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Resumo

O objetivo deste trabalho foi o desenvolvimento de um processador de sinais para radares

de abertura sintética (SAR), operando em tempo real, para produção de imagens digitais

do terreno. Nesse sentido, foi implementado um processador SAR em tempo real, baseado

em um algoritmo de processamento bastante rápido, para ser utilizado em um sistema SAR

aerotransportado operando na banda X. Para os fins de monitoramento, o processador

apresenta imagens SAR de uma área bastante extensa, em tempo real, para um operador

situado na plataforma aérea. O algoritmo implementado trabalha no domı́nio do tempo e

utiliza um método de sub-aberturas para produzir imagens de alta qualidade e boa resolução.

O prinćıpio de processamento por sub-aberturas consiste em dividir o sinal SAR recebido em

partes, chamadas sub-aberturas, cada uma delas correspondendo a uma pequena parte da

largura de faixa total do sinal. Em cada sub-abertura, é efetuada uma correção aproximada

da história de fase do sinal SAR, essa correção é executada fazendo um deslocamento em

freqüência do sinal recebido e, a seguir, uma filtragem no sinal resultante. Adicionando

todas as sub-aberturas coerentemente, uma imagem de boa resolução é obtida.

Abstract

The aim of this work was to develop a signal processor for synthetic aperture radars (SAR),

operating in real-time, for applications that require imaging in a short period of time and

independently of the atmospheric conditions. In that sense, a real-time SAR processor was

implemented, which is based in a processing algorithm quite fast, to be used in airborne SAR

system operating in X band. To the end of surveillance, the processor presents SAR images

of a big area in real-time to an operator located in the aerial platform. The implemented

algorithm works in the time domain and it uses the subaperture method to produce high

quality, full resolution images. The subaperture processing principle consists of dividing

the received SAR signal into subapertures, each corresponding to a small part of the total

signal bandwidth. An approximation of the phase history correction is carried out in each

subaperture, this approximated correction is done through an up/down-conversion of the

signal, followed by a moving average operation. By adding all the subapertures coherently,

a high resolution image is obtained.
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campo elétrico incidente Ein . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

4.2 Geometria para o cálculo do campo elétrico devido ao espalhamento
num alvo extendido, com uma superf́ıcie planar A . . . . . . . . . . . 54

5.1 Geometria SAR mostrando o radar, o alvo e a abertura sintética não
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5.6 Aproximação Linear da História de Fase do Sinal de Retorno do Radar

utilizando três Sub-aberturas . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
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6.2 Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m em
azimute x 18, 6m em alcance. 22, 5MHz de largura de faixa processada.
A imagem possui 10, 6km em azimute por 14km em alcance. . . . . . 85
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6.4 Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m em
azimute x 4, 4m em alcance. 95MHz de largura de faixa processada.
A imagem possui 10, 6km em azimute por 7km em alcance. . . . . . . 87

6.5 Imagem de Itapetininga-SP mostrando a presença de um lago no canto
superior esquerdo. Resolução de 10m em azimute e 5m em alcance.
Largura de faixa processada de 82, 5MHz. A imagem possui 10, 6km
em azimute por 7km em alcance. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89

6.6 Imagem de Itapetininga-SP com resolução de 10m em azimute e 10m
em alcance. Largura de faixa processada de 40MHz. A imagem possui
10, 6km em azimute por 14km em alcance. . . . . . . . . . . . . . . . 90

6.7 Imagem de Itapetininga-SP gravada com um ângulo inicial de faixa
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U0e Envelope quadrático do sinal recebido pelo radar

Pt Potência transmitida pela antena

xiv



Gt Ganho da Antena

Ss Densidade de potência no alvo

Prs Potência total interceptada pelo alvo
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ovl Sobreposição em freqüência no processador em tempo

real
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CAPÍTULO 1

INTRODUÇÃO

O uso de microondas para sensoriamento remoto tem tido aplicações desde o começo

da década de 1960, mas fotografia aérea tem sido usada por mais de cem anos. E o su-

cesso do uso de fotografias aéreas, e mais recentemente de imagens ópticas do espaço,

é bem conhecido. No entanto, o uso de microondas para sensoriamento remoto fornece

muitas vantagens e, talvez, a mais importante delas seja a capacidade de microon-

das de penetrar nuvens e, até certo ponto, chuva. Além disso, há a independência

do sol como uma fonte de iluminação. Nuvens com gelo, que são suficientemente

densas para obscurecer completamente o solo, não têm quase nenhum efeito em qual-

quer comprimento de onda da faixa de microondas. Nuvens com água tem um efeito

significante apenas quando o comprimento de onda é menor que 2cm, e o efeito é

realmente forte apenas para comprimentos de onda abaixo de 1cm. Chuva tem um

efeito maior do que nuvens, mas este efeito é despreźıvel acima de cerca de 4cm e

torna-se importante apenas para comprimentos de onda da ordem de 2cm, quando a

chuva é extremamente intensa.

Uma outra razão para usar microondas para sensoriamento remoto é que elas são

capazes de penetrar mais profundamente a vegetação do que as ondas ópticas. Quão

profundamente as microondas podem penetrar depende da densidade da vegetação e

da quantidade de umidade, assim como, do comprimento de onda utilizado. Os com-

primentos de onda maiores penetram muito melhor do que os comprimentos de onda

mais curtos. Dessa forma, os comprimentos de onda menores fornecem informação

sobre as camadas superiores da vegetação, e os comprimentos de onda maiores so-

bre as camadas inferiores e solo embaixo da vegetação. Além disso, microondas são

capazes de penetrar significantemente o solo. Para solos secos, a profundidade de

penetração é bastante substancial para freqüências de microondas mais baixas [2] e,

para solos úmidos, as freqüências mais altas de microondas penetram apenas poucos

cent́ımetros.
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Uma terceira razão para usar microondas para sensoriamento remoto é que a

informação fornecida através de microondas é diferente daquela fornecida por regiões

do v́ısivel e do infravermelho. Na verdade, as três informações são completamente

complementares.

1.1 O uso de Radar para Sensoriamento Remoto

O primeiro experimento com ondas de rádio foi conduzido por Heinrich Hertz em

1886, em uma freqüência (200 MHz) que se aproximava da faixa de microondas. As

primeiras demonstrações de um radar como detector de navios foi em 1904 por Hüls-

meyer. Marconi (1922) também previu o uso de ondas de rádio para detecção, mas

não desenvolveu nenhum dispositivo. A. H. Taylor e outros colegas do Laboratório

de Pesquisas Navais dos Estados Unidos foram os pioneiros no desenvolvimento de

um radar como ferramenta para detectar navios e aeronaves, o primeiro experimento

foi conduzido em 1922. Os primeiros radares para imageamento foram desenvolvidos

durante a Segunda Guerra e, depois disso, muito estudo foi conduzido nessa área, le-

vando ao desenvolvimento de radares de visada lateral com abertura real (side-looking

real-aperture radar - SLAR).

Na década de 1950 Wiley [4] primeiro observou que um radar de visada lateral

pode melhorar sua resolução em azimute utilizando o espalhamento Doppler do si-

nal ecoado. Esta observação marcou o nascimento de uma tecnologia agora referida

como radar de abertura sintética (Synthetic Aperture Radar - SAR). Os anos que se

seguiram foram repletos de estudos nessa área, levando a avanços no desempenho de

ambos, o sensor e o processador de sinais SAR.

Os quase quarenta anos de história do radar de abertura sintética mostraram que

este instrumento é muito valioso para medir as caracteŕısticas da superf́ıcie da Terra.

Como um sensor ativo emitindo e recebendo pulsos de microondas, o SAR é capaz

de monitorar continuamente parâmetros geof́ısicos relacionados com as propriedades

estruturais e elétricas da superf́ıcie terrestre (e de sua subsuperf́ıcie). Além disso,

através de processamento digital dos sinais do radar, estas observações podem ser

feitas com uma resolução extremamente alta (da ordem de metros), independente
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da altitude do sensor, uma vez que o sistema SAR é capaz de trabalhar em uma

plataforma aérea ou orbital.

O reconhecimento do potencial do SAR para monitorar recursos terrestres levou

várias agências espaciais internacionais a desenvolverem uma série de sistemas SAR

em órbita polar durante a década de 1990. A meta principal dessas missões foi medir

propriedades geof́ısicas da superf́ıcie da Terra em um longo peŕıodo de tempo para a

geração de um modelo de mudanças globais. Para atingir este fim, os sistemas SAR

devem ser capazes de produzir imagens de alta resolução, qualidade e confiabilidade.

A interpretação dos dados produzidos pelo SAR representa um desafio único, pois

pode haver severas distorções geométricas e radiométricas nos resultados obtidos, as-

sim como a presença de alvos falsos. Embora esses efeitos possam ser minimizados

por um projeto adequado do sistema do radar e pela utilização de técnicas de cali-

bração que caracterizam as fontes de erro sistemáticas, a utilização integral dos dados

produzidos pelo SAR exige um conhecimento completo do projeto do sistema , das

operações durante a missão e do processamento digital efetuado nos dados em solo.

O potencial de uma má interpretação das imagens produzidas pelo SAR é considera-

velmente grande.

No entanto, superando os desafios técnicos, a produção de imagens precisas através

do SAR tem grande utilidade cient́ıfica. Uma das inúmeras aplicações do imagea-

mento SAR em tempo real é no monitoramento de desastres naturais e ambientais

onde há a necessidade de efetuar medições cont́ınuas da evolução do desastre. Em

especial, há um grande interesse no monitoramento de derramamentos de óleo no mar

e queimadas de vegetação, detectando a extensão do desastre e sua evolução. Além

disso, o SAR também pode ser usado para efetuar medidas precisas da superf́ıcie

terrestre e, assim, ser usado para identificar pontos de deslizamentos de terra ou de

movimentos tectônicos. Uma outra aplicação para o processador SAR em tempo real

é a vigilância de áreas consideradas estratégicas do ponto de vista militar ou de dif́ıcil

acesso loǵıstico.

Para a utilização do SAR em monitoramento ambiental ou vigilância, é essencial

que a medição seja feita de forma cont́ınua e que os resultados sejam obtidos muito

rapidamente. Dadas essas restrições, o SAR é o único tipo de dispositivo capaz de
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satisfazer essas especificações, pois, como ele é um sistema ativo que independe da

radiação solar, o monitoramento pode ocorrer dia e noite. Além disso, o SAR emite

radiação na faixa de microondas, a qual é capaz de atravessar camadas de nuvens

[2], fazendo com que o sistema possa obter imagens independentemente das condições

atmosféricas. Ademais, para que o intervalo das medições seja relativamente curto,

é necessária a utilização de um sistema SAR aerotransportado, pois um sistema em

plataforma orbital não é capaz de imagear a mesma área em intervalos de tempo

muito curtos, dado o peŕıodo de sua órbita em torno da Terra ser consideravelmente

grande para os fins desejados.

Por outro lado, para que um sistema SAR aerotransportado possa ser utilizado

com sucesso para monitoramento e vigilância, é importante que ele possa oferecer

resultados confiáveis de forma bastante rápida. Dáı, tem-se a necessidade de imple-

mentar um processador SAR em tempo real, o qual possa apresentar imagens SAR de

uma área bastante extensa em tempo real para um operador situado na plataforma

aérea. Além disso, é desejável que a área coberta pelo pulso emitido pelo radar seja

tão grande quanto posśıvel, pois isso implica um ganho de tempo na medição e um

menor custo da missão.

Tendo em vista as inúmeras aplicações para sistemas de imageamento em tempo

real, o objetivo deste trabalho foi o desenvolvimento de um processador SAR em

tempo real que produza imagens digitais do terreno com alta resolução e confiabili-

dade. Neste trabalho, esse processador SAR teve um protótipo implementado em lin-

guagem IDL(Interactive Data Language)1 e depois de ser testado com sucesso através

de simulações em laboratório, ele foi codificado em linguagem C, a qual oferece um

considerável ganho de velocidade, em relação à linguagem IDL.

1.2 Escopo da Tese

O objetivo desse trabalho foi o desenvolvimento e implementação de um algoritmo de

processamento SAR que seja adequado para sua utilização em aplicações que exigem

1IDL é uma marca pertencente à Research Systems, Inc.
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produção de imagens SAR de alta resolução em tempo real, por exemplo, monitora-

mento de desastres ambientais ou vigilância de áreas de dif́ıcil acesso. Para tanto,

inicia-se o trabalho com um breve estudo do sistema SAR. O Caṕıtulo 2 faz uma

introdução do sistema SAR e de toda a teoria que permitiu a geração de imagens

de alta resolução através de radares de visada lateral utilizando a técnica de aber-

tura sintética. A seguir, no Caṕıtulo 3, desenvolve-se a base teórica que sustenta

os algoritmos de geração de imagens SAR através da técnica de abertura sintética.

Nas duas primeiras seções do Caṕıtulo 3, estuda-se a técnica de abertura sintética

através da teoria de filtragem casada. E, no final do Caṕıtulo 3, a teoria da aber-

tura sintética é estudada com o enfoque da compressão de pulso e correlação com

a réplica. Depois disso, o Caṕıtulo 4 trata da geração da imagem SAR e dos al-

goritmos comumente utilizados. Finalmente, o Caṕıtulo 5 apresenta o algoritmo de

processamento em tempo real implementado neste trabalho e o Caṕıtulo 6 mostra

os resultados experimentais obtidos com o processador implementado, neste Caṕıtulo

são apresentadas imagens que foram obtidas pelo uso do processador implementado.

E, por fim, o último Caṕıtulo traz as conclusões do trabalho, bem como, as sugestões

para os desenvolvimentos futuros.
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CAPÍTULO 2

INTRODUÇÃO AO SISTEMA SAR

Ambos radares, o de abertura real (SLAR) e o de abertura sintética (SAR) são sis-

temas de visada lateral com uma direção de iluminação geralmente perpendicular à

linha de vôo. A diferença entre os dois sistemas está na resolução na direção de vôo,

também chamada resolução em azimute. Radares de abertura real têm sua resolução

em azimute determinada pelo tamanho do feixe da antena, de forma que ela é pro-

porcional à distância entre o radar e o alvo. Ao contrário, o SAR usa técnicas de

processamento de sinais para sintetizar uma abertura que é centenas de vezes maior

que o comprimento real da antena.

O radar de visada lateral com abertura real tem uma geometria como mostrada

na Fig. 2.1. No caso de radares para sensoriamento remoto, o radar é instalado em

uma plataforma, a qual pode ser uma aeronave ou um satélite, movendo-se em uma

trajetória a uma altitude constante e com velocidade Vs. O radar movendo-se em sua

trajetória emite pulsos de microondas, os quais atingem o alvo e são espalhados de

volta para a antena do radar. Os pulsos de retorno são então amostrados e arma-

zenados em memória para serem processados mais tarde. Na geometria do radar, a

direção da trajetoria da plataforma de vôo é chamada de direção azimute e a direção

perpendicular à direção de vôo é chamada de direção de alcance. Nesta seção, é feita

a análise da capacidade do radar de resolver alvos pontuais separados no terreno, ou

seja, analiza-se a capacidade de resolução do radar.

Para o radar ser capaz de distingüir dois elementos de terreno separados por

uma pequena distância no solo, os ecos desses elementos devem ser necessariamente

recebidos pelo radar em tempos diferentes. Se o radar emite um pulso de microondas

de comprimento L em alcance inclinado, sendo que se o tempo de duração do pulso

é τp, então L = cτp. Conforme a Fig. 2.2(a) mostra, o pulso do radar está para

atingir dois alvos separados por uma distância d em alcance inclinado. Uma vez que

7
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Figura 2.1: Geometria simplificada de um radar de visada lateral com abertura real

Figura 2.2: Geometria do radar ilustrando a resolução em alcance inclinado.
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o pulso do radar deve viajar o mesmo caminho duas vezes, ida e volta, os dois alvos

apresentarão ecos em tempos diferentes no radar se d > L/2. Pois, dessa forma,

como mostra a Fig. 2.2(b), o sinal vindo do alvo B terá viajado uma distância extra

superior a L em relação ao sinal vindo do alvo A e, assim, seus ecos não se sobrepõem

na história temporal do radar.

Figura 2.3: Geometria do radar ilustrando a resolução em alcance

A Fig. 2.3 mostra as relações entre a largura da faixa de alcance do radar no solo

(Wg), a largura da faixa de alcance inclinado do radar (Ws), a resolução do radar em

alcance no solo (∆Rg) e a resolução do radar em alcance inclinado (∆Rs).

A resolução do radar em alcance no solo (Fig. 2.3) é definida como a mı́nima

separação em alcance de dois pontos que podem ser distingüidos como separados

pelo sistema. Se o tempo de chegada da borda inicial do pulso de um eco do ponto

mais distante é maior que o tempo de chegada da borda final do eco do ponto mais

próximo, cada ponto pode ser distingüido na história temporal do eco do radar. Se a

largura temporal do pulso do radar é τp, a separação mı́nima (em alcance inclinado)

de dois pontos distingǘıveis é então dada por

∆Rs = L/2

∆Rs = cτp/2
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onde ∆Rs é a resolução em alcance inclinado e c é a velocidade da luz.

E, de acordo com a Fig. 2.3, a resolução em alcance no solo é

∆Rg =
d

sin(η)
=

cτp

2 sin(η)
(2.1)

A Eq. 2.1 mostra que para se obter uma resolução em alcance ∆Rg razoável,

deve-se diminuir a largura do pulso emitido. No entanto, para que esta resolução seja

adequada para fins de sensoriamento remoto, a largura de pulso requerida seria curta

demais para entregar energia por pulso suficiente para produzir no sinal de retorno

uma relação sinal rúıdo (Signal to Noise Ratio - SNR) adequada para uma detecção

confiável. Por isso, uma técnica de compressão de pulso (ou filtragem casada) é

comumente empregada para atingir ambas, alta resolução (com um pulso mais longo)

e uma alta SNR. Com um processamento apropriado do pulso recebido (filtragem

casada), a resolução em alcance que pode ser obtida é dada por [1]

δRg = c/(2BR sin(η)) (2.2)

onde BR é a largura de faixa em freqüência do pulso transmitido, pois é considerado

que o pulso possui uma modulação linear FM. Esta resolução pode ser feita arbitrari-

amente boa (dentro de limites práticos) aumentando a largura de faixa em freqüência

do pulso.

2.1 Resolução em Azimute

Dois alvos na mesma posição em alcance inclinado R e separados no solo por uma

distância δx na direção azimute (Fig. 2.4) só podem ser resolvidos se eles não estão

no feixe do radar ao mesmo tempo. Conforme a Fig. 2.1 mostra, se a antena do

radar tem um comprimento La na direção azimute, então o feixe do radar tem um

espalhamento angular naquela direção dado pela expressão

θH = λ/La (2.3)
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onde λ é o comprimento de onda da portadora do pulso emitido pelo radar.

Assim, se o radar só é capaz de resolver alvos em mesmo alcance que não estejam

no seu feixe ao mesmo tempo, pode-se concluir que o limite de resolução em azimute

de um radar de abertura real (SLAR) é

δx = RθH = Rλ/La (2.4)

Conforme a Eq. (2.4) mostra, para melhorar a resolução na direção da linha de

vôo δx a um alcance inclinado espećıfico R e comprimento de onda λ, é necessário

aumentar o comprimento da antena na direção azimute. No entanto, os problemas

mecânicos envolvidos na construção de uma antena com uma precisão em sua su-

perf́ıcie da ordem de uma fração de comprimento de onda, e a dificuldade em manter

esse ńıvel de precisão em um ambiente operacional, faz com que seja muito dif́ıcil

obter valores La/λ maiores que poucas centenas. Por exemplo, a antena do Seasat1,

com La/λ = 45, a uma altitude de 800 km, teria uma resolução SLAR de δx = 18km,

a qual é inadequada para fins de imageamento cient́ıfico.

A observação chave que levou ao desenvolvimento do SAR, e melhorou ampla-

mente a resolução em azimute, fazendo imageamento por radares em plataformas

espaciais posśıvel, foi feita por Wiley [4]. Ele observou que dois alvos pontuais, em

ângulos levemente diferentes com respeito à linha do respectivo radar em movimento,

tem velocidades relativas à plataforma diferentes em qualquer instante. Por isso, o

pulso do radar quando refletido pelos dois alvos terá dois deslocamentos em freqüência

Doppler distintos.

