" =— .
P, : (4220
531 =201ogS,,|, -

de unde rezulti, conform relatiéi (4.?.12):
8. %48, =5, +A (4.2.22)
unde A, reprezintd atenuarea normata a spatiului de misurare exprimati in dB:
3 L ’ ’ . '

i .oF . ‘. R i X »

220



A, =20 1og(47’”].' o 4.2.23)
42.3. CALIBRAREA ANTENELOR PRIN METODA
AUTORECIPROCITATII

Pentru a dezvolta procedeul de calibrare bazat pe metoda autoreciptocitatii se
considerd dou3 antene pasive identice care se plaseazd la distantd suficient de mare
intre ele (conditii de cAdmp departat), una fiind antena de emisie, iar cealalta, antena de
receplie; pe baza teoremei de reciprocitate se poate scrie:

»

A Gy
RTETE ot 5[479-] ( )

" —  de unde rezultd valoarea castigului:
G=—[-%. (4.2.25)

O altd metoda de masurare este urmiitoarea: antena emitatoare se conecteaza
printr-un atenuator calibrat §i se regleaza atenuiarea pana ce se obtine acelasi nivel ca
si la receptie. Dacll atenuarea de insertic este A, chgtigul va fi:

G= i/’li,/z , : (4.2.26)

Dacd se masoard tensivnea de altmentare a antenei de emisie §i tensiunea
obtinutd la bornele antenei de receptie, relatia (4.2.18) devine:

A,=A -2-G, L (4.2.26)
de unde rezulta:
1
G= E(A' -Apn). 4.2.27)
Metoda descrisi anterior poate fi folosita §i pentru calibrarea unei singure

antene, AER. cu conditia ca aceasta s fie bilaterald, adica 53 poati fi foiositd atat in
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regim de emisie, cit §i In regim de receptie. fn acest caz, calibrarea antenelor se
realizeazd prin metoda autoreciprocititii.

Pentru a realiza aceastd cerintd se poate folosi un ecran reflector suficient de
mare, care practic transform# antena de emisie intr-o anteni imagine de receptie:

problema care raméane de rezolvat este aceea de a separa calea de emisie de calea de
receptie (fig. 4.5).

AER \ Antena imagine
E X X ‘0.
e -
P . -
. ‘0
Ecran

Fig. 4.5. Metoda autoreciprocititii.

Selutia propusd in bibliografie se bazeazi pe folosirea unor cuploare
directionale care permit identificarea undei directe si a undei reflectate, unde care
reprezintd, in conditii de adaptare, regimnl de emisie §i. respectiv. de recepiie.

Mult mai avantajoasd este calibrarea antenelor prin metoda autoreciprocitagii
in impuls {metoda ecoului), ceea ce presupune ci antena in regim de emisie transmite
o undi sub forma unui impuls spre ecranul reflector care, dupa reflexie, este captat de
aceeasi antend, de data aceasta in regim receptor.

Daci cele doud impulsuri nu se suprapun, fapt ce se poate reliza printr-o
alegere convenabili pentru durata impulsului transmis §i distanta dintre antend si
ecranul reflector, se poate elimina cuploru} directional i, de asemenea, prin faptul ca
impulsul are un spectru de frecvente relativ mare, se poate determina direct cdstigul in
functie de frecventa.

Se fac urmitoarele ipoteze:

a) antena este perfect adaptatd fa circuitul de excitare/receptie (in conditiile absentei
reflectorului),

b) antena este fard pierderi.

Semnalele nedorite se pot identifica misurdnd antena Indreptata spre cerul
liber sau spre un perete perfect absorbant,

Daca se masoar coeficientul de reflexie g, se poate scrie:

222



P
o= |=&. (4.2.28)
E
$tiind ¢ in acest caz distanta de propagare este r=2x, se obfine:
= 87’“’.:. 4.2.29)

Din relatia (4.2.69) se observi cd intre 1/psi x existd o dependent liniara; in
realitate, peste aceastd dreaptd, care trece prin origine, se suprapune o sinusoida din
cauza reflexiilor multiple dintre reflector si antend si de aceea se recomand3 aplicarea
unei metode de optimizare in stabilirea pantei pentru diferite valori ale lui x (de
exemplu, prin folosirea regresiei liniare).

Metoda se poate aplica pentru antene cu o buni directivitate, de dimensiuni
reduse care lucreazi la frecvente ridicate. De asemenea, in acest caz trebuie sa se (ina
cont si de pierderile din antend, pierderi de naturd rezistiv §i, respectiv, de neadaptari,
ins3 de cele mai multe ori, la frecvente inalte, acestea sunt neglijabile.

O alta metoda de misurare folosegte analizorui de retea. Daca, in cazul a doua
antene, parametrul de transfer dintre antena de receptie i antena emititoare este:

.wi

A
i5al° —( ] G,G,.

pentru o singurd antend, care devine un circuit uniport, se determina parametrul S),
pentru semnalul reflectat:

IS0 = (ﬁ;)z G, (4:2.30)

— de unde rezulti;

G= | I]refl l 1|rqlw (4.2.31)

”
1

Metoda necesitd o calibrare inifiala pentru a determina eventualele reflexii
interne care presupune determinarea parametrului Sy, fn absenta ecranului i aplicarea
acestuia drept corectie la valoarca misurati:
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Sttrer = Syimas — Sticor - (4.2.32)

4.2.4. MASURAREA DIRECTIVITATII ANTENELOR

De cele mai multe ori, pentru caracteristica de directivitate este suficient sa se
determine o sectiune orizontald i o sectiune verticald a acesteia. In realitate, este
necesar si se ridice diagramele pentru intensitatea campului electric, E, modificand
azimutul, @ si elevatia, @

E,(0.6=90"} E,{p=90",6) E,(p.60=90"} E,(p=90"0). (4.2.33)

Si in acest caz, masurarea se face in zona de camp departat. Masurarea se face
cu doud antene: una in regim de emisie §i cea de-a doua in regim de receptie; una
dintre antene, de obicei cea testati — antena de receptie, este plasatd pe o masd
rotativa, prevazuti cu sisteme de misurare pentru azimut §i elevatic, existand astfel
posibilitatea de ridicare automata a caracteristicii de directivitate. La frecvente Tnalte
trebuie i se tin seama de caracteristicile “spagiului liber” si este necesar sa se climine
reflexiile, in special cele provenite de la paméant. Prezenta sau absenta reflexiilor se
poate determina printr-o baleiere redusa a frecventei de emisie; dac#i existd reflexil. s
constata modificari rapide ale semndlului receptionat din cauza modificarii defazajelor
si recombinarii undelor.

fn domeniul undelor lungi $i medii, polarizarea cdmpului electromagnetic este
verticald. Deoarece lungimea de undi este mare, distanta la care se face masurarca
trebuie sa fie mare, adici sA fie indeplinita conditia de camp departat (de reguld, se ia
comparativ cu lungimea de undi §i cu lungimea antenei de emisie sau de receptie -
criteriul Rayleigh). La frecvente mai mari, polarizarea poate fi §i orizontald sau de alta
natur’ (eliptica sau circulard) §i poate s apari si necesitatea de a determina céstigul.

Pentru antenele de emisie mari, misurdrile se fac “in situ”, adica la locul de
functionare, in prezent, cu ajutorul elicopterelor. De obicei, masurdrile se fac pe
verticala §i la o distantd constantd (in cerc). Diagramele orizontale se fac in maximul
diagramelor verticale. Eventualele abateri de la drumul vertical sau cerc se traduc in
erori de aceeasi valoare la misurarea distributiei cimpului. Datele privind traiectoria
elicopterului se stabilesc de la sol.

Existd posibilitatea ca masurdrile sa fie influentate de undele reflectate de la
sol, uneori din cauza lobilor secundari ai antenelor, Coeficientul de reflexie depinde de
rezistivitatea solului, constanta dielectrica a acestuia, frecventa semnatului si unghiul
de incidentd al undei. In general, parametrii electrici ai solului se exprimd prin
constanta dielectricd complexa, €:
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E=e,6- j%, (42.34)

unde: & reprezintd permitivitatea relativil a solului, & — permitivitatea absoluti a
spatiului liber, o- conductivitatea solului, iar f — frecventa de fucru.

La frecvente joase este preponderentd componenta imaginara, in timp ce la
frecvente ridicate, pamantul poate fi considerat ca un dielectric.

Pentru polarizarea orizontal3, factorul de reflexie este:

! L 2L Y

;= int.cimpreflectat _ cos@~vVe—sin’ &

* intcimp incident cosor4+fe—sin?a

, (4.2.35)
iar pentru polarizarea verticala:

_Ecosa — e-sin‘a o

r = — (4.2.36)
ceosa+e—sin’ a - :

La distante suficient de mari fati de antena de emisie si neglijand influenta
curburii paméantului, diferenta de drum dintre unda directs si cea reﬂecta_la_ este:

Al=Zcr (4237

v

iar diferenta de fazi corespunzatoare va fi:

oy (4.2.38)
A o
de unde rezult intensitatea campul electric total:
h.h
E, =2E, Siﬁ(ﬂ'%{-] =2E, sin( %) . (4.2.39)

In practica. unda reflectati are o valoare mai redusa.

Pentru antenele de emisie de joasd frecvend este importantd determinarea
factorului de directivitate din caracteristica de radiatie. Intre cistigul G si factorul de
directivitate D al unei antene exista relatia:
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G=nD, {4.2.40)

unde 77 reprezintd gradul de activare al antenei (randamentul), definit ca fiind raportul
dintre puterea radiata, P, si puterea preluatd de antena, P, (diferenta dintre cele doud
puteri reprezinti puterea corespunzitoare pierderilor, Pp): '

. b R

n=—te
PR,
=P, -P,. (4.2.42)

(4.2.41)

P =

Deoarece din diagrama de directivitate sunt cunoscute doar doud sectiuni
ortogonale, factorul de directivitate se poate determina doar aproximativ cu relatia:

4
P T

D= " (4.2.43)

fn realitate, deoarece nu se tine seama si de emisiile laterale, valoarea acestui
factor este mai redusa de 1,2 <16 ori sau, uneori, chiar mai mult.

4.2.5. MASURAREA CAMPULUI ELECTROMAGNETIC |

Misurarea intensitatii campului electric prezintd importanta pentru o serie de
aplicatii tehnice sau stiintifice, dar si pentru protectia personalului uman, valorile
maxime fiind stabilite prin norme. Masurarea intensitafii cAmpului electric se fuce cu
echipamente de masurare care confin un senzor de cAmp sau o antend i un receptor de
masurare, Intrucit masurdrile se pot efectua atit in cAmp apropiat, c¢dt § camp
depirtat, de multe ori este necesar sa se efectueze o etalonare a echipamentului de
misurare. In cAmp apropiat se mésoari ambele componente ale campului
electromagnetic, pe cind in cAmp depimat este suficientd misurarea unei singure §
componente. Lt

Pentru masurarea intensitatii campulm electric se poate folosi elana : !

E[dBuVim)=U ,, [dBuV]+ AF{dB/m]+ P, [dB], (4.2.44)

— in care intervin: indicatia receptorului de masurare, Ugy, factorul de
antend, AF, si pierderile din cablu, P .
Pan3 la frecvente de ordinul a 30 MHz, se recomanda utilizarea ca senzor a
antenei cadru; tensiunea obginuti la bornele antenei cadru are valoarea:
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2
ulv]= E[Wmh%’g—sl 27 [Hz), (4.2.45)

unde: E reprezinta intensitatea campului electric, S — suprafata antenei cadru, n ~
numarul de spire, iar f - frecventa de lucru.
- Daci pentru cresterea sensibilitdtii se foloseste un condensator cu care
se realizeaza acordul antenei cadru, se obtine o tensiune mult mai mare.
Pentru reducerea efectului erorilor se realizeazi simetrizarea sau ecranarea
antenei. Ecuatia (4.2.45) este valabild numai in cazul in care dimensiunile
cadrului sunt de cel putin 12 ori mai mici decfit lungimea de undd
miasuratd; frecvenia propric de rezonantd a antenei cadru, datoratd
capacititii parazite a infagucarii, trebuie, de asemenea, 54 fie de cel putin 3
ori mai mare decit frecventa la care se face misurarea.
La frecvente mai mari de 30 MHz se utilizeazi ca senzori dipoli a caror
lungime este adaptatd 1a lungimea de unda misuratd. tn acest caz se obtine:

ulvl= E[v.!m.];’;c%g;I . (4.2.46)

Deoarece iesirea dipolului este simetrich, este important si se asigure
adaplarea cu receptorul de misurare (in caz de adaptare, tensiunea la bornele
receptorului de masurare este %2 din tensiunea eleciromotoare de la bornele antenei).

Daca masurarea intensitatii cimpului electric se face in cAmp depértat, cu o
antena care are castigul G, puterea receptionatd de antend va fi:

P =G~ o (4.247)

jar in cazul unei adaptiri ideale, la bornele rezisteniei de sarcind, Ry, se obtine
- tensiunea:

U=JPR, =LE SR (4.2.48)
2 Nz,

Pentru Re= 50 Q st Zy= 377 Q rezultd:

U =01EAJG . (4.2.49)
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Rezultd cii, daci se cunoaste tensiunea U, se poate determina intensitatea
cimpului electric:

E=10—a. (4.2.50)
NG

Pe baza caracteristicii de directivitate se poate determina raportul fatd/spate al
unei antene conform relatiilor (4.2.6)., Trebuie mentionat si faptul cd vnele firme
definesc si in alt mod raportul fagi/spate (ca nivei de putere, plan de polarizare etc.).

Pentru cimpurile electromagnetice complexe, in regim de camp departat,
puterea totald Py se poate determina pe baza masurarii a doud componente ortogonale
intr-o directie dati:

B8, =-5;—iE.(6.qv)[z+|Ez(9.¢?)|2],- (4.2.51)
o

unde: E, $i E, pot fi componente ale cAmpului co-polarizat, E.,., (X E, +E, pentru o

directie de +45° s§i respectiv, -45°) si, respectiv, cu polarizare incrucisata, £,
(LEq +E ), ele calculandu-se cu relatiile:

Eco (Bv ¢) = (Ev (0; ¢)+ E,, (9, (D)]COS 45°

_ - - (4.2.52}
E s (6,0)= £, 6, 0)- E, (6, 9))cos 45

Misurarea polarizirii cimpului electromagnetic presupune rotirea unei antene
emititoare cu planul de polarizare cunoscut. Evident, misuririle se fac pentru mai
multe frecvente, rezultind un timp de misurare foarte mare. fn acest caz se misoard
amplitudinea si faza semnalului receptionat fn raport cu semnalul emis.

Elipsa de polarizare, pentru £, — cAmpul orizontal, E; — campul vertical si 3-
intarzierea dintre cele dou3 cdmpuri, are forma:

aEl —cE.E, +cE: =1, (4.2.53)

— unde:
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1
a4 = —
. Elsin’és
- ' b= 2cosd "

= {4254
E,E,sin’ & ( )
o= ] R
Ez2 sin?d’
Transformand ecuatia (4.2.53) in coordonate sferice se obtine:
artcos’ @-breos@sin@+crisin’f=1, (4.2.55)
de unde rezulta:
r? =(acos? @—bcos@sin@-+csin? 8) ‘
1 2EE,cosd | 1 [ b ) (4.2.56)
T =— arclanf ————— | = —arcta A
2 El -E} 2 - \c-ua

) ) RERUICE
unde T este unghiul de inclinare al sursei.

Cele mai multe dintre erorile care apar la misurdri sunt datorate modului de
orientare a antenei sursi si a antenei testate. Pentru unele aplicatii este important i
sensul de rotatie; privit dinspre antena care se testeaza, sensul de rotatie este cel al
acelor de ceasornic. O altd surs3 de erori se datoreazi instabilitagii fazei masurate.
Orice modificare a distantei dintre antene conduce la erori suplimentare {de exemplu,
vantul sau vibratiile produc asemenea erori in special la frecvente ridicate).

4.2.6. MASURAREA IMPEDANTEI ANTENELOR

Cunoagterea impedantei proprii a unei antene este deosebit de importanta in
problemele de adaptare. Deoarece antena nu poate fi ecranatd, asupra ei pot actiona o
serie de perturbaii, rezultind necesitatea folosirii unor echipamente selective pentru
masurarea impedantei. O mare atentie trebuie acordati cuploarelor directionale,
precum si cuplajelor dintre diferite subansambluri din echipamentul de masurare,
astfel incét reflexiile si fie cit mai reduse. Impedanta unei antene poate fi modificata
de catre impedania cablului de legiiturs, in acest caz realizindu-se §i 0 neadaptare.

Misurarea adaptarii antenelor se poate face cu ajutorul reflectometrului cu
purtitoare modulatd cu impuls; intrucit pentru unele aplicatii, sistemele cu antene sunt
selective, frecventa purtitoarei se alege in funcfie de banda de frecvente utild. Forma
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impulsului modulator stabileste banda de frecvente in care se lucreaza. Principiul de
functionare al reflectometrului, asemiindtor principiului ecoului, se bazeazi pe reflexia
undelor in zonele de neadaptare/discontinuitate. Amplitudinea impulsului reflectat este
proportionald cu gradul de neadaptare. Folosind impulsuri scurte, se poate determina
si distanta pana la locul neadaptarii, d,y, prin misurarea intervalului de timp fntre
impulsul emis si cel reflectat. ¢

1

¢,
dig = =—r=17, (4.2.57)
“ 3

unde: ¢, este viteza luminii, iar g, - permitivitatea electrica relativi a dielectricului care
intrd in compunerea cablului.

Pentru unele aplicatii (GSM) se admite un VSWR de 1,5, ceea ce permite ca
impedanta antenei si poati varia intre 33-75 Q. La interpretarea masuririlor trebuie si
se {ind seama c& in zonele de neadaptare apar: unda directs, unda reflectatd st unda
transmisa, i, de asemenea, de faptul ¢ pe liniile de transmisiune apar si atenudri.

Misurarea fazei, ca §i a lungimii electrice, este important in cazul grupului
de antene. “Lungimea electrica” are sens dacii este mai mica decit lungimea de unda si
pentru a respecta aceastd cerinta, la cablurile lungi se fac cite douz masuriri: una, la
frecventa suficient de joasa pentru determinarea lungimii electrice reale, iar cea de-a
doua la frecventa de functionare. Lungimea electrici se poate determina st pe baza
factorului de reflexie maisurat 1a intrarefiesire pentru o linie in scurtcircuit/ n gol.

