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Resumo

Os metamateriais tem atraido uma grande atencdo nas Ultimas décadas,
principalmente devido as suas propriedades eletromagnéticas ndo encontradas na
natureza. Desde que 0s metamateriais passaram a ser sintetizados através da insercdo de
inclusdes artificialmente fabricadas num meio hospedeiro especificado, isto propicia ao
pesquisador uma larga colecdo de parametros independentes, tais como as propriedades
eletromagnéticas do material hospedeiro. Neste trabalho foi realizada uma investigacédo
das propriedades Unicas dos Ressoadores em Anel Partido (Split Ring Ressonators -
SRR) e dos metamateriais compostos. Apresentou-se uma analise tedrica e numerico-
computacional, utilizando o formalismo de onda completa através da aplicacdo do
método da Linha de Transmissdo Transversa — LTT, para as caracteristicas ressonantes
de uma antena de microfita com patch retangular utilizando substrato metamaterial,
assim como € demonstrado com sucesso a utilizacdo pratica dessas estruturas em

antenas. Esta utilizacdo pratica é confirmada experimentalmente.

Palavras-chave: Metamaterial, Split Ring Ressonators, método de Linha de

Transmissao Transversa, antena de microfita.



Abstract

Metamaterials have attracted a great attention in recent years mostly due to their
electromagnetic properties not found in nature. Since metamaterials began to be
synthesized by the insertion of artificially manufactured inclusions in a medium
specified host , it provides the researcher a broad collection of independent parameters
such as the electromagnetic properties of the material host. In this work was presents an
investigation of the unique properties of Split Ring Resonators and compounds
metamaterials was performed. We presents a theoretical and numerical analysis , using
the full-wave formalism by applying the Transverse Transmission Line - LTT method
for the radiation characteristics of a rectangular microstrip antenna using metamaterial
substrate, as is successfully demonstrated the practical use of these structures in
antennas. We experimentally confirmed that composite metamaterial can improved the

performance of the structures considered in this thesis.

Keywords: Metamaterial, Split Ring Resonators, Transverse Transmission Line

method, microstrip antennas.
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Capitulo 1

Introducao

Desde o primeiro trabalho tedrico do Fisico Russo Victor G. Veselago publicado
em 1968 a respeito dos materiais denominados de Left Handed Metamaterials (LHM)
ou simplesmente Metamateriais[1], pesquisadores ao redor do mundo vem realizando
estudos a respeito do uso desses metamateriais em antenas planares, como as antenas de
microfita, para diversas aplicacdes nas areas de Telecomunicacdes, Medicina, Defesa,
etc. Nesse contexto enfatizam-se 0s métodos de fabricacdo e varias geometrias as
inclusdes como condigdes de contorno indispensaveis na obtencdo do sucesso da tarefa
proposta [2].

Alem disso, a literatura atual lanca o thin wire e o Split Ring Resonator (SRR)
usado originalmente pelo Dr. David Smith e Shelby [3],[4]; preconizado pelo Dr. John
Pendry [5].

1.1 Objetivos

O principal objetivo desta tese é realizar um estudo de metamateriais em antenas
de microfita.

Em um primeiro momento foi realizado um estudo a respeito do uso do
metamaterial como substrato em antenas de microfita, para isto foi desenvolvido um
formalismo matematico utilizando o Método da Linha de Transmissdo Transversa -
LTT [6-7] em conjunto com o método de Galerkin, caso particular do método dos
Momentos [8], que sdo métodos de analise rigorosa no dominio espectral.

Ja em uma segunda etapa foram desenvolvidas novas estruturas (antenas
monopolo de banda ultra larga (UWB Ultra-Wideband) usando SRR) cujas unidades
pudessem ser fabricadas em laboratério, para sistemas de comunicacdo que podem

fornecer uma melhor funcionalidade e desempenho.



1.2 Organizacgao do Texto

A Tese esta organizada em sete capitulos. No capitulo 2, sdo apresentados 0s
conceitos fundamentais sobre as antenas planares de microfita. A estrutura-padrdo e as
caracteristicas principais dessas antenas sdo discutidas, assim como os métodos de
alimentacdo e analise mais usados por essas antenas.

No capitulo 3, descrevem-se 0s metamateriais apresentando um estudo geral do
indice de refracdo, permeabilidade e permissividade. S&o definidos os principais tipos
de metamateriais, descrevendo-se suas estruturas, equacionamentos e curvas
caracteristicas.

O Capitulo 4 trata dos campos eletromagnéticos das estruturas de microfita
utilizando o método LTT. Onde a partir das equacGes de Maxwell serdo determinadas as
expressdes gerais das componentes dos mesmos em uma regido qualquer, dessa forma,
obtém um conjunto de equacgdes nas quais as componentes dos campos nas direcoes x e
z sdo determinadas em fungdo das componentes na direcdo y, considerando uma
propagagdo “virtual” nesta direcdo. O método serd empregado no desenvolvimento de
todas as equagdes dos campos eletromagnéticos das estruturas de antenas de microfita
com substrato metamaterial através em conjunto com a teoria de substrato
bianisotropico. Essas equacdes constituem-se na alma do trabalho, pois € o ponto de
partida para todo o desenvolvimento analitico.

No capitulo 5 a teoria desenvolvida nos capitulos anteriores é aplicada a uma
antena de microfita retangular com substrato metamaterial com o objetivo de obter-se a
frequéncia de ressonancia complexa e os campos eletromagnéticos tangenciais a fita
condutora..

O capitulo 6 apresenta os resultados numéricos para a antena de microfita com
substrato metamaterial. Ainda no capitulo 6 descreve o uso do SRR e do SRL em
antenas de microfita para aplicacdes em sistemas de comunicacdo UWB.

No Capitulo 7, é apresentada a teoria sobre arranjo de fase em antenas nas
configuracdes lineares e planares de seus elementos e apresenta os resultados numéricos
para ambos arranjos com substrato metamaterial.

No Capitulo 8, é apresentada as conclusbes e as perspectivas para trabalhos

futuros.



Capitulo 2

Antenas de Microfita

Este capitulo apresenta a teoria basica a respeito das antenas de microfita. A
estrutura convencional dessas antenas € descrita, assim como as diversas geometrias
utilizadas, suas vantagens e desvantagens, bem como os principais tipos de alimentacéo

existentes e os métodos de andlise utilizados.

2.1 — Antenas de Microfita

Devido ao avanco das tecnologias, aliada a construcéo cada vez mais sofisticada
de circuitos integrados de micro-ondas, existe atualmente uma exigéncia muito maior
para o desenvolvimento de antenas planares, como as antenas de microfita. As antenas
de microfita foram inicialmente propostas por Deschamps, em 1953 [9]. No entanto,
pesquisas sobre as caracteristicas das antenas planares ganharam forca a partir da
década de 70 com os trabalhos de Byron [10], Howell [11] e Munson [12]. Em 1977, Lo
et al [13] publicou a primeira analise matematica de uma ampla variedade de patches de
microfita. A partir da década de 90, as pesquisas foram se intensificando com aplicacGes
praticas. O trabalho de Singh propés uma antena, em forma de H, para aplicacfes em
circuito integrados de micro-ondas monoliticos (MMIC) [14].

Diversos tipos e estruturas de antenas podem ser utilizados de acordo com a
aplicabilidade. Porém, com o avan¢o das telecomunicag6es, incluindo a comunicacao
sem fio, as antenas planares de microfita com dimensdes reduzidas se mostram
promissoras, uma vez que, proporcionam um excelente desempenho em uma estrutura
leve. Recentemente 0 uso dessas antenas esta associado a tecnologia UWB, uma vez
que, proporciona maiores larguras de banda e altas taxas de dados com menos
interferéncia de multipercurso [15-17].