Considerando o movimento relativo entre o radar e o alvo com uma velocidade v,

a freqüência Doppler obtida, para o caso, é dada por

fD =
2v

λ
(2.5)

A velocidade v, na Eq. (2.5) é a velocidade relativa entre o radar e o alvo, na

1O Seasat foi o primeiro satélite projetado para uso em sensoriamento remoto dos oceanos com
um radar de abertura sintética SAR, ele foi constrúıdo pela Lockheed, Ball Space Systems e utilizado
pelo laboratório de propulsão a jato JPL da NASA
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Figura 2.4: Ilustração da capacidade de um radar de abertura real de resolver dois
alvos separados em azimute

direção da reta que os une. Se o radar está localizado em uma plataforma que se

desloca com uma velocidade Vst em relação ao solo como indicado na Fig. 2.5 e o alvo

tem uma distância R em alcance inclinado e x na direção da linha de vôo, então, o

deslocamento Doppler em relação à freqüência transmitida é

fd = 2 (Vst sin θ) /λ ≈ 2Vstx/λR (2.6)

onde θ é o ângulo da perpendicular à linha de vôo até o alvo. Nesta seção, assume-se

que Vst é apenas a velocidade da plataforma Vs.

Por isso, se o sinal recebido no instante mostrado na Fig. 2.4 é analizado no

domı́nio da freqüência, qualquer energia observada no retorno, no instante corres-

pondente ao alcance R e na freqüência Doppler fD1
, será associada com o alvo na

coordenada

x1 = λRfD1
/2Vs (2.7)

De forma semelhante, uma energia em uma freqüência fD2
, diferente, será associada
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Figura 2.5: Movimento relativo entre plataforma e alvo

à coordenada x2. Dessa forma, embora os alvos estejam na mesma distância em

alcance e no feixe do radar ao mesmo tempo, eles podem ser discriminados pela

análise do espectro Doppler do sinal de retorno, dáı advém o antigo nome ”Doppler

beam sharpening”, dado a esta técnica.

O uso da freqüência Doppler efetivamente fornece uma segunda coordenada para

ser usada na distinção de alvos. Estas duas coordenadas são o alcance no solo Rg e

a distância ao longo da linha de vôo x relativa a um ponto diretamente abaixo do

véıculo (i.e. o ponto nadir), como mostrado na Fig. 2.6. O sistema SAR efetua uma

transformação de coordenadas inverśıvel do alcance no solo e da posição em azimute

para as coordenadas observáveis, o atraso do pulso τ e o deslocamento Doppler fD.

Com o uso da análise Doppler do sinal de retorno do radar, a largura do feixe da

antena, na direção azimute, não é mais um fator diretamente limitante da resolução

azimutal do radar, conforme indicava a Eq. (2.4). A análise desenvolvida nessa seção

mostrou que a coordenada azimute (x) do alvo pode ser obtida através da freqüência

de deslocamento Doppler do sinal de retorno do radar, conforme mostra a Eq. (2.7).

Dessa forma, a resolução δx de alvos, na direção da linha de vôo da plataforma

do radar, está agora relacionada com a resolução δfD da medição da freqüência de

deslocamento Doppler. Da Eq. (2.7) a resolução em azimute do SAR é, então, dada

por

δx =

(

λR

2Vs

)

δfD (2.8)
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Figura 2.6: Ilustração das coordenadas de alcance no solo e azimute

Além disso, a medida da resolução no domı́nio da freqüência é nominalmente o

inverso da extensão temporal S da forma de onda sendo analizada ou seja, δfD = 1/S.

Esse tempo é, potencialmente, o tempo durante o qual qualquer alvo, em particular,

está na visada do radar, ou em outras palavras, o tempo durante o qual o alvo

permanece no feixe do radar. Assim, da Fig. 2.4 pode-se calcular o tempo S em que

um alvo espećıfico, a uma distância R, ficaria dentro do feixe do radar, considerando

o tamanho angular do feixe como θH e a plataforma se movendo com velocidade Vs

S = RθH/Vs = Rλ/ (LaVs) (2.9)

onde considerou-se que θH = λ/La.

Da Eq. (2.9), obtém-se a seguinte expressão para a resolução da medida da

freqüência

δfD =
1

S
=

LaVs

Rλ
(2.10)

Substituindo a Eq. (2.10) na Eq. (2.8), obtém-se a seguinte expressão para a resolução
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do SAR na direção da linha de vôo da plataforma

δx =

(

Rλ

2Vs

)

(

LaVs

Rλ

)

= La/2 (2.11)

Este resultado indica que melhores resoluções em azimute podem ser obtidas

através de antenas menores, como propôs Cutrona et al. [6]. No entanto, no desenvol-

vimento que levou à Eq. (2.11) assumiu-se que o alvo deve produzir uma freqüência

Doppler constante durante todo o intervalo de observação S. Mas, na verdade, o sinal

Doppler do alvo terá uma freqüência que varia no tempo, quando o véıculo passa por

ele, conforme será mostrado na Seção 2.2.

Por outro lado, para relacionar, sem ambigüidade, a mudança incremental na

diferença de fase com uma freqüência Doppler, deve-se observar que a largura de faixa

em freqüência do sinal Doppler, BD, deve ser menor que a freqüência de repetição de

pulsos fp = 1/Tp, também chamada de PRF (Pulse Repetition Frequency). Assim,

pode-se escrever

BD = fD,maior − fD,menor < fp (2.12)

mas, utilizando a Eq. (2.6), obtém-se

BD = (2Vs/λ) [sin(θH/2) − sin(−θH/2)] ≈ 2VsθH/λ (2.13)

Da relação θH = λ/La e da Eq. (2.11), pode-se reescrever

BD = 2Vs/La = Vs/δx < fp (2.14)

2.2 Filtragem Doppler

Há uma restrição na derivação que levou à expressão da resolução em azimute na

Eq. (2.11). Aquela derivação considerou a hipótese de que o sinal de retorno de um

alvo iluminado pelo radar deve produzir uma freqüência Doppler constante durante

o intervalo de observação S. Entretanto, se este intervalo é todo o peŕıodo em que o



16

alvo está sendo iluminado pela energia emitida pelo radar, como foi assumido na Eq.

(2.11), então o sinal Doppler correspondente terá uma freqüência que varia em toda

a largura de faixa de freqüência Doppler quando o véıculo passa pelo alvo. Dessa

forma, o verdadeiro intervalo de análise dispońıvel, usando uma técnica de filtragem

de freqüência, pode ser muito menor que S, uma vez que ele está restrito apenas

à extensão temporal sobre a qual qualquer alvo pontual particular apresenta uma

freqüência Doppler constante.

Nesse sentido, pode-se concluir que a forma de onda Doppler do sinal de retorno

do radar para qualquer intervalo finito, devido a um alvo pontual, não será a de

uma senóide. Uma análise de Fourier de tal forma de onda resultará sempre em

componentes em mais de uma freqüência, tal que o alvo pode ser inferido a ter uma

extensão f́ısica maior que δx = (λR/2Vst)(1/S), o tamanho da célula de resolução.

O sinal de retorno do alvo será espalhado sobre múltiplas células de resolução do

espectro de Fourier.

Para solucionar esse problema, pode-se, por exemplo, utilizar uma técnica de pro-

cessamento SAR que obtém sua resolução ao longo da linha de vôo simplesmente por

filtragem da forma de onda Doppler do sinal de retorno do radar, chamada processa-

mento SAR não-focado. Este processador é incapaz de acomodar a taxa variável de

mudança da fase do sinal de retorno do radar devido a um simples alvo pontual. As-

sim, é estabelecido um critério para o erro de fase quadrático máximo e, a partir desse

critério, pode-se obter um intervalo de tempo dentro do qual a freqüência Doppler do

sinal, devido a um alvo pontual, pode ser considerada constante; esse passa a ser o

intervalo de integração do SAR. No entanto, o intervalo de integração do processador

SAR não-focado é menor que o peŕıodo completo em que o alvo está dentro do feixe

do radar, o que resulta em uma pior resolução ao longo da linha de vôo.

Nesse sentido, para explorar essa abordagem, considera-se a Fig. 2.7, que mostra

um alvo pontual em uma posição x0, ao longo da linha de vôo, e um alcance inclinado

mais próximo de R0. Com o radar em uma posição arbitrária x qualquer, ao longo

da linha, tem-se

R =
[

R2
0 + (x − x0)

2
]1/2

(2.15)
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A diferença de fase entre as formas das ondas transmitida e recebida, devido à viagem

de ida e volta através do alcance, R é

φ = −4πR/λ, (2.16)

onde a derivada temporal de φ é a freqüência Doppler (em rad/s) [1].

Figura 2.7: Geometria ilustrando o alvo do radar e a relação quadrática entre alcance
e tempo

Expandindo a relação na Eq. (2.15) utilizando série de Taylor até segunda ordem

em torno de alguma posição xc do radar em um alcance inclinado Rc, tem-se

R = [Rc + (xc − x0)(x − xc)/Rc + R2
0(x − xc)

2/(2R3
c)] (2.17)

onde pode-se aproximar R0 e Rc como iguais para os radares de feixe estreito usados

na maioria das aplicações práticas. Para este caso, então:

R = [Rc + (xc − x0)(x − xc)/Rc + (x − xc)
2/(2Rc)] (2.18)
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Substituindo a Eq. (2.18) na Eq. (2.16), obtém-se

φ = (−4π/λ)[Rc + (xc − x0)(x − xc)/Rc + (x − xc)
2/(2Rc)] (2.19)

que indica que a história de fase do sinal de retorno do radar devido a um alvo pontual

qualquer é da forma quadrática.

Dáı pode-se calcular a freqüência de deslocamento Doppler como

fD = φ̇/2π =
(−2Vs

λR0

)

[(xc − x0) + (x − xc)] (2.20)

No caso de um processador SAR não-focado, pode-se, por exemplo, adotar a

freqüência Doppler como constante até o valor de x em que o termo quadrático da fase

na Eq. (2.19) contribui um valor de π/4rad para φ, na borda da abertura sintética.

Assim, para valores de x em que o termo quadrático contribui menos que π/4, a

freqüência Doppler é considerada constante para o alvo pontual em questão e todas

essas contribuições podem ser somadas coerentemente para melhorar a resolução ao

longo da linha de vôo do radar. Dessa forma, o intervalo de integração do SAR pode

ser determinado como sendo o intervalo X onde

X/2 = |x − xc| <
√

λR0/8 (2.21)

ou ainda

X <
√

λR0/2 (2.22)

E esta é a abertura para a qual pode-se dirigir atenção para a forma de onda recebida,

dado o critério para a freqüência Doppler constante adotado.

Pode-se também calcular o intervalo de tempo correspondente à abertura da

Eq. 2.22. Em outras palavras, pode-se obter o tempo de integração SAR

S = X/Vs <

√

λR0/2

Vs

(2.23)

Com esta limitação, lembrando que δfD = 1/S, a resolução em azimute da
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Eq. (2.8) pode ser reescrita como

δx =
λR0

2VsS
=
√

λR0/2 (2.24)

Na literatura, pode-se encontrar valores variando de
√

2λR0 a
√

λR0/8 para a

Eq. (2.24), dependendo do critério assumido para o erro de fase quadrático máximo

permitido.

Se, por exemplo, sinais do Seasat fossem processados utilizando a técnica de pro-

cessamento SAR não-focado e fosse adotado o mesmo critério para o erro de fase

quadrático máximo permitido, utilizando a Eq. (2.24), a resolução resultante seria

de δx = 316m. Esta resolução é consideravelmente melhor que a resolução que seria

obtida sem a utilização desse processamento (δx = 18, 6km), valor obtido através da

Eq. (2.4). No entanto, ela ainda está bastante distante do limite de resolução SAR

que é, para o Seasat, igual a δx = La/2 = 6m e, além disso, a resolução obtida não

é suficientemente boa para a maioria das aplicações cient́ıficas atuais. Por isso, é

necessário o uso de uma técnica de processamento SAR integralmente focado, a qual

leva em conta o comportamento não linear da fase. Em outras palavras, para se obter

uma imagem SAR focada que aproxima-se do limite de resolução em azimute de La/2,

deve-se processar o sinal de retorno do radar de modo que se leve em consideração

a variação na freqüência Doppler de um alvo à medida em que ele passa através do

feixe do radar.

O processamento requerido em um SAR focado é sugerido pela Fig. 2.8. Quando

o feixe do radar passa pelo alvo, a diferença de fase do sinal recebido em um ponto

qualquer da abertura real da antena, em relação ao sinal recebido quando o alvo está

na perpendicular à linha de vôo, pode ser dada por

∆φ = −4π∆R/λ, (2.25)

onde ∆R pode ser expressado a seguir utilizando a Fig. 2.8 e a Eq. (2.15)

∆R = R − R0, (2.26)
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onde R é dado pela Eq. (2.15), a qual pode ser aproximada por uma série de Taylor

em torno do ponto x0, na forma

R = R0 +
(x − x0)

2

2R0

(2.27)

Substituindo a Eq. (2.27) na Eq. (2.26), obtém-se a seguinte aproximação para ∆R

∆R ≈ (x − x0)
2

2R0

; |x − x0| << R (2.28)

e R0 é o alcance na posição de aproximação máxima (i.e., s = 0), quando o alvo está

na perpendicular à linha de vôo da plataforma que carrega o radar.

Como a posição, ao longo da linha de vôo, é uma função linear do tempo (x = Vsts,

onde s é o tempo), a partir das Eqs. (2.25) e (2.28), pode-se concluir que ∆φ é uma

função quadrática do tempo s ao longo da linha de vôo e a variação da freqüência

Doppler é linear com o tempo. Para obter imagens SAR com resolução máxima,

deve-se usar todos os dados coletados durante o intervalo, X = θHR0, para o qual

um alvo pontual particular está dentro do feixe do radar. Todos os sinais de retorno

coletados devido ao alvo, no ponto x0, enquanto este está no feixe do radar devem ser

somados coerentemente para produzir a resolução SAR máxima. No entanto, os sinais

de retorno vindos do alvo em x0, enquanto o radar passa por ele, têm uma variação de

fase quadrática, a qual deve ser compensada de tal forma que o retorno de cada pulso

do radar, devido ao alvo na posição x0, possa ser adicionado coerentemente. Dessa

forma, utilizando a compensação adequada para o alvo no ponto x0, alvos em um

ponto x 6= x0 corresponderão a retornos indevidamente compensados e que, portanto,

irão se cancelar. Dáı, os retornos processados do alvo em x0 dominarão retornos de

outros alvos na mesma distância em alcance.

O sinal de retorno do radar devido a um alvo pontual em x0, para o sensor na

posição x, possui uma modulação em fase devido ao efeito Doppler causado pelo

movimento relativo; esta pode ser escrita, utilizando a Eq. (2.16), como

f(x) = exp [−jφ(x)] = exp [−j4πR(x)/λ] (2.29)
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Figura 2.8: Geometria de alcance inclinado ilustrando a técnica de focagem SAR

Mas, R pode ser escrito como R = R0 + ∆R; assim, utilizando a Eq. (2.28), pode-se

reescrever a Eq. (2.29) como

f(x) ≈ exp
[

−j(4π/λ)[R0 + (x − x0)
2/(2R0)]

]

(2.30)

A freqüência instantânea do sinal da Eq. (2.30) pode ser calculada por

fDi
(x) =

1

2π

dφ

dx

dx

dt
= −2(x − x0)

λR0

vs (2.31)

e como x = sv + x0, com s sendo o tempo, a modulação de fase, devido ao efeito

Doppler, é da forma de uma FM linear.

A partir da Eq (2.31), pode-se calcular a largura de faixa espacial do sinal de

retorno

Bx = fD(xlim,esq) − fD(xlim,dir)

=
−2(x0 − X

2
− x0)Vs

λR0

+
2(x0 − X

2
− x0)Vs

λR0

=
2XVs

λR0

(2.32)

onde X = θHR0 é o tamanho do feixe da antena e xlim,esq e xlim,dir são as coordenadas

azimute no momento em que o alvo entra no feixe do radar e no momento em que

ele está para sair, respectivamente. Isto pode ser visto na Fig. 2.9. Utilizando a



22

Figura 2.9: Ilustração do feixe do radar passando por um alvo pontual

Eq. (2.14) e substituindo La = λR0

X
, pode-se obter a largura de faixa em freqüência

do sinal Doppler da Eq. 2.31 como

BD = 2Vs/(λR0/X) (2.33)

Mas como X = SVs, pode-se reescrever BD na forma

BD =
2SV 2

s

λR0

(2.34)

O objetivo do processamento em azimute do sinal recebido é estimar o tempo em

que o alvo pontual passou pela reta perpendicular à linha de vôo da plataforma que

carrega o radar. Mas o sinal de retorno do radar, devido ao alvo, é recebido durante

todo o tempo S em que o alvo está dentro do feixe do radar, correspondendo a vários

sinais de retorno. Então, o objetivo do processamento em azimute é comprimir todos

esses sinais para que eles causem uma única resposta, ou imagem, principalmente

concentrada perto de onde o alvo realmente está.

Nesse sentido, considera-se que o sinal de retorno do radar, na posição x e com o

alvo na posição x0, possui a freqüência Doppler instantânea indicada pela Eq. (2.31),

a qual varia linearmente com a distância ao longo da linha de vôo do radar. Através

do processamento do sinal recebido, com modulação fDi
, deseja-se discernir que o

alvo pontual que produziu o retorno em questão está na perpendicular à trajetória de

vôo, na coordenada azimute x0. Se a coordenada x0 é conhecida de antemão, então,

pode-se obter, também, a compensação de fase que deve ser efetuada para que o sinal
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de retorno em questão possa ser somado coerentemente com todos os outros retornos

do alvo em x0, enquanto este está no feixe do radar. Essa compensação é

exp [(j4π/λ)∆R] = exp
[

j
(

2π

λR0

)

(x − x0)
2
]

(2.35)

Entretanto, na prática, o valor de x0 não é conhecido de antemão. Dessa forma, é

necessário que o sinal de retorno do radar, no ponto em questão, seja processado com

uma variedade de compensações diferentes, variando o valor de x0 = x′ nessas com-

pensações. Então, escolhe-se o valor de pico entre todas as respostas produzidas por

essas compensações. Isto equivale a processar os sinais de retorno do radar efetuando

uma correlação do sinal recebido com a modulação Doppler da Eq. (2.31) com a forma

de onda conhecida

g⋆(x − x′) = exp
[

j(4π/λ)(x − x′)2/(2R0)
]

, |x − x′| < X/2 (2.36)

Este método de processamento é chamado de correlação com a réplica e ele é

equivalente ao processamento utilizando o filtro casado, pois o filtro casado é definido

como tendo uma função de transferência que é o complexo conjugado do espectro do

sinal [1]. Assim, no processamento do sinal, deve-se introduzir o sinal recebido pelo

radar no filtro casado e tomar o tempo em que ocorreu o máximo da envoltória, na

sáıda do filtro, como o tempo estimado em que o alvo passou pela perpendicular à

trajetória de vôo.

Assim, o sinal recebido pelo radar tem a forma de onda aproximada por

u(t) = C|A(t)| cos(ω0t − φ(t)), (2.37)

onde C é um fator de escala da amplitude do sinal, |A(t)| é devido ao diagrama

de radiação da antena f́ısica na região de campos distantes, ωc é a freqüência da

portadora e φ(t) é dado pelas Eqs. (2.29) e (2.30) como sendo

φ(t) = 2kλR0 +
kλv

2t2

R0

, (2.38)
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onde kλ = 2π/λ é o número de onda e define-se k = 2kλv
2/R0 = 4πv2/λR0 como

sendo a taxa de modulação FM linear.

Para a determinação do filtro casado, deve-se determinar a transformada de Fou-

rier da forma de onda recebida pelo radar (Eq. (2.37)). Se a transformada de Fourier

da forma de onda da modulação em azimute (incluindo a modulação de amplitude

devido ao padrão de radiação da antena) é dada por S(ω), então a transformada de

Fourier do sinal da Eq. (2.37) é

U(ω) = S(ω − ωc) + S(ω + ωc) (2.39)

Assim, para se obter o espectro do sinal de retorno do radar (Eq. (2.37)) deve-se

obter o espectro da modulação de azimute do sinal. A dedução dessa transformada de

Fourier envolve a utilização do método da fase estacionária e é desenvolvido em deta-

lhes em [10]. Usando este método aproximado e considerando o padrão de radiação

da antena uma constante unitária dentro do ângulo de recepção do sinal, pode-se

escrever o espectro da modulação em azimute como sendo

S(ω) ≈ C exp



−1

2

(

−j
2kλv

2

R0

)

−1

ω2



 (2.40)

e sabendo que kλ = 2π/λ, pode-se reescrever

S(ω) ≈ C exp

[

ω2

2k

]

(2.41)

onde k = 4πv2/λR0 é a taxa de modulação FM linear.