4.3. SPATII DE CALIBRARE

Pentru asigurarea reproductibilititii masurdrilor la calibrarea antenelor se
folosesc spatii speciale care permit. pe de o parte, eliminarea sau reducerea la
minimum a influentelor exterioare, iar pe de altd parte, asigura conditiile impuse prin
norme. In prezent se admite ci spatiile adecvate pentru calibrarea antenclor pot fi:
spatiile de testare cu arie deschisa si-camerele (semi-) anecoide. Evident c¢d existd o
serie de constringeri de naturd practica in care se efectueazi diverse masuriri ale
parametrilor antenelor care trebuie s3 se realizeze “in situ” (de exemplu, antenele de
dimensiuni mari. unicate), insa acestea nu reprezintd practic un proces de calibrare.

it

4.3.1. SPATIUL DE TESTARE CU ARIE DESCHISA

' Standardele de compatibilitate electromangnetica din ultimii ani pun din ce in
ce mai mult in dificultate producitorii §i laboratoarele de testare, gbligﬁndu-i sa
indeplineasca toate conditiile de testare gi calibrare. ’
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in principiu. spatiul de testare are forma unei elipse, in focarele careia se
plaseaza antenele care se calibreaza (fig. 4.6). Dimensiunile minime ale elipsei sunt
corelate cu distanta de midsurare, D, dmtre cele doud antene, standardizati la valorile
de 3, 10530 m. o How '

Astfel, axa mare a elipsei trebuie si fie de doua ori mai mare decat distanta de
masurare, rezultand ca de Ia cele doul antene, la marginea elipsei trebuie si se asigure
un spatiu minim egal cu jumétate din distanta de masurare. Axa mici a elipsei este

3D, Spatiul trebuie sa fie plat {inclusiv in exteriorul elipsei) si bun conducitor de
electricitate, lipsit de obstacole si alte suprafete reflectorizante (suporti conductori,
aparate de misurat, pomi. tufisuri, conducte, retele electrice. constructii metalice etc.)
sau surse de perturbatii importante (statii radio - TV, transformatoare de putere, sosele
cu trafic intens etc.).

2D
[ -y = >
N ‘
AE ] AR
i ‘\/3_D .
y ) w
> o (AS)

Suprafatd
conductoare

Fig. 4.6. Spatiu de testare cu arie deschisi.
317 . . ]
Spatiile de miasurare reale nu indeplinesc in totalitate cerinfele prezentate

ahtenor. un fenomen care este intotdeauna prezent i care poate fi luat in considerare il
reprezintd reflexiile, care se manifestid atdt Tn spatiile deschise, cit si in spatiile

inchise.
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Terenul pe care egte amplasat spatiul de misurare trebuic sa fie plat. Orice
corp conductor din interiorul elipsei trebuie s& aiba dimensiunile mai mici decét o
zecime din lungimea de unda a celei mai mari frecvente la care se face masurarea. Un
plan de masi metalic sau o refea metalici trebuie sa acopere cel putin aria elipsei. Este
necesar ca reflexile de la structurile invecinate s3 fie minimizate. Spatiile de masurare
se pot acoperi total sau partial cu materiale izolatoare, ca: sticla, plastic, lemn tratat
ete., » :
Pentru pozitionarea antenei careurmeazi a fi testatd, AUT (engl. - antenna
under test), se folosesc suporti (piloane) din materiale neconductoare, cu inalfime
variabil3, montali pe mese care se pot roti controlat cu 360°.

"~ ' Cea mai importantd mirime care caracterizeaza un spatiu de misurare cu arie
deschisa o reprezinti atenuarea normatd a spafiului, NSA (engl. - normalized site
attenuation), mirime care poate fi dedusi teoretic si determinata experimental folosind
metoda celor doud antene identice.

Nivelul zgomotului de radio-frecventi ambiental trebuie sa fie cu cel putin 6
dB sub nivelul valorilor masurate. De asemenea, temperatura si umiditatea trebuie si
se situeze in limitele prescrise prin norme. .

Referitor la caracterizarea unui spatiu de misurare cu arie deschisd, sunt
necesare urmatoarele informatii:

- Localizarea acestuia, inclusiv dimensiunile geometrice.

- Descrierea suportului pentru antene §i a structurii de masa.

- Descrierea aranjarii spatiului cu misurile de minimizare a reflexiilor de la
structurile, clidirile si terenul invecinat. '

- Detalii despre echipamentele de misurat folosite.

- Descrierea in detaliu 2 modului de obtinere a atenurii normate a spatiului, pentru
polarizarea orizontald i, respectiv. verticald (cu observatia ci NSA se cere in
unititi de putere $i nu in dB).

Spatiul de testare cu arie deschisa de *10 m”, cel mai des utilizat la calibriin,
permite efectuarea miasurarilor in gama de frecvente 30 MHz - 1 GHz, cu extindere
~ pina la 40 GHz. Se pot folosi si spatii de dimensiuni mai mari sau mai mici cu
extrapolarea cAmpului la distanta respectiva (dependenta este liniard cu o scadere de
20 dB/decadi, la cresterea distantei). '

Din cauza interferentei care intervine ntre undele directe si undele reflectate
pot si apari erori importante; pentru a avea control asupra repetabilititii masurdrilor
pentru spatiile de misurare, este necesar ca si se determine experimental atenuarea
spatiului de miisurare si si se verifice periodic aceastd valoare folosind doud antene
identice cu caracteristici cunoscute.

Daci se fac misuririle Tn cAmp apropiat, se recomanda sa se foloseascd o
antend bucla; orientativ, intr-o prima aproximatie, in anumite conditii, se pot face
extrapolari intre cimpul apropiat si cAmpul departat considerdnd c3 variafia campului
este proportionali cu inversul patratului distantei (de 40 dB/decad8). fn principiu, se
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pot face si misuriri la doua distante apropiate gi pe baza valorilor gasite sd se faci
extrapolarca. Pentru misurdrile in cAmp apropiat nu esie necesar si se foloseascd
planul de masa.

Spre exemplificare, National Physical Laboratory (Anglia) dispune de un
spatiu de testare cu dimensiunile de 60 x 30 m’. Spatiul de testare propriu-zis este
realizat printr-un plan de masa format din placi de ofel sudate intre ele, cu o abatere de
la planeitate de £ 5 mm pe 95 % din suprafata totala.

4.3.2. DETERMINAREA ATENUARII NORMATE A SPATIULUI

Atenuarea normatd a spatinlui, NSA, se poate determina pe baza schemei de
misurare prezentate in fig. 4.7. Considerind ca generatorul de semnal, GS, furnizeaz
o tensiune Uy si are o impedantd internd, Ry, egald cu impedanta de intrare a
receptorului de masurare, RM, la conectarea directd printr-o linie echivalenti liniilor

de legatura la cele doud antene, adaptati, se obtine tensiunea Uy, de unde rezultd o
atenuare:

Ad=-[i°-. RN € %8 5
20,4 -

Dacid se introduc $i antenele in schema de mésurare, similar se obtine o

atenuare A,; raportul celor doud atenudri reprezintd atenuarea spatiului de masurare
considerat:

L 3

a) Conectare directa

—
¢ ._L—'/b} Emisie - '
._r7 Receptie /__]_.

Fig. 4.7. Determinarea atenuirii normate a spatiului.

GS
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AS=2e, . (432)

Normarea atenudirii locului de masurare, NSA, se face impirtind atenuarea
spafiului cu factorii de antena:

NSA=_—AS (433)
AF.-AF,

Pentru a ilustra relatia directs dintre calculul teoretic si verificarea
experimentald a atenuirii hormate a spatiului, relatia {4.3.3) se rescrie in forma:

NSA=Z2——0\ (4.34)

unde: U, esie tgn'siunea masurati de receptorul de misurare, cind se transmite de la o
anend la alta. In relatia (4.3.101), tensiunea U, poate fi scrisd in functie de puterea
emisa. P.. si rezistenta de intrare in receptorul de masurare, R, de obicei. 50£2:

U,o=+P. R, - (4.3.5)

Tindnd cont de definitia factorului de antend, U, poate fi exprimat astfel:

E

U,= ,
"TAF, .

(4.3.6)

unde: E este cdmpul electric din zona in care este plasatd antena de recepiie. iar AF,
este factorul de anteni al acesteta. Inlocuind ecuatiile (4.3.5) si (4.3.6) In ecualia
(4.3.4) rezulta:

\}P ‘R T
NSA=X"¢ "¢, | 437

e E AF,

[ 4

O alti relatie util3 se obtine daca se inlocuiesc in (4.3.4) factorii de antend in
functie de cistig conform relatiitor (4.2.9.2):
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Standardul ANSI 63.4 prezinta, sub forma de tabele, pentru 27 de frecvente,
valorile teoretice ale atenudrii normate a spatiului, pentru diferite distante de masurare,
tipuri de antene si plane de polarizare; in tabelul 4.3 §i, respectiv, in fig. 4.9 se prezintd
dependenta valorilor teoretice ale atenuarii normate a spatiulut pentru polarizare
orizontala §i verticala, in functie de frecventd. pentru antene dipol situate la o distanta
de 10 m, cu antena de emisie pozitionatd la o indltime de 1 m deasupra solului, iar
antena de receptie putind fi pozitionata la o inltime reglabild cuprinsa intre 1 5i 4 m.

Tabelul 4.3
Frecv. NSA-oriz. NSA-vert, Frecv. NSA-oriz. NSA-vert.
[MHz] . [dB] [dB] [MHz) [dB]” [dB|
30 29.8 16,7 160 3,1 2,6
35 27,1 | 14,5 175 2.0 2,0
40 24,9 14,2 180 1,7 1,8
45 22,9 13.2 200 0,6 1,0
50 21,1 12,3 250 -1,6 0,5
60 18,0 10,7 300 -3.3 -1.5
70 14,5 94 | 400 -4.9 -4.1
80 13,3 8,3 500 -7.9 -6,7
- 90 - 114 ~ 7.3 600 -9.5 -8,7
- 100 - 97 6,4 700 -10,8 -10,2 .
120 7,0 4,9 800 - =12,0 -11,5
125 6,4 4,6 900 -12.8 -12,6
140 4.8 . 3.7 1000 -13,8 -13,6
150 3,9 3,1

in spatiul liber, cimpul clectric §i cAmpul magnetic radiat sunt invers
proportionale cu distanta dintre sursa care le produce §i punctul de observatie. Cu alte
cuvinte, daci sursa este omnidirectional3, caracterizati prin valorile E; §i H,. iar d este
aceastd distanta, atunci cimpurile E i H vor avea amplitudinea proportionali cu 1/d.

Daci [E,| si [H,| au o astfe! de variatie a amplitudinii, atunci se observa ca:

d= J—l- sid= J—— 4.3.11)
IE¢| IHdI '
Daca un camp electromagnetic sinusoidal caracterizat de vectorii E si H se
propagﬁ la o distantd considerabild de sursd, cele doud cﬁmpun raman in faza i la
orice distanta d fata de sursi este valabild relatia: o

[E4|=ZoH,|. . 4.3.12)
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Daca unititile de mésur a lui E, respectiv H sunt volti/metru i amperi/metru,
atunci densitatea de putere radiata la orice distanti 4 fati de sursi este:

|EdHHd|£ z;! |Ed|2 =ZO|H:I|2' exprimatd in W/m’.  (4.3.13)

AL e

L | R

IMHz]

Fig. 4.9, Atenuarea normalizat3 a spatiufui.

Daca campul se propagi in orice directie, densitatea de putere este atenuata cu
o cantitate egala cu:

EdH S ES,
Ea[Ha| e, [* (1|

(4.3.14)

Spatiul liber in spatiile de masurare este actualmente limitat, campurile E si H
fiind reflectate de obiectele care limiteaza spatiul liber. Ca rezultat, in actualele spatii
de misurare, cadmpurile E §i H sunt suma a doud sau a mai multor componente. Una
dintre componente se propagi direct spre observator, iar cealaltd soseste indirect,

suferind o reflexie. Dac3 |E”h,| §i ]H‘,,,xl sunt amplitudinile totale ale cidmpurilor care
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sosesc in punctul de observatie al spatiulu de masurare, atenuarea densititii de putere
in acest punct va fi: :

Egu _ B[ _ [

= = (4.3.15)
EwlHo! [En]  [Hal

fntr-un spatiu de masurare in cAmp deschis, suprafata pamantului este foarte
buna conductoare, simulind ideal un semispatiu deasupra unei suprafete conductoare
perfecte, plana §i infinitd. Singurul corp care reflectd unda in acest loc de masurare

este suprafata pamantului. Se poate observa ci £, (¢) si H , {¢) vor fi amindoud o

suma de doud componente, una ajungand direct de la surs3, cealalta fiind reflectatd de
paAmant.

Un caAmp magnetic care este reflectat de clitre pdmant, cu care este paralel, are
un coeficient de reflexie, o, =+1. Cu alte cuvinte, doar in apropierea paméntului,

campul incident si cel reflectat al unei unde polarizate vertical vor avea aceeasi
amplitudine gi aceeasi directie. Pe de alti parte, campul E este cel care este reflectat de
pamantul cu care este paralel, coeficientul de reflexie fiind: pp = -1, ceea ce
inseamni ci in apropierea suprafetei paméantului “componenta incidentd §1 cea
reflectatd a unei unde polarizata orizontal vor fi egale ca amplitudine, dar vor avea
directii opuse. Dupa cum se poate vedea in figurd, o unda polarizata vertical radiazi
un cimp magnetic H care ajunge n punctul de obervatie avand doui componente
coliniare. Dacé aceste componente au aceeasi directie sau directii diferite, depinde
doar de diferenta de drum.
Distanta parcursa de unda directd este:

d=1fh’ +{a-3)%, (4.3.16)

jar distanta parcursi de unda reflectata este .

r=1lh2 +@+s)?. i 4.3.17)

in relatiile de mai sus, k este distanta dintre cele doud antene, d este drumul
parcurs de citre unda directd, r este drumul parcurs de catre unda reflectatd, a este
inaltimea antenei de receptie, iar s este indltimea antenet de emisie. Deoarece a este
intotdeauna mai mare decét zero, r va fi intotdeauna mai mare decét d.

Presupunind ci intensitatea cdmpului magnetic, H, care ajunge direct in
punctul de observatie, aflat la distanta d fata de sursi, este data de relagia:
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e H, (r)—l—'|cos(ax). (4.3.18)

atunci expresia® intensitatii campului magnetlc reflectat care a]unge in punctul de
observatie va fi:

H
H,@t)=py -l—'lcos(aJ(t-(r-dlc))), (4.3.19)
r

din cauza diferentei cu timpul de propagare (r-d)/c.
Deoarece H 1) si H,(1) pot avea aceeasi directie sau d:recm diferite, cAmpul H
total in punctul de observane va fi suma celor doua. :

wZJy'

Noténd ” =——= —/1- si tinind cont de relatiie lui HA#) st HA2), avem:
H, 0= | | [r cos{ar) + pHd cos(er - 27(r - -y . (4.3.20)
Saul:
LN - - 7
|H,,,”(:)|__-E~Jr + py 2dreos2r(r—d)/ A +d® . (43.21)
Ly . : E

Deoarece gy §i pp =—1. atenuarea densitatii de putere va fi: .
Pentru cAmpul H:

a 2
|H,| - rd ' , (4.3.22)
|Had Jr? +2dreos@r(r—d)/ A+ d?

De aici rezultd atenuarea normatd a spatiului:

(4.3.23)

R rd
NSA,, =201g| —<4 :
*® [zo 1/rz+2a‘ra:o:;(2ﬂ'(r--d)»’/?-))""ﬁ'fz]

Pentru caAmpul E:

239



] L rd

== . (4.3.24)
Bl | {r? = 2drcos@a(r - dy1 2)) + d?
rezultind expresia atenuirii ﬁomatc a spatiului:
NSA 5 =201 Rua rd . (4.3.25)
Z, Jrz —~2dreos(2m(r — d)1 ) + d*

Cu alte cuvinte, expresia pentru atenuarea normatd a spatiului de masurare diferd
de la polarizarea orizontala la polarizarea verticald doar printr-un semn al termenului
cu cosinus. Aceastd diferentd rezultd deoarece o, st pg=—1. ,

4.3.3. CAMERE ECRANATE

O alid categorie de spatii in care pot fi efectuate anumite misuriri o reprezinta
camerele ecranate, in care ins3, reflexiile pot fi deosebit de importante, perturbéind
procesul de mésurare.

Pentru efectuarea testelor de imunitate se recomanda s& se utilizeze camere
ecranate pentru a nu intra in conflict cu standardele privind protectia radioreceptiei.
Pentru aceste camere se recomanda ca eficienta ecrandrii s fie de minimum 100 dB in
gama de frecvente cuprinsd intre 10 MHz §i | GHz, ceea ce este echivalent cu
reducerea unui camp electromagnetic avind intensitatea campului electric de 10 V/m
in interior, la 40 dBp'V/m in exterior.

Camerele ecranate se construiesc fn panel de otel cu lemn, fard ferestre, cel
mult cu ventilatie. Alimentarea electric se face obligatoriu prin intermediul unor filtre
de retea, iar iluminatul este de tip incandescent. Usa camerei ecranate este una dintre
problemele critice ale acesteia; ea se confectioneaza cu margine de tip cutit, avand de
Jjur-imprejur contacte elastice din bronz-beriliu.

Daci o cameri ecranati are o forma paralelipipedica cu dimensiunile a, & §i ¢,
ea prezinta frecvente proprii de rezonanta date de relatta:

FSEER e
T2 ¥ 2e)- 2 2} -

unde: &k, m i n sunt numere intregi, iar c, este viteza luminii. De exemplu, pentru o
camera ecranati cu dimensiunile 2,5 x 2,5 X 2,5 m", frecventa progrie de rezonanti
minimi este de 70 MHz. Pentru eliminarea acestor frecvente proprii de rezonanti se
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pot folosi materiale absorbante de cAmp electromagnetic. Utilizarea camerelor
ecranate simple intre 30 i 200 MHz poate s conduci la erori de ordinul 30 - 40dB la
frecventele de rezonanti, cu observatia ci masurérile sunt nerepetabile, intrucét la cea
mai micd modificare a geometriei (pozitionarii oriciror echipamente) se produc
modificari importante ale cAmpului electromagnetic.

¥

4.3.4. CAMERE ECRANATE ANECOIDE

Camerele ecranate anecoide (anecoid = fard ecou) se folosesc atit pentru
masurarea emisiilor radiate, cat si pentru efectuarea calibririi antenelor, caracteristicile
acestora fiind cuprinse in standardul EN 50147. La camerele ecranate anecoide,
frecventele proprii de rezonanta sunt eliminate prin dispunerea pe pereti a unor
materiale absorbante care produc pierderi mari din structurile respective.

Camerele sunt anecoide dacd tofi peretii acestora, inclusiv podeava. au
proprietdfi absorbante; dacid podeaua este metalici, camera este semianecoida.
Camerele anecoide se folosesc pentru testarea echipamentelor care se utilizeazi
departe de pamant, atunci ciind se impun conditii de “spatiu liber”; pentru cele mai
multe aplicatii sunt suficiente conditiile asigurate de camerele semianecoide. Uneori,
pentru uniformizarea distributiei campului, in special la camerele semianecoide de
dimensiuni mici, s¢ plaseaza suplimentar, pe podea, materiale absorbante.

Realizarea absorbtiei pentru cimpul electric/electromagnetic se face cu
ajutoruzl uwnor piramide sau conuri absorbante construite, de obicei, din spume
poliuretanice grafitate. Mecanismul de amortizare se poate explica in dou moduri:

a) Impedanta spatiului liber este Zy= 377 Q, iar a ecranului Zy= 0 Q, piramida
comportandu-se ca un transformator de impedanta.

b) Unda directd suferd o seric de reflexii si absorbtii intre doua piramide
adiacente (fig.4.10); deoarece piramidele au proprietiti absorbante, precum si datorita

. A
Zo=3T10Q2
“ Unda
/1 divecta
/
Z=002 Unda
- reflectatd
.
A
~1

Fig. 4.10. Efectul piramidelor absorbante,
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reflexiilor si dispersarilor multiple, ca si a absorbtiilor repetate, ultima unda reflectata
va avea un nivel mult mai mic in comparatie cu unda directd incidentd. Eficienta
maximi a atenuirii se obtine daca undele sunt paralele cu axa piramidelor si este nula
pentru undele perpendiculare pe axa; rezultd ci amortizarea undelor este diferita in
plan orizontal si, respectiv, vertical. De exemplu, pentru domeniul undelor metrice,
numai piramidele laterale sunt eficiente pentru un camp cu polarizare orizontald, n
timp ce piramidele din plafon prezintd importan{d numai pentru campurile cu
polarizare verticala.