A antena de microfita na sua forma mais simples é composta de um elemento

metélico radiador (patch), impresso sobre uma camada metalica em uma de suas faces e



um plano metalico (plano de terra) na outra face, separado por um material dielétrico

(substrato), como mostrado na Figura 2.1.

Patch
Ay Retgngular
&)

Su bs;rato
Dielétrico

Plano de
Terra

Figura 2.1- Antena patch convencional.

O patch pode ter varias geometrias tais como: retangular, quadrada, triangular,
eliptica, circular, anel circular, fractal de Sierpinski, fractal de Koch ou qualquer outra

configuracdo de acordo com a caracteristica desejada como mostrado na Figura 2.2.

EEAO
@O0 4 %

Figura 2.2— Formas geométricas para o patch.

A forma do patch influencia na distribuicdo de corrente e por conseqiiéncia na
distribuicdo do campo na superficie da antena.

A radiacdo da antena de microfita pode ser determinada através da distribuicéo
de campo entre o patch metalico e o plano de terra. Da mesma forma, a radiacdo pode
ser descrita em termos de distribuicdo de corrente de superficie sobre o elemento

metalico.



2.2 — Vantagens e Limitacdes das antenas de microfita

As antenas de microfita apresentam algumas vantagens quando comparadas com
as antenas convencionais usadas para micro-ondas [18-21], tais como:

e Baixo peso e configuracéo fina;

e Polarizagdes lineares e circulares sdo possiveis com alimentacéo simples;

e Antenas com polarizacdo dual e frequéncia sdo facilmente realizaveis;

e Podem ser facilmente embarcadas com circuitos integrados de micro-ondas;

e Linhas de alimentacdo e redes de casamento de impedancia podem ser
fabricadas simultaneamente com a estrutura da antena.

Entretanto, as antenas de microfita tém algumas limitacbes quando comparadas

com as antenas de micro-ondas convencionais:

e Largura de banda limitada;

e Baixo ganho (= 6dB);

e Excitacdo de onda de superficie;

e A utilizagdo de substratos com alta constante dielétrica é preferivel, pois
facilitam a integragdo com MMIC’s, entretanto substratos com constantes
dielétricas altas possuem largura de banda estreita e baixa eficiéncia de
radiacao.

Existem muitas formas de diminuir o efeito destas limitacbes, como por
exemplo, a reducdo da excitacdo de ondas de superficie através da utilizacdo de novos
substratos, como exemplo metamaterial. Um aumento na largura de banda pode ser
obtido com antenas com estruturas patches circulares ou elipticas ou com multicamadas
dielétricas.

A excitacdo das ondas de superficie nas antenas de microfita ocorre quando,
dentre alguns fatores, a constante dielétrica € maior que um [22]. Estas ondas incidem
no plano de terra, a um angulo 0, sendo refletidas por este plano, encontram entéo a
interface dielétrico-ar que, por sua vez, também consegue refletir ondas. Seguindo este
percurso, a onda finalmente alcanca o contorno da estrutura de microfita onde é refletida
de volta ao substrato e difratada pela borda dando ascensdo a radiacdo final [22]. Se
existir qualquer outra antena nas proximidades da borda desta, as ondas de superficie

serdo acopladas a esta outra antena.



2.3 — Métodos de Alimentacéo

A alimentacdo do patch pode ocorrer de varias maneiras, destacando-se a
alimentacdo por meio de cabo coaxial, linhas de microfita, acoplamento por
proximidade e acoplamento por abertura, dentre outras [23].

A alimentagdo por linha de microfita consiste em uma fita condutora metalica,
normalmente com uma largura menor que a do patch. A alimentacdo por linha de
microfita € de facil fabricacdo, de simples casamento de impedancia, bastando para isso
0 uso de inset [23] ou do transformador de A\/4 [24]. Entretanto, a medida que a
espessura do substrato aumenta, ondas de superficie e um aumento da radiagdo espuria
se fazem presente, o que reduz a eficiéncia da antena e limita a largura de banda. A

Figura 2.3 mostra esse modelo de alimentacéo.

(a) (b)

Figura 2. 3— Alimentacéo por linha de alta impedéncia. (a) uso de inset. (b) transformador de /4.
Reproduzido de [25].

Outra técnica de alimentacdo bastante utilizada é a por cabo coaxial tambéem
chamada ponta de prova coaxial, como mostrado na Figura 2.4, na qual, o condutor do
cabo esta conectado diretamente ao patch, enquanto que o conector externo € conectado
ao plano de terra. A alimentacdo por ponta de prova coaxial é também de féacil
fabricacdo e casamento de impedancia. A principal vantagem dessa alimentacdo é que
ela pode ser colocada em uma posi¢do desejada dentro do patch para casar com a
impedancia de entrada. Por outro lado tem largura de banda estreita, sendo dessa forma
mais dificil de analisar, especialmente para substratos finos. Para substratos mais
espessos, pontas de provas mais largas sdo necessarias. 1sso constitui um problema, pois

gera um aumento na radiacdo espuria e na poténcia das ondas de superficie [25].
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Figura 2. 4— Antena de microfita convencional com patch retangular, alimentada por cabo coaxial.

2.4 — Métodos de Analise

Os principais métodos de andlise de antenas de microfita sdo 0 da linha de
transmisséo, o0 modelo da cavidade, ambos aproximados, e os de onda completa dentre
0s quais se incluem o Método da Linha de Transmissdo Equivalente (LTE) ou Método
da Imitncia, o Método dos Potenciais Vetoriais de Hertz e o0 Método da Linha de
Transmissao Transversa - LTT, o qual sera usado neste trabalho. Esses se baseiam em
equacOes diferenciais integrais e utilizam-se do método dos momentos e de fungdes de

base para determinar as solucdes.

2.4.1 — Métodos Aproximados

2.4.1.1 — Modelo da linha de transmisséo

O modelo da linha de transmissdo é um dos métodos mais simples, embora
produza resultados satisfatorios, sendo adequado para andlise de antenas de microfita
com patch retangular ou quadrado. Para outras geometrias do patch, torna-se inviavel a
andlise através deste modelo. Nessa anélise, o elemento radiante pode ser modelado por
duas aberturas paralelas, representando dipolos magnéticos.

No modelo da linha de transmissdo as dimensdes iniciais (L, W) de uma antena
de microfita patch retangular convencional (Figura 2.1), podem ser calculadas através

das expressdes analiticas, Equacdes (2.1) a (2.6).

W= 1 2 -
2f o, & +1 @D
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Em que, W é a largura do patch, L é o comprimento do patch, vy é a velocidade
da luz no espago livre, & € a permissividade elétrica do material, f, & a frequéncia de
ressonancia, h € a espessura do substrato dielétrico, e € a permissividade elétrica

efetiva e L¢s € 0 comprimento efetivo da antena.

2.4.1.2 — Modelo da Cavidade

O Modelo da Cavidade, a principio, pode se empregado para o estudo de antenas
com patches de qualquer geometria. O modelo da cavidade basicamente trata a antena
como sendo uma cavidade com paredes ressonantes, onde na base e no topo ha paredes
elétricas e nas laterais paredes magnéticas. Os campos na antena sdo considerados como
0s campos na cavidade, desta forma, sendo expandidos em termos de modos
ressonantes na cavidade, onde cada modo tem a sua frequéncia de ressonancia dada pela
equacdo (2.7) [23].

) (7)) o
rmnp_zﬂ_ Lie h L W ()

Onde os indices m, n, p representam 0s modos de propagacéo.

Embora esse modelo seja relativamente simples de implementar e aplicar a
diversos formatos de antenas, ha algumas limitacGes em seu uso, principalmente devido

as aproximacdes iniciais. Dessa forma, esse modelo ndo oferece um resultado



satisfatorio para antenas com substratos mais espessos, com patches empilhados e

arranjos de antenas.