Dessa forma, das Eqs. (2.39) e (2.41), o espectro do sinal de retorno do radar é

U(ω) ≈ C exp

[

−j(ω + ω0)
2

2k

]

+C exp

[

−j(ω − ω0)
2

2k

]

, (2.42)

onde S é o intervalo de tempo no qual a história de azimute é recebida e a largura de
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faixa do sinal é dada por

Ω = 2πBD (2.43)

com BD dado pela Eq. (2.34).

Dessa forma, a função de transferência do filtro casado é o complexo conjugado

do sinal da Eq. (2.42) e é dada por

H(ω) = U⋆(ω) ≈ C exp

[

−j(ω + ω0)
2

2k

]

+C exp

[

−j(ω − ω0)
2

2k

]

(2.44)

Da expressão acima, pode-se notar que H(ω) depende de k, que por sua vez de-

pende do alcance inclinado R0. Assim, o processador SAR deve realizar uma filtragem

casada que depende do alcance inclinado R0.

O sinal de sáıda do filtro casado tem o espectro |U(ω)|2 ≡ U0(ω). Então, contanto

que ω0 > 1
2
Ω, tem-se o sinal de sáıda do filtro casado, dentro de uma escala de

amplitude, dado por

U0(ω) =























1, −ω0 − 1
2
Ω < ω < −ω0 + 1

2
Ω

1, ω0 − 1
2
Ω < ω < ω0 + 1

2
Ω

0, caso contrário

(2.45)

O cálculo da transformada de Fourier inversa fornece

U0(t) = C
sin 1

2
Ωt

πt
cos ω0t; (2.46)

e a envoltória quadrática, que é a sáıda desejada, é dada por

U2
0e(t) = C

(

sin 1
2
Ωt

πt

)2

(2.47)

Esta é a resposta do SAR a um alvo pontual isolado; ela varia na forma sin(x)/x

e tem seu máximo em t = 0, que é o tempo em que o alvo está na perpendicular à

trajetória de vôo.
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A Eq. (2.47) pode ser expressa na distância x′, a partir da posição x0. Lembrando

que t = (x′ − x0)/v e Ω = 2πBD, então

U0e(x
′) = C

sin
[

2πX
λR0

(x′ − x0)
]

[

2πX
λR0

(x′ − x0)
] (2.48)

Essa função expressa a sáıda do filtro casado em termos da distância ao longo da

linha de vôo e tem seu máximo em x′ = x0, que é a posição do alvo. A largura do

lóbulo primário da Eq. (2.48) fornece uma medida da capacidade do radar de resolver

alvos próximos entre si, produzindo ”picos”distintos na sáıda do filtro casado. Dessa

forma, a resolução do radar na coordenada azimute pode ser expressa pela seguinte

largura

δx = λR0/(2X) = 1/Bx (2.49)

Assim, da Eq. (2.49) e lembrando que X = R0λ/La, a resolução em azimute com

a utilização da filtragem casada ou, de forma equivalente, da correlação com a réplica,

torna-se

δx =
λR0

2R0λ/La

= La/2, (2.50)

que é o resultado obtido anteriormente (Eq. (2.11)) para o limite máximo da resolução

SAR, na direção da linha de vôo.

2.3 Equação do Radar

A potência do eco recebido pelo radar, relativa à potência do pulso transmitido, é

da ordem de 1/R4, no espaço livre. Megawatts rapidamente viram microwatts nas

distâncias de interesse, requerendo circuitos muito senśıveis no receptor, tão senśıveis

que o rúıdo gerado internamente no próprio receptor deve ser levado em conta. A

equação do radar expressa esta conversão de potência transmitida em potência rece-

bida, em termos da razão da potência recebida, devida à uma reflexão de um alvo,

com a potência devida ao rúıdo no receptor, junto com alguns parâmetros do sistema

e do próprio alvo.

A equação do radar define as relações fundamentais entre as caracteŕısticas do
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radar, do alvo e do sinal recebido. A geometria de espalhamento de um alvo (espa-

lhador) isolado do radar é mostrada na Fig. 2.10.

Figura 2.10: Ilustração do espalhamento do sinal do radar por um alvo

Quando a potência Pt é transmitida por uma antena com ganho Gt, a potência

por unidade de ângulo sólido na direção do alvo é PtGt, onde o valor de Gt naquela

direção é usado. No alvo,

Ss = (PtGt)
1

4πR2
(2.51)

onde Ss é a densidade de potência no alvo. A perda por espalhamento, 1/4πR2, é

a redução na densidade de potência associada com o espalhamento de potência em

uma esfera de raio R cercando a antena.

Para obter a potência total interceptada pelo alvo, a densidade de potência deve

ser multiplicada pela área efetiva de recepção do alvo:

Prs = SsArs (2.52)

Note que a área efetiva Ars não é a área real do feixe incidente interceptado pelo

alvo, mas, ao invés, é a área efetivamente interceptada, ou seja, é aquela área do

feixe incidente da qual toda a potência seria removida, se fosse assumido que toda

a potência do resto do feixe continuaria sem ser interceptada. O valor real de Ars

depende da efetividade do alvo como uma antena de recepção.
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Parte da potência recebida pelo alvo é absorvida em perdas no alvo, a menos

que ele seja um condutor perfeito ou um isolante perfeito, e o resto é re-radiado em

diferentes direções. A fração absorvida é fa; então, a fração re-radiada é 1 − fa, e a

potência total re-radiada é

Pts = Prs(1 − fa) (2.53)

As correntes de condução e de deslocamento, que fluem no alvo resultam em re-

radiação, as quais têm um padrão (como o padrão de uma antena). Note que a área

efetiva de recepção do alvo é uma função de sua orientação relativa ao feixe incidente,

tal que Ars, na Eq. (2.53), é válida apenas se for aplicada na direção do feixe incidente.

O padrão de re-radiação pode não ter o mesmo padrão de Ars e o ganho na

direção do receptor é o valor relevante, no padrão de re-radiação. Assim, a densidade

de potência que chega no receptor é

Sr = PtsGts

(

1

4πR2

)

(2.54)

onde Pts é a potência total re-radiada, Gts é o ganho do alvo na direção do receptor,

e
(

1
4πR2

)

é o fator de espalhamento para a re-radiação.

Note que uma grande diferença entre um canal de comunicação via rádio e um

sistema de radar é que o canal de comunicação tem apenas um fator de espalhamento,

mas o sistema de radar tem dois. Por isso, se Rr = Rt então a distância total é 2Rt;

para um canal de comunicação com esta distância, o fator de espalhamento é apenas

(

1

16πR2
t

)

, (2.55)

mas para o radar ele é
(

1

16π2R4
t

)

(2.56)

Por isso, a perda por espalhamento para um radar é muito maior do que a de um

canal de comunicação com o mesmo comprimento total de caminho.
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A potência total entrando no receptor é

Pr = SrAr, (2.57)

onde a área Ar é a abertura efetiva da antena de recepção, não a área real da antena.

Não apenas isso, ela é uma função da direção e, também, uma função da impedância

de carga que o receptor fornece para a antena; por exemplo, Pr teria que ser zero

se a carga fosse um curto-circuito ou um circuito aberto. Os fatores da Eq. (2.51) à

Eq. (2.57) podem ser combinados para obter:

Pr = (PtGt)

(

1

4πR2
t

)

Ars(1 − fa)Gts

(

1

4πR2
t

)

Ar

=

(

PtGtAt

(4π)2R2
t R2

r

)

[Ars(1 − fa)Gts] (2.58)

Os fatores associados com o alvo foram agrupados dentro dos colchetes. Estes

fatores são d́ıficeis de medir individualmente, e suas contribuições relativas não são

interessantes para se encontrar a quantidade de potência do sinal recebido pelo radar.

Por isso, eles são normalmente combinados em um fator chamado seção transversal

do alvo do radar.

σ = Ars(1 − fa)Grs (2.59)

A seção transversal σ é uma função das direções da onda incidente e da onda na

direção do receptor, assim como a forma do alvo e suas propriedades dielétricas. A

seção transversal relaciona-se com a quantidade de energia incidente que o alvo retorna

para o radar. Se um alvo, a uma distância R, está no centro do feixe do radar, e

se ele é pequeno o suficiente para que a intensidade incidente I(R) seja constante

sobre a extensão f́ısica do alvo, as propriedades de espalhamento são resumidas em

um único parâmetro, a seção transversal (de espalhamento do alvo) σ. Este é definido

em termos da intensidade realmente recebida na antena, devido ao espalhamento por

um alvo muito distante, como

Irec = σI(R)/4πR2; (2.60)
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ou seja, σ é a área do alvo que seria inferida, baseada na intensidade recebida Irec,

assumindo que uma área σ interceptou o feixe transmitido em um campo distante,

com a intensidade resultante espalhada isotropicamente. O valor de σ depende de

muitos parâmetros do alvo. E ele não tem relação direta com a área real frontal do

alvo. A seção transversal de um alvo será quase zero se o alvo espalha pouca potência

de volta para a antena. Isto pode ocorrer porque o alvo é pequeno, ou absorvente, ou

transparente, ou espalha para uma outra direção, ou, possivelmente, todos os fatores

juntos.

A forma final da equação do radar é obtida reescrevendo a Eq. (2.58) usando a

definição da Eq. (2.59)

Pr =
PtGtAr

(4π)2R2
t R2

r

σ (2.61)

A situação mais comum é aquela para a qual as localizações do receptor e trans-

missor são as mesmas, tal que as distâncias do transmissor e receptor são as mesmas.

Quase tão comum é o uso da mesma antena para transmitir e receber, assim, os

ganhos e aberturas efetivas são as mesmas.

Rt = Rr = R

Gt = Gr = G

At = Ar = Ae

Uma vez que a área efetiva da antena é relacionada ao seu ganho por

Ae =
λ2G

4π
, (2.62)

pode-se reescrever a equação do radar (Eq. (2.61)) como

Pr =
PtG

2λ2σ

(4π)3R4
=

PtGAeσ

(4π)2R4
, (2.63)

onde as duas formas são dadas, uma em termos do ganho da antena e, a outra, em

termos da área da antena. As equações do radar (Eq. (2.61) e Eq. (2.63)) são equações

gerais para ambos, alvos pontuais e para alvos distribúıdos.
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Pode-se, também, expressar a equação do radar na forma de relação sinal/rúıdo

em potência. A potência, definida na Eq. (2.63), é a potência re-radiada pelo alvo

e que é interceptada pela antena de área efetiva Ae, para fornecer sinal na sáıda da

antena (entrada do receptor). O receptor é definido como sendo todos os elementos

do sistema de recepção colocados além dos terminais da antena. O rúıdo de entrada

do receptor é caracterizado por uma potência por unidade de largura de faixa em

freqüência kT [W/Hz], onde k = 1, 38 × 10−23J/K é a constante de Boltzmann e T

é a temperatura absoluta. A temperatura T é o valor numérico selecionado tal que

o produto kT é a densidade de potência espectral de rúıdo correta para o caso em

questão, assumindo que as impedâncias do receptor e da antena estão casadas. A

faixa de passagem do receptor, B, converte isso em uma potência de rúıdo kTB[W ].

O sistema de recepção é caracterizado por um fator de rúıdo F > 1, que expressa a

extensão na qual o rúıdo interno do receptor aumenta o aparente rúıdo de entrada do

receptor. A SNR (em potência), na entrada do receptor, seria

SNRi =
PtGAeσ

[(4πR2)2FkTB]
(2.64)

Nesta equação, assume-se que o receptor é sem rúıdo e tem um ganho, relativo à

potência média, que é constante sobre a faixa de freqüência do sinal. Este ganho é

aplicado uniformemente a ambos, sinal de entrada e rúıdo de entrada. Por isso, a SNR

na faixa de freqüência do sinal é a mesma na sáıda assim como na entrada. Dessa

forma, a SNRi pode ser igualada à SNRo que é requerida no ponto de detecção, para

resultar na equação do radar

SNRo =
PtGAeσ

[(4πR2)2FkTB]
(2.65)

Aqui, SNRo é a SNR que foi especificada como requerida para operação confiável

do radar. A equação pode, então, ser resolvida para qualquer um de seus parâmetros

(geralmente, o alcance R), em termos dos outros, para determinar a capacidade ope-

racional ou uma restrição do sistema.

Os termos da Eq. (2.65) podem ser brevemente explicados como segue. O pri-

meiro parâmetro do lado direito é Pt, a potência média do transmissor entregue para
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a antena, durante o tempo de um pulso de transmissão. Aquela potência, se radi-

ada uniformemente em todas as direções do espaço, resultaria em uma densidade de

potência (ou intensidade) Pt/4πR2(W/m2) fluindo através da superf́ıcie de uma esfera

no alcance R. O ganho da antena G na direção de seu feixe ajusta aquele valor de

acordo com as propriedades de concentração da estrutura diretiva da antena, e leva

em conta a perda de potência na estrutura da antena. A quantidade PtG é chamada

de potência isotrópica efetivamente radiada.

Um alvo no feixe, em uma distância R, intercepta aquele fluxo de potência no

espaço e espalha potência de volta para a antena. A quantidade de potência espa-

lhada de volta é caracterizada por uma área (seção transversal) σ, devido ao alvo.

É assumido que o alvo espalha potência isotropicamente. A potência interceptada

PtGσ/4πR2(W ), dispońıvel para espalhamento isotrópico, cria na antena distante R

do alvo, uma densidade de potência PtGσ/(4πR2)2. Esta potência, espalhada de

volta, é interceptada pela antena de área efetiva Ae, para fornecer a potência do sinal

na sáıda da antena, dada na Eq. (2.63). Finalmente, o termo FkTB define o rúıdo

do sistema, resultando na equação do radar, Eq. (2.65).



CAPÍTULO 3

O PROCESSADOR SAR

3.1 Derivação do Filtro Casado

A equação do radar (Eq. (2.65)) indica que para haver detecção confiável de um alvo

pelo radar, a potência transmitida deve ser suficientemente elevada para que o retorno

do alvo ultrapasse o ńıvel de rúıdo na recepção, fazendo com que a resposta do alvo

possa ser distingüida do rúıdo médio. No entanto, para que a resolução do radar

esteja dentro de padrões aceitáveis para fins de imageamento cient́ıfico, o pulso do

radar deve ter uma duração temporal bastante curta. Dessa forma, para atender aos

requisitos de alta potência transmitida e alta resolução, seria necessário transmitir um

pulso muito curto e com uma potência de pico muito alta, para ultrapassar o rúıdo

na recepção, algo que é freqüentemente inconveniente na prática. Dáı, é necessário

recorrer a técnicas de compressão de pulso e filtragem casada, para atingir ambos os

objetivos, potência de retorno superior ao rúıdo e alta resolução. O método utilizado

consiste, basicamente, em transmitir um pulso mais longo com uma modulação em

seu interior e, na recepção, efetuar uma compressão do pulso através da filtragem

casada. O pulso comumente utilizado é o chamado pulso com gorjeio FM, cuja forma

de onda é modulada em FM, de uma freqüência mais baixa para uma mais alta e,

geralmente, ele tem amplitude constante. A Fig. 3.1 mostra a forma de onda do pulso

de gorjeio FM.

O primeiro passo da análise é efetuar a maximização da SNR do radar através do

processamento adequado dos sinais recebidos. Todo o desenvolvimento da Seção 2.3

considerava que o receptor não fazia nada mais sofisticado do que amplificar o sinal

de entrada (e, também, o rúıdo), enquanto acrescentava sua própria contribuição de

rúıdo no sistema. A função de transferência do receptor foi considerada como sendo

constante dentro da faixa de freqüência apropriada ao sinal. Essa foi a premissa

33
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Figura 3.1: Forma de onda transmitida, o pulso com gorjeio FM

para o desenvolvimento da equação do radar Eq. (2.65). O principal objetivo do

processamento dos sinais do radar é tornar o receptor mais efetivo na detecção de

alvos do que um simples amplificador. O avanço fundamental, que resultou, foi o da

compressão de pulso.

Para melhorar a detecção de alvos, North [7] considerou o problema de identificar

a função de transferência do receptor que maximiza a SNR do radar, na resposta de

um alvo pontual. Supõe-se que o radar transmite uma forma de onda s(t), a qual é

interceptada por um alvo a uma distância R e espalhada de volta para o receptor,

onde ela chega com um tempo de atraso τ = 2R/c. Assume-se a situação ideal em

que, além de um atraso temporal, apenas a amplitude do pulso seria mudada nesse

processo. A entrada do receptor, então, seria dada por

r(t) = αs(t − τ) + n(t), (3.1)

onde n(t) é o rúıdo total combinado, o qual é considerado como sendo um rúıdo
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branco com densidade de potência espectral N [W/Hz] na faixa de passagem do

receptor; e αs(t−τ) é o sinal propriamente dito, recebido devido ao alvo que espalhou

o sinal transmitido.

Assim, o sinal recebido pelo radar, na sáıda do receptor, pode ser separado em

duas componentes

gr(t) = gs(t) + gn(t), (3.2)

onde gs(t) é a componente relativa ao sinal αs(t− τ) na sáıda do receptor e gn(t) é a

componente devido ao rúıdo n(t).

O objetivo dessa análise é encontrar a função de transferência do receptor que

maximiza a relação sinal/rúıdo do radar. Então, para esse objetivo, tem-se a liberdade

de escolher a função de transferência H(jω) do receptor, tal que o receptor seja um

sistema qualquer, linear e invariante no tempo. Nesse sentido, para que o alvo possa

ser identificado, e para que seja designado a ele sua distância R correta, deseja-se que

a sáıda de potência deste receptor, no tempo τ , seja tão forte quanto posśıvel, uma

verdadeira protuberância no sinal, cercada pelo valor médio da potência do rúıdo.

Não há interesse direto na sáıda de potência do receptor em um tempo diferente

daquele em que o retorno do alvo é recebido.

Dessa forma, deseja-se obter a potência do sinal de retorno do radar (Eq. (3.2))

após sua passagem pelo receptor e relacioná-la com a potência do rúıdo no receptor.

O sinal de retorno, devido ao espalhamento do sinal pelo alvo gs(t), e a função gn(t)

são processos estocásticos estacionários relacionados com o sinal αs(t − τ) e com o

rúıdo n(t), respectivamente. Dessa forma, pode-se escrever as potências médias desses

sinais como sendo

P gs
= E{|gs(t)|2}

P gn
= E{|gn(t)|2}

P r = P gs
+ P gn

= E{|gs(t)|2} + E{|gn(t)|2}, (3.3)

onde o operador E{.} é a esperança de uma variável aleatória.

No entanto, se, por simplificação, considera-se a função gs(t) como uma função
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determińıstica, pode-se escrever que E{|gs(t)|2} = |gs(t)|2. Com essa simplificação, a

Eq. (3.3) pode ser reescrita como

P r = |gs(t)|2 + E{|gn(t)|2} (3.4)

Das Eqs. (3.3) e (3.4) pode-se relacionar a potência do sinal de retorno do radar

(Eq. (3.2)) com a potência do rúıdo no receptor como

a =
P r

P gn

=
|gs(τ)|2 + E{|gn(τ)|2}

E{|gn(τ)|2}

=
|gs(τ)|2

E{|gn(τ)|2} + 1 = SNRo + 1 (3.5)

Assim, para melhorar a detectabilidade de alvos, deve-se maximizar o fator a da

Eq. (3.5), e o problema matemático a ser resolvido é, então, escolher a função de

transferência H(jω) do receptor do radar, tal que a quantidade da Eq. (3.5) seja

maximizada.