Pe de alta parte, piramidele trebuie s3 aibd cel putin o indl{ime de A4,
rezultind, 1a o frecvenis de 30 MHz, o in3llime a piramidelor de minimum 2,5 m!
Aceastd cerintd ridica probleme, in special pentru frecventele joase la camerele
ecranate de dimensiuni mici. e

De asemenea, trebuie mentionat faptul ci piramidele absorbamte sunt
transparente pentru campul magnetic. Amortizarea cimpului magnetic se poate realiza
cu tigle din feritd absorbantd cu dimensiunile de 100 x {00 % 10 mm’ in care sunt
indusi curentii echivalenti peretilor. Tiglele din feritd se asaza pe un perete conductor:
deoarece feritele schimba faza cAmpului electromagnetic care le traverseaza, iar un
perete conductor reflects campul cu aceeasi faza; prin combinarea celor doud unde
existd posibilitatea diminudrii nivelului cAmpului electromagnetic rezultant. Tiglele
din feritd sunt mai scumpe decét piramidele absorbante.

La realizarea camerelor ecranate anecoide trebuie sa se respecte urmitoarele
cerinfe: , .
1. Cerinte de mediu pentru misurarea radiatiilor emise conform normelor
CISPR - 63 si CISPR - 16; -

2. Cerinie pentru testele de imunitate la perturbatiile radiate conform normelor
CEI - 801 - 3, EN - 55101, EN - 50081 si EN -50082,

Pentru comunicatiile cu interiorul camerei anecoide se prefera utilizarea unor
echipamente cu fibre optice. :

fn fig4.11 este prezentati o vedere a unei camere ecranate anecoide de
dimensiuni mari realizata la ICMET Craiova (23 X 17 X 13 m"), prevazuti cu o uga de
4 % 4 m’, iar podeaua putind suporta sarcini statice de 2500 kg/m®,

Pentru amortizarea cAmpului electromagnetic s-au folosit piramide absorbante
goale in interior cu inaltimea de 2,5 m din Eccosorb HX - 96. Materialul absorbant din
care sunt confectionate piramidele produce o atenuare a undelor reflectate de - 25 dB
la 40 MHz si, respectiv, - 30 dB la frecvente mai ridicate.

Atenuarea normatd a spatiului de misurare are o variatic sub +1 dB.

Camera ecranati anecoidd prezentat dispune de spatii adiacente suplimentare
care sunt camere ecranate; aceste spatii suplimentare contin sursele de alimentare,
filtre, echipamente de misurare §i, respectiv, de testare, amplificatoare de putere etc. O
altd camerd ecranati confine echipamentele de comanda si iontrol care deservesc

LR
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instalatiile interioare ale camerei ecranate anecoide, ca, de exemplu, iluminatul
inféftor, temperatura, pozitia plicii urnante etc. - -

, Cu dotdrile aferente camerei, se pot obtine cAmpuri electrice de 100 V/m in
domeniul de frecvente 10 kHz - 2 GHz, cu variatii de + 2 dB pani la 8 MHz, + 3 dB
pand la 50 MHz $i maximum +3,5 dB pentru frecvente mai mari.

Fig. 4.11. Structura camerei ecranate realizate la ICMET.

+

Atenuarea pentru campurile externe (inclusiv prin usi, ferestre, nige) are
valorile prezentate in tabelul 4.4,
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100 kHz >50 dB >110dB

1 MHz >100 dB >115dB

400 MHz >115dB
100 MHz - 10 GHz >100 dB

Camera dispune gi de alte facilititi privind iluminatul, sisteme de protectie.
software pentru masuriri etc.

4.4. ECHIPAMENTE DE MASURAT SPECIFICE LA ;
CALIBRAREA ANTENELOR

La calibrarea antenelor se utilizeazi, de reguli, mijloace de masurare folosite
in electronicd si telecomunicatii, in special in tehnica frecventelor foarte inalte, in
continuare urménd a fi prezentate succint doar cele mai reprezentative.

4.4.1. MASURAREA PUTERI SI TENSIUNII i .
Pentru masurarea puterii semnalelor de radio-frecventd se folosesc:
wattmetre finale (absorbante), care miisoard puterea de iesire a semnalelor, si
wattmetre directionale, care misoard separat puterea undei directe §i, respectiv, a
undei reflectate. Pentru wattmetrele care misoari puteri sub 10 pW, piani la 100 pW |
se folosesc senzori cu diode; pentru puteri mai mari, cuprinse intre 1 pW §i 30 W se
folosesc watmetre la care se realizeazd conversia puterii in clldurd §i se misecard |
temperatura cu senzori cu termocuple sau prin metode bolometrice. fn cazul
wattmetrelor directionale, suplimentar se foloseste un cuplor directional care trebuie ‘
1

Tabelul 4.4
Frecventa Atennarea Atenuarea Atenuarea
- campului magnetic | cimpului electric cimpului
electromagnetic "
10 kHz >55dB =100 dB

s3 aibd o atenuare de insertie cit mai redusi.

Principalele surse de erori care apar la misurarea puterii sunt legate de ;
calibrarea incorecti a senzorului de putere si neadaptarea senzorului la circuitut in care
se face misurarea. La mAsurarea puterii incidente, eroarea datoratd neadaptarii, daca
este mai micd decat 20 %, se poate aprecia cu relatiile:

= . .'; ' ‘
el%)=200-r, 7, [%] @
£[dB]=8,7-r,r,[dB], |

244 oy



unde: r, st 7, reprezintd coeficientii de reflexie ai generatorului, respectiv, ai sarcinii.

* " Termocuplele utilizate in realizarea senzorilor de temperaturé se construiesc in
tehnologia semiconductor - straturi subfiri. Celula de misurare se compune dintr-un
substrat din siliciu, peste care se depune un strat subtire de nitrat de tantal sau crom-
nichel §i un contact metal-semiconductor. Sensibilitatea traductorului este de
aproximativ 700 pV/K. Deoarece senzorul are masa mici, rezulti ci si inertia termica
a acestuia este redusa (tipic, de ordinul ms).

Principiul de functionare al bolometrelor se - bazeazid pe - modificarea
conductivitaii electrice a unor dispozitive cu temperatura, cum ar fi: termistoarele si
baretoarele. Gama de mésurare a acestor wattmetre este mai redusa (10 pW — 10mW).
Baretoarele sunt(éonstruile dintr-un fir subtire de platind care joacid un dublu rol:
rezisten{d de disipare i traductor de temperatura,

In fig. 4.12 este prezentati schema de principiu a unui wattmetru bolometric.

Cablu coaxial

T

T; Ro

Fig. 4.12. Schema de principiu a unuj wattmetru bolometric.

Semnalul a cirui putere se misoard este adus prin cablul coaxial §i aplicat
termistoarelor Ty si T, care formeaza un brag al puntii de masurare. fn urma incalzirii
senzorilor, puntea se dezechilibreazi; prin inchiderea buclei de reactie, prin care se
regleaza tensiunea de alimentare a punjii, rezulii cii tensiunea de la iesirea
amplificatorului va fi proportional3 cu valoarea efectivi a semnalului aplicat la intrare,
deci indirect, cu puterea.

 Printre cele mai precise metode de masurare a puterii sunt metodele
calorimetrice care se folosesc ca standarde sau la misurarea wnor puteri mari. In
general, se folosesc calorimetre “cu curgere” care permit obtinerea unei game mari de
masurare si precizii ridicate.
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Senzorit cu diode se construiesc, de obicei, din diode cu germaniu
punctiforme care au o capacitate a jonctiunii redusi i o rezistentd dinamica mica, insa
dispersia parametrilor este mare. Diodele Schottky, formate dintr-un substrat din Si
sau GaAs, au caracteristici similare celor punctiforme cu germaniu, dar sunt stabile in
timp. Ele intrdi fn compunerea unor redresoare mono- san dubla alternantd care contin
si o refea de adaptare pentru compensarea capacititii jonctiunii $1 inductivitatilor
conductoarelor, Schema de principiu a unui wattmetru cu diode este prezentati in fig..
4.13, format dintr-un redresor dubli aliernanti. *

T B m X 7 —

4 — e
U, D1
, —— 1 " U

C2 = —

_I_:cn .

Fig. 4.13. Schema bloc a unui wattmetru cu diode, )

1

La un nivel mic al semnalului, caracteristicile diodelor sunt patratice. La
cresterea nivelului semnalului, precum si in cazul semnalelor distorsionate. Tn special
cu armonici impare, apar erori, deoarece diodele conduc la valori maxime pozitive
diferite de cele negative. La cregterea puterii semnalului de intrare scade §i capacitatea
jonctiunii diodelor, rezultand cresterea erorilor.

T L

4.4.2. RECEPTORUL DE MASURARE

Receptorul de masurare realizeazi mésurarea niveluluijunui semnal la o
frecventd fixats, prin urmare, are proprietiti similare unui,volimetru selectiv.
Receptorul de misurare este realizat asemanator cu un receptor de trafic, avind insa,
spre deosebire de acesta, functii specifice unui mijloc de misurare, de asemenea,
receptorul de masurare nu dispune de un reglaj automat al amplificarii. Generatia noud
de receptoare de misurare este complet automatizata si dispune de o serie de facilitati
ca, de exemplu, controlul functiondrii prin programe soft §i interfatare cu calculatorul.

Receptoarele de misurare sunt construite dupd norma CIPSR - 16, care
imparte gama frecventelor semnalelor electromagnetice in patru benzi, conform
tabelului 4.5. ~
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. Tabelul 4.5
Ban'da de frecvente Limitele benzii Banda de trecere
A : 10 kHz - 150 kHz 200 Hz
B 150 kHz - 30 MHz " 9kHz
C 30 MHz - 300 MHz - "~ 200kHz
. D 300 MHz - 1 GHz 200 kHz

Receptorul de miasurare este construit pe principiul superheterodinei, avind
una sau mai multe frecvente intermediare; schema bloc a unui receptor de masurare cu
doua schimbdri de frecventa este prezentata in fig. 4.14. :

a al

AC |y A}f | Ml A7( | M2 | ] AFD
Antena .
H O D

<

_ S 'm@': [awr

Fig. 4.14. Schema bloc a receptorului de masurare.

Semnalul care urmeazi a fi misurat este aplicat unui atenuator calibrat, AC,
care asigurd o impedantd de intrare constantd (50 ) si un raport de divizare
independent de frecventd. Blocul urmitor - ARF - reprezintd amplificatorul de
radiofrecventa, care indeplineste doud functii importante:

- asigurd sensibilitatea receptorului de mésurare care este limitata de zgomotul
propriu al acestui amplificator;

- rejecteazd semnalul imagine gi alte interferente posibile prin proprietatile
selective ale acestui bloc.

Semnalul obtinut la iesirea amplificatorului de radiofrecventa, impreund cu
semnalul generat de oscilatorul local, OL1, este aplicat primului schimbator de
frecventa (mixer) - M1; la receptoarele moderne, acest oscilator local este, de reguli,
un sintetizor de frecventd care furnizeazi semnale de frecventd fix3, reglabile cu trepte
egale; de exemplu, dacd treapta este de 1| MHz, pentru banda B vor fi necesare 30 de
frecvente fixe. ‘
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Frecventa semnalului de la iegirea mixerului reprezintd prima frecventd
intermediard pe care este acordat amplificatorul de frecventd intermediard, AFII.
Pentru cresterea selectivitifii amplificatorului, este posibil ca banda de frecventie a
amplificatorului AFI1 s se reduca prin folosirea in amplificator a unor circuite cn
acord variabil care s exploreze banda de 1 MHz, sincron cu oscilatorul local OL2,
care comandi cel de-al doilea schimbitor de frecvents, M2.

Cel de-al doilea amplificator de frecventd intermediara, AFI2, este acordat, de
obicei, pe frecventa fixa (455 kHz sau mai joasa), principalele lui functii fiind legate
de asigurarea selectivitatii si, respectiv, a amplificarii semnalului.

in general, filtrele folosite in amplificatoarele de frecventd intermediara pot fi
(ilure LC, dar si filtre cu cuar{ sau ceramice, care asiguri o selectivitate superioard;
conform normelor CISPR, receptoarele de mésurare asigura rejectii pentru frecventa
intermediard, frecventa imagine §i produsele de intermodulatie, de cel putin 40 dB in
toati gama misurati. De asemenea, zgomotul de fond, precum si campurile
electromagnetice exterioare nu trebuie sa afecteze cu mai mult de 1 dB rezultatu!
miasurarii, eroarea toleratd pentru un semnal sinusoidal fiind de cel mult + 2 dB.

De la iegirea celui de-al dojlea amplificator de frecventd intermediara,
semnalul este aplicat unui detector, D, care trebuie sa dea, spre deosebire de receptorul
de trafic, o informatie privind nivelul semnalului masurat. Blocul detector este urmat
de amplificatorul de video frecventd, AVF, gi apoi de indicatorul de masurare, IM,
etalonat in valori efective (dBx) pentru forme de unda sinusoidale pure (unde x este
WV, BA etc.). :

Semnalele electromagnetice $i, in primul rand, perturbatiile au insd o dinamica
mare si, de reguld. §i 0 banda de frecvente extinsé; din aceastd cauzi, detectoarele
cunoscute (detectorul de valori medii, detectorul de varf) pot introduce erori destul de
importante in procesul de masurare. Pe de alta parte, din cauza benzii de frecvenie
limitate a amplificatoarelor de frecventd intermediar3 care elimina o parte din spectrul
semnalelor complexe, rezulta ca si detectoarele de valori efective pot introduce erori
importante. fntradevir, daca se considerd ci la intrarea wnit-amplificator selectiv cu
caracteristica de transfer dreptunghiulard (fig. 4.15.a), caracterizat prin amplificarea
Ao in banda de frecvente By, centratd pe frecventa fy , se aplica un impuls (f ig. 4.15.b)
de amplitudine Uq, cu durata la 1/2 din amplitudine, de valoarea 7< 1{fo si suprafata §
[V.s], in acest caz, la iegirea amplificatorului se obtine un impuls de radiofrecventa de
tip sinc x (sin x/ x) - fig.4.15c.-a cirui valoare maxima este daté de relatia:

U,=25AcBo, (442)

valoare independenti de amplitudinea impulsului, care depinde, ins3, de amplificator
prin Ao si By §i, respectiv, de suprafata impuisului 5 .

Din acest exemplu rezultdi ca douid impulsuri diferite, unul scurt de
amplitudine mare si, respectiv. unul lung cu amplitudine redusa, care au aceeasi arie,
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A B l.l(l)
> U $=
Ag
T
>
fo f I-
a) b) e)

Fig. 4.15. Explicalivﬁ 1a raspunsul receptorului de masurare la impuls.

vor avea aceeagi vkare maximai a tensiunii la iesirea amplificatorului gi deci, a vnu
detector de varf.

Extragerea informatiei referitoare la amplitudinea impulsului este posibila prin
derivarea relatiei (4.4.2).

Pe de alta parte, trebuie avut in vedere gi faptul ca normele privind realizarea
receploarelor de masurare provin din radiocomunicatii; din punctul de vedere al unei
auditii radio este mai supératoare audifia unei succesiuni de impulsuri de amplitudine
micd, dar cu frecven{d mare (zgomot de motocicletd), decdt a unor impulsuri de
amplitudine mare. dar rare in timp. Aceste observatii an condus la realizarea
detectorului de valori cvasi-varf (engl quaSI peak), a cirii schema de principiu este
prezentatd in fig. 4.16.a. .

\\ﬂéﬁ\‘%ﬁﬂ, L Q\‘T,,__”_

b)

Y. Fig. 4.16. Detectorul de valori cvasi-varf.

Spre deosebire de detectorul de virf, aici incircarea condensatorului C se face
prin rezistorul R), iar descarcarea, prin intermediul rezistorului Ry; constantele de timp
de incércare si, respectiv, de descircare se aleg in asa fel incat condensatorul C sa se
poatd descirca in intervalul de timp dintre impulsuri, astfel incit instrumentul de
mésurat si indice o valoare medie dependentd de frecventa impulsurilor (fig. 4.16.b).
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Alaturi de constantele electrice precizate mai sus, in valoarea indicatiei intervin si
constantele mecanice ale instrumentului. 1

Tindnd seama de caracteristicile fiziologice ale auzului uman, standardul
CISPR - 16 stabileste constantele de timp pentru detectorul de valori cvasi-varf in
functie de frecven(a. conform tabelului 4.6.

r Tabelul 4.6
Domeniul de frecvente A B CsiD J
{10-150 kHz) | (150 kHz-30 MHz) | (30 MHz - 1 GHz}
Banda AFI (la - 6 dB) 200 Hz 9 kHz 120 kHz
Timpul de incarcare 45 ms lms Ims

Timpul de descircare 500 ms ' 160 ms 550 ms
Constanta de timp 160 ms - 160 ms 100 ms 1
mecanici |
Factor de suprasarcinda | - 24 dB 30dB . . 43,5dB |
predetectorului e : |

Din cauza desciarcirii condensatorulut, indicatia va depinde de frecventa
impulsurilor; in fig. 4.17 se prezintd r3spunsul la o succesiune de impulsun
dreptunghiulare cu factorul de umplere variabil pentru cele trei tipuri de detectoare
cunoscute: detectorul de varf, detectorul de valori medii st detectorul de valori cvasi-
varf. In standardul EN 55022 se precizeaza ca, dacd misuririle se fac cu un detector
de valori medii, valoritle indicaté de acesta sunt cu 10 - 13 dB mai reduse decit cele
obtinute cu un detector de valori cvasi-varf. Timpul de raspuns al detectorulu de
valori cvasi-virf este relativ mare din cauza constantelor de timp corespunzitoare
partilor componente, de reguli acesta depagind o secunda.

Pentru a asigura o ponderare corectd la orice frecventd de repetitie a
impulsurilor, este necesar ca gama dinamica pentru toate etajele radioreceptorului de
misurare si fie de minimum 43,5 dB. Gama de indicatie liniard a receptorului de
masurare pomeste, insd, de la nivelul de zgomot propriu al acestuia si se ntinde pina
la un nivel la care semnalu! incepe si se distorsioneze (de exemplu, nivelul la care
semnalul este comprimat cu | dB). Tindnd seama de acest aspect. de nivelul de
zgomot proprin, precom §i de faptul ci instrumentul indicator are un interval de
masurare de 10 dB, rezultd ca receptoarele de misurare trebuie s3 asigure o gama
dinamicd foarte mare, care poate atinge 120 dB; pentru a evita o supraincircare a
etajelor de intrare §i, respectiv, a primului mixer, este necesar ca la intrare, prin
amplificatorul de radiofrecventa. sd se evite supraincircarea printr-o preselectie a
semnalului util cu ajutorul vnor filtre adecvate. Este important sa se retind ci nivelul
de zgomot depinde si de banda de frecvente; la schimbarea benzii de frecvente de la B,
la B;, nivelul de zgomot se schimba cu valoarea: -

-
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- “:} AL = 10. g (B\/ By). (4.4.3)

De exemplu, o schimbare a benzii de frecvente de la 10 kHz la 120 kHz conduce la o
cregtere a pragutui de zgomot (engl. - noise floor) cu 10,8 dB.