2.4.2 — Métodos de Onda Completa

A analise de estrutura planar a partir de modelos aproximados (descritos acima),
oferece rapidez nas formulacBes, no entanto, incluem uma parcela de erro devido as
simplificacOes feitas, sobretudo quando se trata de aplicagfes em altas frequéncias e
substratos anisotropicos. Assim, a analise a partir de um método rigoroso é
imprescindivel para a precisio dos resultados. E sabido que o modo de propagacéo da
microfita € modificado devido a interface dielétrico-ar, tornando-se um modo hibrido
ndo -TEM. Logo, o método de analise deve considerar a natureza hibrida dos modos de
propagacao, por esse motivo tais métodos sdo chamados de analise dindmica ou de onda
completa. Os mais relatados na literatura sdo: o Método da Linha de Transmisséo
Equivalente - LTE ou Método da Imitancia, o Método dos Potenciais Vetoriais de Hertz
e 0 Método da Linha de Transmissdo Transversa - LTT. Esse sera utilizado ao longo
deste trabalho, com uma nova formulacdo para substratos metamateriais. Por esse
motivo € desnecessario apresenta-lo neste momento, pois € detalhado com todo o

formalismo matematico no capitulo 4.



Capitulo 3

Substrato Metamaterial

3.1 - Introducéo

As propriedades elétricas e magnéticas dos materiais podem ser determinadas
por dois pardmetros constitutivos denominados permissividade elétrica (g) e
permeabilidade magnética (n). Em conjunto, a permeabilidade e a permissividade
determinam a resposta do material quando uma onda eletromagnética se propaga através
do mesmo. Geralmente, € € u sd3o ambos positivos em meios convencionais. Enquanto ¢
pode ser negativo em alguns materiais (por exemplo, & pode apresentar valores
negativos abaixo da frequéncia de plasma dos metais), nenhum material natural com u
negativo € conhecido. Porém, certos materiais, chamados de materiais LHM (Left-
Handed Materials), possuem permissividade efetiva (geff) € permeabilidade efetiva (pes)
apresentando, simultaneamente, valores negativos [26]. Em tais materiais, 0 indice de
refracdo (n) € negativo, fator este que resulta na inversdo de fendmenos
eletromagnéticos conhecidos, os quais foram investigados, teoricamente, pelo fisico
russo Veselago [1]. Na época da publicacdo do estudo, o préprio Veselago ressaltou
que tais materiais ndo estavam disponiveis na natureza, o que fez com que suas
observac0es ficassem apenas no territorio das curiosidades.

Esses novos materiais sdo denominados de metamateriais, onde o prefixo meta é
uma alusdo a natureza excéntrica de seus parametros eletromagnéticos. Entretanto,
existem outras denominacGes para estes meios, na literatura, de acordo com as
propriedades do material, tais como materiais left-handed (LHM), materiais de indice de
refracdo negativo (NRI), materiais de indices negativos (NIM), materiais duplo-
negativos (DNG), dentre outros.

Os metamateriais surgiram como a mais promissora tecnologia, capaz de atender
as exigéncias excepcionais dos sistemas atuais e futuros de comunicag6es. Baseados em

uma atraente e revoluciondria classe de materiais que possuem novas e poderosas
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propriedades de propagacdo eletromagnética, eles foram considerados pela revista
Science como sendo um dos maiores avangos da ciéncia no ano de 2006 [27].

3.2 — A nova classe de materiais: Metamateriais

As caracteristicas desses meios artificiais vao além de sua funcionalidade, ja que
¢ permitida a combinacdo de sinais entre os parametros de permissividade e
permeabilidade. Esses parametros sdo relacionados ao indice de refracdo n dado por
[28]:
n==ues, (3.1)

Em que u«r e & s8o a permeabilidade e permissividade relativas respectivamente
relacionadas a permeabilidade e permissividade no espaco livre dadas por wy = wur =
4107 e & = &/er = 8.854:10™2, respectivamente. Na equacdo 3.1 o sinal + para um
duplo valor da funcéo raiz quadrada é admitido a priori para casos gerais. As quatro
possibilidades de combinag6es de sinais para ¢ e u séo (+,+), (+,-), (-,+) e (-,-),

A Figura 3.1 ilustra uma representacdo grafica de quatro diferentes
possibilidades de materiais para aplicacdes eletromagnéticas, baseados em suas
permissividades e permeabilidades. S&o também ilustradas a refracdo e a reflexd@o

considerando uma interface entre o ar e cada meios em questdo. Ha quatro regiées no

diagrama.
A U
Plasma and fine Conventional
wire structures
Ar— ) . -
e<0,n>0
No transmission
=
Microstructured
Metamaterials magnets and
. ) split rings
Alr- - T - - AT — e e
e=>0,u<0
=l Hio MNo transmission
n=—/(ue)

Figura 3.1 — Diagrama de permissividade (€) e permeabilidade (u) para os quatro tipos de meios.
Reproduzido de [29].
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Veselago determinou que se ¢ ou u fossem negativos, ou seja, tivessem sinais
opostos, 0 material ndo suportaria a propagacdo de ondas eletromagnéticas [1]. Este
fendmeno veio a ser conhecido como “band gap eletromagnético (EBG)”. Ainda temos
a regido onde ¢ e u sdo positivos, que € o caso dos materiais convencionais (RHM —
Right-Handed Materials) onde a refragdo ocorre positivamente; ¢ a regido onde € e u
sd0 negativos, simultaneamente, onde se encontram os metamateriais (LHM — Left-
Handed Materials), nos quais a refracdo ocorre negativamente.

A presenca de indice de refracdo negativo nos meios LH implica em uma
velocidade de grupo antiparalela a velocidade de fase, causando interessantes efeitos,
como por exemplo, uma inversao da direcdo do efeito Doppler ou uma inverséo do raio
refratado na Lei de Snell comparado aos meios convencionais (indice de refracdo
negativo). Como Veselago apontou, estas reversdes da onda eletromagnética contem
implicagdes para muitos fendmenos. Muitos dos efeitos do indice de refragdo negativo
tém sido examinados pelos pesquisadores, do ponto de vista experimental ou
computacional.

O indice de refracdo determina como o feixe é defletido na interface de
separacdo entre dois meios distintos. Se o indice é positivo, o feixe € defletido no lado
oposto da normal a superficie em relacdo ao feixe incidente. Enquanto se o indice é
negativo ele é defletido no mesmo lado da normal & superficie. Considerando um
prisma de RHM e LHM, Figura 3.2, € possivel observar o fendmeno da refracdo nos
dois meios. Para o prisma RHM, o raio refratado produz um angulo positivo com a
normal, no prisma de LHM, o raio refratado produz um angulo negativo com a normal.
Além disso, a velocidade de grupo, que caracteriza o fluxo de energia, e a velocidade de
fase, que caracteriza o0 movimento das frentes de onda, aponta em direcGes opostas,

como mostra a Figura 3.3.

- LHM:

Figura 3.2 — llustracdo da propagacdo em um meio com indice de refracéo positivo (RHM) e com indice
de refracdo negativo (LHM). 6; é o dngulo de incidéncia e 6, é 0 &ngulo de refragdo. Reproduzido de [30].
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H H

(a) ()

Figura 3.3 — llustracdo das direcdes do campo elétrico, do campo magnético, do vetor de Poyting e do
vetor de onda (a) RHM e (b) LHM. Reproduzido de [25].

Vale ressaltar que estes materiais artificiais, com indice de refracdo negativo,
possuem os valores de € e pu dependentes da frequéncia, ou seja, s&o meios dispersivos,
sendo simultaneamente negativos dentro de uma estreita faixa de frequéncia [28].