Nessa análise, o radar é considerado um sistema linear invariante no tempo. A

sáıda de um sistema desse tipo, cuja entrada é f(t) e a função de transferência é

H(jω), é a convolução entre o sinal de entrada e a resposta ao impulso do sistema

g(t) =
∫

∞

−∞

h(t − t′)f(t′)dt′, (3.6)

onde h(t) é a resposta ao impulso do sistema, ou seja, a transformada de Fourier

inversa da função de transferência. Por isso, com o sinal αs(t − τ) como entrada,

tem-se o correspondente valor da sáıda

gs(τ) = α
∫

∞

−∞

h(τ − t′)s(t′ − τ)dt′ (3.7)

Considerando a entrada do receptor como sendo o rúıdo n(t) e que esse sinal tem

uma densidade de potência espectral N/2, então, como o receptor é um sistema linear

e invariante no tempo, pode-se escrever a densidade espectral na sua sáıda, devido ao
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rúıdo, como sendo

Sgn
(f) = Sn(f).|H(f)|2

Sgn
(f) = (N/2).|H(f)|2 (3.8)

Da Eq. (3.8) e pela definição de densidade espectral de potência, a sáıda do re-

ceptor devido ao rúıdo n(t), tem uma potência média dada por

P gn
= E{|gn(t)|2} =

∫

∞

−∞

Sgn
(f)df

= (N/2)
∫

∞

−∞

|H(f)|2df (3.9)

e, do teorema de Parseval (Oppenheim [23]), pode-se reescrever a Eq. (3.9) como

E{|gn(t)|2} = (N/2)
∫

∞

−∞

|h(t)|2dt (3.10)

Da Eq. (3.5), pode-se tomar a relação sinal rúıdo SNRo como a quantidade a

ser maximizada. Usando a Eq. (3.7) e Eq. (3.10), com uma mudança de variável de

integração na primeira, tem-se

SNRo =
(2α2/N)| ∫∞

−∞
h(t)s(−t)dt|2

∫

∞

−∞
|h(t)|2dt

(3.11)

O procedimento mais simples nesse ponto é usar a inequação de Schwartz

∣

∣

∣

∣

∫

f1(t)f
⋆
2 (t)dt

∣

∣

∣

∣

2

≤
∫

|f1(t)|2dt
∫

|f2(t)dt (3.12)

na qual a igualdade acontece se, e somente se, f1(t) = kf2(t), com k uma constante

arbitrária qualquer. Usando isto no numerador da Eq. (3.11), com f1 = h(t) e

f2 = s⋆(−t), tem-se, para qualquer escolha de h(t), que

SNRo ≤ (2α2/N)
∫

∞

−∞

|s(t)|2dt = 2E/N, (3.13)

onde E é a energia total do pulso recebido αs(t − τ). Uma vez que a escolha
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h(t) = ks⋆(−t) faz com que a SNRo atinja o limite superior, esta escolha para

a resposta em freqüência do receptor maximiza a relação sinal rúıdo SNR do recep-

tor. Como k é um valor arbitrário, pode-se escolher k = 1, e obter apenas

h(t) = s⋆(−t) (3.14)

E este é o filtro casado (Whalen [8]).

No domı́nio da freqüência, o resultado da Eq. (3.14) pode ser expresso como

H(f) =
∫

∞

−∞

s⋆(−t) exp(−j2πft)dt =
∫

∞

−∞

s⋆(t) exp(j2πft)dt

= S⋆(f) = A(f) exp[−jΨ(f)], (3.15)

onde

S(f) = A(f) exp[jΨ(f)] (3.16)

é o espectro do sinal transmitido s(t).

A SNR de sáıda do filtro casado (Eq. (3.13)) é o valor intantâneo, precisamente

no tempo de atraso τ do eco do alvo. Mas é a potência média daquela sáıda, durante

o pulso, que é a quantidade que corresponde à potência média recebida na equação

do radar. Aquela potência média corresponde a uma SNR de E/N , metade da SNR

correspondente à potência de pico da sáıda senoidal do filtro casado.

A energia do sinal de entrada no filtro casado é

E = Psτp, (3.17)

onde Ps é a potência média na duração do sinal τp.

Como o rúıdo tem uma densidade espectral de potência N/2, então, se a largura

de faixa do rúıdo é Bn, pode-se escrever a potência média do rúıdo na entrada do

filtro casado como sendo

Pn = NBn (3.18)

Das Eqs. (3.17) e (3.18), pode-se obter a SNR média obtida na sáıda do filtro
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casado

SNRo = E/N = Psτp/(Pn/Bn) = Bnτp(Ps/Pn) = BnτpSNRi (3.19)

Assim, o filtro casado provoca um aumento na SNR igual ao produto da largura

de faixa pelo tempo (Bnτp) do pulso transmitido.

Assumindo o uso de um filtro casado no receptor, a equação do radar (Eq. (2.65))

torna-se

SNRo = BnτpPtGAeσ/[(4πR2)2FkTBn]

= τpPtGAeσ/[(4πR2)2FkT ]

= EtGAeσ/[(4πR2)2FkT ] (3.20)

onde

Et = Ptτp (3.21)

é a energia do pulso transmitido.

A Eq. (3.20) é a equação do radar com o uso do filtro casado. A grande vantagem

introduzida pelo uso do filtro casado, até aqui, é que apenas a energia do pulso aparece

na equação do radar com filtro casado (Eq. (3.20)), ao invés de potência e largura de

faixa separadamente. Isso fornece um grau de liberdade a mais no projeto do sistema.

3.2 Resolução com o Filtro Casado

Nesta seção, deseja-se obter a resolução do sistema com a utilização do filtro casado

e, também, quais as relações que advém do uso desta técnica de processamento.

Para determinar a resolução do sistema, deve-se encontrar a extensão em que um

alvo pontual no espaço está espalhado no sinal de retorno do radar. Na ausência

de um processamento de sinais, um alvo pontual produz uma resposta na sáıda do

receptor que é, essencialmente, a história temporal da potência média de um pulso

transmitido, o qual tem uma largura τp. Dessa forma, dois alvos pontuais separados

em alcance inclinado por menos que ∆Rs = cτp/2, produzirão sáıdas no receptor

que estão sobrepostas no tempo. Tal resposta é imposśıvel de ser distingüida de um
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retorno devido a um simples alvo com uma extensão espacial maior que um ponto.

Desta forma, não se pode garantir que dois alvos distantes entre si, na linha de alcance,

de menos do que cτp/2 serão distingüidos como dois alvos distintos. Este é o limite

de resolução do sistema de radar sem o uso de filtro casado.

Por outro lado, supõe-se agora que um filtro casado é usado e que o radar transmite

um sinal s(t). Para simplificar a análise, admite-se que o sinal de retorno do alvo, que

é a entrada do filtro casado, é simplesmente o pulso transmitido com uma atenuação

e um atraso temporal. Um alvo pontual isolado irá produzir uma resposta da forma

s(t− τ) na entrada do filtro, onde τ = 2R/c é o tempo de atraso desde a transmissão

devido à propagação do pulso em uma distância 2R.

A sáıda do filtro é, então, a convolução desse sinal de entrada com a resposta ao

impulso h(t) = s⋆(−t) do filtro:

∫

∞

−∞

h(t − t′)s(t′ − τ)dt′ =
∫

∞

−∞

s⋆(t′ − t)s(t′ − τ)dt′ (3.22)

Deslocando a origem, para centrar a resposta no tempo τ , e efetuando uma mu-

dança de variável, tem-se a sáıda do filtro como

g(t) =
∫

∞

−∞

s⋆(t′ − t)s(t′)dt′ (3.23)

Usando a relação de Parseval (Oppenheim [23]), obtém-se

g(t) =
∫

∞

−∞

|S(f)|2 exp(−j2πft)df (3.24)

Esta função é a resposta do filtro casado a um alvo pontual e, portanto, sua lar-

gura temporal controla a capacidade de resolução de alvos do sistema. Esta largura

depende do pulso transmitido.

O pulso transmitido será um pulso com gorjeio FM da forma

s(t) = rect(t/T )cos(ω0t +
1

2
at2), (3.25)
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onde a função rect(t/T ) é definida como

rect(t/T ) =







1 se − (T/2) < t < (T/2)

0 caso contrário
(3.26)

Então, o filtro casado associado com o sinal transmitido (Eq. (3.25)) tem a resposta

ao impulso dada por

h(t) = Krect(t/T ) cos(ω0t −
1

2
at2), (3.27)

onde a constante K é selecionada de tal forma que o filtro tenha ganho unitário na

sua freqüência central.

A sáıda do filtro casado é a convolução entre o sinal recebido e a resposta ao

impulso do filtro. Assim, da Eq. (3.23) pode-se escrever essa sáıda como

g(t) =
K

at
sin

[

at

2
(T − |t|)

]

cos ω0t, −T < t < T (3.28)

No entanto, a sáıda da Eq. (3.28) está na freqüência da portadora. Assim, de-

pois que essa sáıda for detectada, o termo do cosseno da freqüência da portadora

desaparece, de forma que aquela equação pode ser reescrita como

gd(t) =
K

2

sin [(at/2)(T − |t|)]
at/2

, −T < t < T (3.29)

Mas, a tensão detectada pelo receptor (Eq. (3.29)) é da forma (sinx)/x e pode

ser colocada em uma forma melhor, notando que o fator a é a razão de variação do

pulso de FM

a =
∆ω

∆T
=

2πB

T
(3.30)

Aplicando isto aos termos linear e quadrático do seno da Eq. (3.29), obtém-se

aT t

2
= πBt

at2

2
=

πBt2

T
(3.31)
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Entretanto, para valores altos do produto BT , o termo quadrático é pequeno,

próximo à origem, quando comparado ao termo linear, de forma que pode-se desprezar

o termo quadrático no cálculo do primeiro zero da função da Eq. (3.29). Assim,

sabendo que o primeiro zero da Eq. (3.29) ocorre quando o operando do termo em

seno é igual à π; então, pode-se escrever que o tempo do primeiro nulo da função é

dado por

πBt1 = π

t1 = 1/B (3.32)

E isto significa que a largura temporal da sáıda do filtro casado, entre os primeiros

zeros de cada lado do valor máximo, é 2/B.

A análise feita acima, mostra que o pulso com gorjeio FM, junto com o filtro

casado no receptor, efetuam uma conversão de um pulso de duração T para um pulso

curto na sáıda do filtro que tem uma duração efetiva 1/B, onde B é a largura de

faixa em freqüência do pulso transmitido. E, dessa forma, com a utilização do filtro

casado, a resolução temporal na sáıda do filtro não se relaciona com a largura do

pulso de entrada, mas apenas com a largura de faixa do pulso transmitido. Sem o

processamento de sinais, a resolução temporal obtida seria igual à duração do pulso,

porém, utilizando a filtragem casada no receptor, a resolução temporal obtida é de

1/B. Esta resolução poderia ser obtida com um pulso bastante curto e sem gorjeio,

porém a amplitude necessária seria muito maior do que com a utilização do gorjeio.

Isso acontece porque, com a utilização do filtro casado e do pulso de gorjeio FM, há

um aumento de
√

BT no valor máximo da amplitude do sinal na sáıda do receptor,

pois a amplitude máxima na sáıda do filtro casado é

amplitude = lim
t→0

K

2

sin at(T − |t|)/2
at/2

=
KT

2
=

√

2a

π

T

2
=

√

4B

T

T

2

=
√

BT, (3.33)

onde foi utilizado o valor K =
√

2a/π, que é o valor para o qual o ganho do filtro é

unitário em sua freqüência central (H(ω0) = 1). Dessa forma, a razão de compressão
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de pulso, obtida com o processamento por filtro casado, é o produto largura de faixa-

tempo (BT ) do pulso transmitido.

Nesse sentido, o ponto importante a se destacar nessa análise é que o uso do filtro

casado, além de melhorar a detectabilidade do alvo, pela maximização da SNR na

sáıda do receptor, desacopla a relação entre resolução em alcance e comprimento do

pulso de transmissão. Dessa forma, pulsos longos com potências médias toleráveis

podem ser usados para obter uma alta energia E = Psτp para satisfazer as restrições

de detectabilidade (boa SNR), enquanto, ao mesmo tempo, uma grande largura de

faixa em freqüência pode ser usada para obter uma boa resolução.

3.3 Compressão de Pulso

Pode-se provar que a filtragem casada realiza a compressão de pulso necessária para

uma boa resolução, e maximiza a relação sinal/rúıdo do radar, melhorando a de-

tectabilidade de alvos. Como discutido na Seção 3.2, o filtro casado realiza uma

compressão de pulsos de magnitude constante no espectro na razão do produto da

largura de faixa em freqüência com o tempo, Bτp. Este é o caso para o pulso de

FM linear. O uso do filtro casado tem dois objetivos: maximizar a SNR do sinal,

para melhorar a detectabilidade do alvo, e melhorar a resolução do radar através da

compressão do pulso.

Se a forma de onda do sinal transmitido s(t) tem um espectro

S(f) = A(f) exp[jΨ(f)] (3.34)

então o filtro casado, como definido na Eq. (3.15) é

H(jω) = S⋆(f) = A(f) exp[−jΨ(f)], (3.35)

enquanto o filtro de compressão de pulso genérico é

H(jω) = 1/S(f) = [1/A(f)] exp[−jΨ(f)], A(f) 6= 0 (3.36)
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Pelas Eqs. (3.35) e (3.36), que definem o filtro casado e o filtro de compressão de

pulso, respectivamente, se A(f) = 1 dentro da faixa de freqüência do sinal, ou ao

menos A(f) = constante, os dois filtros são idênticos.

3.4 SAR como um Correlacionador

Uma outra maneira de entender o processamento de sinais efetuado no SAR é consi-

derá-lo um sistema correlacionador. A Fig. 3.2 mostra o esquema básico para conside-

rar o SAR como um dispositivo correlacionador. No processamento SAR, a sáıda do

receptor vs(t) é a entrada do filtro casado, cuja resposta em freqüência é o complexo

conjugado do espectro do sinal Doppler de um alvo pontual. O sinal de sáıda é, então,

a convolução do sinal de entrada com a resposta ao impulso do filtro. Uma maneira

equivalente de analizar esse processador é considerá-lo como um dispositivo correla-

cionador, o qual faz uma correlação do sinal recebido com uma função de referência

vr(t). No correlacionador, quando os dois sinais são coincidentes no tempo e têm a

mesma forma de onda, a correlação é máxima. Por isso a sáıda do correlacionador é

maximizada para um alvo localizado em um ponto para o qual a função de referência

é designada, e outros alvos são discriminados. Essa operação pode ser entendida como

segue; suponha que o sinal recebido é

vs(t) = ejφ(t) (3.37)

A fase do sinal recebido é a integral, no tempo, das freqüências angulares associadas

com a portadora e o deslocamento Doppler, dada por

φ =
∫

(ωc + ωD)dt = ωct +
∫ 4πux

λR
dt, (3.38)

onde x é o deslocamento na direção da linha de vôo entre o radar e o alvo. Esse

deslocamento varia linearmente com o tempo, ou seja,

x = ut (3.39)
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Figura 3.2: Diagrama de blocos para o correlacionador

A expressão resultante para a fase é

φ = ωct +
2πu2t2

λR
(3.40)

Conseqüentemente, ignorando o termo com a freqüência da portadora, pode-se rees-

crever para o sinal

vs(t) = ej2πu2t2/λR (3.41)

Esta é a expressão associada com um alvo cuja coordenada x é zero, isto é, a

origem de tempo é escolhida como o instante em que o radar fica alinhado perpen-

dicularmente com o alvo. A função de referência apropriada, para um alvo pontual

nesta localização, é

vr(t) = ej2πu2t2/λR, (3.42)
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a qual, obviamente, é idêntica à vs(t). A sáıda do correlacionador é

vO(tr) =
∫ Ta/2

−Ta/2
vs(t)v

⋆
r(t + tr)dt, (3.43)

onde tr é o deslocamento entre a referência usada e a referência para o alvo, em

x = 0. O complexo conjugado deve ser usado, quando os sinais são expressos na

forma complexa, como nas Eqs. (3.41) e (3.42). Substituindo os valores de (3.41) e

(3.42) em (3.43) obtém-se

vO(tr) =
∫ Ta/2

−Ta/2
e−j(2πu2/λR)(2trt+t2r)dt, (3.44)

que pode ser simplificada para

vO(tr) = e−j2πu2t2r/λR
∫ Ta/2

−Ta/2
e−j(4πu2tr/λR)tdt (3.45)

Note que os limites da integral correspondem ao tempo de iluminação do alvo

pelo feixe da antena, já que a duração total desta iluminação é Ta. A duração da

função de referência é assumida ser longa o suficiente tal que ela não afeta os limites

da integral. Quando esta integral é calculada, o resultado é

vO(tr) = e−j2π(utr)2/λR Ta

2

sin(2πu2Ta

λR
tr)

πu2Ta

λR
tr

(3.46)

Dessa forma, a sáıda do correlacionador é máxima quando tr = 0 (quando a

função de referência e o alvo estão alinhados perpendicularmente), e a sáıda varia com

(sin x)/x. Assim, a sáıda para um alvo localizado bem longe da origem é pequena.

Por outro lado, a sáıda para um alvo localizado na origem seria pequena, se a função

de referência estivesse centrada no tempo errado.

Claramente, se o SAR é usado para detectar um grande número de alvos, mui-

tas funções de referência devem ser fornecidas. Um meio de evitar isto é efetuar a

correlação no domı́nio da freqüência, como indicado na Fig. 3.2(c). Aqui a função

de referência e a sáıda do receptor passam pela transformada de Fourier, as transfor-

madas de Fourier são multiplicadas e a função no domı́nio da freqüência resultante
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é convertida por uma transformada de Fourier inversa em uma forma de onda de

sáıda. Para um único alvo, o tempo em que a forma de onda da sáıda tem seu

máximo depende de sua localização, e para múltiplos alvos, a sáıda da transformada

de Fourier inversa é uma seqüência, com o tempo para cada alvo correspondendo à

sua localização. Assim, com este sistema, não é necessário utilizar múltiplas funções

de referência.
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CAPÍTULO 4

PROCESSO DE FOMAÇÃO DA IMAGEM SAR

A imagem do terreno obtida pelo radar nada mais é do que um mapeamento do

coeficiente de espalhamento de retorno (σ0(R)) do terreno. Usando o radar e o sistema

de processamento, deseja-se reconstruir esse coeficiente tão próximo quanto posśıvel.

A seguir, deseja-se obter uma expressão para o coeficiente de espalhamento de retorno

σ0(R) do terreno e, depois, demonstrando a linearidade do sistema do radar, relacionar

o processamento, por compressão de pulso com um procedimento geral da teoria de

sistemas lineares.

4.1 A Seção Transversal do Alvo

A seção transversal do alvo σ expressa a capacidade do alvo de espalhar de volta para

o radar a energia incidente sobre ele. Ela se relaciona com a intensidade de potência

recebida pela antena do radar de acordo com a expressão da Eq. (2.60). Por outro

lado, o valor de σ só pode ser calculado analiticamente para alvos com formatos muito

simples. Para alvos com formatos diferentes de uma esfera, σ depende fortemente do

ângulo entre o alvo e o feixe do radar.

Mas pode-se utilizar o artif́ıcio de associar para cada elemento dA do alvo exten-

dido (terreno, superf́ıcie do mar, etc.) um valor local de σ. Desta forma, é posśıvel

obter a seção transversal para um elemento de terreno espećıfico como sendo

σ0 = σ/dA (4.1)

Esta quantidade σ0 geralmente depende do comprimento de onda e do ângulo com

o qual cada elemento de terreno é visto. Além disso, a seção transversal σ0, para um

elemento de terreno, é considerada uma variável aleatória, pois exceto em situações

ideais, haverá diferentes configurações dos espalhadores elementares em cada elemento

49
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de terreno dA de uma grande região homogênea. Assim, o valor de σ0, tomado de

uma coleção de elementos de terreno similares, não será constante, mas, ao contrário,

aparecerá como múltiplas realizações de uma variável aleatória. A implicação disto

é que, geralmente, é improdutiva a tentativa de se definir um único coeficiente de

espalhamento de retorno determińıstico para cada elemento de terreno e replicar o

mapa de σ0 do terreno em uma imagem SAR. Até mesmo se um elemento de terreno

dA contivesse um, ou alguns poucos, centros pontuais dominantes de espalhamento, de

forma que um único valor determińıstico de σ0 pudesse ser aplicado, a dependência do

ângulo de visada pode fazer σ0 mudar de forma aleatória durante o curso da abertura

sintética.