A
i)

Dat. vixf

Det. cvasi-
™ . virf

_ Det.vabori
- : "

t

Fl

Fig. 4.17. Raspunsul detectoarelor Ja o succesiune de impulsuri.

Y

Deoarece, de regula, receptoarele de misurare pot folosi diferite tipuri de
detectorare, sunt necesare urmitoarele preciziri:
- Un semnal pulsatoriu cu un factor de umplere redus conduce la valon foarte
, mici la detectoarele de valori medii §i cvasi-varf comparativ cu detectorul de vérf.
Conventional, atenuatorul de intrare ar trebui s optimizeze nivelul semnalului, fnsa
acesta poate s& conduci la o supraincarcare a etajelor de radiofrecventa si de frecventi
intermediard.

- Detectoarele de valori medii i detectoarele de valori cvasi-varf necesitd un
timp mare de misurare, care depinde de constantele de timp ale acestora. Conform
normelor de compatibilitate electromagneticd, valoarea decisivi in cadrul masurantor
o confera detectorul de valori cvasi-varf, insd detectoarele de valori medii pot furniza
date mai precise pentru semnalele modulate. S

- Detectorul de varf are un rispuns rapid 1 de aceea este preferat in cazul
calibrarii antenelor, ins3, in cazul impulsurilor singulare poate produce distorsiuni de
neurmaérire.
| Receptorul de misurare este un sistem de mdsurare scump, insd prezintd o

serie de avantaje. De exemplu, fatd de analizorul spectral, avantajele acestuia sunt:
- misoari la o singurd frecvents; '
- are o sensibilitate si o selectivitate mai mari, permitind o mai buna separare a
semnalului de zgomot;
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- prezintd o robustete sporit3 a circuitelor de intrare $i are o mai buni capacitate de
suprasarcind;

-~ prezintd o precizie superioard de masurare a frecventei i amplitudinii.

in cazul folosirii receptorului de masurare la calibrarea antenelor se
recomandi ca pentru fiecare loc de testare sa se determine mai Tntdi nivelul campului
electromagnetic ambiant; este de dorit ca acesta si fie sub limitele impuse prin norme.

Semnalele care depisesc valorile impuse prin norme se contorizeazi ca:
frecventa. nivel, directie, plan de polarizare etc. Este bine ca aceste rezultate sa fie
memorate pentru a permite realizarea unor comparafii rapide. Unele semnale
perturbatoare pot fi modulate MA san MF. Toate aceste semnale perturbatoare se
izoleaza §i se sterg in cadrul testérilor,

in final, se intocmeste un raport de testare care cuprinde diagrama nivelurilor,
lista cu semnalele puternice, metodele §i echipamentele de misurare folosite, precum
si alte observatii considerate utile.

4.4.3. ANALIZORUL DE SPECTRU

Un alt echipament foarte des folosit in cadrul misurdirilor din domeniul
frecventelor inalte 11 reprezintd analizorul de spectru. Cele mai folosite analizoare de
spectru sunt cele cu baleiere de frecventa, a caror schema de principiu este prezentata
in fig. 4.18; schema bloc a analizorului de spectru nu diferd prea mult de schema
receptorului de masurare, principala diferenta fiind aceea ci oscilatorul local, QLC,
este comandat de generatorul de baleiaj, GB, care comand3 si baleierea dup3 axa Ox

Al .
*— calibrat Mixer AFl DV+A
[~~~
OLC AVF+
: Ps
)

GB - Afigaj
-

Fig. 4.18. Schema bloc a analizorului de spectru,

L4
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conduce la filire cu caracteristich Gaussiani. Factorul de forma este de 12,7 pentru
filtrul de ordinul 4, pentru filtrul de ordinul 5 este 10,0, pentru filtru! de ordinul 6 este
8,6, pentru filtrul de ordinul 8 este 4,5. De exemplu, pentru un filtru de ordinul 5, care
are la =3 dB o banda de 1 kHz, ta 10 kHz, va avea -60 dB.

Pentru a stabili factorul de forma, se poate folosi formula:

A;[(H x’)'”]", 44.5)

unde: A este inversul atenuarii normate, X — frecventa normatd, iar 2 - numarul de
sectiuni ale filtrului. De exemplu, pentru 4 sectiuni, care este Taportul benzilor de

frecvente la —40 g1 -3 dB? Atenuarea normata este s/_i la 3 dB si 100 Ia 40 dB.
Inlocuind n relatia (4.4.5), rezulta:

ﬁ:[(nxﬁ)'”T
',.?,;,;.100=[(1+ Xy )"2]‘.

de unde se obtine: X,= 0,435 si X3 = 3. Aceasta inseamna ca banda de frecvente
pentru -40 dB este 3/0,435 = 6,9 ori mai mare decit la -3 dB. .

g Erorile care apar la masurdirile efectuate cn ajutorul analizorului de spectrv au
mai multe surse: ' -

1. Incertitudinea datoratd indicatorului {citire geometric3) este de ordinul a
+(1 - 2) dB, insa poate fi redusd prin metode de autocalibrare;

2. Atenuatorul de radiofrecventa poat;,fihtroduce o incertitudine de masurare
de ordinul £ | dB; a

3. Caracteristicile amplificatorului de frecventd intermediard legate de
raspunsul in frecventd, constanta amplificarii, schimbarea benzii de rezolulie sav de
scara pot introduce fiecare incertitudinii de ordinul a circa £ 0,5 dB.

4. Erori mari pot sA apard in cazul in care se depiseste amplitudinea maximi a
semnalului de intrare, erori datorate aparitiei unor distorsiuni suplimentare ale
semnalului din cauza limitarii acestuia in blocurile finale ale analizorului.

5. Din cauza mixerului, componentele armonice superioare, precum $i
produsele de intermodulatie sunt tratate diferit in raport cu fundamentala; intradevar,
din cauza caracteristicii neliniare a filtrului, in cazul aplicarii unui semnal sinusoidal
cu frecventa f;, apar si componente spectrale cu frecventa 2 fo §1 3 fo (celelalte
componente pot fi neglijate). Daci se creste puterea semnaiului cu P dB, puterea
componentei de ordinul 2 creste cu 2P[dB], iar a celei de ordinul 3 cu 3P[dB).
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.+ O situatie similard apare $1 in cazul vizualiZarl a aoua seniialc ¢u flee v lliblv
fi §i f diferite, componentele spectrale de intermodulatie de frecvent joasa, din banda
de interes, fiind: 2 f» = fi si, respectiv, 2 fy - fa; aceste componente de intermodulatie
sunt de ordirul 3 si. deci, in spectrul afisat vor avea cresteri de 3 dB/dB. Daca
distorsiunile se raporteazi la purtitoare, ca unitate de masura se foloseste dBc {engl.
carrier). Tinind seama de observatiile prezentate, pentru fiecare analizor spectral se
pot prezenta carcateristicile de distorsionare ale mixerului in functie de nivelul
semnalului aplicat la intrarea mixerului, de obicei prin doud constante:

- punctul de interceptie de ordinul Iil, TO! (engl. Third Order Interception Point),

- punctul de interceptie de ordinul 11, SO (engl. Second Order Interception Point),
puncte de pe caracteristica analizorului, pentru care distorsiunile in dBc - sunt numeric
egale cu purtdtoarea - in dBm (fig. 4.19).

Py
{dBc] |

TOI

1go=3 o Putereala .
. intrarea mixerului

/. P, P[dBm]

e,

Fig. 4.19. Explicativi pentru punciele de inicrccptic.

Daci sunt prezente la intrare mai multe semnale cu nivel ridicat, pot si apard
produse de intermodulatie. Limitele de masurare depind de nivelul de intermodulatie:

L[dBc|={n-1)IP-5), (4.4.6)

unde: L este diferenta de nivel dintre semnale, n — ordinul intermodulatiei (tipic 3), IP-
punctul de. interceptie de ordinul n, S - nivelul semnalelor puternice. De exemplu,
pentru [P3= +10 dBm, daci la intrare se aplici 2 semnale cu nivelurile de =20 dBm,
rezulta: (3-1)(10+20) = 60 dB. _

6. Dinamica analizoarelor spectrale este limitati de zgomotul propriu, care de
altfel limiteaza semnalul minim care poate fi aplicat la intrare. Deoarece in zgomotul
propriu predomina zgomotu) termic, rezulti ci nivelul de zgomot este cvasiconstant i
depinde de banda de rezolutie a analizorului. fn fig. 4.20 se reprezintd dependenta
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raportului semnal/zgomot in functie de nivelul semnalului aplicat la intrarea
mixerului, avind ca parametru banda de rezolutie.

Dac se presupune ¢ se misoard un semnal cu 40 dB sub nivelul purtdtoarei
de —20 dBm, pentru o bandi de frecvente de 1 kHz se obtine =20 -40= -60 dBc, acest
semnal nu mai poate fi observat decat dac se micsoreazd banda de frecvente.

w‘"— ~ Putereala
intrarea mixerului

80 :
>

-60 -40 -20 P[dBm]

Fig. 4.20. Caracieristica semnal/zgomot,

Faza zgomotului este o alta limitare pentru analizorul de spectru si este datd in
dB/Hz. Aceastd valoare trebuie comparatd cu factorul de formd pentru a determina
limitele masurarilor. De exempiu, pentru un filtru cu 6 sectiuni, rezolutia este de 8,6
ori mai largi ia 60 dB fatd de -3 dB (daci la -3 dB este 100 Hz, la —60dB este 8600 !
Hz). Rezultd ca marginile filtrului la =60 dBc sunt la + 4300 Hz. fn acest caz, un
semnal de nivel redus, situat la 5 kHz de un semnal de nivel ridicat, cu nivelul de nivel
de —55 dB, poate fi observat. P

Daci se lucreazi la frecvente mari, de-eXemplu, ta 30 GHz, zgomotul de faza
nu poate fi mai bun de =70 dBc/Hz la o deviatie de frecventd de 5 kHz. Rezulta ci
pentru un filtru cu banda de frecvente de 100 Hz, zgomotul de fazd din benzile laterale
va fi (70-10.10g100) = 50 dB sub purtdtoare, iar semnalul din cazul precedent nu mai
poate fi masurat.

Cele doua caracteristici prezentate in fig. 4.19 i 4.20 pot fi combinate astfel
fncAt sa se stabileasca regimul optim pentru semnalul de la intrarea mixerului, adic¥
regimul care si asigure un raport semnal/zgomot acceptabil, cu distorsiuni de
intermodulatie reduse; acest nivel se asigurd cu ajutorul atenuvatorului calibrat de la
intrare sau cu ajutorul unui preselector.

Folosirea preselectorului, care are rolul de a selecta doar ¢ band3 limitata de
frecvente, este necesard deoarece la analizorul de spectru semnalul este aplicat direct
mixerului (eventual, dupa atenuator), ceea ce implica: '

- un factor de zgomot mare; ~
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- dioda din mixer poate fi puternic solicitatd de suprasarcinile accidentale;
energia continutd in cazul semnalelor de banda largd poate conduce la depasirea*
capacititil mixerului i, de aici, la producerea de distorsiuni neliniare.

Schema unui preselector este prezentati in fig. 4.21. El se compune dintr-un
atenuator cu circuite de protectie la intrare, urmat de un filtru acordat, FB, cu frecventa
centrald baleiata prin calare cu oscilatorul local al analizorului de spectru; de la iegirea
filtrului, semnalul este aplicat preamplificatorului PA, de la care se transmite
analizorului. Preselectorul elimind dezavantajele prezentate anterior prin aceea ci:
suprasarcinile pot fi preluate de cétre circuitul atenuator, filtrul limiteaza banda de
frecvente a semmnalului aplicat ia intrarea analizorului, iar preamplificatorul
imbunatateste raportul semnal/zgomot. Suplimentar, preselectoarele moderne sunt
prevazute cu interfete de conectare la calculator, astfel incat performantele acestora
pot fi controlate prin prograime soft.

In
o1 a | FmB | PA Al FRF

Mixer

oCT
Preselector

Fig. 4.21. Schema bloc a preselectorului.

L

Un accesoriu important al analizoarelor spectrale il reprezinta generatoarele cu
baleiaj de frecventd (engl. - tracking generator). Generatorul cu baleia) de frecventd
furnizeazi la iesire un semnal a carui frecventd poate fi calatd cu analizorul si care se
modificd o data cu schimbarea frecventei acesteia. Amplitudinea semnalului de iegire
este mentinuti constant3 pentru intreaga gama de frecvente (de obicei, are variatii mai
mici de 1 dB pentru banda de frecvente 100 kHz — 1 GHz). Gama dinamica a
generatorului trebuie sa fie egala cu cea a analizorului spectral (tlplC 120 dB). insa dm
cauza inductivititilor si capacitatilor parazite este, de obicei, mai mica.

' Cu ajutorul unui sistem format dintr-un analizor de spectru §i un generator cu
baleia) de frecvente pot fi efectuate o seric de masurari §i teste:
— determinarea pierderilor in cablurile de radiofrecven(d;
— calibrarea locurilor de misurare cu arie deschisa st a antenelor;
— determinarea caracteristicilor de transfer ale unor componente, circuite, filtre,
amplificatoare ete.

Analizoarele spectrale moderne au posibilitatea ca regimul optim de

functionare si fie stabilit fn mod automat prin folosirea unor programe proprii §i
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permit obtinerea unor performante deosebite la un pret de cost muit mai redus in
comparatie cu receptoarele de masurare.

4.4.4. SCHEMA BLOC A ANALIZORULUI DE RETEA

Analizorul de retea permite masurarea parametrilor S ai unui cuadripol, deci,
implicit, a factorului de reflexie al unui dipol. Este posibil ca misurarea sa se faci §1
asupra multipolilor, cu conditia ca porturile nefolosite si fie adaptate.

Schema de principiu a unui analizor de refea este prezentatd in fig. 4.22.

B by
‘__

a, 831

— - Cuplor
Generator R sy A / directional

Divizor de —>D Ro '
putere )( ‘!
l ._ DUT . | | an
1 2 L

-

Noti: Inversind bornele 1 5i 2 ale DU"T'(dispozilivul care se misoari — device
under test) se obiin 53 $i s

Fig.4.22. Schema bloc a.analizorului de rejea.

Analizorul de retea contine: un generator de semnal de naltd frecventa, de
frecventd, un ansamblu de cuploare directionale care separi unda directd de unda
reflectata si, de asemenea, poate sé coniind un comutator pentru inversarea pozitiei
DUT si un voltmetru vectorial, care masoard amplitudinea si faza méarimilor selectate
sau un indicator vizual {ecran). Ca si alte mijloace de masurare folosite la frecvente
foarte inalte, analizorul de retea functioneazi pe principiul heterodindrii cu translatarea
semnalelor la frecvente de ordinul sutelor sau zecilor de kHz. Analizorul de retea mai
poate sa contini sisteme de afisare si chiar tehnicd de calcul, biocuri care faciliteaza
procesul de misurare si care permit obtinerea unor functii suplimentare.

Comparatia dintre referinta R si calea A se realizeazi cu ajutorul voltmetrului
vectorial, care determind modulul si faza raportului dintre amplitudinile celor doua
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semnale, permite masurarea lui 5, sau a lui sy in cazul in care cuadripolul se
conecteaza in sens direct. Comparatia dintre referinta R si calea B permite misurarea
lui 55 sau a lui sy, daci cuadripolul se conecteazi invers. Toate rezistentele marcate cu
Ry reprezintd sarlini adaptate.

Masurarea parametrilor S are la bazi principiul reflectometrului; n acest sens
trebuie definit planul in care se realizeazi masurarea pentru a se putea separa calea de
referinta de calea de masurare. Definirea planului de masurare se realizeaza cu ajutorul
unor circuite care au parametrii electrici cunoscuti, fie pe baza de calcul, fie pa baza
unor mésurari realizate prin alte metode. Evident ci cele mai atrdgitoare cazuri pentru
definirea planului de mésurare sunt circuitele Tn gol i, respectiv, in scurtcircuit, desi la
frecvenie ridicate, aceste stiri nu pot fi definite intotdeauna foarte precis. De exemplu,
in cazul misurdrii factorului de reflexie, planul de masurare se defineste cu ajutorul
unui scurtcircuit, iar pentru factorul de transmisie se poate defini printr-o legaturd
directa. In afara acestora, pentru calibrare, mai pot fi folosite linii de transmisiune,
impedante de sarcina adaptate sau, dimpotrivd, care creeazi o neadaptare puternica
etc., in toate cazurile cu parametrii cunoscuti in mod riguros.

in literatura de specialitate se precizeazd ¢i pentru evaluarea erorilor
sistematice gi efectuarea corectiilor la masurdrile efectuate cu analizorul de retea se
pot folosi urmdtoarele metode de calibrare: .

- metoda SOLT care utilizeaza patru etaloane (scurt-circuit - Short, circuit in gol -
Open, sarcind - Load, - Thru); ' i -

- metoda de antocalibrare sau TRL (conectare directa - Thru, reflexie - Reflect, linie
de wransmisiune - Line);

- metoda LRM (linie de transmisiune - Line. reflexie - Reflect, sarcini adaptati -
Match)

- metoda LRL (Line, Reflect, Line).

Principalele surse de erori care apar in procesul de calibrare sunt:

- incertitudinile privind cunoagterea parametrilor de directivitate a cuploarelor.

- dezadaptari ale sursei si sarcinii, oo :

- dezadaptarile provocate de conexiuni, inclusiv parametrii electrici ai acestora.

Aceste erori variazi cu frecventa i, de regull, se combindi vectorial. Pentru a
modela sursele de erori, se considerd sistemul de masurare a factorului de reflexie
p.=(b/a;) peniru un dipol (DUT din fig. 4.23). Initial, se presupune cd toate
elementele care participa in sistemul de masurare sunt ideale, iar erorile sunt grupate
toate intr-un cuadripol de eroare. Se considerd ca E, repsezintd eroarea de
directivitate, adici partea din semnal care nu ajunge la DUT. Ex - dezadaptarea
sarcinii, £, si En pierderile cauzate de propagarea undei directe §i a undei reflectate,
ambele depinzind de frecvenia. In aceste conditii se poate scrie:

bo = E]]ao + En'b] . (4‘4'7)
a = Ej a4 Epb = Eyay + Epap,.
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Factorul de reflexic masurat se determing cu relagia: py=by/a, si are valoarea:

_EnEy

Py =Ey+
. 1-Expp,

)ou’

(4.4.8)

Generator

®_

Divizor de
pulere

_

Cuadr.
eroarc

1l

b

DUT

Fira erori!

Fig. 4.23. Explicativa l1a calculul erorii de masurare a factorului de reflexie.

de unde rezulta:

Pu —Ey

p=E

Ezz(ﬂu -E, )* EnLE, .

(4.4.9)

Pentru a putea stabili valoarea factorului de reflexie, trebuie s se determine
termenii de eroare; termenii de eroare pot {i calculati daca se efectueazi masuriri in

afara masurdrii propriu-zise, prin parcurgerea urmatoarelor etape:

1. Se inlocuiegte dipolul cu o sarcind adaptatd; in acest caz nu exista reflexie si deci:

P, =0 py =E,.