Os metamateriais também podem ser projetados de modo que possam apresentar
0S mesmos parametros eletromagnéticos dos materiais pertencentes aos outros trés
quadrantes. Dai, muitos trabalhos tém sido desenvolvidos e validados

experimentalmente [3-4], [31].

3.3 — Propagacédo de ondas eletromagneticas em um meio metamaterial

Partindo das equacdes de Maxwell e sintetizando para a equacao de onda:
[vz———}yzo (3.2)

Onde “n” ¢ o indice de refragdo, “c” ¢ a velocidade da luz no vacuo, e n?/c2 = pe.
Como o indice de refracdo estd elevado ao quadrado, ele é insensivel a mudancas de
sinal na permeabilidade e na permissividade. As equacGes da onda plana com

dependéncia do tempo sdo:

E = Eoefjliﬂjwt (33)

H = H’Oe—jﬁﬁjwt (3.4)
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Onde E, e H, sio vetores em direcdes arbitrarias, k € o vetor da constante de

propagacdo cuja magnitude é k (nimero de onda) e cuja direcdo € a direcdo da
propagacdo de onda e r é a posi¢cdo de observacdo do vetor.

r=xR+yy+22 (3.5)
As componentes de E sdo

E, = Ae KTel (3.6)

E, =Be el (3.7)

E, =Ce ¥Telt (3.8)

onde A, B e C sdo constantes arbitrarias. Sabendo que o rotacional do campo
elétrico é dado por

Ry 2
_ oE,). (oE oE
23 KA = S P S P ey (3.9)
oX oy oz oy oz oz oy oX oy
E,E, E

aplicando, o conjunto de equacdes (3.6)-(3.8) em (3.9)
VxE=—j|(kE,~kE,)%+(kE ~kE,)J+(kE,~kE,)2] (3.10)

Por outro lado

Ry 2
kxE=lk, k, Kk |=(kE,~kE,)%+(kE, ~kE,)y+(kE, ~kE,)2 (3.11)
E, E, E

Comparando (3.10) e (3.11) € facil, entdo, perceber que

kKxE=—jVxE (3.12)
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Sabe-se que a primeira equacdo de Maxwell é dada por:
VxE =—jouH (3.13)
Substituindo (3.13) em (3.12), a equacdo de Maxwell para E se reduz & forma
IZxE=a),u|:| (3.14)
Processo semelhante pode ser usado para a segunda equacdo de Maxwell que €
dada por:
VxH = jocE (3.15)
Obtendo assim,
KxH =—weE (3.16)

Portanto, para valores positivos de u e ¢, E, H e k forma um sistema de vetores
ortogonais RH, ou seja dada pela regra da mdo direita. Entretanto, se u<0 e ¢<0, as
equacdes (3.12) e (3.14) podem ser reescritas como

kxE =o|u/H (3.17)
kxH =-wl|e|E (3.18)

Neste caso pode ser visto que agora esses vetores compdem uma triade dada
pela regra da méo esquerda (left-handed), como mostra a Figura 3.3, dai o nome de
meios LH. A principal implicacdo fisica da analise acima € a propagacdo de ondas
backward, o que equivale a inversdo no sentido das ondas. Na verdade, a direcdo do

fluxo de energia médio no tempo, determinada pela parte real do vetor de Poyting,
S
S= 5 ExH (3.19)

ndo é afetada pela mudanca simultanea de sinal de u e . Logo, E, H e s ainda
compdem uma triade RH em um meio LH. Assim, em tais meios, energia e frente de

onda viajam em direcBes opostas (propagacdo backward). No entanto, a propagacdo de
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ondas backward em um meio isotropico homogéneo parece ser uma propriedade Unica

dos meios LH.

3.4 — Velocidade de grupo e de fase

Essas velocidades denotam aspectos distintos da onda propagante e a diferenca
entre elas é fundamental na compreensao dos metamateriais [25]. A velocidade de fase é
a taxa com a qual a fase de uma onda se propaga no espaco. Ela é comum as fases de
todas as componentes (harmdnicas) dessa onda e na analise de sinais é comumente dada

por:
A

vV =— 3.20
= (3.20)

onde T é o periodo e 1 € 0 seu comprimento.
No ambito da teoria eletromagnética, ela é dada pela relagdo entre a frequéncia

angular e o nimero de onda, ou seja,
a

V,o=— 3.21
‘ (3.21)

A velocidade de fase da radiacdo eletromagnética pode, sob circunstancias
restritas atingir valores superiores a da luz no vacuo. Apesar disso, trata-se de um
fendmeno a nivel pontual e, portanto, ndo ocorre transferéncia de energia nem qualquer
tipo de transmissdo de informacoes.

A velocidade de grupo, por outro lado, é a taxa com que mudancas de amplitude
se propagam na onda. De certo modo, uma comparacao pode ser feita com processos de
modulacdo: a velocidade de fase representa a velocidade da portadora, enquanto o valor
de grupo corresponde a taxa de modulacdo dessa onda. Matematicamente, a velocidade

de grupo tem a forma
v =99 (3.22)
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3.5 — Projeto do meio Metamaterial

Os metamateriais podem ser definidos como estruturas eletromagnéticas efetivas
homogéneas artificiais com propriedades incomuns que ndo sdo encontradas em
materiais na natureza [28]. Estruturas nano-compostas de banda eletromagnética
proibida sdo exemplos de metamateriais.

Uma estrutura efetiva homogénea € uma estrutura cuja média do comprimento
estrutural de célula p ¢ muito menor que um comprimento de onda guiada Ag. ASSIm,
esse comprimento médio de célula pode ser pelo menos, menor que um quarto de
comprimento de onda, p < Ag/4. Esta condicdo de referéncia p=A¢/4 ser4 denominada
como o limite de homogeneidade efetiva, para garantir que o fendmeno refrativo ira
dominar em relacdo ao fendmeno de espalhamento/difracdo quando a onda se propaga
dentro do meio metamaterial. A Figura 3.4 mostra o primeiro metamaterial proposto por
Pendry, constituido de metais e dielétricos e seguindo a condicdo de homogeneidade
efetiva (p < Ag/4).

<,

[= [=

" L]

(a) (b)

Figura 3.4 —(a) estrutura composta por fios milimétricos (thin wire — TW). (b) estrutura composta pelos
ressoadores de anel partido (split-ring resonator — SRRs). Reproduzido de [28].

O metamaterial descrito na Figura 3.4 (a) é o fio fino de metal (thin-wire TW).

Se a excitacdo do campo elétrico E é paralela ao eixo dos fios (E I z), para induzir

corrente ao longo destes e gerar o momento de dipolo elétrico equivalente, esse
metamaterial exibe uma funcdo de frequéncia do tipo plasmatica para a permissividade

na seguinte forma [32],
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0] @ lw
g =1-—"—=1-—F 4 &

onde o, :\/’chz /[ p*In(p/r)] (c: velocidade da luz, r: raio dos fios) é a frequéncia

plasmética elétrica, ajustado na faixa de GHz, e §:go(pa)pe/r)2/7za (c:

condutividade do metal) é o fator de amortecimento devido as perdas do metal. Pode ser
notado nessa formula que:

Re(s,)<0, para @’ <w,—&, (3.24)

Que é reduzida se £* =0 para

£ <0, para @’ <a@,, (3.25)

r

Por outro lado a permeabilidade é simplesmente u = po, UMa vez que ndo ha
presenca de material magnético e 0 momento de dipolo magnético ndo é gerado. Deve
ser notado que os fios sd0 muito maiores que um comprimento de onda (teoricamente
tendendo ao infinito), significando que os fios sdo excitados em frequéncias situadas
bem abaixo de sua primeira ressonancia.