Considerando uma região da superf́ıcie da Terra que se deseja imagear utilizando o

SAR, a menor área dA daquela superf́ıcie que deve ser considerada, para estimar σ0, é

da ordem da célula de resolução da imagem SAR. Entretanto, geralmente essa célula

será grande o suficiente para englobar muitos centros de espalhamento do sinal, cada

um da ordem do comprimento de onda da portadora do radar, e cada um dos quais

responde de forma diferente ao vetor do campo elétrico incidente vindo do transmissor

do radar. Dessa forma, é a superposição, no receptor, das respostas provenientes da

região dA aos fasores de campo elétrico, vindos do transmissor, que determina a

tensão de entrada no receptor, e, assim, a seção transversal σ0 daquele elemento dA.

As respostas em tensão do espalhamento de retorno, devido a diferentes elementos

de terreno isolados, podem ser modeladas como variáveis aleatórias. E, uma vez que

até mesmo dois elementos de terreno bastante similares são, geralmente, fisicamente

diferentes na escala do comprimento de onda do radar, os campos elétricos espalhados

pelos dois elementos podem ser tomados como variáveis aleatórias independentes.

Como uma conseqüência desta independência, a potência média do receptor para um

simples pulso, iluminando uma grande região do terreno, pode ser tomada como a

soma das potências médias que teriam resultado se cada elemento de terreno fosse

iluminado pelo radar isoladamente (superposição de potência).

Usando a definição da Eq. (4.1) e a Eq. (2.60), a intensidade de potência do

espalhamento de retorno na antena, para um único elemento de terreno na direção
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(θ, φ) a partir do radar, é

dIrec = [σ0(θ, φ)I(R, θ, φ)/4πR2]dA, (4.2)

onde I(R, θ, φ) é a intensidade de potência transmitida pelo radar.

A partir da Eq. (4.2) e usando o conceito de superposição de potência, a intensi-

dade média de potência recebida, para um único pulso do radar, é

Irec =
∫

[σ0(θ, φ)I(R, θ, φ)/4πR2]dA, (4.3)

onde σ0(θ, φ) é a média global de σ0 em cada célula particular dA. Convencional-

mente, a esta média global é dado o śımbolo σ0 e ela é definida como sendo

σ0(θ, φ) = E {σ0(θ, φ)} , (4.4)

onde o operador E{.} representa a esperança de uma variável aleatória.

Assim, o objetivo do processamento efetuado nos sinais do radar é encontrar

o mapa do coeficiente de espalhamento de retorno (σ0(θ, φ)) do terreno, pois, na

verdade, esse mapa é a imagem do terreno que pode ser obtida com o SAR. Usando

o radar e o sistema de processamento, deseja-se reconstruir esse mapa da forma mais

exata posśıvel.

Se alguma região do terreno iluminado é razoavelmente homogênea sobre várias

centenas de elementos de resolução (por exemplo, campos de trigo, superf́ıcie do mar,

etc.), o coeficiente de espalhamento de retorno médio σ0 pode ser assumido constante

naquele segmento da imagem. E, então, a expressão da Eq. (4.3), para a intensidade

média, pode ser reescrita como

Irec = σ0
∫

(I/4πR2)dA (4.5)
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4.2 O Radar como um Sistema Linear

Deseja-se, agora, relacionar o processamento, utilizando a técnica de compressão de

pulso, com um procedimento geral na teoria de sistemas lineares. Para tanto, deve-se

inverter a resposta ao impulso do sistema, utilizando a função de Green do sistema

dinâmico e seu operador inverso. Mas um requisito é que o sistema em questão seja

linear (não necessariamente invariante no tempo).

Os sistemas de radares são projetados para serem lineares nas várias formas de

onda. Como resultado, todas as operações em um radar de imageamento, e no seu

processador de sinais associado, são projetadas para ser estritamente lineares. A

operação de formação da imagem através da sáıda do processador é a única exceção.

Uma vez que as equações do campo eletromagnético são lineares na amplitude do

campo, ao invés de na potência, é mais apropriado trabalhar com a tensão recebida

do que com a potência. Para tanto, deseja-se descrever o alvo em termos de seu efeito

no campo elétrico, ao contrário do seu efeito na potência média.

Figura 4.1: Ilustração de um elemento de terreno de área A iluminado por um campo
elétrico incidente Ein

Considere um alvo de área A, planar, e normal ao centro do feixe do radar
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(Fig. 4.1). Ein(x, y) é o fasor do campo elétrico incidente em algum ponto de A,

e Es(x, y) é o campo refletido correspondente. O campo elétrico espalhado Es age

como se fosse uma iluminação secundária proveniente da abertura A (elemento do

terreno), com diretividade DA. Por simplicidade, e de acordo com a prática usual

em aplicações SAR, assume-se que o campo radiado pela antena é polarizado linear-

mente, ou seja, o vetor do campo elétrico tem uma direção espacial constante. Assim,

assume-se, também, que o campo refletido é polarizado na mesma direção do campo

incidente, e seu fasor é

Es(x, y) = ζ(x, y)Ein(x, y) (4.6)

onde ζ(x, y) é o coeficiente de reflexão de Fresnel do elemento de superf́ıcie, o qual não

tem dimensão e pode ser complexo. Esse coeficiente é determinado pela constante

dielétrica da superf́ıcie refletora. E, diferentemente do coeficiente de espalhamento de

volta σ0, que, como mostrado na Seção 4.1, está associado com a potência que o alvo

espalha de volta para o radar, o coeficiente de reflexão de Fresnel ζ está associado

com a tensão que é refletida pelo alvo. Na verdade, o coeficiente complexo de reflexão

ζ é a imagem complexa do terreno iluminado pelo SAR.

Deseja-se, agora, obter o campo elétrico em uma região próxima à antena recep-

tora do radar, a partir do campo elétrico espalhado pelo alvo Es(x, y), localizado na

superf́ıcie planar A da Fig. 4.2. Assim, o campo elétrico próximo à antena receptora

distante R da superf́ıcie A, e que espalha o campo incidente, é dado pela integral de

difração (Silver [9])

E(R) =
1

4π

∫

A
Es(x, y)[exp(−jkλr)/r] × [(jkλ + 1/r)ẑ.̂r + jkλẑ.̂s]dA (4.7)

onde kλ = 2π/λ é o número de onda da portadora e os vetores ẑ, r̂ são vetores unitários

ao longo do eixo z e do vetor posição r na Fig. 4.2, respectivamente. E ŝ é o vetor

unitário ao longo do gradiente espacial da fase do campo elétrico Es(x, y) através da

abertura planar A. Além disso, a direção do vetor campo elétrico na posição R é a

mesma de sua direção na superf́ıcie planar A (a abertura A), uma vez que considera-se

propagação no espaço livre.

Assim, a integral de difração da Eq. (4.7) expressa o campo elétrico em um ponto
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Figura 4.2: Geometria para o cálculo do campo elétrico devido ao espalhamento num
alvo extendido, com uma superf́ıcie planar A

arbitrário R do espaço em termos de seu valor na superf́ıcie plana A, que representa

um alvo extendido qualquer. No entanto, para trabalhar com a integral de difração

(Eq. (4.7)), é conveniente fazer várias aproximações. Se o campo elétrico através da

abertura A tem fase constante, então ŝ é constante e indica a direção do feixe radiado

pela antena, ou seja, ŝ = ẑ. Além disso, se a distância r de interesse, do campo

elétrico a partir da abertura A, é aumentada de alguns comprimentos de onda, então

entra-se na região de Fresnel. Aqui, assume-se que r ≫ λ, de forma que pode-se dizer

que 1/r ≫ kλ. E, ainda, assume-se que ẑ.̂r = 1.

Dessa forma, as aproximações feitas são as seguintes

r >> λ, ẑ.̂r = 1 ŝ = ẑ (4.8)

E, com essas aproximações, a integral de difração da Eq. (4.7) pode ser reescrita

como

Erec = E(R) = (jkλ/2π)
∫

A
Es(x, y)[exp(−jkλr)/r]dA (4.9)
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e essa equação fornece o campo elétrico recebido na antena do radar.

Mas o fasor do campo elétrico incidente na superf́ıcie planar A pode ser escrito

em termos da potência transmitida e do ganho da antena como

Ein =

(

PtZ0G
t

4πr2

)1/2

[exp(−jkλr)]

Ein =

(

PtZ0G
t

4π

)1/2

[exp(−jkλr)/r] (4.10)

onde foi considerada propagação no espaço livre, em que a impedância é Z0 =
√

(µ0/ǫ0).

Substituindo a Eq. (4.10) em (4.6), obtém-se

Es(x, y) = ζ(x, y)

(

PtZ0G
t

4π

)1/2

[exp(−jkλr)/r] (4.11)

E substituindo a Eq. (4.11) em (4.9), resulta em

Erec = (jkλ/2π)(PtZ0G
t/4π)1/2

∫

A
ζ(R′)[exp(−j2kλr)/r

2]dA′ (4.12)

Pela Fig. 4.2, observa-se que

r = |R − R′| (4.13)

A Eq. (4.12) pode ser entendida como uma convolução entre o coeficiente de refleti-

vidade do alvo (ou terreno) ζ(R′) com a função de Green (resposta ao impulso)

h(R|R′) = c(jkλ/2π)(PtZ0G
t/4π)1/2 exp[−j2kλ|R − R′|]/|R − R′|2, (4.14)

onde c é uma constante qualquer.

Dessa forma, é através da Eq. (4.12) que o sinal observável pelo radar Erec é

linearmente relacionado com ζ(R), que é o elemento de imagem complexa do terreno.

Assim, a imagem que é obtida com o SAR é, na verdade, a imagem complexa ζ(R) e

o que o processador faz é obter essa imagem a partir do sinal que pode ser observado

no receptor Erec.
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Neste ponto, é importante relacionar o coeficiente de espalhamento de retorno σ0

da superf́ıcie com o coeficiente complexo de reflexão de Fresnel ζ, e deve-se lembrar

que o primeiro está associado com potência e o segundo com tensão. Pela Fig. 4.2, se

o alvo possui coordenada θ = 0 , então o termo r é igual à R, na Fig. 4.2, e, assim,

esse termo é independente das coordenadas x e y e pode ser colocado para fora da

integral da Eq. (4.9). Dessa forma, pode-se reescrever essa equação como

Erec = (jkλ/2πR) exp(−jkλR)
∫

A
Es(x, y)dA (4.15)

E, assim, lembrando que kλ = 2π/λ pode-se escrever

|Erec|2 = (1/λR)2

∣

∣

∣

∣

∫

A
Es(x, y)dxdy

∣

∣

∣

∣

2

(4.16)

Introduz-se agora o conceito de diretividade DA de uma região do terreno, que é

considerado como uma abertura sobre a qual o campo Es é refletido

DA = (4π/λ2)
|∫A Es(x, y)dxdy|2
∫

A |Es(x, y)|2dxdy
(4.17)

Então, da Eq. (4.17) pode-se obter a seguinte relação

∣

∣

∣

∣

∫

A
Es(x, y)dxdy

∣

∣

∣

∣

2

= (λ2/4π)DA

∫

A
|Es(x, y)|2dxdy (4.18)

Utilizando a Eq. (4.18), a Eq. (4.16) pode ser reescrita como

|Erec|2 = (1/4πR2)DA

∫

A
|Es(R

′)|2dA′ (4.19)

Mas, da Eq. (4.6), pode-se escrever

|Es(R
′)|2 = |ζ(R′)|2|Ein(R

′)|2 (4.20)

Da Eq. (4.20) e reconhecendo que a intensidade de potência pode ser escrita como

I = |E|2/Z0, então, a partir da Eq. (4.19), pode-se escrever a intensidade de potência
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eletromagnética na antena receptora, como sendo

Irec = (DAIA/4πR2)
∫

A
|ζ(R′)|2dA′, (4.21)

onde IA = |Ein|2/Z0 e foi considerada que a iluminação eletromagnética Ein que

atinge o terreno, é constante sobre a área em questão.

Mas, a partir da Eq. (4.3), e considerando novamente uma iluminação IA constante

atingindo o terreno, pode-se relacionar a intensidade de potência recebida com o

coeficiente de espalhamento de retorno, como

Irec = (IA/4πR2)
∫

A
σ0(R

′)dA′ (4.22)

Assim, comparando as Eqs. (4.21) e (4.22), obtém-se

∫

A
σ0(R

′)dA′ = DA

∫

A
|ζ(R′)|2dA′ (4.23)

Se for considerado o caso idealizado, em que o coeficiente de refletividade ζ(R′) é

constante, ou seja, se for considerado o caso de reflexão especular, então, a Eq. (4.23)

pode ser reescrita como

σ0 = DA|ζ|2, (4.24)

que fornece uma relação entre o coeficiente de espalhamento de retorno e o coeficiente

de reflexão de Fresnel.

No entanto, uma relação mais geral pode ser escrita, a partir da Eq. (4.23), se

forem considerados os valores médios dos coeficientes de espalhamento de retorno e

de reflexão. Então, dáı, pode-se obter a seguinte relação

σ0(R) = E
{

DA|ζ(R)|2
}

(4.25)

Mas, como a diretividade DA depende da estrutura detalhada do terreno, o coeficiente

de espalhamento de retorno é, simplesmente, tomado como

σ0(R) = E
{

|ζ(R)|2
}

(4.26)



58

E é o coeficiente σ0(R), que é a imagem do terreno. Utilizando o radar e o processa-

mento dos sinais, deseja-se construir um mapa desse coeficiente no terreno iluminado

pelo SAR. Para obter esse mapa, primeiro forma-se aproximações para ζ(R), que é

chamado de imagem complexa, e, a partir disso, constrói-se uma estimativa estat́ıstica

de sua média quadrática. E essa estimativa é tomada como a imagem real σ0(R).

4.3 Compressão de Pulso e a Função de Green Inversa

Para expressar a operação efetuada no processador em termos de teoria de sistemas

lineares, deve-se obter a função de Green inversa e relacioná-la com a compressão de

pulso (ou filtragem casada), efetuada no processador de sinais do SAR.

Para o caso de alvos extendidos, o objetivo do processamento SAR é obter a

imagem complexa, ou seja, a distribuição de refletividade complexa ζ(R′) do alvo, a

partir dos fasores de tensão observados no receptor

v̂r(R) = aErec(R), (4.27)

onde a é um sistema constante que será incorporado na função de Green, Eq. (4.14).

Das Eqs. (4.12) e (4.14), pode-se escrever o fasor de tensão do receptor como a

convolução

v̂r(R) =
∫

A
h(R|R′)ζ(R′)dA′ (4.28)

Esta convolução v̂r(R) é, geralmente, bidimensional, com uma dimensão de R

sendo o tempo durante cada pulso do radar, e, a outra sendo, a posição do radar ao

longo de sua trajetória de movimento.

Inicialmente, considera-se o caso unidimensional

v̂r(R) =
∫

∞

−∞

h(R|R′)ζ(R′)dR′, (4.29)

onde R = cτ/2 e o intervalo de integração é limitado pelo tempo finito de cobertura

do alvo pelo feixe do radar. Deseja-se determinar a imagem complexa ζ(R′), dado que

se conhece o sinal v̂r(R) e a resposta ao impulso h(R|R′). Note que, se ζ = δ(R′−R0)
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representa um alvo pontual unitário a uma distância R0, onde δ é a função Delta de

Dirac (impulso unitário), a resposta do receptor é

v̂r(R) =
∫

∞

−∞

h(R|R′)δ(R′ − R0)dR′ = h(R|R0) (4.30)

Supõe-se que se tenha a função de Green inversa h−1(R0|R), tal que

∫

∞

−∞

h−1(R0|R)h(R|R′

0)dR = δ(R0 − R′

0), −∞ < R0, R
′

0 < ∞ (4.31)

Dessa forma, o processamento linear do sinal recebido pelo radar v̂r(R), da Eq. (4.29)

com este operador, resulta em

∫

∞

−∞

h−1(R0|R)v̂r(R)dR

=
∫

∞

−∞

h−1(R0|R)
(
∫

∞

−∞

h(R|R′

0)ζ(R′

0)dR′

0

)

dR

=
∫

∞

−∞

ζ(R′

0)
(
∫

∞

−∞

h−1(R0|R)h(R|R′

0)dR
)

dR′

0

=
∫

∞

−∞

ζ(R′

0)δ(R0 − R′

0)dR′

0 = ζ(R0) (4.32)

E isto mostra que a operação indicada, sobre os dados recebidos v̂r(R), reconstrói

exatamente a distribuição de refletividade complexa ζ(R), do terreno iluminado pelo

radar. O processamento, através da função de Green inversa h−1(R0|R), produz uma

imagem da distribuição de refletividade, e as operações envolvidas em sua aplicação

constituem um algoritmo de obtenção de imagens SAR. O processamento significa

correlacionar o sinal recebido v̂r(R) com uma função h−1(R0|R), para vários valores

correspondentes às distâncias R0 = cτ/2, onde a função de refletividade deve ser

determinada.

O problema, agora, é determinar a função de Green inversa h−1(R0|R) a partir

da função de Green h(R|R0) especificada. Considera-se, primeiro, o caso em que

a função temporal da sáıda do sistema do radar, v̂r(R), é conhecida no intervalo

de tempo infinito(−∞,∞), uma hipótese que, obviamente, terá de ser revista mais

tarde. Supõe-se, também, que o radar é um sistema estacionário, ou seja, h(R|R0) =



60

h(R − R0). Então, definindo h−1(R0|R) = h−1(R0 − R), a integral de convolução da

Eq. (4.31), que se quer resolver, torna-se

∫

∞

−∞

h−1(R0 − R)h(R − R′

0)dR

=
∫

∞

−∞

h−1(R0 − R′

0 − x)h(x)dx = δ(R0 − R′

0)

(4.33)

ou
∫

∞

−∞

h−1(y − x)h(x)dx = δ(y), |y| ≤ ∞ (4.34)

Aplicando a transformada de Fourier à convolução da Eq. (4.34), obtém-se

H−1(f)H(f) = 1, H−1(f) = 1/H(f), (4.35)

onde o termo H−1(f) = F{h−1(x)} é a transformada de Fourier da função h−1(x).

A solução na Eq. (4.35) é óbvia neste caso simples. O filtro H−1(f), que com-

prime o sinal h(x) de volta para um impulso, simplesmente desfaz o que a função de

transferência linear do radar, H(f), fez. No caso particular em que

H(f) = exp[jΨ(f)] (4.36)

tem-se

H−1(f) = 1/ exp[jΨ(f)] = exp[−jΨ(f)] (4.37)

tal que

h−1(R) = h⋆(−R) (4.38)

e chega-se à conclusão, novamente, que o filtro casado é equivalente ao processador

de compressão de pulso, que gera a imagem complexa do radar. No entanto, vale

ressaltar que no caso de |H(f)| 6= 1, o processador de compressão de pulso não é o

filtro casado, pois, neste caso, 1/|H(f)| 6= |H(f)|. Mas, se o módulo da resposta ao

impulso, |H(f)|, é igual a uma constante qualquer, então, pode-se dizer que o filtro

casado e o processador de compressão de pulso são iguais, a menos de um fator de
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escala.

4.4 Algoritmo para Produzir Imagens SAR

O objetivo primário do algoritmo de imageamento SAR é comprimir a resposta do

sistema, devido a um alvo pontual isolado, de forma que se tenha na sáıda do proces-

sador um sinal pontual e, não, um sinal espalhado. O procedimento que efetua esse

processamento nada mais é do que uma descrição operacional da função de Green

inversa do sistema do radar. De acordo com as considerações feitas na Seção 4.2, a

função de Green inversa, do sistema do radar, é equivalente ao processador de com-

pressão de pulso. Dessa forma, o algoritmo de geração da imagem SAR consiste em

duas compressões de pulso, a saber, a compressão em alcance (R) e a compressão

em azimute (x). Na sáıda desse processador, deseja-se obter uma resposta pontual

para um alvo pontual isolado. No entanto, a resposta do processador é espalhada

nas duas dimensões da imagem (alcance (R) e azimute (x)). Isso acontece porque o

transmissor tem uma largura de faixa finita e, também, porque o alvo fica dentro do

feixe do radar por um tempo finito.