2. Se inlocuieste dipolul printr-un scurtcircuit, de unde va rezulta:

Po==1=2ppys =Py~

EnEn

3. Seinlocuieste dipolul printr-un circuit deschis:
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(4.4.11)
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g E E
Py =19 Pys = Pant "'"_1 lezl . (4.4.12)
~E, _

-~
Sistemul de ecuatii obtinut conduce la urmatoarele valori pentru erori {desi
sunt 4 necunoscute, produsul E,2.E;, se considerd ca o singurd necunoscuta):

+ Py =2 L= P -
- _Pur T Pus T AP _ ;
E]l"'pMp EZZFPMZ pM3 Pu , Eleﬂ—z(pHI P )(PM; pﬁ_l_)_ (4413)
Pus—Pur Pur — Puz
»  Pentru etalonarea analizorului de retea prin metoda SOLT se masoard sy $i 541,
apoi 51 §i 512 In conformitate cu fig. 4.24, rezultdnd perechi de valori pentru erorile

Generator ~ ¢

511 5au 813 Referinta
1 inversa
t FA DUT ®

w 2 w

b

Ro

2

Referinta direcid 8 58U 522

FDig. 4.24. Explicativi la metoda de calibrare SOLT.

care apar la conectarea direct i inversa a cuadripolului, dupd cum urmeaza:
- erori de neadaptare a generatorulu,
— erori de directivitate,
— erori de neadaptare a sarcinii,
— erori datorate izolatiei,
— erori datorate raspunsului cu frecventa, in transmisie,
— erori datorate rispunsului cu frecventa, in reflexie.

261



Pentru rezolvarea sistemului de ecuatii care permite determinarea erorilor, se
efectueazi suplimentar masuriri pentru reflexie, (intre porturile I si 2), in cazurile:

a) circuit in scurtcircuit = S;

b) circuit deschis = O:

¢) sarcind adaptatd = L;

d) pentru transmisic (printr-o legatura directa in locul DUT).

Schema de masurare pentru etalonarea analizorului de retea prin metoda TRL
este prezentata in fig. 4.25. In acest caz este mai convenabil si se considere doi
cuadripoli de eroare, conectati de o parte si de cealalta a cuadripolului de masurat.

Efectuarea masurarilor presupune trei montaje:

Pentru primul montaj, porturile 1 §i 2 sunt unite, masurarea facandu-se in doua
cazuri distincte: conexiune direct3 si conexiune inversi (fig4.25.a).

fn cel de-at doilea montaj, DUT este fnlocuit cu o linie cu lugimea ! si
impedanta caracteristich Z, cunoscute (sl daca se poate, adaptati. fig. 4.25. b)
Ma3surarea se face in conexiune directd si in conexiune inversi.

In continuare, se realizeazi misurarea reflexiei. La portile 1 si 2 se conecteazi
un dispozitiv avind un puternic factor de reflexie ca, de exemplu, un scurtcircuit si se
misoara factorul de reflexie (fig. 4.25.¢). '

fntrucat fiecare masurare conduce la ob(inerea a cite dot parametri, rezultii c3
ansamblul celor 10 rezultate conduce la obtinerea a 10 ecuatti pe baza clirora se pot
determina erorile,

Q) :2 -I:| Ro @)___Tl*:_:l:l

a)

o—y 4]

9]

Fig. 4.25. Explicativi la metoda de calibrare TRL.

Etalonarea prin metoda LRM este aseminitoare cu metoda TRL si necesitd
trei dispozitive standard: linie de lungime si impedantd caracteristici cunoscute,
scurtcircuit §i sarcind adaptati. Etalonarea prm metoda LRL asemanatoare cu metoda

[FIEST TR
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TRL, necesitd, de asemenea, trei dispozitive standard: doui linii de lungimi diferite
cunoscute §i un dispozitiv care produce un factor de reflexie puternic (scurtcircuit).
Pe marginea metodelor de etalonare prezentate se pot face citeva observatii:

- Metoda SOLYT, utilizatd adesea, necesitd etaloane cunoscute cu precizie ridicata.

- Metoda TRL nu necesiti o sarcini adaptata, iar valorile standardelor utilizate nu
sunt critice. La aceastd metoda. defazajul introdus de linii nu trebuie s3 depiseasci
180° la cele mai ridicate frecvente din gama de frecvente misurate §i trebuie s3 fie
mai mare de 20° la frecventa minimé, determinati cu o precizie suficientd. ceea ce
limiteaza banda de frecvente in care se poate face calibrarea.

-, Metodele LRM si LRL sunt folosite atunci cind se efectueazi masurdri cu sonde
pentru conectarea cuadripolului la analizorul de retea (masurirt punctuale).

4.4.5. SISTEME DE MASURARE PROGRAMABILE

Daca principiile de calibrare §i misurare a antenefor au ramas aproape
aceleasi, cunostintele in domeniu si performantele mijloacelor de m3surare aun evoluat,
in special in ceea ce priveste precizia, dinamica si domeniul de frecvente; in prezent,
masurarea perturbatiilor se poate face cu erori tolerate sub 0,5 dB, intr-o gami
dinamici de 12,05 130 dB si o bandi de frecvente care se Intinde péni in domeniul
zecilor de gigaherti.

Mijloacele de masurare moderne au ¢ inteligent3 propne realizatd prin dotarea
acestora cu microprocesoare; prin interconectarea cu ajutorul interfetei JEEE - 488 sau
a placilor GPIB la un PC se extind posibilitatile de utilizare. mijlocul de masurare
avind, de reguld, rotul de “slave”. Prin programe proprii. sistemele de masurare
moderne au posibilitatea autocalibriirii (prin aceasta se asigurd trasabilitatea).
operatiune deosebit de importanti pentru masurdrile antomate, in cadrul ATE (engl. -
Automatic Test Equipment), mai ales cénd se solicitd un volum mare de munca.

Un sistem de misurare programabil. comparativ cn miasurdrile manuale,
prezinid avantaje deosebite; el poate si furnizeze rezultate incontestabile, nesupuse
unor erori subiective §i intr-un mod mult mai rapid, inclusiv prin preluarea efectuirii
unor reglaje, calibriri etc. Cerintele impuse prin diferite standarde pot fi realizate prin
intermediul unor subrutine corespunzatoare, ca, de exemplu, stabilirea benzii de
frecvenge: largi sau inguste, utilizarea unor anumite curbe de corectie etc., mai mult.

| existdnd §i posibilitatea de aplicare a unor factori de corectie pentru traductoarele care
sc utilizeazi (antene, senzori de curent. reiele artificiale, surse externe de perturbatii

 ete.). In fine, un sistem de misurare antomat permite masurarea continud, eventual,

 conform  unui  anumit program prestabilit, firi si oboseascA §i  asigura
reproductibilitatea misurdrilor, stocheazi si prelucreazd informatia, putind, de
asemenea, si o afiseze sau si o livreze la cerere.

Scopul unui sistem de masurare programabil este:

1. 54 reduca timpul de mésurare §i, respectiv, de prelucrare a datelor;
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2. Sa asigure precizia i fiabilitatea masurarilor;

3. Sa asigure reproductibilitatea masurarilor;

4. Sa permitd automatizarea, precum $i un acces usor al operatorulul in programul gi
procesul de misurare;

5. Sarealizeze prelucrarea rezultatelor, stocarea i afigarea acestora in diferite forme:
pe monitor, imprimantd, disc magnetic etc.

6. Sa permitd modificarea secventei i a metodelor de masurare asfel incat sistemul
s devina compatibil cu normele impuse;

7. Sa aiba o biblitoteci de programe ugor accesibild operatorului. ca. de exemplu:
programe pentru prelucrarea rezultatelor mésurdrilor in conformitate cu diferite
norme, programe de liniarizare a caracteristicilor etc. i

8. S3 permitd interconectarea cu alte sisteme.

Avand in vedere volumul mare de munc3 care trebuie efectuat in domeniul
calibrarilor si misuririlor antenelor, folosirea sistemelor de misurare programabild
rezultd ca o necesitate. In vltima perioadd aun fost dezvoltate o serie de echipamente
moderne care permit efectuarea calibririi §i masurarii antenelor cu o mmare acuratete si
intr-un interval de timp redus, cu posibilititi multiple in ceea ce priveste valorificarea
rezultatelor. Sistemele moderne de masurare dispun de un hard-ware complet care
permite si dezvoltarea prin cuplarea cu alte echipamente si un soft-ware prietenos care
permite ca operatiile de misurare si se facli rapid i un preg de cost scizut.

QOperatiunea de cahbrare sau misurare a antenelor implica obtinerea unor date
referitoare la:
- emisie,

- receptie, _ e :

- spatiul de masurare, : / ' .

- distributia spatialx si sistemele de pozmonarc

" Pentru determinarea caracteristicilor de directivitate ale antenelor, trebuie sa
se dispund de date in sistem 3D; pentru a avea aceste informatii, este necesar ca
echipamentul de misurare si dispuni de:

- un sistem de pozitionare al antenei in trei coordonate (inalfime, azimut, elevane)
astfel realizat incdt toate misc#rile si fie controlate prin sisteme cu reactie pentru o
pozitionare precisa,

- un receptor de bandi larga pentru masurarea amplitudinii §i fazei semnalelor
(analizor de spectru sau analizor de refea), ,

- calculator g1 circuite de conditionare gi cn'cmte de mterfatarc adccvate, '

- generator de semnal §i, eventual, amplificator de putere. "

Programele soft si blocurile asociate trebuie si permita pozitionarea precisd a
antenei/antenelor (cu erori de unghi de 0,5° sau mai reduse), sisteme de achizitii de
date si functii de plotare. inclusiv partea de comandi si control i, respectiv, sa
dispuni de facilitati privind prelucrarea semnalelor si stocarea datelor. De asemenea,

e

264



este necesar ca sistemele de calcul si permitd stabilirea datelor initiale i testele care
urmeazi s3 fie efectuate. h

4.5. ERORI CARE APAR IN PROCESUL DE CALIBRARE A
ANTENELOR

Cei mat multi dintre producitorii $i laboratoarele de calibrare a antenelor ofera
factori de antend calibrati, cistigul, precum si alti parametri ai antenelor, in functie de
frecventd, pentru fiecare antend in parte. Laboratoarele de calibrare pot realiza
calibrari de o mare acurateje a factorului de antend, respectiv, a cisgtigului sau
caracteristicilor de directivitate, marimi care reprezintd proprietdti intrinseci ale .
antenelor. Cu toate ca marimile caracteristice ale antenelor pot fi determinate cu o
mare acuratete, studiile au aritat ca performantele unei antenei se pot schimba cu
cafiva decibeli daca antena este plasatd deasupra unei suprafefe conductoare, sau in
conditii improprii. -

Sursele de erori intervin atat in procesul de masurare/calibrare al unei antene,
cét gi la locul de utilizare a acestora; in cazul in care aceste surse de erori nu pot fi
considerate sistematice, tratarea lor se efectueazi pe considerente statistice.

Pril‘;cipalele legi de probabilitate folosite la evaluarea incertitudinii de
mésurare’sunt: . :

a) Legea binomiala, pentru care daca p reprezinta probabilitatea de realizare a
evenimentului A si ¢ = 1 — p, probabilitatea de realizare 2 evenimentului non A,
probabilitatea ca din n evenimente, k si reprezinte evenimentul A, este:

P (k)=Ctqg"™". 4.5.1)

b} Legea Laplace - Gauss (normald) derivi din legea binomiald n cazul in
care n este foarte mare; prin dezvoltiri asimptotice se obtine:

1 k—k
Plk)= ex . {4.5.2)
) ov2r ;{202] .

unde: k =np reprezintad valoarea medie, iar & = npq - eroarea medic patraticl.
Expresia (4.5.2) este valabila daci p este aproximativ egal cu g. in caz contrar,
legea de probabilitate devenind nesimetrica.
¢) Legea lui Poisson sau legea evenimentelor rare provine din legea

binomiala in cazul in care p este foarte mic; legea lui Poisson are expresia:
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P (k)= [exp(— "P)]'(ﬂp)k = [exp(—k)]- (k)k _ (4.5.3)
k! k!

La calibrarea antenelor, conform normei NAMAS NIS-81, se pot folosi
distributii: normale, dreptunghiuiare si in formi de U.

Distributia normali se foloseste atunci cind incertitudinea de masurare
provine din mai multe surse; daci pentru incertitudinile individuale se foloseste un
nivel de Incredere de 95%, ele conduc la o distributie normala pentru care eroarea
medie patratica se determind cu relagia:

u(xi)=—[]£rimli']. (4.54)

unde k este factorul de acoperire.

Distributia rectangulard (echiprobabild) se foloseste atunci cénd
incertitudinea de mésurare este cuprinsa intre anumite limite prescrise (de exernplu,
cele specificate de producitor); in acest caz, eroarea medie pitratic se determini cu
relafia: .

u(x,.)=%. (45.5)

Distributia in formi de U are o densitate de probabilitate mai mare spre
marginile domeniului de definitie si se aplica in cazurile de neadaptare. Valoarea
limita a eroarii medii patratice, asociati cu puterea de transfer la o jonctiune, este:

M =20 lg(l:l:|r5|-|rL|)dB sau

(4.5.6)
M =100 ({ tlrg |- o) - 1)%.

unde rg §i r; sunt coeficientii de reflexie la sursd si sarcind. Aceastd incertitudine de
mésurare este asimetrica in jurul rezultatului masurat; in practic se acceptd ca ea are
nivelul;

M =201g(1 = ), .. (4.5.7)

de unde se obtine:
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- “(xi ) =

in vederea stabilirii legii de probabilitate se alege, pentru o statisticd data
obtinuta experimental. o lege de probabilitate de tipul celor prezentate anterior, tindnd
seama de urmatoarele criterii:

- in cadrul masurarilor. erorile intimplatoare au o distributie normala;

_ erorile instrumentale au o distributie de probabilitate echiprobabila;

- in cazul testirilor de tip trece - nu trece, legea de probabilitate este binomiald;
deoarece prin proiectare i constructie se urmareste incadrarea in norme, s¢ poate
presupune ci numirul ciderilor este redus si prin urmare, legea de probabilitate a
caderilor se poate considera de tip Poisson.

Referitor la calibrarea si determinarea caracteristicilor antenelor, in cadrul
metodelor de misurare intervin o serie de erori de masurare care depind, printre altele,
de inaltimea antenei, polarizare, sarcina etc. Printre cele mai importante surse de erori
pot fi enumerate: '

- dependenta factorului de antena cu inaltimea fatd de un plan de pdmant conductor,

- dependenta factorului de antend si a atenudrii normate a spatiului cu planul de

_ polarizare i geometria fntregului ansamblu de masurare,

- variatia centrului fazei active a antenei cu frecventa,

- caracteristica de directivitate.

" Factorul de antend este definit pentru spatiul liber $i pentru unda plani.
Pamantul poate modifica factorul de antend cu 2-3 dB in funciie de polarizare $i
iniltime. o

Metoda de calibrare a locului de testare standard si implicatiile acesteia la
masurarea atenudrii normate a spatiului sunt prezentate in ANSI C63.5 — 1988
(American National Standard For Calibration of Antennas Used for Radiated Emission
Measurements in Electromagnetic Interference (EMI) Control). Problema se poate
pune si invers; avind o antend cu factorul de antend cunoscut, daca se poate determina
atenuarea normatd a spatiului. Daci factorul de antend este CUNoOscut numai pentru 0
anumiti geometrie, erorile de determinare a atenudrii normate a spatiului pot fi destul
de importante.

in ceea ce priveste variatia centrului fazei active cu frecventa (pozitia unui
centru virtual al unei antene din care s-ar transmite cadmpul electromagnetic), trebuie
si se find seama de faptul ca pozitia acestuia se deplaseazi o datd cu cregterea
frecventei de la elementele lungi 1a cele scurte.

Standardele ANSI, CISPR si CEI recomanda ca distanta dintre antene s se
considere din varful antenei de receptie si de la mijlocul antenei de emisie. Deoarece
antenele pot fi destul de lungi, este posibil ca sa apard erori de apreciere a distantelor
de pana la 0,5 m, ceeace echivaleazi cu o eroare de circa 2 dB. Pentru antenele dipol,
inclusiv cele biconice. distanta este bine definita.

(4.5.8)

=
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fn continuare se exemplificz modul de evaluare a incertitudinii de misurare la
calibrarea antenelor. La calibrarea unei antene biconice, folosind meteda celor trei
antene. conform normei ANS1C63.5. pentru fiecare antend se poate scrie:

AF, =101g fn 24,46 +0,5(ED* + A, + A, + A,
AF, =101g fm—24,46+0,5(ED™ + A, - A, + A,)
AF, =101g fm—24.46 +0.S(EF™ - A, + A, + A;).

Incertitudinile de masurare sunt prezentate in tabelul 4.7.

: Tabelul 4.7
Sursa de erori Valoarea Tipul Divizor | Coeficienide | Rezultat final
[dB] distributiei sensibilitate {dB]
Repetabilitate +0.4 normali | | 0,4
Neadaptare la
conectarea cu +0.036 U J2 1.5 0.038
analizorul specural
Eroarea termicd la s
cablul ¢oaxial 30,15 |  rectang. JE 1,5 0,130
Eroarea spatiala 10,02 | rectang. 3 1,5 0,017
Eroarea
i crumentals $0,15 | rectang, NE) 1,5 . 0,130
Incertitudinea combinatd standard £/ 0,442
Incertitudinea extinsa £2U 0.884

Divizorul este numirul cu care se imparte incertitudinea de masurare pentru a
cbtine eroarea medie patratica.

Coeficientul de sensibilitate reprezinii ponderea incertitudii provenite de fa o
sursd de erori in incertitudinea totald, In acest caz, coeficientul de sensibilitate este
3x0,5. decarece s-au facut 3 masurdri $i ponderea acestora in ecuatii este de 0,5.

Daca se presupune o distributie normald a combinatiilor tuturor erorilor, se
imparte incertitudinea extinsd la factorul de acoperire (pentru un nivel de incredere de
95%. k = 1,96). .

Repetabilitatea. Aceastd valoare este determinati pentru un set de minimum
20 de masurdri cu o distributie standard si se calculeazi eroarea medie pitratica.

Dezadaptiirile. Atenuatorii care pot fi conectati la intrarea analizorului de
spectru pot da un raport de unda stationard diferit de 1:1, ceea ce conduce la o
dezadaptare, rezultatul fiind acela ¢ o parte din tensiunea proveniti de la antena este
reflectatd napoi spre antend. Neadaptarea se verificd conectind la intrarea
analizorului de spectru atenuatoare care au VSWR 1,2:1, ce dau un factor de reflexie
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0,09, Analizorul de spectru are VSWR de 1,1:1, de unde rezultd un coeficient de
reﬂexle al tensiunii de 0,047; in acest caz, incertitudinea de masurare va fi;

u=201g(l £ r,r, )= 1003648 .

Eroarea datoratd incilzirii cablului coaxial. Datoritd modificarii
temperaturii, o seric de parametrii ce caracterizeazd cablul coaxial se modifica:
rezistivitatea, permitivitatea electrici, permeabilitatea magnetici. Aceste modificari
conduc in final la aparitia unor erori de care trebuie tinut cont. Eroarea termici a
cablurilor coaxiale seia pentru cazul cel mai defavorabil. Pot si apari si erori datorate
indoirti, pozarii etc.