O metamaterial descrito na Figura 3.4 (b) € o ressoador de anel partido (split-
ring resonator — SSR). Se a excitacdo do campo magnético H é perpendicular ao plano

dos anéis (H 1 y) para induzir a corrente na malha fechada e gerar o momento dipolo

magnético, esse metamaterial exibe uma funcao de frequéncia do tipo plasmatica para a

permissividade na seguinte forma [32],

—1— Fo’ _
H o _wgm + Jw§
F o> ((02 _a)gm) _ Fo's (3.26)

_ - st .
(0 -a2,) +(0E) ~(0*-ad,) +(wE)
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zln (2dr3/s)

Onde F =7x(r/ p)2 (r: raio interno do anel menor), @,, =c¢

largura dos anéis, s: espaco radial entre os anéis) é a frequéncia de ressonancia
magnética, que pode ser ajustada para GHz, e {=2pR"/ru, (R’: resisténcia do metal
por unidade de comprimento) é o fator de preenchimento devido as perdas. Deve ser
notado que a estrutura SRR possui uma resposta magnética apesar do fato de ndo incluir
materiais condutores magnéticos devido a presenca de momentos de dipolo magnético
artificial gerado pelos anéis ressoadores. A equacdo 3.6 revela que uma faixa de

frequéncia pode existir quando Re(, )<0Oem geral (¢ +#0). No caso sem perdas

(¢ #0)temos que,

om

()
u <0, para @,, <@ < F =@, (3.27)

Onde opm € chamada de frequéncia de plasmatica magnética. Uma diferenca essencial

entre as expressdes plasmaticas para a permissividade e a permeabilidade é que o ultimo

€ de natureza ressonante [ (@ =y, )] = oo da estrutura devido a ressonancia dos SRRs,

3pc?
[ﬂln(Zd /s)rﬂ '

dados por [33] como sendo @, =

O circuito equivalente do SRR é mostrado na Figura 3.5 [32]. Na configuracéo
de anel duplo, Figura 3.5(a) acoplamento capacitivo e indutivo entre os anéis maiores e
menores sdo modelados por uma capacitancia de acoplamento (C,) e por um
transformador (de raio n). Na configuracdo de um anel, Figura 3.5(b) o modelo do
circuito € um simples ressoador RLC com frequéncia ressonante @, =1/4/LC. O SRR
duplo € essencialmente equivalente ao SSR Unico se o acoplamento mutuo é fraco,
porque as dimensBes dos dois anéis sao muito proximas umas das outras, assim L; = L,
~L e C; = C, = C, resultando em uma frequéncia ressonante combinada préxima a do
SRR simples com as mesmas dimensdes porem com um maior momento magnético

devido a maior densidade de corrente.
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(a) (b)
Figura 3.5 — Modelo de circuito equivalente do SRR, (a) SRR configuracéo dupla e (b) configuracéo
simples. Reproduzido de [28]

Exemplos de estrutura unidimensional (a) e bidimensional (b) séo apresentadas
na Figura 3.7 [28]. Vale ressaltar que o SRR exibe uma resposta magnética ressonante
as ondas eletromagnéticas quando o vetor campo magnético H for paralelo ao eixo dos
SRRs.

(b)

Figura 3.6 — Primeiras estruturas LH de TW e SRRs. (a) Estrutura LH unidimensional. (b) Estrutura LH
bidimensional. Reproduzido de [28].

Resultados para a estrutura da Figura 3.6 (a) podem ser vistos nas Figura 3.7.
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Figura 3.7 — Resultados tedricos computacionais para uma estrutura TW-SRR, (a) permeabilidade, (b)
permissividade. [26]
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Recentemente, novos substratos artificiais com propriedades dielétricas e/ou
magnéticas tém sido empregados para a miniaturizacdo de antenas e circuitos planares
de micro-ondas [34]. O uso destes materiais também € investigado em antenas de
microfita com patch retangular [35].

Neste trabalho, sera utilizado o metamaterial na faixa de frequéncia onde a
permeabilidade e a permissividade possuem valores positivos, para aplicacbes em
antenas de microfita. No contexto dos metamateriais, devido ao fato de apresentarem
uma anisotropia tanto dielétrica quanto magnética, estes meios podem ser considerados
como meios bianisotrépicos. Com isto, a inclusdo destes materiais em formalismos
numeéricos, tais como, MoM, FDTD, entre outros, pode ser realizada.

Na analise, utilizando o método de onda completa da Linha de Transmissdo
Transversa é preciso que 0s parametros constitutivos do meio sejam definidos. Neste
caso, 0 metamaterial considerado é caracterizado por permissividade e permeabilidade

tensoriais [28].

M, 0O 0

[u]=u,| 0O My O (3.28)
0 0 u,
& 0 0

l[e]=5| 0 &, O (3.29)
0 0 ¢

77

Quando uma estrutura LH é unidimensional (1D) somente é permitida para a

dupla (E,H) . Tem-se entdo que ex (& < wpe) <0 € &y = &2 > 0, 15> 0 € s = iz (0om
p Yy

< w < wpm) < 0. Logo, o tensor para 0 metamaterial 1D, é dado por [28].

H, 0 0
(1] = 11| O g1y (@) O (3.30)
0 0 4
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g 0 0

;

[e]=&|0 & 0 (3.31)
0 0 &4()

No caso de uma estrutura bidimensional (2D), embora E tenha que ser

orientado ao longo do eixo dos fios, sdo possiveis duas direcdes para H; o [¢] é
inalterado, mas i = pyy (wom < @ < wmp) < 0 € uz; > 0. Portanto, o tensor para o
metamaterial 2D, é dado por [28], [36]:

Hess (CO) 0 0

[/U]::uo 0 fegt (@) 0 (3.32)
0 0 &
& 0 0
[e]=6]0 & O
(3.33)
10 0 &4(0)]

23



Capitulo 4
Aplicacdo do Método LTT

Diferentemente de outros métodos de onda completa o Método da Linha de
Transmissao Transversa utiliza a diregdo de propagagdo “y”, transversa a direcdo real de
propagacao “z”. Dessa forma ha uma diminui¢do do tempo computacional quando este

meétodo é implementado em alguma linguagem computacional.

4.1 Desenvolvimento dos Campos Transversais

Como exemplos de aplicacdo, sdo determinados 0s campos para a regido do
substrato metamaterial de uma linha de Iamina bilateral. As equacdes gerais dos campos

sdo obtidas com a utilizacdo do método LTT [6], a partir das equacOes de Maxwell:

V X E=-jo[uH (4.1)

V xH = jo[¢]E (4.2)

Os vetores campo elétrico e magnético no método LTT sdo decompostos nas

suas trés componentes [6],

H=H, +H,=HX+H,§+H,2 (4.3)
E=E,+E =ER+E,y+E,2 (4.4)
V:Vy+Vt=Vt+i9=£>2+g§/+gi (4.5)
oy ox oy oz
c, 0. O, .
Vi,=—X+—7=—X-17%
t= 3575 Py (4.6)

onde
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H, = I:|X + I:IZ — campo magnético na direcéo transversa 4.7)
Et = EX + Ez — campo elétrico na direcéo transversa (4.8)

I = a+ ] - constante de propagagio (4.9)

Para o caso do metamaterial temos que [28],

Hy O 0]