O algoritmo mais comum para realizar o processamento SAR é o chamado algo-

ritmo retangular, no qual as coordenadas de alcance (R) e azimute (x), da imagem

complexa σ(x, R), correspondem às duas coordenadas do quadro de imagem, obtida

através do processamento. Esse algoritmo de processamento SAR consiste em um

procedimento de correlação bi-dimensional do sinal recebido pelo radar. As duas di-

mensões da correlação bi-dimensional são efetuadas como duas correlações de uma

dimensão, uma na direção de alcance (R) e, a outra, na direção de azimute (x). A

correlação é efetuada com uma réplica do sinal que resultaria se um alvo pontual

isolado estivesse sendo observado pelo radar, o qual é considerado transmitindo um

sinal com pulsos com gorjeio. Esse procedimento é equivalente a duas operações de

compressão de pulso, ou ainda, a duas operações de filtragem casadas. Dessa forma,

resumidamente, o algoritmo de geração da imagem SAR pode ser entendido como

uma operação de compressão de pulso na direção de alcance (R), seguida de uma

outra compressão de pulso, na direção de azimute (x).
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CAPÍTULO 5

O ALGORITMO DE PROCESSAMENTO SAR EM

TEMPO REAL

5.1 Algoritmo de processamento SAR não-focado

O algoritmo de processamento SAR, em tempo real, é um algoritmo de processa-

mento não-focado, no qual foram feitas algumas modificações para obter uma melhor

resolução e qualidade nas imagens. No algoritmo SAR não-focado comum, a resolução

em azimute é dada pelo tempo de integração SAR ao longo da linha de vôo. Pode ser

mostrado pela, Fig. 5.1, que a mudança de fase quadrática, entre o centro da abertura

sintética e sua borda, é

φq =
π

2λR
(Vstτcu)

2, (5.1)

onde τcu é o tempo de integração da abertura não-focada. Para φq = π/4 rad, o tempo

de intergração para processamento SAR não-focado pode ser calculado utilizando a

Eq. (5.1), e obtém-se

τcu =

√

λR

2

1

Vst

(5.2)

A resolução em azimute é dada por:

δx =
Rλ

2Vstτcu

(5.3)

Substituindo a Eq. (5.2) na Eq. (5.3), tem-se

δx =

√

Rλ

2
(5.4)

O processador SAR não-focado foi utilizado por muitos dos primeiros sistemas

SAR. Este processador não compensa o deslocamento de fase na direção de azimute,

63
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Figura 5.1: Geometria SAR mostrando o radar, o alvo e a abertura sintética não
focada

resultante da mudança de posição entre o radar e o alvo. Assim, o processador SAR

não-focado é incapaz de acomodar a taxa variável de mudança da fase do sinal de

retorno no radar, devido a um único alvo pontual. Dessa forma, o sinal de retorno no

radar devido a um alvo pontual, não é perfeitamente comprimido pelo processador

SAR, mas permanece espalhado (com baixa resolução) na sáıda do processador. No

entanto, o processamento SAR não-focado oferece um ganho de resolução considerável

em relação aos radares de abertura real e, além disso, esse processador é muito simples

e rápido, do ponto de vista computacional.

Em sua forma mais rudimentar, este processador consiste na soma de pixels ad-

jacentes no comprimento da abertura não-focada. Este comprimento é dado por

Laz = τcufp, (5.5)

onde τcu é dado pela Eq. (5.2).

Entretanto, em geral, o processamento SAR não-focado não produz imagens com

boa qualidade, por não compensar a variação de fase do sinal de retorno do radar e
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devido à pressuposição de que o feixe do radar está dirigido para o ponto de deslo-

camento Doppler zero. No entanto, quando a aeronave que conduz o radar sofre a

influência de fortes ventos laterais, ela passa a percorrer a linha de vôo de uma forma

não-alinhada com a trajetória, como mostra a Fig. 5.2. Assim, o centro do feixe da

antena do radar fica desalinhado com a linha ortogonal à trajetória da aeronave e é

formado uma ângulo entre o centro do feixe da antena e a linha ortogonal à trajetoria

de vôo. Esse ângulo é chamado ângulo de squint.

Figura 5.2: Geometria SAR, mostrando a plataforma que carrega o radar e o ângulo
de squint formado, devido a ventos laterais

Para ângulos de squint produzindo um deslocamento Doppler muito grande, a

ambigüidade em azimute será severa. Além disso, há migrações em alcance não

compensadas que fazem com que os alvos sejam espalhados na dimensão de alcance.

A migração em alcance é uma conseqüência inevitável da operação SAR. Ela advém

do fato de que a resolução em azimute depende da largura de faixa do sinal Doppler.

Mas a fase do sinal Doppler é dada por φ = −4πR(s)/λ. Assim, se o sinal Doppler

deve ter uma largura de faixa diferente de zero, o alcance para o alvo deve mudar

durante o intervalo de tempo, S, em que o alvo está em vista, e a resposta do alvo
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pontual comprimido ocorre em alcances diferentes para pulsos diferentes. Este é o

fenômeno de migração em alcance. Devido a esse fenômeno, o sinal em azimute,

necessário para efetuar a compressão, deve ser obtido para cada célula de resolução

em alcance.

Dessa forma, para obter uma boa resolução nas imagens SAR, deve-se buscar um

processador que compense a variação de fase do sinal de retorno e corrija os efeitos

causados pelo ângulo de squint e pela migração em alcance.

5.2 Algoritmo de Processamento SAR em Tempo Real Uti-

lizando Sub-aberturas

O algoritmo de processamento SAR implementado nesse trabalho, conforme des-

crito em Moreira [12], é um algoritmo SAR não-focado que utiliza a técnica de sub-

aberturas (Vant [20]) para efetuar uma correção aproximada em cada sub-abertura

da história de fase do sinal de retorno do radar. Esse algoritmo de processamento

consiste em dividir a largura de faixa total do sinal de retorno em partes (chama-

das sub-aberturas) e efetuar, em cada sub-abertura, uma correção da história de fase

do sinal através de uma aproximação linear para a fase, a qual possui uma forma

quadrática, conforme mostrado na Seção 2.2, pela Eq. (2.19). A principal vantagem

desse algoritmo, sobre os algoritmos convencionais, é que ele é executado no domı́nio

de tempo. A Fig. 5.3 mostra um diagrama de blocos de todos os passos envolvidos

no processamento SAR implementado, desde os dados brutos até a imagem que será

mostrada para o usuário.

Figura 5.3: Diagrama de Blocos do Algoritmo de Processamento Sar em tempo real

A conversão dos dados brutos, da forma real para a complexa (primeiro bloco
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do processamento SAR da Fig. 5.3), é efetuada utilizando um algoritmo rápido de

conversão, o qual é discutido em detalhes no Apêndice B.

Geralmente, os algoritmos de processamento SAR são baseados em uma correlação

bi-dimensional do sinal de retorno do radar com uma função de referência variando

espacialmente. As duas dimensões da correlação efetuadas são as dimensões de al-

cance e azimute. Os algoritmos SAR comumente empregados para gerar imagens de

alta resolução e confiabilidade geralmente fazem uso da uma transformada rápida de

Fourier (Fast Fourier Transform- FFT) bi-dimensional para efetuar essa correlação,

conforme reportado em [13], [14], [15], [16], [17], [18] e [19].

No entanto, o tempo computacional envolvido no cálculo da FFT bi-dimensional

é consideravelmente grande para ser executado em tempo real. Além disso, há a

necessidade de efetuar mudanças na função de referência, que corrijam os efeitos de

variação de velocidade e ângulo de squint, e, também, deve-se corrigir as migrações

de alcance. Isso tudo deve ser efetuado para que se possa obter imagens SAR de

alta resolução e qualidade. Assim, os algoritmos de processamento SAR, comumente

empregados, exigem grandes recursos computacionais e, também, uma grande capa-

cidade de memória. E o tempo de execução desses algoritmos é consideravelmente

grande, fazendo com que eles sejam inviáveis para implementação em tempo real.

Por outro lado, o algoritmo de processamento SAR em tempo real implementado

não utiliza FFTs, o que constitui uma vantagem computacional em relação aos algorit-

mos comumente utilizados. Além disso, o algoritmo em tempo real faz uso da técnica

de sub-aberturas, que consiste em dividir o sinal SAR recebido em sub-aberturas,

cada uma correspondendo a uma pequena parte da largura de faixa total do sinal.

Os dados obtidos para cada sub-abertura passam pela compressão em alcance, depois

são somados coerentemente e, finalmente, passam pela compressão em azimute. É

através da soma coerente, de todas as sub-aberturas, que se obtém uma imagem de

alta resolução. O algoritmo de tempo real não faz uso de FFTs e requer um número

reduzido de sub-aberturas para se atingir a resolução desejada. Com isso, o tempo

de execução do algoritmo e a quantidade de memória requerida podem ser bastante

reduzidos. Ademais, os recursos computacionais e de memória requeridos podem ser,

ainda, mais reduzidos utilizando técnicas de sub-amostragem dos dados, sem, con-
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tudo, deteriorar a qualidade das imagens. E, além disso, uma vez que a largura de

faixa das sub-aberturas é muito menor que a largura de faixa do sinal original, a

sub-amostragem pode ser feita simplesmente tomando uma amostra do sinal a cada

N amostras, onde N é o fator de sub-amostragem.

5.2.1 O Prinćıpio das Sub-aberturas

Considerando o sinal de retorno do radar devido a um alvo pontual, sua fase possui

uma forma de onda quadrática e, portanto, a freqüência possui uma forma linear,

como indicado pela Fig. 5.4.

Figura 5.4: Gráfico mostrando a variação da freqüência do sinal de retorno do radar
com o tempo

Pela Fig. 5.4, pode-se escrever que a freqüência é dada por

f =
b

π
t, (5.6)

onde b/π é a taxa de modulação linear da freqüência do sinal transmitido, com relação

ao tempo.

E, assim, pode-se obter uma expressão para a fase do sinal de retorno do radar
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em função do tempo:

ω = 2πf
dφ

dt
= 2πf

φ =
∫

2πfdt (5.7)

Mas, da Eq. (5.6), pode-se reescrever a Eq. (5.7) como

φ =
∫

2πfdt

φ = 2π
∫ b

π
tdt

φ = bt2 (5.8)

Dessa forma, a história de fase do sinal de retorno do radar possui a forma mos-

trada na Fig. 5.5.

Figura 5.5: História de Fase do Sinal de Retorno do Radar

O algoritmo de processamento SAR em tempo real, utilizando sub-aberturas, con-

siste em compensar a história de fase do sinal de retorno do radar (Fig. 5.5) através

de uma aproximação linear, em cada sub-abertura. Essa aproximação linear é dada
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por uma correção de fase de φ = 2nbT1, em cada subabertura, onde n é o número da

sub-abertura em questão e T1 é o tempo de integração em cada sub-abertura. Assim,

pelo algoritmo de processamento em tempo real, com sub-aberturas, a largura de

faixa total do sinal de retorno é dividida em partes, formando sub-aberturas e, em

cada sub-abertura, os dados são correlacionados com a função de referência, formando

imagens de baixa resolução. Depois, somando todas as sub-aberturas coerentemente,

obtém-se uma imagem com alta resolução. Esse mecanismo pode ser melhor com-

preendido através da Fig. 5.6, na qual a largura de faixa total foi dividida em três

sub-aberturas e, em cada sub-abertura, houve uma aproximação linear da fase.

Figura 5.6: Aproximação Linear da História de Fase do Sinal de Retorno do Radar
utilizando três Sub-aberturas

T1 é o tempo de integração em cada sub-abertura.

A equação que descreve a aproximação linear da fase, efetuada na Fig. 5.6, é dada

abaixo

φref =
N1
∑

n=−N1

T1b
[

2nt − n2T1

]

.rect
[

t − nT1

T1

]

, (5.9)

onde (2.N1 +1) é o número de sub-aberturas e rect é a função retangular. A Eq. (5.9)

é a história de fase da função de referência.

A Fig. 5.6 mostra que quanto maior o número de sub-aberturas, melhor é a apro-
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ximação linear efetuada e, portanto, melhor será a resolução da imagem obtida pelo

algoritmo. E, como a freqüência é a derivada da fase, pela Fig. 5.6 pode-se concluir

que a freqüência da função de referência aproximada é dada pela Fig. 5.7.

Figura 5.7: Aproximação Linear da Freqüência de Função de Referência utilizando
três Sub-aberturas

Dessa forma, resumidamente, o algoritmo de processamento SAR em tempo real

implementado consiste em dividir a largura de faixa total do sinal de retorno do radar

em sub-aberturas e, assim, primeiro desloca-se em freqüência cada sub-abertura, de

sua banda desejada, para a banda base. Em seguida, aplica-se, em cada sub-abertura,

um processamento não-focado (que equivale à compressão em alcance) utilizando

duas correlações, com uma função retangular, através de duas operações de média

móvel (Moving Average - MA como descrito no Apêndice A). Antes de deslocar o

sinal em freqüência novamente, aplica-se um deslocamento temporal em cada sub-

abertura, que compensa o fato de que as sub-aberturas estão em tempos diferentes

na abertura sintética total do radar. Depois, desloca-se o sinal de volta para a banda

original, mas um termo adicional de fase é acrescentado nesta etapa para garantir

a continuidade da fase. Então, adiciona-se coerentemente todas as sub-aberturas

processadas. Finalmente, o sinal passa por uma compressão em azimute, que consiste

de um processamento SAR não-focado através de duas operações de MA.
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A Fig. 5.8 mostra o diagrama de blocos do algoritmo de processamento em tempo

real utilizado. Na figura, as médias móveis são representadas como uma integração

temporal, que é outra maneira de interpretá-las (vide Apêndice A).

Figura 5.8: Diagrama em Blocos do Algoritmo de Processamento em Tempo Real

As expressões an(t) e bn(t) são os deslocamentos em freqüência necessários para

formar as sub-aberturas e para somá-las de forma coerente, respectivamente. Essas

expressões são dadas, de acordo com Moreira [12], por

an(t) = exp [−j2n′T1bt] , (5.10)

bn(t) = exp
[

jbn′(2T1t − n′T 2
1 )
]

, (5.11)

onde n′ = n(1 − ovl), pois foi considerada uma sobreposição em freqüência dada por

ovl, com 0 ≤ ovl ≤ 1.

Dessa forma, de acordo com [12], pode-se definir a equação final do algoritmo de

processamento SAR, em tempo real, como sendo

f(t) =
N1ovl
∑

n=−N1ovl

bn(t).
[

sn(t).an(t) ∗ rect
[

t − n′T1

T1

]

∗ rect
[

t

T1

]]

, (5.12)

onde f(t) é a sáıda do algoritmo de processamento em tempo real, s(t) é o sinal de
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retorno do radar e o número total de sub-aberturas é (2N1ovl + 1).

Deve-se, agora, considerar os parâmetros envolvidos no projeto de um processador

em tempo real. As especificações do processador são dadas em termos do erro de fase

máximo permitido (φemax) no processamento não-focado e, também, pela largura de

faixa em freqüência (B) que se deseja processar; quanto maior a largura de faixa

processada, melhor é a resolução da imagem obtida. Através dessas especificações,

deseja-se obter o tempo de integração em cada sub-abertura (T1) e o número total

de sub-aberturas que devem ser processadas, que é dado por (2N1ovl + 1). Pois, a

partir desses dois parâmetros, pode-se obter todos os dados do processador, como os

deslocamentos em freqüência das Eqs. 5.10 e 5.11, o deslocamento temporal que deve

ser efetuado e o tamanho de cada MA.

Para obter T1 e (2N1ovl + 1), a partir de B e φemax, considera-se a Fig. 5.9, onde

Ttotal é o tempo total de integração SAR do processador em tempo real.

Figura 5.9: Variação da Freqüência, da Função de Referência, com o Tempo

Da Fig. 5.9, pode-se concluir que

B

Ttotal

=
b

π
(5.13)

Mas, sabe-se que T1 é o tempo de integração SAR em cada sub-abertura. E,
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considerando uma sobreposição ovl, em cada sub-abertura, obtém-se que o tempo

total de integração SAR é dado por

Ttotal = (2N1ovl + 1)T1(1 − ovl) (5.14)

Assim, das Eqs. (5.13) e (5.14) chega-se a uma expressão para o número total de

sub-aberturas

(2N1ovl + 1) =
πB

bT1(1 − ovl)
(5.15)

Mas, o tempo de integração T1, em cada sub-abertura, pode ser relacionado com

o erro de fase máximo, pela expressão da Eq. (5.8):

T1 = 2

√

φemax

b
(5.16)

Dáı, obtém-se as equações finais que permitem projetar o processador em tempo

real, a partir da especificação do erro de fase máximo e da largura de faixa desejada

T1 = 2

√

φemax

b

(2N1ovl + 1) = fix

[

πB

2(1 − ovl)
√

bφemax

]

, (5.17)

onde o operador fix representa a operação de obtenção da parte inteira do número

em questão.

A partir do tempo de integração T1, pode-se obter o tamanho das médias móveis

pela expressão

N = fix

[

T1fs

ksub

]

(5.18)

onde fs é a freqüência de amostragem e ksub é o fator de subamostragem.

Embora o algoritmo de processamento em tempo real trabalhe com o sinal no

domı́nio do tempo, o recurso computacional envolvido não é muito grande, uma vez

que a correlação é substitúıda por uma média móvel, na qual apenas duas adições

e duas subtrações são necessárias, para cada ponto. Além disso, a determinação da

função de referência é substitúıda pelo cálculo das funções an e bn e pelo cálculo dos
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parâmetros T1 e (2N1ovl + 1).

5.2.2 Compressão em Azimute através de Média Móvel

A compressão em azimute do algoritmo de tempo real é efetuada através de duas

operações de MA. Desta forma, obtém-se um ganho muito alto de tempo de execução

do algoritmo, além de simplificar a implementação do algoritmo e dos recursos com-

putacionais necessários.

O cálculo do tamanho da MA necessária para comprimir o sinal, na direção de

azimute, é feito de acordo com a Fig. 5.10.

Figura 5.10: Abertura Não-Focada para Compressão em Azimute

O processamento efetuado através da utilização de médias móveis é um proces-

samento SAR não-focado, no qual o erro de fase é o parâmetro especificado. Para

o caso do algoritmo implementado nesse trabalho, o erro de fase especificado foi de

π/2 rad. É por isso que o tamanho da função de referência, na Fig. 5.10, foi tomado

de tal forma a acomodar os sinais com deslocamento de comprimento de onda de até

λ/8.
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Para obter xu, sabe-se que

r =
x2

u

2Ro

+ Ro (5.19)

E, além disso, para que o erro de fase seja de no máximo, π/2 rad, deve-se ter

r = Ro +
λ

8
(5.20)

Assim, das Eqs. (5.19) e (5.20), obtém-se

xu =

√

2λRo

8
(5.21)

Finalmente, para se obter o tamanho da média móvel basta calcular o valor de xu

na Fig. 5.10. Pois, uma vez sabendo-se o valor de xu, o número de pontos da média

móvel é dado por

Naz =
2xu

v/PRF
, (5.22)

onde v é a velocidade da plataforma na direção de azimute e PRF é a freqüência de

repetição dos pulsos do radar.

5.2.3 Correção do Ângulo de Squint

Como mostra a Fig. 5.2, quando a aeronave que conduz o radar tem o seu eixo

deslocado, em relação à trajetória que ela está percorrendo, surge o ângulo de squint.

Esse ângulo altera a forma como a cena é vista pela antena do radar e ele pode ser

corrigido através do cálculo de sua portadora, seguido da subtração dessa portadora

dos dados do radar. A subtração dessa portadora é efetuada após a compressão em

alcance e antes da compressão de azimute.

O ângulo de squint causa, no sinal de retorno do radar, um deslocamento Dop-

pler devido ao deslocamento da posição com que a cena é vista pelo radar. Esse

deslocamento Doppler é dado por

fd =
2v

λ
θ, (5.23)
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onde v é a velocidade da plataforma na direção de azimute e θ é o ângulo de squint.

Para retirar essa portadora, o sinal deve ser multiplicado pelo fator

exp [−j (2πfdt)]

= exp

[

−j

(

2π
2vθ

λ
t

)]

(5.24)

Dessa forma, o nosso diagrama de blocos final do algoritmo de processamento

SAR em tempo real é dado na Fig. 5.11.

Figura 5.11: Diagrama de Blocos Final do Processador em Tempo Real



78



CAPÍTULO 6

RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Nesse trabalho, o algoritmo de processamento SAR em tempo real, explicado em

detalhes nas seções anteriores, foi implementado totalmente via programas compu-

tacionais, diferentemente do que havia sido descrito em [12], onde o algoritmo em

tempo real havia sido projetado, conforme reportado em [12], para ser implementado

em circuito dedicado, sendo executado em uma plataforma computacional que per-

mitisse a computação paralela das sub-aberturas. Assim, em [12] havia um circuito

dedicado, executando o cálculo, em cada sub-abertura, de forma paralela, o que per-

mitia que o processamento fosse executado em tempo real. No entanto, essa forma

de implementação do algoritmo exigia o desenvolvimento de um circuito dedicado,

espećıfico para o próposito de processamento SAR em tempo real, e que não possuia

um baixo custo. Além disso, fisicamente, esse circuito dedicado ocupava um espaço

relativamente grande na plataforma, sendo, portanto, inviável para ser acoplado a

uma plataforma aérea de pequeno porte.