Atenuarea spatiului dintre cele doud antene depinde de distanta dintre
antene. Pentru antenele cu mai multe elemente, dar si pentru alte tipuri de antene cu
directivitate mure, centrul de greutate al antenei depinde de frecventd (de exemplu, la
antenele logaritmic-periodice, la cresterea frecventei, centrul de greutate se deplaseaza
spre elementii de lungime mai micd), ceea ce face ca distanta dintre antene sa fie
functie de frecventd/erorile datorate acestui fenomen pot fi de ordinul a £2 dB. De
asemenea, pot fi considerate §i erorile de aliniere a celor doudi antene.
Imperfectiunea spatiului in care are loc mésurarea, inclusiv din cauza reflexiilor
suplimentare care pot s& apard maj ales atunci cind mﬁltlmea antenelor fata de pamént
este mjci, este de ordinul a + 1 dB. :

Eroarea instrumentali. Aceastd eroare este precizati de citre producitorul
instrumentului respectiv. In cazul analizorului de spectru este reprezentatd prin
caracteristica awplitudine-frecventd a acestuia. Aceasta variaza in funciie de raportul
dintre nivelul semnalului aplicat la intrare §i nivelul de referinta folosit la msurare.
Eroarea cuplorului directional se apreciaza pe baza a 20 de msurari.

Reflexia rezidualdi a suprafetelor conductoare. Dacd calibrarea se
realizeazii in apropierea unei suprafete conductoare, aceasta va conduce la reflectarea
unei parti din unda emisa de citre antena careajunge in punctul de observatie pe doud
drumuri diferite, ceea ce conduce la perturbarea masurarilor. Eroarea datorata
reflexiei reziduale se apreciaza pentru un unghi dual de 45°.

Erorile suplimentare, inclusiv cele produse de neadaptiri, sunt cele mai
importante §i pot atinge +4 dB. Alte erori, ca eroarea de indoire a cablului, reflexia
din mediul inconjuritor etc. se pot misura.

fn cazul unei antene horn, calibratd prin metoda comparatiei in gama de
frecvente 1-18 GHz se pot aprecia urmatoarele erori, conform tabelului 4.8.

Folosirea metodei autoreciprocititii poate si conduci la aparitia unor erori
suplimentare, dintre care pot fi amintite:

a) Separarea cdilor de emisie §i de receptie cu ajutorul’ cuploarelor directionale
introduce erorile acestora, dar si eventualele neadaptari.
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b) Proprietitile fizice si dimensiunile geometrice ale ecranului reflector aproximeaza
regimul de unda progresiva in care se desfagoari calibrarea, fara a-I reproduce.

¢) In cazul folosirii metodei autoreciprocititii in impuls trebuie s3 se cunoasci forma
impulsului emis §i receptionat, iar ecoul 53 nu se suprapuni peste semnalul emis.

. Tabelul 4.8
Sursa de erori VYaloarea Tipul Divizor Coel. de Rezultat
[dB] distributiei sensibilitate final [dB|

Repelabilitate +0,3 normali 1 1 0,3
Neadaptare +0.036 U NE) 1 0,025
Eroarea spatiala +0,02 | rectang. ﬁ 1 0,012
Eroare de aliniere +).2 rectang, J§ | 0,115
Eroare de masurare a
puterii 10,46 rectang. ﬁ 1 0,266
Eroare cuplor directional 10,12 | rectang. ﬁ 1 0,069
Ercare reflexie reziduala :
de la pliméni $0.1 | rectang. NE) I 0,058
Eroarea termicd la cablul
coaxial +0.15 | rectang. ._G “1 0,087
Eroarea tndoire la cablul _
coaxial 40,11 | rectang, NE 1 0,064
Eroarea reflexiilor interne v
ale antenei 0,15 | rectang. V3 1 0.087
Reflexia paméantului +0,5{ rectang. ﬁ 1 0,289
Eroarea instrumentald ] +0,17 rectang. ‘Jg | 0,008
Incertitudinea combinata standard U/ P - N - 0,550
Incertitudinea extins3 £2U 1,1

4.6. METODE ADAPTIVE iN TEHNICA ANTENELOR

4.6.1 ARII DE SENZORI

De multe ori, cind este necesard receptia unor semnale care provin dintr-o
anumitd directie, se folosesc mai multi senzori dispusi in linie. Afirmatia este valabila
atdt in cazul semnalelor electromagnetice, cnd senzorii sunt antene, cit si in ale
situatii, de exemplu, in medicini la achizitia semnalelor electrocardiografice, sau in
explorérile cu unde ultraacustice. Dupi cum s-a vizut in paragrafele anterioare,
semnalele electromagnetice sunt polarizate. Vom presupune ca senzorii pe care ii
utilizim sunt antene orientate n directia de polarizare a undelor, astfel incat le putem
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presupune omnidirecfionale in planul perpendicular pe cel de polarizare; acest fapt ne
permite si renuntim la notatia vectoriald pentru cdmpul electromagnetic §i sa
considerdm ci undele sunt scalare. In plus, dupi cum se stie, la distante mari de
sursele care le emit, undele pot fi considerate plane. Situatia este rezumata in fig. 4.26.

W|*
> -~ >
wy* X
r
Y >
9 ] wN*
?
k
y ¥

Fig. 4.26. Senzori in linie care receplioneazi o undd plana.

Presupunem ci dispunem de N senzori ommnidirectionali in planul figurii,
asezati in linie si distantati co 4, i ale céror, iegiri sunt ponderate si insumate pentru a
forma semnalul receptionat r. Vom reveni mai tarziu asupra definitiei ponderilor. Vom
numi aceasta dispunere spatiald arie de senzori.

Asupra senzorilor este incidentd o unda pland, scalara, care soseste dupi o
directie 8. In Sig. 4.26 sunt reprezentate intersectiile planelor de faza constanti cu
planul figurii. Vectorul de unda k este perpendicular pe planele de faza constanta. Tn
raport cu sistemul bidimensional de coordonate xOy reprezentat in figurd, ecuatia
undei, presupusi armonica, este :

u(x, y,1) = Acos(a¥ —k cos@x - ksin8y), 4.6.1)
unde k este modulul vectorului de unda k. avand expresiile

2z
]

k=

, (4.6.2)

alg

¢ fiind viteza de faza a undei, iar A lungimea de undi. Semnalele sunt esantionate,
eventual dupi una sau mai multe schimbiri de frecventa, astfel incét, daca pasul de
esantionare este T, obtinem
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u(x, y,n)y= Acos(2n —kcosGx—ksin ey), ’ (4.6.3)
unde e
2 =aT (4.6.4)
este pulsatia discreta.
Este convenabil si trecem la notatii complexe. Amplitudinea complexa a
functiei din (4.6.1) este
i(x,y)= {l‘cxp(—-jk cosfx - jksinfy). (4.6.3)
Se observii ci

u(x, y,1) = Relif (x, y)exp(j&n), {4.6.6)

prin analogie cu cele ariitate in paragraful 1.1.
Amplitudinile complexe ale semnalelor receptionate de senzori sunt

(@) =u(0id)=A exp(—jkidsin8), i=0.N-1, 4.6.7)
iar amplitudinea complexX a semnalului de icsire este V L ’
M- o
(@)= 3w, *exp(-jikdsin@). - (4.6.8)
< e ,

Maotivul pentru care ponderile au fost notate ca numere complex conjugate va deveni
clar cand vom vorbi despre filtrarea adaptiva. Daci introducem frecventa spatiala

a=kdsing, 4.6.9)
atunci relatia (4.6.8) are forma unei transformari Fourier in timp discret,
Este interesant de urmdrit ce inseamni in cazul considerat operarea cu ponderi
complexe. S presupunem ca avem o amplitudine complexa

Hi{x)= Aexp(—‘jkx) (4.6.10)

si 0 pondere complexa
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P w=a+ jb. 4.6.11)

Semnalul care corespunde produsului w* i este
v(x,n) = Re{w* @ (x)exp(js)} = aAcos{dh — kx) + bAsin{{n —kx). (4.6.12)

Operatia reala care corespunde transformarii lui # in ¥ = w*i este reprezentatd in

fig. 4.27. Se observa ca schema echivalenta cuprinde doud inmultiri cu ponderi reale i
o defazare cu -90°,

uix,n)

v(x,n}

-2 ™

Fig. 4.27. Schema real3 echivalentd inmulirii cu o pondere
complexi.

Observatia de mai sus este importantd mai ales daci prelucrarea se face in
timp continuu (bineinteles fnlocuind  cu 7). In timp discret, prelucrarea se realizeaza
cu procesoare de semnal, caz in care algoritmii se pot scrie direct folosind numere
complexe.

Revenim la raspunsul (4.6.8). Un caz particular foarte important se obtine
daci ponderile au forma ~

w, =exp(=ji~g), i=1.M, (4.6.13)

unde ¢ este un unghi carecare. fn domeniul timpului discret, aceasta revine la simpla

intirziere a semnalelor de la iesirile senzorilor, fnainte de insumare. Inlocuind (4.6.13)
in (4.6.8) obfinem:
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M=l .
oy L . ' 1 —exp(— jM (kd sin & — ¢))
F(8y=A E exp{—jilkdsin@ - @)= A =
Py P me=e) 1 = exp(—j(kd sin 8 — ¢))

M ! o sin[E (kd sin & — ¢)]
= Aexp(=j - (kd sin@ ~ $))exp(j = (kd sin 6 - $) 2

sin[E (kd sin & ~ ] '

Definim, prin analogie cu diagrama de dlrectwltale pe care am folosit-o in capitolul I,
functia

|r(9)| 31n[—~—(kd sin@ - «;3)] I

f(&)= (4.6.14)
‘M sin[a (kd sin @ - ¢)1\

-

Vom pastra denumirea de diagrama de directivitate pentru aceasta functie. Ea are un
maxim egal cu ] Tn directiile specificate de acele valori ¢ =8, pentru care

- - kdsin8,, =¢. {46.15)
Functia f este reprezentatd, pentru d = A/2 si M =5, dupi cum urmeazi: in
fig. 4.28 8,, =0,1infig. 429 8,, =x/5,1arin fig. 4.30 8,, =-2x/5. Se observi ci,
in fiecare caz, exista o directie, specificatd de 8y, in care directivitatea este maxima §i
patru directii in care directivitatea este pula. Se spune ci s-a format o mulpime
completd de lobi ortegonali. Vom deduce. Tn cele ce urmeaza. expresiile generale care
dau directiile preferentiale specificate.
In structurile de tipul celei prezentate, numirul M este de obicei impar:

M=2N+1. (4.6.16)

Directiile preferentiale sunt date de solutiile ecuatiei:

sn[2N+](kds 9 - ¢)]= (4.6.17)
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(maximul apare cind este indeplinitd (4.6.15) deoarece in expresia lui f apare o
nedeterminare care, cand este ridicatd, ia valoarea 1; valoarea corespunzitoare a lui 8
se gaseste printre radicinile ecuatiei precedente).
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Fig. 4.28. Diagrama polard a functiei f, in conditiile specificate in
- text, pentru Gy=0.

Solut,lia pentru &a ecuatiei (4.6.17) este

1{ 2nnm .
= inl — +¢ ||, nintreg. {4.6.18)
8, arcsm[k ” (2N 1 ¢]] g

Unghiul @ ia valon in intervalul [—7/2,7/2], deci ecuatia precedenta di valori
corecte pentru acesta dac impunem in plus conditia ca argumentul functiei arcsinus si

fie subunitar. Rezulta domeniul de valori posibile pentru n:
kd+¢

<nsS(2N+1)
2x

-(2N+1)

k=9 (4.6.19)
2
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Fig. 4.29. Diagrama polara a functici f, #n conditiile specificate in
text, pentru Gy=775.

Trebuie s3 avem in vedere incd un aspect: domeniul de valori admisibile
pentru unghiul ¢ este [-7,7) (el determind intdrzierile din structura receptorului).
Avind in vedere ¢ @e[-7/2,m/2], rezultd ci funcfia sinus din (4.6.15) parcurge

intregul domeniu de valori intre -1 §i 1. Urmeazi c, in mod obligatoriu, trebuie sa
avem kd Sx sau, cum k=2x/4

ds-;-'. B (4.6.20)

In mod obisnuit, valoarea lui ¢ se calculeazia pe baza ecuatiei (4.6.15),
deoarece se presupune cunoscut &,, . Dacd este indeplinitd {4.6.20), atunci obtinem o
valoare corectd pentru unghiul ciucat. Existd o analogie intre ultima relatie si conditia
lui Nyquist din teorema egantionarii a lui Shannon.

Formalismul prin care am ajuns la (4.6.14) este analog celui pe care l-am
folosit cand am studiat difractia Fraunhofer a unei unde plane, in capitolul 1. Acest
lucru nu este intimplator, ci este o manifestare a fenomenului de reciprocitate:
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caracteristicile care guverneazi receptia undelor plane de catre un grup de senzori
dispusi in linie sunt analoge cu cele de emisie ale unui grup de dipoli dispusi in linie.
Posibilitatea de a modifica diagrama de directivitate a unei arii de senzori pe

150,

180

Fig. 4.30. Diagrama polara a functiei £, in conditiile specificate in
text, pentru Gy=-275.
cale electrici este folositi in practicz Tn mod eficient pentru a constri structuri
capabile si se adapteze la conditiile concrete de receptie, prin favorizarea semnalelor
care provin dintr-o anumitd directie $i anularea celor care sunt incidente din alte
directii. fn acest scop sunt folosite tehnicile de filtrare adaptivd.

4.6.2 FILTRE ADAPTIVE

fn acest subparagraf vom face 0 scurtd prezentare a problematicii filtrarii
adaptive i a algoritmului LMS. Schema generald a unui filtru adaptiv, nerecursiv,
complex este prezentatd in fig. 4.31.
in schema apar urmitoarele semnale:

s semnalul de intrare u(n), care se aplich filtrului;
¢ semnalul dorit d{n);
+ semnalul de la iegirea filtrslui (nefigurat in schem3)
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o M :
diny=) w, *u(n-k+1), (4.6.21)

k=]

care joacd rolul unui estimator al rispunsului dorit, unde coeficientii filtrului w, se
numesc ponderi ;
« semnalul de eroare

e(n) =d(n)~d(n), (4.6.22)

care comandd modificarea ponderilor. - .

u(n) u(n-1) w(n-M+1)
a .
4
wlt wz*
A 'y

Fig. 4.31 Filtru adaptiv, nerecursiv, complex.

Scopu! schemei este modificarea in timp real a ponderitor, astfel incit
estimata semnalului dorit s¥ se apropie de acesta in medie patratica. adicd varianta
semnalului de eroare s& tinda spre zero. La prima vedere pare ciudat s incercam sa
reproducem un semnal de care dispunem. Alegerea semnalului dorit tine, in multe
situatii. de intuitie. De exemplu, in cazul predictiei liniare, semnalul dorit este ©
variantd intirziatd a semnalului de intrare; in cazul filtrarii semnalelor de la iegirile
antenelor, semnalul dorit este un semnal pilot, generat la nivelul receptorului, care
impune o directie de receptie privilegiata; in cazul anuldrii ecoului in telefonie,
semnalul dorit este o variant3 intirziatd a mesajului emis de vorbitor etc.

"Inventarea” filtrelor adaptive este legati de problema Wiener. Enuntul acestei
probleme se poate face pe baza sistemului din figura de mai sus, in care presupunem
3 nu exista legitura de reactie inversi de la semnalul de eroare catre ponderi, pentru
modificarea acestora, astfel incat ponderile sunt fixe. in aceste conditii, se poate arita
c4: dac3 semnalul de intrare §i rispunsul dorit sunt semnale aleatoare stationare, de
ordinul al doilea. pe care le presupunem centrate, atunci existd un set optim de ponderi
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wis iy .y, astfel incdt media pétraticd a erorii sa fie minima. Solutia respectivd
poate fi gisitd printr-o procedurd recursivd, de unde ideea de a prevedea o cale de
reactie de la semnalul de eroare spre ponderi. Desigur ci, in conditii de stationaritate,
rezolvarea recursiva a problemei nu se justifica (solugia este simpla in termenii functiei
de corelatie a semnalului de intrare si a functiei de intercorelatie dintre semnalu! de
intrare si raspunsul dorit, deci problema se reduce la o estimare a parametrilor). Ceea
ce aduc in plus filtrele adaptive este capacitatea de a urmari variatiile parametrilor
statistici ai semnalului de la intrare §i ai rﬁspunsulul dorit, des:gur dacd viteza de
variatie este limita(a.

Sistemul pe care l-am prezentat in fig. 4.31 are la baza un filtru transversal,
adicd un filtu digital cu raspuns finit la impuls, sau nerecursiv. cu coeficienti
complecsi. Prin adiugarea reactiei, acest filtru s-a transformat intr-un sistem variant in
timp. Este posibil ca schema de baza sa fie cea a unui filtru recursiv. deci cu raspuns
infinit fa impuls. In acest caz insi analiza este mai complicatd si. in plus, este posibil
ca varianta seranalului de eroare si prezinte mai multe minime locale, ca functie de
ponderi, in loc de un singur minim global, cum este cazul filtrelor nerecursive.
Deoarece Tn practica utitizarea filtrelor digitale pentru realizarea filtrelor adaptive este
mai rard, ne vorn margini la cazul filtrelor de baza transversale.

Un sister adaptiv se reprezintd, in mod simbolic. ca in fig. 4.32. Blocul notat
cu Hy este un filtru transversal ale carui M ponderi sunt comandate de semnalul de
eroare. b

f

ufn) Hy dhin)~— efn}

/ d(:-)

Fig. 4.32. Sistem adaptiv reprezentat simbolic.
intreaga teorie pe care o tratdm pentru un singur semnal de intrare se poate
aplica pentru cazul mai multor semnale de intrare, cu modificari minore. lesirea unui
astfel de sistern este (fig. 4.33)

.
d(n)= wy *upy(n). (4.6.23)
k=)
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Pentru semnalul de eroare se poate aplica (4.6.22), iar relatiile de actualizare a
ponderilor depind numai de acesta. _

in toate relatiile care se obtin pentru cazul unei singure intréri, se poate inlocui
u(n—k+1) cu u,_,(n) pentru a trece la cazul mai multor intréri. Proprietétile
statistice ale semnalulni de intrare in prima situatie trebuie sd le presupunem
indeplinite de cele M semnale de intrare in a doua situatie. Diferenta consta desigur in
faptul ca, in cazul unei singure intrdri, proprietatile statistice se referd la esantioanele
trecute §i prezente ale aceluiasi semnal, in timp ce, in cazul mai multor intrari, aceleasi
proprietati se referd la esantioanele prezente ale mai multor semnale.

uo(n) —»> W >
3|
w(n) - Wy >
dNn) = eln
5 >

L N +

' d(n)
Huri(m) Wy >

Fig. 4.33. Filtru adaptiv cu mai multe intréri.

O proprietate foarte importantd a solutiei problemei Wiener este
ortogonalitatea statisticd a raspunsului dorit d(n) pe semnalul de eroare

corespunzitor regimului de functionare Wiener (adicd in conditii de adaptare in cazul
filtrelor adaptive), semnal pe care il notim cu ¢,(n) . Semnalul de intrare u(n) este si

el perpendicular pe ey(n) . Mai mult decét atét, se poate arita ca

0

o, =0} +0l, (4.6.24)
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rgjatle in care apar variantele semnalelor respective.

Imaginea geometricd a acestor relatii,

care reprezintd principiul de

ortogonalitate, este datd in fig. 4.34, Vectorii (statistici) d si u se afla in acelagi plan

(sunt amandoi ortogonali la ¢,), iar vectorii 4 , d §i ¢, satisfac teorema lui Pitagora.