[u]=r5) O, 0 (4.10)
0 0 ]
g, 0 0]

le]=2| 0 &, O (4.12)
0 0 ¢,

Substituindo (4.4) a (4.6) em (4.3)

e, 0 O0]|EX
o, O 0 I B A =
8—x+—y+a—z X(HXX+Hyy+HZZ)—ja)80 0 Eyy 0 Eyy (4.12)
X Z _
0 0 ¢,||Ez2
iﬁyz+ﬁHZ(_9)+£HX(_2)+£|:|Z§(+§|:|Xy+ﬁ|:|y(_;()
OX 15)4 8y 8y 0z 0z (413)
= ja)[go (ExgXX + Eygyy +E,s, )}
Separando as componentes transversais X e z de (4.13), teremos:
0 -~ , O ~ N O = . 0 = R . = =
&Hyz +5 HX(—z)+5 Hzx+§Hy(—x)= ja)|:80(EX8XX+EZEZZ):| (4.14)
Reescrevendo:
O hix-Liiz +(3Hy2—ﬁﬁykj= o 2 (Een+Eic,) | (419)
oy oy OX 0z



Como:

e
0~ . O ~ ., —~
(&Hyz_aHijzthHy
Entdo:
[%yx Htj+(vt X I:Iy): ja)[go(éxgxx + EZEZZ)]
Assim:

26

(4.16)

(4.17)

(4.18)

(4.19)

(4.20)

(4.21)



(4.22)

0=, 0=, ,, 0=, 0= . - -
&Ey”@Ex(—Z)Jr@EZHEEy (—X)=Jw[80(Hxﬂxx+Hzﬂzz)] (4.23)
reescrevendo,

Como:
0 = 0 = 0 -
—E8-—E?|=—9xE 4.25
(ay B ] o (429
e
0=, O = . =
(& EyZ —5 Eij = Vt X Ey (4.26)
Entéo:
o . = Sy - -
o E +(VtXEt):Ja)|:gO(Hx1uxx+H21uzz):| (4.27)
Assim:
. i O~ 0 =
Hx = J (_ Ez T A EyJ (4.28)
Opipfy \ Oy 02
e
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H, =3 (ﬁﬁy_igx]
a)/uoluzz ax ay

Aplicando a eq.(4.19) em (4.29) temos:

A= |9g 0 1 [0y 24
WLy L, | OX oy weg,E,, \ Oy oz

1

H, = :
2+ K
Ky + O/uzz‘gxx

~ 0% -
{ana)gogxxEy + & H y}
E assim,

~ 1 ~ 0% -~
H,=—; > A DEGE Ey + Hy
Ky + Ky 1,6, 0yoz

Agora, aplicando a eg. (4.29) em (4.19), temos:

-2 1 [0 Ce |l 2y
Ja)gogxx 8y a)/UOIUzz 6X 8y 82

~ 1 0% = ~
E = E + Lo H
* K§+K§exxuiayax et }

Manipulando as equacdes (4.20) e (4.28), temos:

q-—Jd Jo)_ 1 [95 951 %
Opopt, | O | j0EsE, \OX 7 Oy oz’
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(4.29)

(4.30)

(4.31)

(4.32)

(4.33)

(4.34)

(4.35)



; 1

X

2 2
Ky + K0 gzyuxx

2
o _H
(Gyax !

Por final, aplicando a eq. (4.28) em (4.20), temos:

Assim, temos as equacdes de campo elétrico e magnético:

~

X

E 1

82

M

z

- Kj + Kozgzzﬂxx [

82

1
Kj + Kozgxx U, (Gyﬁx

+ K 0 €z M

0yoz

82

ot
|

+ K0 gzzﬂxx ayax

+ KOluzz XX (

O, WEGE

oyoz

— B we,

Ey +ﬂKwﬂ0ﬂzzHy]
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H ﬂka)go 7z y)

Hyj

¢ E

y — OO H y

2z yj

(4.36)

(4.37)

(4.38)

(4.39)

(4.40)

(4.42)

(4.42)



Onde:

i
OX "
0 )

5__JﬂK
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(4.44)

(4.45)

(4.46)



Capitulo 5

Campos Eletromagneéeticos na Antena com
Substrato Metamaterial

5.1 Introdugéo

A analise através de métodos rigorosos de onda completa se faz necessaria para
a obtencdo de resultados mais exatos e eficientes que se aproximam dos resultados reais.
Partindo das equacdes de Maxwell, as componentes dos campos elétrico e

magnético € ,E,, H, € H, sdo escritos em fungdo das componentes E e { Nno

dominio da transformada de Fourier. Tomando uma solucéo geral da equacéo de onda e
aplicando as condicGes de contorno adequadas, s@o obtidas as constantes envolvidas
nesta solucdo em funcdo do campo elétrico fora da fita e também a equacdo matricial
ndo homogénea envolvendo as densidades de corrente nas fitas. Aplicando o método
dos momentos, as densidades de corrente sdo expandidas em funcBes de base e uma
equacdo matricial homogénea é obtida. A solucdo ndo trivial gera a equacgdo
caracteristica, na qual as raizes permitem a obtencdo da frequéncia de ressonancia da
antena.

Neste capitulo é apresentada a antena de microfita retangular com substrato

metamaterial, a qual é uma modificacdo da antena retangular.

5.2 Antena de Microfita com Substrato Metamaterial

As equacdes de campo eletromagnético sdo desenvolvidas para a obtencdo da
frequéncia de ressonancia da antena de microfita convencional através do método de
onda completa LTT e em combinagdo com este, sera utilizado o modelo da Linha de

Transmissao para a obtengdo do diagrama de irradiacdo da antena.
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A antena é composta por um patch ressoador sobre um substrato dielétrico que

tem na parte inferior um plano de terra, como ilustrado na Figura 5.1.

Figura 5.1 — Antena de microfita com substrato metamaterial.

Durante o processo de analise da estrutura a espessura da fita condutora é

desprezada, pois serdo considerados os parametros dimensionais e eletromagneticos da

estrutura e o sistema cartesiano.

5.3 Determinacéo das Equacdes de Campos Eletromagnéticos

Nessa secdo, sdo desenvolvidas as solugcdes das equacOes de ondas para antena

de microfita com substrato metamaterial na regido 1. Para regido 2 ¢ considerado o

espaco livre.

Das equacOes de Maxwell tem-se:

Onde, para o caso de substrato metamaterial uniaxial:

te 0 0
[tl=1,| O m O
0 0
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& 0 0

[e]=&| 0 ¢, O (5.4)
0 0 ¢

7z
Como as solucgdes das equacdes de onda séo feitas considerando a diregéo de

propagacao, as equacdes 5.3 e 5.4 se tornam:
[e]= &, (5.5)
L] = poray (5.6)
Calculando-se o rotacional da eg. 5.1, tem-se:
VxVxE=—jo[u]VxH (5.7)

Substituindo a eg. 5.2 em 5.7,

VxVxE = a)zgogyy,uo,uyyé (5.8)
Assim,
V(V-E)-V’E = a)zgogyyyo,uyylé (5.9)

Como a regido ¢é livre de cargas e correntes elétricas, tem-se pelas equacdes de

Maxwell que:
V-E=0 (5.10)
logo, pode-se escrever 5.9 como segue,

VZE - a)zgogyy,uo,uyyé =0 (5.11)
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esta relagdo é valida para todas as componentes de E e, em particular, para E, , ou seja:

\% Ey — & EyE ot E, =0 (5.12)

y =
decompondo o operador V?, tem-se:

2 2 2
2:8_2+8_2+6_2 (5.13)
ox- oy- oz

Assim: 5.12 é dada por:

o°E, ©o°E, °°E, _
o + Y + P + o epe, thott, E, =0 (5.14)

Da teoria da transformada de Fourier, tem-se:

0°E, -
—7 =k, (5.15)
0°E, -
-7 = AE (5.16)

Transformando a equacdo (5.14) para o dominio da transformada de Fourier,

tem-se que:
— 2 — —
—a,’E, + 6y2y - BE, + 0’ &oe topt, E, =0 (5.17)
ou, ainda
O°E .
6‘y2y (e, + B2 —kZ)Ey =0 (5.18)
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Onde k = w’eye,, pio11,, E

Logo,

Y _y?E, =0 (5.19)

Onde: * =a? + B —k?