Por outro lado, no presente trabalho, o algoritmo de processamento SAR, em

tempo real, foi implementado em programas computacionais, não exigindo um circuito

dedicado especif́ıco para executá-lo. Na verdade, o algoritmo foi implementado para

ser executado por uma simples placa de PC industrial, contendo um processador

Pentium Xeon c©1, com um relógio de 2GHz e 1GByte de memória RAM. Dessa

forma, a implementação descrita nesse trabalho não exige grandes investimentos em

circuitos e pode ser acoplada a um sensor SAR, sem que seja necessário um aumento

muito grande no tamanho f́ısico do sensor. Por exemplo, para que o algoritmo em

tempo real fosse acoplado ao sensor SAR OrbiSAR-1, da empresa Orbisat, bastaria

adicionar uma placa de PC industrial ao seu computador de controle.

1Pentium Xeon é uma marca da empresa Intel Inc.
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No entanto, para que o algoritmo em tempo real fosse implementado com sucesso

em programas computacionais, foi necessária a codificação do algoritmo de forma

bastante otimizada e eficiente, pois, apenas dessa forma, o algoritmo poderia ser exe-

cutado em tempo real por um simples PC industrial, sem a necessidade de um circuito

dedicado processando cada sub-abertura paralelamente. A primeira etapa do processo

de implementação do algoritmo foi sua codificação em linguagem IDL. O algoritmo

de processamento em tempo real, em linguagem IDL, foi testado em um conjunto de

dados brutos SAR provenientes do sistema OrbiSAR-1. O teste não foi efetuado em

tempo real, mas de forma off-line, ou seja, os dados foram adquiridos através de um

vôo com o sensor OrbiSAR-1 e, posteriormente ,processados em laboratório. Após

a constatação experimental de que o algoritmo produzia imagens SAR de boa quali-

dade, e em um tempo compat́ıvel para sua utilização em tempo real, o algoritmo foi

codificado utilizando a linguagem C, que fornece um ganho considerável no tempo de

execução, em relação à linguagem IDL. Além disso, foi desenvolvido um programa,

em C++, que é responsável pela apresentação dos dados ao usuário e, também, pela

gravação dos dados processados em uma mı́dia remov́ıvel. O programa em C++ é

executado em um computador diferente do computador em que está o processador

SAR, e os dois softwares se comunicam através de uma interface Ethernet.

O algoritmo de processamento SAR em tempo real foi implementado de maneira

a ser bastante flex́ıvel, permitindo que todos os seus parâmetros pudessem ser con-

figurados através de um arquivo de texto. A Fig. 6.1 mostra um conjunto de dados

processados através do algoritmo de processamento em tempo real implementado;

nesta figura estão indicadas as direções de azimute e de alcance. O conjunto de dados

da Fig. 6.1 é proveniente do sistema OrbiSAR-1 e corresponde a um vôo realizado em

Junho de 2003, na cidade de Itapetininga-SP. A Tabela 6.1 mostra os dados técnicos

da imagem e os parâmetros da configuração do radar, utilizada nesse vôo.

Para o cálculo da resolução azimutal da imagem da Fig. 6.1, que consta da Ta-

bela 6.1, foi utilizada a Eq. (2.8). Lembramos que a medida da resolução, no domı́nio

da freqüência, é nominalmente o inverso da extensão temporal S da forma de onda

em analise, ou seja, δfD = 1/S. Além disso, deve-se lembrar que a extensão temporal

S, da forma de onda analisada, é dada pelo tempo de integração SAR em azimute e
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Figura 6.1: Imagem Processada com o Algoritmo de Processamento em Tempo Real
Implementado. Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m
em azimute x 12.9m em alcance. 32.5MHz de largura de faixa processada. A imagem
possui 10.6km em azimute por 14km em alcance.
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Freqüência da Portadora 9,55 GHz
Polarização HH

Largura de Faixa do Pulso de Transmissão 45 MHz
PRF 1500 Hz

Velocidade 110 m/s
Altitude do vôo 23000 ft

Freqüência de Amostragem 100 MHz
Número de Amostras em cada Linha de Azimute 8192

Número de Linhas em Azimute 160000
Dimensão da Imagem em Alcance 14000 m
Dimensão da Imagem em Azimute 10560 m

Resolução em Azimute 10 m
φemax π/2 rad

Sobreposição das Sub-aberturas 0,25

Ângulo Inicial da Faixa Lateral 21◦

Tabela 6.1: Parâmetros da configuração do radar, para uma largura de faixa de pulso
de 45MHz e 100MHz de freqüência de amostragem. Largura de faixa, no solo, de
14km.

esse tempo é calculado pelo produto entre o número de pontos da média móvel em

azimute com o inverso do PRF. O número de pontos da média móvel, por sua vez, é

calculado pela Eq. (5.22), de acordo com as considerações feitas na Seção 5.2.2. Vale

ainda lembrar que a variável R, da Eq. (2.8), corresponde à distância em alcance até

o centro da faixa de alcance, no solo.

A resolução azimutal da imagem pode ser melhorada se o tempo de integração

SAR, S, for aumentado. Esse tempo corresponde ao tamanho da função de referência

usada para fazer a correlação com o sinal de retorno do radar. No entanto, uma

função de referência maior significa uma maior complexidade computacional na com-

pressão de pulso em azimute, o que resulta em um tempo maior para a execução do

processamento de uma linha de vôo.

Para o cálculo da resolução em alcance, foi utilizada a expressão da Eq. (2.2), pois

o pulso transmitido pelo radar possúıa uma modulação em freqüência de 45MHz

e ele foi processado, em alcance, utilizando a técnica de compressão de pulso dada

pelo algoritmo de processamento em tempo real. No algoritmo de processamento em
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tempo real, foi definida a largura de faixa que seria processada, a qual pode ser de,

no máximo, 45MHz (largura de faixa transmitida). Como mostra a Tabela 6.1, a

largura de faixa processada para gerar a imagem da Fig. 6.1 foi de 32, 5MHz. Assim,

pela expressão da Eq. (2.2), a resolução obtida em alcance foi dada por

δRg =
c

2B sin(η)

δRg =
3 · 108

2 · 45 · 106 sin(29◦)
δRg = 12, 9m

(6.1)

onde B é a largura de faixa que foi processada (32, 5MHz) e η é o ângulo de visada,

que é de 21◦. Essa resolução atinge seu limite quando a largura de faixa processada é

de 45MHz, que é a largura de faixa total do pulso transmitido. Assim, aumentando-

se a largura de faixa processada, aumenta-se a resolução, mas o limite é a largura

de faixa transmitida. No entanto, aumentando-se a largura de faixa processada, B,

aumenta-se o número de sub-aberturas que devem ser processadas, como mostra a

Eq. (5.17). O aumento do número de sub-aberturas provoca um aumento do tempo de

execução do processamento de uma linha de azimute, pois o algoritmo não é executado

em uma plataforma de circuito dedicado paralela, mas sim de forma seqüencial.

Na Fig. 6.1, pode-se observar que a resolução de 10m em azimute e de 12, 9m em

alcance é suficiente para fins de mapeamento de áreas rurais ou de áreas contendo

estradas e rios. No entanto, essa resolução não é apropriada para mapeamento em

áreas urbanas, pois, nestas áreas, há uma maior proximidade entre os potenciais

alvos. Em áreas urbanas, geralmente, as construções possuem uma distância menor

do que 10m entre si e, portanto, não é posśıvel distingüir construções individualmente

na imagem do radar. Assim, na imagem do radar, com aquela resolução (Fig. 6.1),

devido à impossibilidade de distingüir entre dois alvos (construções) próximos, a área

urbana aparece como uma mancha branca quase disforme. Isso pode ser observado no

canto superior esquerdo da imagem da Fig. 6.1. No entanto, nessa mesma imagem,
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pode-se observar que formas maiores, e alvos mais afastados, podem ser muito bem

identificados na imagem.

As diferenças de intensidade entre algumas partes adjacentes, na direção de vôo,

provêm de movimentos muito amplos de roll da aeronave, os quais são movimentos

que ocorrem quando uma das asas sobe e a outra desce, constituindo um movimento

de rotação no eixo principal da aeronave. Esse movimento faz com que o sinal de

retorno seja, em alguns momentos, recebido em partes diferentes da abertura da

antena, o que gera uma intensidade diferente para essa parte do sinal de retorno. Isso

causa, na imagem processada, as linhas com intensidades diferentes. Esse problema

pode ser superado através de uma equalização da intensidade média das linhas de

azimute.

Se a mesma área, da Fig. 6.1, for processada com uma largura de faixa menor

(22, 5MHz), ocorre uma piora na resolução na direção de alcance, a qual passa a ser

de 18, 6m. A resolução em azimute permanece constante, com valor de 10m. Essa

imagem é mostrada na Fig. 6.2 e pode-se observar que a piora na resolução provoca

uma substancial queda na qualidade da imagem. Essa queda de qualidade pode ser

constatada principalmente na área urbana da imagem (canto superior esquerdo); nessa

parte da imagem, há um aumento da mancha branca disforme quando se compara

com a imagem anterior (Fig. 6.1), a qual tinha sido processada com uma largura de

faixa maior. Além disso, pode-se também concluir que a piora na resolução faz com

que a imagem fique menos focada, apresentando um maior rúıdo speckle por toda a

imagem.

Uma outra configuração posśıvel para o radar é aumentar a largura de faixa

do pulso transmitido, de 45MHz para 100MHz, e, necessariamente, aumentar a

freqüência de amostragem do radar. Mantendo-se constante o número de amostras

em cada linha de azimute, o aumento da freqüência de amostragem causa uma redução

da faixa de alcance coberta pelo radar, no solo. A vantagem de se aumentar a largura

de faixa transmitida é a possibilidade de melhorar a resolução da imagem processada.

A mesma área, das Figs. 6.1 e 6.2, foi processada com essa outra configuração; o re-

sultado é mostrado na Fig. 6.3, para uma largura de faixa processada de 52, 5MHz,

resultando em uma resolução em alcance de 8m. Os parâmetros dessa configuração
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Figura 6.2: Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m em
azimute x 18, 6m em alcance. 22, 5MHz de largura de faixa processada. A imagem
possui 10, 6km em azimute por 14km em alcance.
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são mostrados na Tabela 6.2.

Figura 6.3: Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m em
azimute x 8m em alcance. 52, 5MHz de largura de faixa processada. A imagem
possui 10, 6km em azimute por 7km em alcance.

Essa melhor resolução em alcance, na imagem da Fig. 6.3, faz com que a imagem

seja mais bem definida na área urbana, quando comparada com as imagens com pior

resolução (Figs. 6.1 e 6.2). Isso acontece porque a resolução é um fator determinante

na área urbana, onde os alvos potenciais são muito próximos entre si. Além disso, a

imagem é mais focada e permite a identificação de estruturas de relevo (parte central
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da imagem), que não eram identificadas nas imagens anteriores.

A Fig. 6.4 mostra uma outra imagem de Itapetininga (São Paulo), processada com

uma largura de faixa de 95MHz e com a configuração da Tabela 6.2. A resolução

obtida é de 4, 4m em alcance; essa resolução faz com que a imagem fique bastante

focada, mostrando vários alvos com muita clareza. O rúıdo na imagem foi bastante

reduzido, devido à diminuição substancial dos lóbulos secundários do sinal de retorno.

Figura 6.4: Imagem de uma área de Itapetininga, SP, Brasil. Resolução de 10m em
azimute x 4, 4m em alcance. 95MHz de largura de faixa processada. A imagem
possui 10, 6km em azimute por 7km em alcance.

É também importante destacar a diferença de refletividade existente entre su-

perf́ıcies diferentes. A refletividade de uma superf́ıcie está ligada à sua rugosidade;

quanto mais rugosa a superf́ıcie, maior o potencial de espalhar o sinal emitido de

volta para a antena do radar e, portanto, maior a intensidade do sinal de retorno.

Por outro lado, superf́ıcies pouco rugosas, como a superf́ıcie de um lago, apresentam

refletividade quase especular, refletindo muito pouco sinal de volta para a antena.
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Freqüência da Portadora 9,55 GHz
Polarização HH

Largura de Faixa do Pulso de Transmissão 100 MHz
PRF 1500 Hz

Velocidade 110 m/s
Altitude do vôo 23000 ft

Freqüência de Amostragem 200 MHz
Número de Amostras em cada Linha de Azimute 8192

Número de Linhas em Azimute 160000
Dimensão da Imagem em Alcance 7000 m
Dimensão da Imagem em Azimute 10560 m

Resolução em Azimute 10 m
φemax π/2 rad

Sobreposição das Sub-aberturas 0,25

Ângulo Inicial da Faixa Lateral 21◦

Tabela 6.2: Parâmetros da configuração do radar para uma largura de faixa de pulso
de 100MHz e 200MHz de freqüência de amostragem. Largura de faixa no solo de
7km.

Isso faz com que a superf́ıcie da água apareça muito escura na imagem do radar. Isso

pode ser muito bem observado na Fig. 6.5, onde há no canto superior esquerdo a

presença de um lago, esse lago apresenta-se bastante escuro na imagem do radar e

destaca-se das outras áreas.

Pode-se, ainda, alterar o ângulo inicial da faixa lateral de imageamento do radar.

Para isso, basta atrasar o tempo de ińıcio da gravação do sinal de retorno, porque à

medida que o ângulo de visada lateral aumenta, a coordenada de alcance aumenta e,

desta forma, o tempo de retorno do sinal emitido também aumenta. Nas configurações

anteriores (Tabelas 6.1 e 6.2), o ângulo de ińıcio da faixa lateral era de 21◦, mas, na

Fig. 6.7, foi usado um ângulo de ińıcio da faixa lateral de 29◦, com um comprimento de

faixa de 7km, que corresponde à metade da faixa no solo da Fig. 6.6, que foi gravada

com um ângulo inicial de 21◦ e um comprimento de faixa de 14km. Assim, quando

compara-se as Figs. 6.6 e 6.7, percebe-se que a imagem desta última corresponde à

segunda metade da faixa lateral da primeira.

As imagens obtidas com o processador, em tempo real, apresentam uma boa
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Figura 6.5: Imagem de Itapetininga-SP mostrando a presença de um lago no canto
superior esquerdo. Resolução de 10m em azimute e 5m em alcance. Largura de faixa
processada de 82, 5MHz. A imagem possui 10, 6km em azimute por 7km em alcance.
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Figura 6.6: Imagem de Itapetininga-SP com resolução de 10m em azimute e 10m
em alcance. Largura de faixa processada de 40MHz. A imagem possui 10, 6km em
azimute por 14km em alcance.
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Figura 6.7: Imagem de Itapetininga-SP gravada com um ângulo inicial de faixa la-
teral de 29◦. Resolução de 10m em azimute e 3, 25m em alcance. Largura de faixa
processada de 95MHz. A imagem possui 10, 6km em azimute por 7km em alcance.
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qualidade, pois até mesmo formações de relevo montanhoso podem ser observadas

nas imagems. Essa caracteŕıstica é bem destacada na imagem da Fig. 6.8, na qual

o relevo mais elevado pode ser visto no canto superior direito. Como o SAR é um

sistema de visada lateral, formações elevadas produzem sombras na imagem, como

mostra a Fig. 6.8.

Figura 6.8: Imagem mostrando formações de relevo mais elevadas na imagem SAR.
Resolução de 10m em azimute e 3, 25m em alcance. Largura de faixa processada de
95MHz. A imagem possui 12km em azimute por 7km em alcance.

Para se destacar a qualidade do processador em tempo real, é apresentada, na
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Fig. 6.9, uma imagem de Itapetininga-SP, que foi processada com o processador SAR

da empresa Orbisat. O processadar SAR utilizado para a obtenção da imagem da

Fig. 6.9, não possui as aproximações que foram feitas no processador em tempo real.

A imagem da Fig. 6.9 possui uma resolução de 2, 5m em azimute por 2, 5m em al-

cance, além disso, essa imagem está muito bem focada e apresenta muito pouco rúıdo

speckle. No entanto, pode-se observar que uma imagem dessa mesma área (Fig. 6.1),

processada com o algoritmo de tempo real, é bastante fiel à imagem obtida com o

processador sem aproximações. Nota-se que as duas imagens apresentam a mesma

estrutura e posicionamento dos alvos. Vale destacar que a imagem da Fig. 6.9 está

geo-referenciada.

A Fig. 6.10 mostra a resposta ao impulso do processador em tempo real imple-

mentado. A resposta ao impulso do processador aproxima-se do filtro casado, ou seja,

ela é dada pelo complexo conjugado do sinal transmitido. Nesse sentido, a resposta

ao impulso do processador é o complexo conjugado do pulso com gorjeio

Além disso, a qualidade do processador pode ser medida pela resposta do pro-

cessador, tendo como sinal de entrada, um pulso com gorjeio. Essa resposta do

processador, ao pulso com gorjeio, pode ser visto na Fig. 6.11

A resposta do processador ao pulso com gorjeio se aproxima do impulso unitário,

à medida que o processador se aproxima de um processador ideal. Uma medida da

qualidade do processador pode ser dada pela relação entre o lóbulo principal e o

secundário, na resposta ao pulso com gorjeio. Na Fig. 6.11, a relação entre o lóbulo

principal e secundário é de 3, 9dB, para os valores de φemax e B dados pela Tabela 6.1.

Se esses valores forem alterados, altera-se a qualidade do processador.

Um outro ponto, que vale ressaltar, é a velocidade de processamento do processa-

dor em tempo real implementado. Para que ele trabalhe em tempo real, com sucessso,

uma linha de azimute deve ser processada antes que a próxima linha seja gravada.

Nesse sentido, uma linha de azimute, que corresponde a um pulso do radar, deve

ser processada antes que o próximo pulso de retorno seja recebido. Dado que, pela

Tabela 6.1, a taxa de repetição dos pulsos do radar (PRF) utilizada é de 1500Hz,
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Figura 6.9: Imagem obtida com o processador SAR sem as aproximações necessárias
ao processador em tempo real.



95

Figura 6.10: Resposta ao Impulso do Processador em Tempo Real

Figura 6.11: Resposta do Processador em Tempo Real, tendo como Entrada um Pulso
de gorjeio
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então o intervalo de tempo entre dois pulsos consecutivos é de

∆t =
1

PRF
=

1

1500
= 0, 667ms (6.2)

Dessa forma, é necessário que o processador execute uma linha de azimute em um

tempo de até 0, 667ms, para que ele possa trabalhar em tempo real adequadamente.

Para que o processador em tempo real tenha um intervalo de processamento maior,

o PRF pode ser reduzido para 700Hz; isso forneceria um intervalo de processamento

de 1, 4ms. Além disso, para aumentar, ainda mais, a velocidade do processador, foi

utilizada uma técnica de sub-amostragem dos dados em alcance (presuming); assim,

os dados em alcance foram reduzidos por um fator de sub-amostragem de 8. Essa

sub-amostragem é efetuada no módulo que faz a conversão dos dados brutos, de reais

para complexos (vide Apêncide B). Com a utilização dessa sub-amostragem e com a

redução do PRF, o processador é capaz de trabalhar em tempo real com sucesso. Com

essa configuração, o processador em tempo real processa uma linha de azimute em

1, 25ms para uma largura de faixa de 3MHz, o que é suficiente para processamento

em tempo real.



CAPÍTULO 7

CONCLUSÕES E DESENVOLVIMENTOS FUTUROS

Neste trabalho, foi reportado o desenvolvimento de um processador SAR, em tempo

real, de baixo custo que pode ser usado em aplicações que exigem a produção de

imagens digitais em tempo real. O processador em tempo real foi acoplado ao sis-

tema OrbiSAR-1, o qual é um sistema SAR aerotransportado operando na banda X.

Os dados brutos SAR são processados à medida em que são gravados em disco e o

resultado é mostrado em tempo real, para um usuário situado na plataforma aérea.

Além disso, as imagens resultantes são armazenadas em uma mı́dia remov́ıvel.