Dupi cum am mai mentionat, scopul filtrdrii adaptive este atingerea, printr-o
procedurd recursivd, a regimului de functionare Wiener. Pentru aceasta existd mai
multi algoritmi, dintre care cel mai des utilizat §i totodatd cel mai simplu este
algoritmul LMS (Least Mean-Square). Fiecare pas al acestui algoritm se desfagoara pe
durata dintre doui esantioane ale semnalului de intrare.

Daca notidm cu u §i w vectorul coloand al semnalului de intrare $i, respectiv,
vectorul coloand al ponderilor, definiti prin

atunci au loc relatiile

M
dimy=Y w, *u(n -k +1)=wu(n),
k=l

w, u(n)
w, w(n) = un~-1) '
[ v T lun-M +1)
d e
da'\

T

Fig. 4.34. Imaginea geometrica a
principiuiui de ortogonalitate.

d*(my=u" (m)w,

unde cu H s-a notat operatia de transpunere hermitica.
Eroarea de predictie satisface
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en)y=dim)y—wumn). (4.6.28)

si, evident

e*m)=d*uﬂ-u”cnw. : (4.6.29) '
Se mai noteazdcu i+ . o
p(®)
p=Efugnd *(ny=| PV (4.6.30)
p(=1 +1)

vectorul aviind pe componente valorile functiei de corelatie dintre intrare i raspunsul
dorit si cu:

0y . - (1) e F(M=1)
R = E{u(n)u” (n)} _ r(-D r(0) e HM=2) 4631)
r-M + l‘ r{-M +2) .. r()

matricea de autocorelatic de ordinul M a intririi. Amintim ci aceasta matrice este
hermitica

R=R" {4.6.32)

$i, deci, este pozitiv semidefiniti. In practica curentd, se presupune ci aceastd matrice
este pozitiv definita.

Se poate ardta ca solutia problemei Wiener este vectorul ponderilor dat de
relatia

w=w,=R"p. (4.6.33)
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w Pentru a prezenta algoritmul LMS, vom nota cu w,, valoarea vectorului

ponderilor la al n-lea pas al algoritmului (initializarea se face pornind de la un vector
W, oarecare). Relatia (recursiva) de actualizare a ponderilor este
Y

W) = Wi + t{n)e * (n), (4.6.34)

unde  este un parametru care determini viteza de convergenta.
Se poate arata c3, in ipoteza independentei statistice dintre semnalul de intrare
u(n) si vectorul ponderilor w,,, (implicat de necorelarea lor in cazul gaussian),

media statistici a vectorului ponderilor tinde cétre vectorul optim in sens Wiener w,
daci este indeplinit conditia '

0<pu<2d), k=L.M (4.6.35)

(A, sunt valorile proprii ale matricii R, in mod obligatoriu reale i pozitive, datorita
faptului ci matricea insagi este pozitiv definitd). :

Aceasta insecamnd ca, dacd rulim algoritmul de muite ori (de citeva sute de ori in
practica), cu punctul de start w g, ales aleator gi mediem toate curbele de convergenta

ale lui wg, , media limitelor va fi vectorul optim.

in fig. 4.35 este reprezentat rezultatul rulrii unui algoritm LMS fintr-un caz
particular. Mai precis, apare, pe ordonatd, variatia a patru dintre cele sapte ponderi
utilizate in functie de indicele pasului algoritmului (situatia concretd este fara
importants, deoarece figura are un scop ilustrativ pentru ceea ce urmeazi; toate
semnalele au fost stafionare).

Din figur se observa ca ponderile tind spre valoarea optimd, data de solutia
problemei Wiener, aproximativ dupé niste exponentiale, dar ca, in regim permanent,
existd o fluctuatie in jurul acestor valori. Fara a intra in amanunte, se poate demonstra
¢} exponentialele au constantele de timp date de ' o

g b i2lM, B (4.6.36)
Clog(l—pd) - S

unde T este perioada de esantionare, iar A, sunt, ca mai sus, valorile proprii ale
matricii R. In cazul, des intalnit in practicd, in care

JA, <1, i=l.M, (4.6.37)
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se poate folosi aproximarea

. i=1.M. {4.6.38)

_1 " ._ " L M N . M
0 20 40 60 80 100 120 140 180 180 200
 n

Fig. 4.35. Variatia fn timp a patru ponderi intr-un exemplu de rulare a
. algoritmului LMS,

Media patraticid a semnalului de eroare e(n) este o sumé de exponentiale, cu
constante de timp de doud ori mai mici decat cele de mai sus. Ea se stabilizeaza
aproape de valoarea minim3 datd de solutia problemei Wiener, dar, in regim
permanent, executd oscilatii in jurul acesteia. Oscilatiile pot fi modelate ca un proces
stationar, centrat, de variantd o,,, . Daca notdm cu &, variania semnalului de eroare

corespunzitor solutiei problemei Wiener, atunci se poate defini negjustarea prin

p

N= T’"p . Se poate demonstra cd, in conditiile (4.6.37)
o ;

N= H

Err(R) (4.6.39)
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(tr(R) este urma matricii R. egali cu suma elementelor de pe diagonala principala,
sau cu suma valorilor proprii, R fiind invariantd la rotait).
Este utild definirea unei constante de timp medii ca medie armonicad a

constantelor de timp din varianta semnalului de eroare (de doud ori mai mici decat
cele din (4.6.38):

& as isz
I &% = Te - 2H r(R). (4.6.40)
Se vede imediat c3
y=Mle (4.6.41)
Comed

Aceasta inseamnd ci, in cazul algoritmului LMS, trebuie ficut un compromis intre
precizie i vitezd atunci cind se alege parametrul . De obicei, se cunoagte urma
matricii R sau, dac3 nu, se poate estima ugor din puterea semnalului de intrare:

tr(R)'= Mo? . Neajustarea se impune in jur de 10%, iar u rezulta din (4.6.39).

4.6.3 ANTENE ADAPTIVE

Schema din fig. 4.26 devine mai flexibild daci admitem ci ponderile
complexe sunt oarecare §i nu sunt limitate la exponentiale care introduc doar
intarzieri. S3 presupunem cA, pe aria de senzori, sunt incidente M sermnnale de aceeasi
frecventd (atdtea céte sunt §i senzorii), din directiile é,,m=1.M, avind
amplitudinile si fazele initiale respectiv A,,@,,,m=1..M . Putem impune ca diagrama
de directivitate s& aibd zerouri in directiile din care vin semnalele nedorite $i s3
transforme semnalele utile astfel incat acestea sa aibd amplitudini §i faze initiale
prescrise. :

fntr-adevar, amplitudinile complexe ale semnalelor receptionate de senzori,
corespunzatore semnalelor incidente, sunt

i, =A,exp(-jrising,), m=1.M,i=0.M -1 (A,=A,exp(jp,). (4.642)

Raspunsul receptorului corespunzitor unui semnal oarecare dintre cele M incideme
este B
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M-l

Fu= D Wy * A, exp(-jising,), (4.6.43)
' =0 .
jar raspunsul 1a suma tuturor semnalelor este, pe baza liniaritatii, suma raspunsurilor:
M
F=)F,. (4.6.44)

Daca impunem conditiile
m=1.M, (4.6.45)

unde B,, sunt niste numere complexe oarecare, obtinem un sistem de M ecuatii cu M
necunoscute i vom avea la iesire amplitudini si faze initiale prescrise pentru toate cele
M semnale. In particular, putem impune ca amplitudinile semnalelor considerate
perturbatoare sa fie nule. S

Metoda de optimizare a receptiei prezentatd nu este adaptatd aplichrii in
practicd, intr-o situatic reald. in primul rind, intr-o astfel de situatie nu cunocagtem
numérut semnalelor incidente. Am putea folosi un numir suficient de mare de senzori
astfe! incat sistemul de ecuatii s3 devina supradeterminat §i i il rezolvam prin metoda
celor mai mici patrate. Dar, de fapt, nu cunoastem aceste semnale, pentru ci, in caz
contrar, ar fi absurd s4 mai construim un receptor. in plus, nu e in general plauzibila
nici presupunerea ca toate semnalele an aceeasi frecventa (decit daci perturbatiile sunt
reflexii ale seminalulvi utit); este mai natural si presupunem cd receptia e de banda
ingusta. T

fn cele ce urmeazi vom trece prezenta, pe scurt, citeva posibilitati de utilizare
a filtririi adaptive pentru a rezolva aceast3 problemi. Ca intreg continutul paragrafului
de fatd, prezentarea are un scop informativ, pentru cii este impostbila epuizarea acestui
subiect, foarte vast, in spatiul rezervat, O schema posibila este ilustratd in fig. 4.36.

- Solutia se bazeazi pe generarea, la nivelul receptorului, a unui semnal pilor,

avand frecventa cit mai apropiatd de cea a semnalului util si care se aplici in punctele
de la iesirile senzorilor, dup3 ce este intArziat. Prin ajustarea intarzierilor ¢,,i=1.M ,

se poate alege, dupd cum s-a artat in subparagraful 4.6.1, o directie (preferentiald) de
observare, directie in care caracteristica de directivitate a ariei de senzori prezinti un
maxim, Semnalul pilot serveste si ca semnal dorit in structura filtrului adaptiv,

Sumele dintre iesirile senzorilor si variantele intirziate ale semnalului pilot
sunt aplicate unor filtre digitale transversale, de un ordin K ales pe cale experimentala,
ale caror ponderi w,, ,m=1..M,k =1..K sunt modificate in timp de catre scmnalul de
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sunt prezente nici in d, rezultd ¢3 au pot fi prezente nici in estimati. In felul acesta se
realizeaza filtrarea perturbatiilor.

fn schema din fig. 4.36 este reprezentat un procesor auxiliar ciruia i se aplic
iegirile senzorilor. Acest procesor este de tip slave, deci are aceeast structurs ca
procesorul primar si, la fiecare pas al algoritmului, ponderile sale sunt actualizate
pentru a fi egale cu ale procesorului primar, master. in raspunsul r este favorizati
prezenta semnalelor din directia doritd si avand frecventa apropiatd de cea a
semnalului pilot.

Daca in situatia concretd cste necesarsi o economie de echipament, atunci se
poate renunia la procesorul auxiliar, cu preful cresterii timpului de procesare. Astfel,
intr-o primi faz3, se realizeaz adaptarea ponderilor, cu semnalul pilot conectat. in a
doua fazd, se deconecteaza semnalul pilot §i se trece pe regim de receptie. Desigur ci,
periodic, este necesard comutarea intre cele dous faze, in scopul actualizirii
ponderilor. Tn urma acestei actualiziri, se modifica diagrama de directivitate prin
introducerea de zerouri in directiile din care sosesc perturbatiile,

Solutia prezentata este aplicabila si altor dispuneri ale senzorilor, nu numai in
linie. Ei pot fi dispusi, in functie de cerinfele aplicatiei, i in alte configuratii. Se alege
o structurd de receptie adaptiva atunci cind caracteristicile semnalelor st directiile de
propagare sunt variabile in intervale de timp relativ scurte, in mod aleator.
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G ANEXAL1
DIAGRAME DE RADIATIE PENTRU DIPOLII
ELEMENTARI

Relatiile (1.7.21) si (1.7.22) permit trasarea diagramelor de radiatie pentru
ariile de dipoli. {i presupunem pe acestia dispusi in juruil originii unui sistem de
coordonate sferice, astfel incAt in aproximatia de ordinul intdi ei pot fi considerati
concentrati in originea sistemului. Dac3 sunt prezenti n dipoli, fiecare caracterizat

printr-o amplitudine complexa E,.m=1.n (v.(1.7.13)), atunci cAmpul total intr-un
punct de coordonate (r,8,¢) este dat de

— — .k . .
E:E’LE(_,._J..QZ E. exp(jk, cosa,)sinfu,. (ALD)
=1 ‘

in aceastd anex3, prin diagramd de radiagie vom injelege functia

lE(r,e. qo)l

f(r.0.9)= = . (A1.2)
X maqu(r,B, qo)“

-

Pentru @=7/2 se obiine diagrama de radiatie in plan orizontal, iar pentru ¢ =0 si
¢=7 se objine diagrama de radiatie in plan vertical. Se poate ugor arta cé, in cazul

mediilor fira pierderi, cum sunt cele pe care le consideram aici, diagrama de radiatie
in plan orizontal coincide cu diagrama de directivitate in sensul definit in paragraful
1.5.

Pe baza relatiilor (Al.1) gi A(}.2) am scris pentru exemplificare trei programe
MATLAB® versiunea 5.3, Primul, intitulat dradoriz.m permite trasarea diagramei de
radiaie in plan orizontal (de fapt, in orice plan definit printr-o valoare a i &)
sprogram dradoriz.m o
¢interferenta in plan orizontal a
sdipolilor elementari paraleli cu axa 2
$cicuati in 3D in jurul originii "
clear
1ambda=10; %$lungimea de unda in metri
A={111111)"; gamplitudinile dipeolilor il
faze={-pi/4 0 0 0 O 0]1°'; 4fazele initiale ale dipolilor
El=A.*exp(i*faze): $apmplitudinile complexe ale dipolilor
N=length{El); %numarul dipoliler
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delta=(5 0 5 5 5 10]';%distantele fata de origine
thetap=I[pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 ]'- fcolaticudinile
dipolilor

phip=(0 © pi pi/2 -pi/2 0]'; %$longitudinile dipeolilor
RP=1; %distanrva la care se mascara campul in metri
Rez=1000; %recclutia de reprezentare
EZ2=repmat{El,1,Rez);

repdelra=repmat (delta,l,Rez);

repthetap=repmat {thecap, 1,Rez};

repphip=repmat {phip,1,Rez);. . :
phi=linspace(0,2*pi, Rez); %pt diagrama de directivitate
repphisrepmat (phi,N, 1);

theta=pi/2; 3%pozitia planului
cosh=sin(theta)*sin{repthetap) . *cos (repphi-repphip)+.
cos{theta) *cos(repthetap};
EaE2*exp(-j*2*pi*RP/lambda) . *exp(j*2*pi/lambda* . . .
(repdelta.*cosA}) .*sin{repthetap);

E=sum{E,1l}; %amplitudinea complexa a campului
AE=abs (E) ;

RE=AE/max {AE) ;

figure(2)

polar {phi,RE, 'k") . !

ticle('diagrama de radiatie orizontala', 'FontSize',8)

Pentru dipolii alesi ca exemplu, rezultatul ruldrii programului este prezentat in
fg. Al.l. »

Programul dradvert.m traseazi diagrama de radiatie verticali, pentru o valoare
specificatid a lui ¢ si automat §i pentru (@ + 7).

$program dradvert.m

%interferenta in plan vertical

%a dipolilor elementari paraleli cu axa z

%situati in 3D in jurul originii

clear

lambda=10¢; %lungimea de unda in metri

A={1 1111 1]'; %amplitudinile dipoliler

faze=[-pi/4 0 0 0 0 0]'; %fazele initiale ale dipolilor

El=A.*exp(j*faze); %apmplitudinile complexe ale dipolilor

N=length(El); $numarul dipolilor

delta=(5 ¢ 5 5 5 10]';%distantele fata de origine

thetap=(pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 ]1'; %colatitudiniie
$dipolilor

phip=[0 ¢ pi pi/2 -pi/2 0)'; %longitudinile dipolilor

RP=1; %distanta la care se mascara campul in metri
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Rgz=1000; $rezolutia de reprezentare

theta=linspace(0,pi, Rez); %pt diagrama de directivita:ze
reptheta=repmat (theta,N,1}; i
E2=repmat (El, 1, Rez};

repdelta=repmat (delta,l,Rez};
repthetap=repmat (thetap, 1l,Rez);
repphip=repmat (phip, 1, Rez);

phil=0; %primul semiplan

phi2=phil+pi; %al doilea semiplan
cosA=sin{repthetal.*sin{repthetap).

cos (phil-repphip) +cos {reptheta). *cos(repthetap),
E=E2*exp{-j*2*pi*RP/lambda} . *exp{3*2*p1/1ambda*
{repdelta.*cosh) )} . *sin(reptheta}

Bcl=sum({E,1l); %tamplitudinea complexa & canpulu1

AEl=abs (Ecl);

RE1=AEl/max{AEl) ;

cosA=sin{reptheta}.*sin(repthetap) .*cos{phi2-repphip)+...
cos (reptheta) . *cos (repthetap) ;
E=E2"exp{-j*2*pi*RP/lambda}.*exp(j*2*pi/lambda*...
{repdelta.*cosA)) . *sin{reptheta};

Ec2=sum(E,1i); %amplitudinea complexa a campului
AEZ=abs(Ec2);

REZ=AE2/max(AE2); %Reprezentarea se face in coordonatele polare
#aie.planului ales (nu in coordonatele sferice initiale) t
phirepl=pi/2-theta;

phirep2=theta+pi/2;

figure(3)
polar{phirepl,REl, 'k')
hold

polar (phirep2,RE2, 'k*)
hold

title('diagrama de radiatie verticala', 'FontSize',8)

In fig. AL2 este prezentat rezultatul ruldni acestui program (dupi cum se
poate vedea, dipolii sunt aceiagi ca Tn exemplul anterior).

Diagrama de radiatie tridimensionald este trasatd de programul drad3d.m.
Rezultatul este prezentat in fig. Al1.3.