A equacdo 5.19 é a equacdo de onda para Ey . De maneira analoga, mostra-se que:

Y _y?H =0 (5.20)

As solugdes das equacdes dos campos em y para as duas regides da estrutura em
estudo (onde a regido 1 representa a ressonancia e a regido 2 a propagacao atraves do
ar), através das equacdes de onda de Helmholtz, sdo dadas por:

Regido 1:

Ey, = A osh(71y) (5.21)
Hy, = Apsenh(sy) (5.22)
Regido 2:

E,, = A.e 20" (5.23)
H~y2 = A, e 720 (5.24)

Substituindo as componentes em y (5.21) — (5.24) nas equacdes (4.43) — (4.46)
obtém-se as demais componentes dos campos elétricos e magnéticos para as duas
regibes da estrutura:

Regido 1:
- -

E - J
" 712+K025 H

XXIz2z

(anylAie COSh(}/ly)_'_ jﬁka)luzzAih Slnh(yly)) (525)
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.
E - —J
“ 7/12+K025 H

ZZ/77XX

(ﬂkj/lAie COSh(yly) - jana)luo/“lxxAih Slnh(j/ly))

(anylAih COSh(J/ly) - jﬁka)gogzz Ale COSh(yly))

H. = -]

1™ #( jana)gogxx Aie COSh(yly) +ﬂk7/lA1h COSh(yly))
7/ + KO gxxﬂzz

Regido 2

Igxz = % [J a.y, Azee_yz(y_h) + oupP, Azhe_yz(y_h)]
v, t kz

E22 = 2 1 2 [jﬂkyzAZeeiyz(yih) _a):uan A2hei}/2(y7h):|
7, +k,

H,, = % [J NG Azhe_h(y_h) —we, Py Azee_h(y_h)]
Vo t kz

~

7, +k,

1 . o (y— oy
H,=— 2‘[J,Bk72A2he 72 +we,a, Ay e 72l h)]

(5.26)

(5.27)

(5.28)

(5.29)

(5.30)

(5.31)

(5.32)

As constantes dos campos elétricos e magnéticos (Aze, Ain, Aze € A2pn) Sa0 obtidas

através da aplicacdo das condicGes de contorno da estrutura na direcdo y. As condicoes

de contorno sao dadas por [6], [37]:

e Os campos elétricos tangentes as paredes elétricas sdo iguais a zero (E; =0);

e Os campos eletromagnéticos no infinito tendem a zero;

e Os campos eletromagnéticos tangenciais as interfaces dielétrico-dielétrico séo

iguais (E; =€, e Hy =Hy);

e Os campos elétricos tangentes a uma interface dielétrico-dielétrico que possua

fitas metalicas sdo iguais aos campos elétricos a essa interface ( &; =E; = Ey, )-
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A aplicacdo destas condigdes de contorno gera um sistema de equagdes, no qual
a quantidade de equacdes e de incognitas € igual a 4 vezes a quantidade de regides
dielétricas consideradas para a estrutura em estudo. A resolucdo deste sistema néo
homogéneo de equacBes fornece os valores das constantes dos campos elétricos e

magnéticos.

Aplicando as condi¢Bes de contorno & estrutura em estudo, tém-se:

Emy=h
E'xl = E‘x2 = E‘xh (533)
Ezl = EZZ = Ezh (534)

Com a aplicagido destas condi¢Bes de contorno, as constantes dos campos

~

elétricos e magnéticos sdo obtidas em fungéo dos campos elétricos tangenciais E,, e

~

E,.:

Al — ﬂk Exh1(7/12 + Kozgxx/’lzz) — &, Ezhl (7/12 + Kozgzz/“lxx)
h

" 5.35
ot SINh(y,Y) (@ o + B 1) 539
_ _j/uzzﬁk Ezhl()/l2 + Kozgzz:uxx) B j:uxxan Exhl (7/12 + Kozgxwuzz)
A= . ; > (5.36)
7/1 Slnh(yly)(ﬁk :uzz - an luxx)
_j a, Ex +ﬂ Ez

A, = ( Tk “) (5.37)

V2

ﬂ Ex -, Ez

A, = ( N h) (5.38)

W,

Apo0s a obtencdo das constantes dos campos, é aplicada a condicdo de contorno
magnética, na interface onde se localiza a fita condutora. A condicdo de contorno

utilizada é apresentada abaixo [6], [38]:
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ﬁxl - HXZ = jzh (539)
- H22 =-J xh (540)

A aplicacdo das condicdes de contorno (5.39) e (5.40), pode ser escrita na forma
matricial, gerando uma matriz que relaciona os campos elétricos tangenciais a interface
da fita e as densidades de corrente tangenciais. Essa matriz é chamada de matriz
admitancia ou impedancia, dependendo da forma como a equacdo matricial €
representada. A matriz admitancia e a matriz impedancia sao representadas abaixo [6],
[39]

[v]-[E]=[7] (5.41)

z]|3]=|E] (5.42)

Onde: [Y ] é a matriz admitancia, [Z] é a matriz impedéncia, |J | é o vetor da densidade
de corrente na fita condutora e [E] é 0 vetor campo elétrico tangencial a interface da

fita.

Sendo a matriz impedancia o inverso da admitancia e vice-versa, ou seja, [Z] =
[v]* e a matriz impedancia uma matriz simétrica, a sua inversa [Z] também é, entdo
Y; =Y, [6], [40].

Entdo, analisando as condi¢des de contorno magnéticas (5.39) e (5.40), conclui-
se que o sistema de equacdes obtido € o (5.41), desta forma para a obtencdo do sistema
de equacbes (5.42), apropriado para a microfita, é necessaria a inversao da matriz
admitancia, ou seja, deve-se utilizar a matriz impedancia.

Substituindo as constantes dos campos em funcdo dos campos elétricos
tangencias (5.35) - (5.38) nas condi¢bes de contorno magnéticas (5.39) e (5.40) e apos
algumas manipulacGes algébricas obtém-se a matriz admitancia, como pode ser
observado em (5.43) e (5.44) [6], [41]:

~

Yxx E‘xh +Y E'zh = ‘]xh (5-43)

Xz
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Y,E htY Ezh = ‘]~zh (5.44)

Ou na forma matricial:

YXX YXZ Exh _ jxh
sz Yzz Ezh :]“Zh (5.45)

0s elementos desta matriz podem ser observados de (5.46) a (5.49):

i cot gh(y,h)(kZe al — Byt
Yo :iju {72 : ((Z;ZL( O+aélu )n k71)+71(k22_/3k2)} (540
1/ 2 0 k 2z n/oxx
. 2
Y - Jo, B, |:}/2 cot ghgylh)(kofzz:uxx +71) +7/1:| (5.47)
7172”:“0 (ﬂk :uzz +an luxx)
—j cot gh(y,h)(k?
v - ja. {72 g §71 ) ofxxﬂzﬁh) N 4 (5.48)
7172“#0 (ﬂk luzz +an luxx)
_j cot gh(y,h)(?y? — pikie 1,
172 0 k Mz n /7 xx

E importante ressaltar que a inversio matricial s6 é possivel se as matrizes
admitancia e impedancia forem simétricas, isto €, sendo [Y ] a inversa de [Z], entdo [Z]
é ainversa de [Y ] (5.50):

ZXX ZXZ YXX YXZ -
z oz | |y, v (5.50)

ZX Y44 ZX Y24

Assim, obtém-se a equagio matricial da impedancia [Z] em fungio das
densidades de corrente [3]
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Z XX Z Xz ‘] xh Exh

7 7 ) :]*Zh - Ezh (5.51)

ZX Zz

na qual os termos Zyx, Zxz, Zxx, Zz Sa0 as componentes da funcéo diadica de Green da
estrutura em estudo.