O processador utiliza o método de sub-aberturas para produzir imagens digitais

com resoluções da ordem de 10m. O método de sub-aberturas implementado consiste

em dividir a largura de faixa total do sinal de retorno do radar em partes chamadas

sub-aberturas; em cada sub-abertura é feita uma correção aproximada da história de

fase do sinal de retorno do radar. A implementação do processador em tempo real,

nesse trabalho, difere do que foi reportado anteriormente em [12], pois naquele tra-

balho o processador havia sido implementado através de um circuito dedicado, mas

no presente estudo a implementação foi feita totalmente via programas computacio-

nais. A vantagem da implementação via programas é que o sistema possui uma maior

flexibilidade e um custo mais reduzido. Com o processador em tempo real, pode-se

produzir imagens SAR de alta qualidade, sem contudo ser necessária a utilização de

circuito dedicado ou de grandes recursos computacionais e de memória. O proces-

sador foi codificado em linguagem C, de forma bastante otimizada e eficiente, o que

permite que o processador produza imagens com resoluções da ordem de 10m, em

tempo real.

Os resultados obtidos com o processador implementado comprovam a sua capaci-

dade de produzir imagens de alta qualidade em tempo real e, além disso, com resolução

suficiente para que ele seja empregado em mapeamento, monitoramento de desastres

97



98

ambientais ou vigilância militar. A resolução obtida em azimute foi de 10m e em

alcance, várias resoluções foram obtidas, com a melhor resolução sendo da ordem de

3, 25m. O processador foi amplamente testado em várias configurações diferentes do

radar e do processador SAR e ele foi capaz de produzir imagens de qualidade para

várias áreas diferentes.

Como foi mostrado no Caṕıtulo 6, a resolução obtida com o processador em tempo

real é da ordem de 10m em azimute e em alcance, o que é suficiente para os fins

de monitoramento de desastres ambientais ou vigilância militar. Por exemplo, no

monitoramento de derramamentos de óleo no mar, segundo estudos efetuados pela

agência espacial européia, resoluções da ordem de 100m x 100m são suficientes para o

objetivo de detecção de manchas de óleo no mar. Além disso, o potencial de detecção

de óleo, através de imagens SAR, advém do fato de que o derramamento forma uma

camada compacta de óleo na superf́ıcie do mar, o que amortece as pequenas ondas

oceânicas devido a uma maior viscosidade dessa camada superior. Assim, ocorre

uma redução da rugosidade da superf́ıcie oceânica, o que faz com que haja uma

drástica redução da quantidade de energia que é refletida de volta para o radar e, por

conseguinte, a mancha de óleo aparece como uma área bastante escura na imagem

SAR, ainda mais escura que a água pura.

Dessa forma, como um próximo passo nessa pesquisa, sugere-se a utilização do

processador em tempo real para produzir imagens SAR de áreas maŕıtimas onde haja

derramamento de óleo, para se analisar a capacidade do processador de identificar

manchas de óleo no mar. Esse estudo teria grande utilidade, pois a busca por reservas

de petróleo avança cada vez mais para águas mais profundas e, por isso, é constante

o transporte de petróleo por via maŕıtima em grandes navios tanques. Com isso,

o potencial para um derramamento de óleo é muito grande e os derramamentos se

tornaram um séria ameaça ecológica para os oceanos do planeta. A quantidade de

óleo derramada em todo mundo anualmente foi estimada em mais de 4,5 milhões de

toneladas (segundo informações da agência espacial européia). Nesse sentido, várias

comissões internacionais foram formadas, na tentativa de coibir a poluição maŕıtima.

Para que os derramamentos sejam detectados a tempo e os culpados sofram as penas

legais, é fundamental que o monitoramento lance um alarme o mais rápido posśıvel.
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Dáı, tem-se a necessidade de utilizar um sistema de sensoriamento remoto ativo como

o SAR e que tenha capacidade de produzir imagens em tempo real.

O objetivo futuro seria a calibração do processador para detectar a presença de

óleo e, também, estudar a eficiência desse processador nessa detecção. Além disso, é

interessante o desenvolvimento de um mecanismo que possa permitir a identificação

das coordenadas geográficas na imagem obtida em tempo real, pois isso permitiria

uma medição precisa da extensão da mancha de óleo e facilitaria o contenção dos

derramamentos. Isso exigiria uma combinação dos dados produzidos pelo processador

em tempo real com os dados provenientes de um sistema de posicionamento global

(Global Positioning System - GPS). Mas, além disso, para tornar essa medida bastante

precisa, o sinal do GPS teria de ser corrigido em tempo real, para compensar os erros

inseridos no sistema.

Há, também, a intenção de se estudar a utilização do processador SAR, em tempo

real, na vigilância militar de áreas estratégicas ou de dif́ıcil acesso loǵıstico. Nesse

estudo, o objetivo seria estudar a capacidade do sistema de detectar pistas de pouso

clandestinas em áreas de floresta densa, áreas de mineração ilegal, desmatamentos

em áreas de reserva, etc.

Para a utilização do sistema em tempo real no monitoramento e na vigilância, é

importante o desenvolvimento de uma antena que possa cobrir uma área maior no

solo, pois, assim, seria posśıvel imagear uma área muito maior com o mesmo tempo

de vôo; isso possibilitaria um ganho de tempo fundamental no monitoramento de

desastres ambientais, onde o tempo é um fator chave para a contenção do desastre.

Ademais, isso também implicaria um custo menor para o imageamento, uma vez

que, com o mesmo tempo de vôo uma área maior poderia ser mapeada. A antena

atual alcança até 14km de distância em alcance no solo; no entanto, para aumentar

a eficiência do sistema, seria importante o desenvolvimento de uma antena que atinja

uma distância de até 100km em alcance no solo. Para satisfazer essa especificação,

a antena a ser utilizada deve ser do tipo slots array, pois, com essa antena, seria

posśıvel obter um ângulo muito grande em elevação e estreito em azimute. A antena

atual do sistema OrbiSAR-1 é uma antena do tipo corneta, como pode ser observado

no Apêndice D.
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APÊNDICE A

A MÉDIA MÓVEL - MA

O sistema genérico de média móvel é definido pela equação

y[n] =
1

M1 + M2 + 1

M2
∑

k=−M1

x[n − k]

=
1

M1 + M2 + 1
{x[n + M1] +

x[n + M1 − 1] + ... + x[n] + x[n − 1] + ... + x[n − M2]} (A.1)

Este sistema calcula a n-ésima amostra, da seqüência de sáıda como a média de

(M1+M2+1) amostras da seqüência de entrada, em torno da n-ésima amostra. Dessa

forma, a média móvel é uma forma de integração muito rápida, pois, para obter um

termo, basta subtrair a última amostra e somar a próxima. A Fig. A.1 ilustra o

processo de cálculo de uma média móvel, com uma janela de 5 amostras.

Figura A.1: Ilustração de uma média móvel, com janela de 5 amostras
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APÊNDICE B

ALGORITMO RÁPIDO DE CONVERSÃO DOS DADOS

BRUTOS SAR, DA FORMA REAL PARA A FORMA

COMPLEXA

Os dados brutos provenientes do radar são valores de tensão que têm sua forma de

onda variando no tempo, ou seja, os dados brutos do radar são sinais que estão na

forma real. No entanto, o processamento SAR exige ajustes de freqüência e fase nos

dados brutos; se os dados brutos forem convertidos para a forma complexa, uma

simples multiplicação da amostra por um número complexo adequado pode efetuar

os ajustes necessários. Assim, é essencial que os dados brutos do radar estejam na

forma complexa e, para aplicações em tempo real, é necessária que essa conversão

seja realizada de maneira rápida. O processo de conversão dos dados, de reais para

complexos, é conhecido como Demodulação em Quadratura.

O processo de demodulação em quadratura pode ser efetuado nos sinais análogicos

ou nos sinais já digitalizados. Nesse apêndice só será apresentado o processo de

conversão dos sinais digitalizados da forma real para a complexa. O procedimento de

demodulação em quadratura, para um sinal digital, involve os seguintes passos:

• Deslocar o sinal em freqüência, para remover a freqüência da portadora.

• Passar o sinal por um filtro passa-baixas, para remover as componentes de alta

freqüência, resultantes do primeiro passo.

• Sub-amostrar o sinal filtrado, para reduzir a taxa de amostragem

Considerando um sinal real e com banda de freqüência limitada, sr(m), esse sinal

consiste de M amostras, com m = 0, 1, ...,M − 1. A taxa de amostragem desse sinal

é Frs e produz um espaçamento de 1/Frs entre as amostras. A maioria dos sistemas

de radar coloca o sinal sr(m) em uma portadora com freqüência igual a um quarto da
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freqüência de amostragem do conversor A/D. Tal escolha minimiza a largura de faixa

requerida nos sub-sistemas do A/D. O algoritmo de conversão rápida, de real para

complexo, explora essa propriedade para diminuir o número de cálculos necessários.

O primeiro passo, no procedimento de conversão, é remover a freqüência da porta-

dora, fvo, através da multiplicação de sr(m) por uma exponencial complexa, com fase

−2πfvom/Frs. O resultado deste passo é um sinal complexo com um comprimento de

M amostras. Como foi asssumido que fvo/Frs = 1/4, a exponencial complexa utili-

zada, para eliminar a portadora, tem a propriedade de que as componentes reais são

alternadamente iguais a zero, o mesmo acontecendo com as componentes complexas.

Além disso, as componentes reais e complexas alternam entre +1 e −1. Os primeiros

valores da exponecial em questão podem ser vistos na expressão

e−j π

2
m =











































































1 + j0 m = 0

0 − j1 m = 1

−1 + j0 m = 2

0 + j1 m = 3

1 + j0 m = 4

. .

. .

(B.1)

Em termos de sr(m), o produto complexo sc(m) é

sc(m) =














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
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
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

























sr(0) + j0 m = 0

0 − jsr(1) m = 1

−sr(2) + j0 m = 2

0 + jsr(3) m = 3

sr(4) + j0 m = 4

. .

. .

(B.2)

Dessa forma, calcula-se sc(m) simplesmente negando sr(m) para valores adequados

de m e inserindo zeros como componentes reais ou complexos, quando necessário.
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O próximo passo no procedimento é remover as componentes de alta freqüência,

devido à operação de mixagem. Um filtro ótimo de resposta ao impulso finita efetua

a filtragem necessária. A filtragem digital reduz a energia total do sinal pela metade,

porque ele remove completamente uma banda lateral. Filtragem passa-baixa deixa

o sinal super-amostrado por um fator de 2. Assim, deve-se efetuar um processo de

sub-amostragem do sinal para evitar cálculos desnecessários.

Nesse trabalho, a filtragem necessária foi realizada através de uma operação de

média móvel, a qual funciona como um filtro de suavização. Com a utilização da

média móvel houve um ganho considerável de velocidade no processo de conversão

do sinal.
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APÊNDICE C

ALGORITMO DE PROCESSAMENTO SAR EM TEMPO

REAL CODIFICADO NA LINGUAGEM IDL

pro rcomp ma2,root,channel,n

if (size(root))(1) eq 0 then begin

print,’moving average processing in range’

print,’rcomp ma2,root,channel,n’

print,’root = full file path ; channel = ch nr ; n = nr of flight lines to be

processed’

goto,fim

endif

;PRINT INITIAL TIME

print,’initial processing time is: ’+systime(0)

;PARAMETERS

lineBytes=8192l

df=45e6

dt=7e-6

pi=3.141592

BW=9e6

fi=pi/2

fs=(100e6)/2 ; sampling frequency reduced because of the undersampling in the

real-to-complex conversion

T=1/fs

ovl=0.25
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;CALCULATED SUBAPERTURE PARAMETERS

b=(df/dt)*pi

T1=2*sqrt(fi/b)

Nmave=fix(T1*fs)

N1ovl=0.5*(fix((pi*BW)/(2*(1-ovl)*sqrt(b*fi)))-1)

; CONVERT THE RAWDATA TO COMPLEX

close,/all

openr,lun1,root+’.chan’+string(channel,format=’(i3.3)’),/get

; define work variables

m=long(n*lineBytes) ; number of samples

a=bytarr(n*lineBytes)

sr=fltarr(n*lineBytes)

sc=complexarr(n*lineBytes)

sigr=1 ; signal of real part

sigi=-1 ; signal of imaginary part

; read the file to the byte array

readu,lun1,a

sr=float(a)-mean(a) ; take offset out

; calculate complex array

for i=0l,m-1 do begin

if(i mod 2) eq 0 then begin

sc(i)=complex(sigr*sr(i),0)

sigr=(-1)*sigr

endif else begin

sc(i)=complex(0,sigi*sr(i))

sigi=(-1)*sigi
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endelse

endfor

; filter

y=smooth(sc,2)

y=congrid(y,m/2l)

openw,lun2,root+’.chan’+string(channel,format=’(i3.3)’)+’ rc’,/get

writeu,lun2,y

close,lun1,lun2 & free lun,lun1,lun2

; END OF COMPLEX CONVERSION

; READ THE COMPLEX FILE

close,/all

openr,lun1,root+’.chan’+string(channel,format=’(i3.3)’)+’ rc’,/get

carray=complexarr(lineBytes/2,n)

resarray=complexarr(lineBytes/2,n)

s=complexarr(lineBytes/2)

readu,lun1,carray

carray=conj(carray)

for i=0l,long(n-1) do begin ; loop of flight lines

for ns=(-1)*N1ovl,N1ovl do begin ; loop of subapertures

k=lindgen(lineBytes/2)

; frequency shift

s(k)=carray(k,i)*complex(cos(2*ns*(1-ovl)*T1*b*T*k),(-1)*sin(2*ns*(1-ovl)

T1*b*T*k))

; moving average

s=smooth(s,Nmave)

s=smooth(s,Nmave)
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;time shift

s=shift(s,(ns*(1-ovl)*T1)/T)

; second frequency shift

s(k)=s(k)*conj(complex(cos(2*ns*(1-ovl)*T1*b*T*k),(-1)*sin(2*ns*(1-ovl)*T1*b*T*k))

)/complex(cos(b*(ns*(1-ovl))*(ns*(1-ovl))*T1*T1),sin(b*(ns*(1-ovl))*(ns*(1-ovl))

T1*T1))

; coherent sum

resarray(k,i)=resarray(k,i)+s(k)

endfor

endfor

; azimuth compression

for i=0,(lineBytes/2)-1 do begin

resarray(i,0)=transpose(smooth(transpose(resarray(i,*)),154))

resarray(i,0)=transpose(smooth(transpose(resarray(i,*)),154))

endfor

window,0,retain=2

tv,bytscl(rebin(abs(resarray),512,50),0,0.6)

close,lun1 &free lun,lun1

;PRINT FINAL TIME

print,’final processing time is: ’+systime(0)

fim:

return

end



APÊNDICE D

A ANTENA DE CORNETA DO RADAR DE ABERTURA

SINTÉTICA ORBISAR-1

Através de simulações, foram estudadas as caracteŕısticas da antena de corneta utili-

zada no radar de abertura sintética OrbiSAR-1. As caracteŕısticas da antena do radar

são fundamentais para o projeto do processador que vai gerar as imagens, a partir

dos dados brutos do radar. O ganho da antena, e suas perdas, estão ligados à relação

sinal/rúıdo do radar e é essa relação que define a sensibilidade do radar na detecção

de alvos. Além disso, os ângulos de abertura da antena, em azimute e em elevação,

indicam a priori a resolução que o radar é capaz de atingir sem um processamento

SAR. O ńıvel dos lóbulos secundários da antena também é uma caracteŕıstica de

projeto importante na antena do radar.

No presente estudo, as caracteŕısticas da antena de corneta do OrbiSAR-1 fo-

ram obtidas através de simulações num programa de simulação de estruturas eletro-

magnéticas da Zeland Corporation, chamado IE3D e, posteriormente, esses resultados

foram comparados com resultados obtidos através de medições práticas efetuadas nas

antenas. No programa de simulação, foi feito um desenho esquemático da antena utili-

zada numa ferramenta de desenho espećıfica do programa e, então, as caracteŕısticas

elétricas do material e a excitação da estrutura foram definidas, de acordo com o

sistema f́ısico existente. Dessa forma, o programa fornece as caracteŕısticas básicas

da antena, tais como, o ganho em função da freqüência de excitação, o padrão de

radiação bidimensional na direção de elevação ou de azimute e o diagrama de ra-

diação tridimensional da antena. A antena do sistema OrbiSAR-1 trabalha na faixa

de 9,6GHz.

A estrutura da antena é mostrada na Fig. D.1

A antena do sistema OrbiSAR-1 é formada por quatro antenas do tipo corneta re-

tangular piramidal, distribúıdas ao longo do eixo de azimute (eixo x na Fig. D.1). Essa
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Figura D.1: Estrutura da antena do sistema SAR OrbiSAR-1

estrutura é excitada por um guia de onda transportando uma onda eletromagnética

na banda X (9,6GHz).

Se apenas uma das quatro cornetas for considerada na simulação, obtém-se o

diagrama tridimensional de radiação, mostrado na Fig. D.2.

Através da simulação de apenas uma corneta, foi posśıvel medir a largura de feixe

para metade da potência, a qual é de 26◦ no plano H (azimute ou f = 0◦) e de 32◦ no

plano E (elevação ou f = 90◦). No entanto, uma largura de feixe de 26◦ no plano H é

considerada imprópria para a operação adequada de um sistema de radar SAR, pois,

na direção de vôo, o feixe deve ser bastante estreito para que seja posśıvel a detecção

de alvos razoavelmente próximos entre si, no eixo de azimute. Por outro lado, a

largura de feixe, no plano E, é de 32◦, a qual é bastante adequada para a operação

do radar, pois no plano de elevação espera-se que a antena do radar ilumine uma

faixa da ordem de até 14km, a uma altura de 7km. Assim, deve-se apenas diminuir

a largura de feixe no plano H, para que a antena possa ser utilizada com sucesso no

sistema. Para tanto, poderia ser aumentado o comprimento da antena, no plano H; o

comprimento deveria ser aumentado da ordem de quatro a cinco vezes. No entanto,
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Figura D.2: Diagrama de radiação tridimensional para apenas uma corneta da antena
do sistema OrbiSAR-1

um comprimento da ordem de 60 comprimentos de onda, ou mais, não seria adequado

num sistema aerotransportado, no qual o comprimento da antena não deve ser muito

grande. Dessa forma, a solução encontrada foi utilizar quatro cornetas distribúıdas

ao longo do eixo de azimute, pois, dessa forma, obtém-se uma diminuição na largura

de feixe, em azimute, da ordem de quatro vezes. Assim, a largura de feixe, no plano

H, seria de aproximadamente 7◦.

A antena, formada por quatro cornetas distribúıdas no eixo de azimute, tal como

na Fig. D.3, foi simulada no programa IE3D e os resultados são mostrados nas

Figs. D.3,D.4 e D.5.

O diagrama de radiação tridimensional da antena mostra que a largura de feixe

é bastante estreita, no plano H, e é consideravelmente ampla no plano E, tal como

é necessário para sua utilização no radar de abertura sintética. Essas caracteŕısticas

podem ser melhor visualizadas através dos diagramas de radiação bidimensionais, nos

planos H e E, mostrados na Fig. D.6.

Essa figura mostra que a largura de feixe, para metade da potência, é de aproxi-

madamente 7◦, no plano H, e de 32◦, no plano E. Tal como era esperado, a largura
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Figura D.3: Diagrama de radiação tridimensional da antena do sistema SAR
OrbiSAR-1 - vista superior

Figura D.4: Diagrama de radiação tridimensional da antena do sistema SAR
OrbiSAR-1 - vista frontal
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Figura D.5: Diagrama de radiação tridimensional da antena do sistema SAR
OrbiSAR-1 - vista lateral

Figura D.6: Diagrama de radiação unidimensional da antena do sistema SAR
OrbiSAR-1, mostrando os ângulos de azimute (φ = 0◦) e de elevação (φ = 90◦)
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de feixe, na direção de azimute, foi diminúıda por um fator de quatro, através da

utilização de quatro cornetas, ao invés de apenas uma. Isso pode ser explicado de

forma simples através da relação entre comprimento de uma antena, em um eixo, e

sua largura de feixe, nesse mesmo eixo. Quando se aumenta o comprimento de uma

antena em um eixo, a largura do feixe emitido, nesse mesmo eixo, tende a diminuir

linearmente.
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