$program dradid.m

%¢interferenta dipolilor in spatiu;

$diagrame de directivitate 3d (program optimizat)
tfoloseste matrici tridimensionale

clear
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lambda=10; %lungimea de unda in metri

A=[1 111 1 1); samplitudinile dipelilor

faze=f-pi/4d 0 0 0 0 0]; %fazele initiale ale dipolilor
El=A.*exp{j*faze); %apmplitudinile complexe ale dipolilor
N=length(El}; %numarul dipolilor :

RP=1l; %distanta la care se masoara campul in metri
Rez=100: %rezolutia de reprezentare

delta=[5 0 5 5 5 101:%distanctele fata de origine
thetap=[pi/2 pi/2 pi/2 pi/2 pi/?2 p1/2 1; %colatitudinils
dipolilor

phip=([0 0 pi pi/2 -pi/2 0]); %longitudinile dipolilor
phi=linspace(0,2*pi, Rez):; %pt diagrama de directivitate
theta=linspace(0,pi,Rez);
theta=theta';
reptheta=repmat (theta,l, length(phi});
repphi=repmat (phi, length{theta),l);
rep3theta=repmat (reptheta, [1 1 N]};
rep3phi=repmat (repphi, [1 1 N]};
E3=zeros{1,1,N);

E3(1,1,:)=El1;
E3=repmat (E3, [length(theta), length{phi} 1]};
deltald=zeros{l,1,6N};

delta3(1l,1, :)=delta;
deltad=repmat (deltal, {length{theta}, length(phi) 1)};
thetap3=zeros{1l,1,N};

thetap3{1l,1, :}=thetap:
thetap3=repmat {thetap3, [length(theta), length{phi) 1));
phipd=zeros(l,1,N);

phip3 (1,1, :)=phip;

phip3=repmat {phip3, [length{theta}, length{phi) 1]);
coshA=sin(rep3theta).*sin(thetapl).*cos{rep3phi-phip3)+...
cos (rep3theta) . *cos {thetap3);
E=E3/RP*exp{~-ji*2*pi/lambda*RP} . *exp(i*2*pi/lambda*. ..
deltal . *cosA).*sin{repitheta};

E=sum(E,3):; %amplitudinea complexa a campului

AE=abs (E);

XE=AE.*sin(reptheta).*cos(repphi};

YE=AE.*sin(reptheta) .*sin{repphi);

ZE=AE.*cos (repthetal;

X=XE/max (max{AE) ) ;

Y=YE/max {max {AE) };

ZzZE/max {max{AE));

$diagrama de radiatie in 3d

figure(l}

colormap(‘gray'}

surf (X,Y,2)
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axis equal
‘#Flabel ('x')
ylabel('y')
zlabel('z")
title('diagrama de radiatie’, 'FontSize*, 8)

Datele din programele de mai sus pot fi cu ugurintd modificate pentru a trasa
diagramele de radiatie ale altor configuratii de dipoli. Concluzia cea mai importantd a
unui astfel de studiv este ci, prin modificarea pozitiilor relative si a fazelor initiale ale
dipolilor, configuratia poate fi facuta si radieze preponderent in anumite directii. Este
inutil si insistdm asupra aplicatiilor practice ale acestei proprietati. in sfarsit,
subliniem faptul ci programele pot fi utilizate pentru a calcula si amplitudinea
complex2 a intensitatii cAmpului electric in orice punct din spatiu.

diagrama de radiatie orizontala

Fig. Al.1. Diagrami de radiatie orizontala.
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diagrama de radiatie verticala

270

Fig. A1.2. Diagrami de radiatie verticala.

diagrama de radiatie

Fig. A1.3. Diagrama de radiatic in trei dimensiuni.
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ANEXA 2
DIAGRAME DE RADIATIE PENTRU ANTENE FILARE

S3 considerdm un fir rectiliniu, de lungime L, parcurs de un curent variabil /,
ca in fig. A2.1. Un ¢lement oarecare, de lungime dz, radiazi, in conformitate cu
(1.7.22), (1.7.21) 5i (1.7.13), o amplitudine complexa a intensititii cAmpului electric:

-~ T(Dk? ~j
dE =Dk expljkn) jk6cos@cos8, )sin B dz (A2.1)
4re, jw r :

in directia data de v, . Desigur c3

0 = 0, z=20 (A2.2)
PTlx z<o. '

Imegrﬁnd (A2.1) intre <! 5i l cu
== (A2.3)

se obfine chmpul produs de anteni. Pentru
aceasta trebuie cunoscuta distributia curentului
n functie de z, ceea ce nu este o problema cu
solutie analitic exacta. In buna concotrdanta cu
rezultatele experimentale, se poate folosi
urmitoarea solutie aproximaltivd, inspiratd din
Fig. A2.1. Anten3 filara. “teoria liniillor de transmiste, in ipoteza ca
antena este alimentata la mijlocul siu, adici in

z=0.
in fig. A2.2 este reprezentata o linie de transmisie, de impedanta caracteristici
Z, si lungime /, care leagd un generator de o sarcind. In fig. A2.3 este reprezentat
procesul conceptual de trecere de la linia functioniind n gol la antena filard alimentat
simetric. Yom accepta ¢ valoarea curentului prin antend este aceeasi cu cea de pe
linie, unde se stabileste un regim de unde staionare. Linia este presupusi fard
atenuare, de unde rezultd ci unica posibilitate de disipare a energiei este in partea
rezistiva a impedantel generatorului. Aceastd consecinti este in evidentd contradictie
cu faptul ca energia se pierde prin radiatie. In plus, o surs3 de erori este i faptul ci
antena nu poate fi realizatd sub forma filard, adica utilizind un conductor de diametru
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suri, existd avantajele unei forme analitice simple a

nul. In pofida acestor neajun
bune concordante cu rezultatele experimentale.

curentului prin antend §i a unei

ifz) v
& —— ——
Z,
w(z) [‘j A
—— ——
i(z) :
— ——>
z=0 7=l z

Fig. A2.2. O linie de transmisie, de lungime I, care
conecteazi un generator cu O sarcina.

Aty

Fig. A2.3, Trecerea de la o linie de transmisie la o antend filara.

H
N
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e C.op.form teoriei liniilor qe transmisie, pentru linia din fig. A2.2 expresia
amplitudinii complexe a curentului este

;

: ‘e'g e B2 _ g=ifU-)

i(z)= - —, (A2.4)
Z, +Z, e* —Ile i1
unde
Z. -2 z,-2
r,==——% I, =—f. = (A2.5)
Z.+Z, Z,+Z,
sunt coeficientii de reflexie in tensiune la sarcina $i, respectiv, la generator;
2z
= (A2.6
A== )

este constanta de faza (linia este presupusi firad pierderi), iar Z. este impedanta
caracteristicd a liniei. fn modelul nostru vom lua lungimea de unda pe linie egald cu
lungimea de unda a campului electromagnetic emis de antena, deci S =k . Pentru o

linie in gol avem 77, =1. Dup3 cateva transformari rezulta

2je, 1
Z,+Z, ® [P

i(z)= sin[%’f- (- z)] = ;"0 sin[-zf— (- z)]. (A2.7)

In fig. A2.4 este reprezentatd amplitudinea complexd a gurentului pentru o antend la
care [=A/4, iar in fig. A22 pentru /=54/8. In ambele cazuri am luat

I o ==1 A=1 inunitap arbitrare, iar rezultatul este 0 mirime reald.

Si revenim la (A2.1). Tinind cont de faptul ¢ mediul de propagare este fara
pierderi, putem inlocui @=ck, unde c=!!ﬂ este viteza de fazi a semnalelor
electromagnetice, iar k=22/A. In plus, intre lungimea de undd 2 ntr-un_mediu
oarecare §i lungimea de undd in spatiul liber Ao exista relatia /1=20sz . Cu
acestea, (A2.1) devine, pentru un mediu nemagnetic (4, = Ho )

= _ jo0al (z) exp(= jkr)

dE = T exp(jkdcos@cos@,)sin@dz [V/m]. (A2.8)
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Voin avea

- . j120n1,sin@
E= [ffE ="———A—js‘Lexp(—jkr)Lsin[k(l ~ 2))cos[kzcos8ldz [V/m], (A2.9)

unde am tinut cont de faptul ca toate functitle de z care intervin sunt pare. Integrala de

mai sus se poate calcula foarte ugor prin transformarea produsului de functii
trigonometrice in suma. In final rezultd

‘] - - -
1204, sin & exp(—jkr) cos(klcos 0)3 cos(kl) _
Aor ksin® &

T © expl—jkr) cos(klcos &)) - cos(kl)

.60
J "JE siné

(orientat dupi u, ). Se poate verifica faptul c3 maximul eip'resiei dependente de & din
ecuatia de mai sus are loc pentru @ =7/2, De aceea, diagrama de radiatie este

E=

(A2.10)

|cos(kl cosf)— cos(kl)|
| 0-costkDising |

fr.8,¢)= (A.2.11)

Observam ca diagrama nu depinde de @, deci are o simetrie cilindricd In raport cu axa
z, cum are de altfel si sursa cﬁmpulul

Programul linvert.m, scris sub MATLAB®, genereazii diagrama de radiatie
verticald a vnei antene filare de lungime arbitrard. Coordonatele polare sunt cele

asociate planului definit printr-o valoare datﬁ a lui @si prm valoarea ¢+ Un excmplu
de rulare este prezentat in fig A2. 6.

%program ilinvert.m

¢rraseaza diagrama de radiatie verticala
%a unei antene filare de lungime L

clear

lambda=190;

k=2*pi/lambda;

L=5/4*lambda; %$lungimea antenei

1=L/2;

Rez=1000;

theta=zlinspace (Q+eps,pi-eps,Rez};
fzabs((cos{k*1*cos{theta))-cos(k*1l}).
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A t{l-cosi(k*1l))*gin(thetal)}:
thetal=theta-pi/2;

figure(4)

polar{thetal, £, 'k') .
hold !
polar (thetal+pi,f, k")

hold

270

Fig. A2.6. Diagrama de radiatie verticald a unei antene in sua.

Programul lin3d.m traseazi diagrama de radiatie tridimensionala a unei antene
filare de lungime arbitrard. Un exemplu de rulare este prezentat in fig. A2.7.

gprogram lin3d.m

%traseaza diagarama de radiatie tridimensionala
%a unei antene filare de lungime 1

clear

lambda=10;

k=2*pi/lambda;

L=5/4*lambda; %lungimea antenei

I=L/2:

Rez=100; e :
theta=linspace{0+eps,pi-eps,Rez)'; S
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Jgfabs{(cos(k*l*cos(theta})-cos(k*l}}...
A{(l-cos(k*1l))*sin(theta}));

phi=linspace(0,2*pi,Rez};

repf=repmat{f,l, length({phi));

reptheta=repmat (theta,l,length(phi)):

repphi=repmat (phi, length(theta),l1};

Xf=repf.*sin(reptheta).*cos{repphi);

Yi=repf.*sin(reptheta) .*sin(repphi};

Zf=repf.*cos(reptheta};

$diayrama de radiatie in 34

figure(s)

colormap{'gray’)

surf(Xf.YE,Zf)

axis equal

xlabel ('%')

viabel('y')

zlabel{'z"’)

Fig. A2.7. Diagrama de radiatie tridimensionald a unei antene in
SA/4.

Desigur ¢ aceleasi rezultate se pot obtine cu programele pentru diagramele de
radiatie ale dipolilor elementari pe care le-am prezentat in Anexa i. De exemplu,
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aproximind integrala din (A2.9) cu o sumd Riemann, datele pentru programul

drad3d.m trebuie modificate astfel:

$program dradid

sinterferenta dipolileor in spatiu;

$diagrame de directivitate 3d

$foloseste matrici tridimensionale

clear

lambda=10; %lungimea de unda in metri

L=5/4*lambda;

1=L/2; X

P=51; s%numarul de diviziuni ale liniei
%neaparat un numar impar

I0=1; %amplitudinea complexa a curentului

Xx=-(P-3}/2:(P-3}/2; %la capete curentul e zero

Ld=L/ (P-1}; %lungimea unui dipol

X=Xx*Ld;

N=length{x); %un numar impar

Il=I0*sin(2*pi/lambda* {1-X{(N+1)/2:N))});

I2=I1{length{Il):~-1:2);

I=[I2 I1]; %curentili prin dipoli

El=I*Ld; %foarte aproximativ deocamdata

E1=El";

Etc..

c o
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St ANEXA 3
DIAGRAME DE RADIATIE PENTRU GRUPURILE DE
ANTENE FILARE

Considerdim o antend filard, de lungime L=2/, care emite in spatiul liber.
Atagam un sistem de coordonate ca in fig. A3.1. Relatiile (1.7.22), (1.7.21) s1 (1.7.13),
impreuna cu inlocuirile din (A.2.10), dau pentru amplitudinea complexa a intensitatii
campului electric elementar intr-un punct indepartat de coordonate sferice (r,8,¢9),

emis de un dipol elementar situat pe antend §i reperat prin coordonatele sferice

=2

Fig. A3.1. Antena filari.

dE = j%f-exp(- jkryexp{ jkBlsin B5in 8, cos(@ - @) + cos Bcos 6, 1}sin O (2)dz

(A3.1)
directia i sensul fiind date de u,.

Se observa ci

dsin @, =r, A32)
5cos6p =z,

unde ry este distanta de la origine la punctul de intersectie dintre dreapta care contine
antena si planul xOy, iar z corespunde punctului curent de pe antend. Cu acestea avem:
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dE = j%i—”exp(— Jkr)exp( jkryg sin fcos(p-¢,)] s}n Bexp(jkzcosNi(z)dz . (A3.3)
r oo f - PR o

iy
Vom lua pentru curent acelagi model ca in Anexa 2. Notam

y+1
; =t

A3.4)
i1 N 2 ( ’)i-

coordonata mijlocului antenei. Tinind cont de geometria figurii, ampliudinea
complexd a curentului devine

| - IO Slin[ku"“Zo -Z)]v ZoSZSI"’Zo (A3.5)
Iysinfk(l—zg +2)], zp-1S2<2,.

Pentru a calcula amplitudinea complex3 a intensitatii campului electric in
punctul indepértat (r,8,¢), trebuie s& integrim (A3.3) in raport cu z intre 7, —1! si

2o +{ . Vom considera mai intdi doar partea care depinde de z:

J= f":}exp(jkz cosNi(2)dz = JJ! expljk(u + zo)cos 8) (u + z4)du =
e B (ABG)
= exp( jkz, c0s 8) L[cos(ku cos8) + jsin(kucos ) (u + 2, )du.

Avind in vedere faptul ca functiile /(u+z,) si cos(kucos@) sunt pare in u, iar
sin(ku cos @) este impard in u, avem

J =2exp( jkz, cos8) £cos(ku cos@)sin(k({! - u)ldu=
(A3T)
= exp(jkz, c036) £{sin[k(l — ) + kucos 8] + sin[k(l — ) = ku cos 8] ).

Aceastd integrald este ugor de calculat prin metoda substitutiei. fn final se obtine
amplitudinea complex3 a intensititii cimpului electric:

- kl -
£ =900 ¢y kryexplklr, g sin Bcos(@ - 9,) + 2o cos ) 2L E5D) costd) |
rJZ R sin@

(A3.8)
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. é= Prezentim in final trei programe Matlab pentru calculul diagramelor de
radiatie orizontald (arlinoriz.m), verticald (arlinvert.m) i tridimensionala (arlin3d.m)
ale grupirilor de antene filare. Ele se bazeazd pe insumarea cimpurilor de forma
{A3.8). Antenele sunt paralele cu axa Oz, iar pozitiile lor sunt specificate, conform

notatiilor de mai sus, prin r=r,,, phip:=¢,, z'= z,. Programele sunt rulate pentru
configuratia din fig. A3.2, care reprezintd douid antene filare de lungimi A/2,

distantate cu A/4 si alimentate cu doi curenti defazati cu 7/2, iar rezultatele sunt
prezentate in figurile A3.3,. A3.5.

A4

=

. o 4

Fig. A3.2. Doui antene filare, de lungimi A/2,
distantate cu A/4 si alimentate defazat cu 22,

$program arlinoriz.m

¢interferenta in plan orizontal

%a antenelor filare paralele cu axa 2

gsitnate in 3D in jurul originii

clear

lambda=10; #lungimea de unda in metri

k=2*pi/lambda;

epsilonr=1;

RP=1; %distanta la care se masoara campul in metri Ce -
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C=j*60/ (RP*sgrt{epsilonr}) *exp{-3*k*RP) /RP; %o constanta
furmatorii cinei vectori ctrebuie sa aiba aceeasi lungime
r={lambda/8 lambda/8)'; %distantele fata de origine
phip=[(-pi/2 pi/2}'; . %longitudinile
z=[0 0}'; %distantele de la centre la xOy
L=[lambda/2 lambda/2}’'; %lungimile antenelor
1=L/2; %semilungimile antenelor
I0=[1 exp(j*pi/2)])'; %amplitudinile complexe ale curentilor
N=length(r); %numarul antenelor
Rez=1000; %rezolutia de reprezentare
phi=linspace{0,2*pi, Rez); %pt diagrama de directivitate
repphi=repmat (phi,N,1);
repr=repmat{r,l,Rez);
repphip=repmat (phip, 1,Rez);
repz=repmat (z,1,Rez};
repl=repmat(l,1,Rez);
replO=repmat (I0,1,Rez);
theta=pi/2;
E=C*repI0. *exp{j*k* (repr.*sin(theta*cos{repphi-repphipl+..
repz*cos(thetal)))).*...
{cos (k*repl*cos (theta)) -cos (k*repl) ) /sin{theta};
Ec=sum{E,1); %amplitudinea complexa a campului
AE=abs (Ec) ;
RE=AE/max{AE) ;
figure{3}
polar(phli,RE, k')
title(‘diagrama de radiatie orizontala', 'FontSize',8)

%program arlinvert.m

%interferenta in plan vertical

%a antenelor filare paralele cu axa 2z

%situate in 3D in jurul orxiginii

clear

lambda=10; %lungimea de unda in metri

k=2*pi/lambda;

epsilonr=1l;

RP=1: %distanta la care se masoara campul in metri
C=j*60/ (RP*sqrt {epsilonr)) *exp(-j*k*RP) /RP; %o constanta
gurmatorii cinci vectori trebuie sa aiba aceeasi lungime
r=[lambda/B8 lambda/8]'; %distantele fata de origine
phip=[-pi/2 pis2]"'; %longitudinile

z=[0 0}': %distantele de la centre la xOy

L=[lambda/2 lambda/2}'; %lungimile antenelor

1=L/2; %semilungimile antenelor
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%foloseste matrici tridimensionale

clear

lambda=10; %lungimea de unda in metri

k=2*pi/lambda;

epsilonr=1;

RP=1; %distanta la care se masoara campul in metri

C=3*60/ {(RP*sqrt (epsilonr)) *exp(-j*k*RP} /RP; %0 constanta

$urmatorii cinci vectori trebuie sa aiba aceeasi lungime

r=[lambda/8 lambda/8]'; %distantele fata de origine

phip=[-pi/2 pi/2)"; %longitudinile

z=[0 0]'; %distantele de la centre la x0y¥

L=[lambda/2 lambda/2]'; %lungimile antenelor

1=L/2; %semilungimile antenelor '

T0=[1 exp{j*pi/2)]'; %amplitudinea complexa a curentului

N=length{r}; %numarul antenslor

Rez=100; %rezolutia de reprezentare

phi=linspace(0,2*pi, Rez); %pt diagrama de directivitate

theta=linspace(0,pi,Rez)+eps;

theta=theta';

reptheta=repmat(theta.1,1ength[phi});

repphi=repmat (phi, length{theta),1);

repithetazrepmat (reptheta, (1 1 Nl);

rep3phisrepmat {repphi, {1 1 Nl};

I3=zeros(l,1,N};

I3(1.1,:)=10;

I3=repmat (I3, [length(theta), length(phi) 11);

ri=zeros(l,1,N);

r3{l,1,:)=ri

ri=repmat (r3, [length{theta), length(phi) 1]}%};

phipd=zeros(1,1,N};

phip3 (1,1, :)}=phip:

phip3=repmat (phip3, (length(theta), length(phi) 1]1};:

23=zeros(l,1,N);

z3(1.1,:)=z2;

zi=repmat (23, [length{theta}, lengthiphi) 1)}:

l3=zeros(l,1,N};

13¢(1,1,:)=1;

13=repmat {13, [length({theta), length{phi) 11);

E=C*13.*exp(j*k*(r3.*sin(rethheta.*cos(rep39hi-phip3)+...
z3.*cos(rep3thetal))).*...
(cos(k*lB.*cos{rethheta}}—cos(k*lB)}./sin{rethheta);

E=sum(E,3}; %amplitudinea complexa & campului

AE=abs(E):

XE=AE.*sin(reptheta) .*cos (repphi};

YE=AE. *sin{reptheta).*sin(repphi);

ZE=AE. *cos {reptheta);
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X=§§/max(maX(AE)};

Y=YE/max {max (AE}) ;

2=ZE/max {max {AE) };

$diagrama de radiatie in 34

figure(l)

colormap{'gray"')

surf(X,Y,2)

axis equal

xlabel('x'}

vlabel ('y')

zlabel{'z'} .
title('diagrama de radiatie’,'FontSize',8)

diagrama de radiatie orizontala

270 ¢

I

Fig. A3.3. Rezultatul ruldrii programului arlinoriz.m.
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diagrama de radiatie verticala

270

Fig. A3.4. Rezultatul rulirii programului arlinvert.m. Sistemul de
coordonate polare este cel natural asociat planului xOz.

diagrama de radiatie

-0.5

Fig.A3.5. Rezultatul ruldrii programului arlin3d.m.
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