5.4 Expanséao das Densidades de Corrente em Termos de Funcgdes de
Base

O método de Galerkin é um caso particular do método dos momentos, onde as
funcdes de peso sdo consideradas iguais as funcbes de expansdo ou funcBes de base
[41]. Assim, efetua-se o produto interno da equacdo matricial da impedancia pelos
conjugados das fungdes de base como sera abordado mais adiante. Esse método é usado
com eficiéncia na anélise de estruturas planares na faixa de frequéncias de micro-ondas
e ondas milimétricas. Para sua aplicacdo a estrutura em estudo, sdo definidas fungdes de
base que devem representar as caracteristicas fisicas das distribui¢des de corrente na fita
condutora. A escolha dessas fungdes € de fundamental importancia para a expansao dos
campos elétricos tangenciais a interface da fita condutora ou para a expansao das
densidades de corrente que existem na superficie da fita condutora. Logo, condicionam
a estabilidade e convergéncia do método dos momentos [18]. A escolha das fungdes de
base deve ser tal, que obedecam as condi¢cbes de contorno da estrutura [18]. No estudo
de estruturas de microfita, tanto os campos elétricos quanto as densidades de corrente
podem ser expandidos em funcbes de base. Como existe campo elétrico apenas fora da
fita condutora, seria necessario utilizar-se de mais funcées de base do que para o caso da
expansdo das densidades de corrente, pois a areca que contém os campos (fora da fita
condutora) é muito maior do que a area que contém as densidades de corrente
(superficie da fita), assim ¢ preferivel expandir as densidades de corrente (que estdo
presentes apenas na fita condutora), pois, utilizam-se menos funcdes de base.

Ao se obter a equacdo (5.51), aplicam-se as funcBes de base adequadas para
aproximar os valores das densidades de corrente a forma da funcdo real, conforme

apresentado por:

jxh(x,z):iaxi fi (X 2) (5.52)
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jzh(x,z)=Zazi f(x,2) (5.53)

Onde: M e N sdo numeros inteiros e positivos que podem ser feitos iguais a 1 (um)

mantendo os resultados com uma étima aproximacéo dos resultados reais.

Fazendo-se a aproximagdo M = N = 1 e calculando a dupla transformada de
Fourier conforme definida em [42] as equagdes (5.52) e (5.53) tomam a seguinte forma:

‘Txh (an’ﬁk) :ax Fx(an’ﬁk) (5-54)

jzh (an ’ﬂk) = az f~z (an'ﬁk) (5-55)

Os termos a, e a, sdo constantes desconhecidas.

Para este trabalho foram utilizadas duas funcdes de bases nas direcdes
cartesianas OX e OZ. As suas escolhas basearam-se em trabalhos anteriores, onde foram

comprovadas as suas funcionalidades [6]. E sdo definidas por:

e Paraadirecdo OZ:

fz(X’ Z): fz(X)' fz(z) (5.56)
Com
f,(x)= ;2 (5.57)
VAR
e

f, (Z) = COS(”—Z] (5.58)

que no dominio espectral séo:
Componente espectral da fun¢do em Z, variando com a variavel espectral «,
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fz(an)zﬂjo(an ﬂj (559)

Componente espectral da fungdo em Z, variando com a variavel espectral S,

2 cos(ﬂ"lj
2

f,(8,)= ; (5.60)
7 ~(B)
sendo as variaveis espectrais &, e [, dadas por
a, =" (5.61)
n b '
com
dB
b=— 5.62
> (5.62)
e
dB =15w (5.63)
n,z
- 5.64
Bo=i (5.64)
Com
dL = E, (5.65)
2
e
L = 15l. (5.66)

A combinacdo das duas componentes (5.59) e (5.60) resulta na transformada de Fourier
de (5.56), como segue:

2% cos(ﬂkl)_j (a wj

?z(aniﬂk): 7[2—(,3|)2 5

: (5.67)

onde J, € afuncdo de Bessel de primeira especie e ordem zero.
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Por se tratar de uma estrutura simétrica foi utilizada a mesma funcéo de base tanto para
a direcdo OX quanto OZ, necessariamente, fazendo as devidas adequagdes quanto as

varigveis espectrais e as dimensdes da estrutura. Conforme o supracitado tem-se:

e Paraadirecdo OX

f,(x,2) = £,(x) 1,(2) (5.68)
Onde:
1
f(2) = |
DR o
e
fx<x)=cos[”—xj 570
W

Que no dominio espectral séo:

Componente espectral da fun¢éo em X, variando com a variavel espectral S,

f.(B)=7rJ, (ﬂk Igj (5.71)

Componente espectral da fun¢do em X, variando com a variavel espectral ¢,

27t cos(“*
f(a)= 22,
(o) 7 (@w) (5.72)

A combinacéo das duas componentes (5.71) e (5.72) resulta na transformada de Fourier

de (5.68), com abaixo:

27°weos(LY I
f (o, B)= 7 —(a \(N)zz Jo (ﬂk E) (5.73)
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onde Jo é a funcéo de Bessel de primeira espécie de ordem zero.

Aplicando-se o produto interno do sistema de equagfes com uma funcdo teste
existente apenas na regido da fita, de acordo com o método de Galerkin que utiliza uma
funcdo teste igual a funcdo de base da densidade de corrente. Como a funcgéo teste existe
em uma regido complementar a funcdo de base do campo elétrico, este produto interno é

nulo, fazendo com que o sistema de equacGes se torne homogéneo.

Ko K| |2, B 0
KZX KZZ aZ - O (574)

Onde cada elemento da matriz [K] é representado abaixo:

K, = i f (x,2)Z,f (xz) (5.75)
K, = i f.(x,z)z,f (x z) (5.76)
K, = 2 f (x,2)Z,f, (xz) (5.77)
K, = _Z:: f.(x,2)z,,f, (x,2) (5.78)

Onde o somatdrio surge da aplicacao da transformada de Fourier.

O célculo do determinante da equacdo matricial [K], fornece a solucdo da
equacao caracteristica, cuja raiz complexa é a constante de propagacdo y = a + jf.

O Método dos Momentos associado com o Método da Linha de Transmisséo

Transversa permite a obtencdo da frequéncia de ressonancia da estrutura em estudo.

5.5 Conclusodes

O estudo apresentado neste capitulo sobre o Ressoador Retangular de Microfita
retrata uma analise dindmica da estrutura através do método LTT, que a partir das
equacbes de Maxwell chega-se as equacdes gerais dos campos eletromagnéticos,

permitindo o célculo da frequéncia de ressonancia complexa.
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Para a obtencdo efetiva dos resultados propostos, foi escrito um programa
computacional na linguagem FORTRAN, que através do método numérico de
NEWTON RAPHSON consegue chegar a raiz da equacao caracteristica a partir de uma
aproximacao inicial.

As principais vantagens e contribuigdes do presente trabalho séo a utilizagdo de
um método de onda completa para o calculo da frequéncia de ressonancia de uma
antena de patch retangular com substrato bianisotrépico, ja que se trata de uma estrutura
nova, ainda ndo caracterizada na literatura. Além de fornecer os campos
eletromagnéticos tangenciais a fita essencial ao calculo dos campos distantes da antena.
O programa desenvolvido oferece o potencial para projetar antenas de alto desempenho
e com largo grau de liberdade de projeto, pois os pardmetros 1 e & podem assumir

qualquer valor.
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Capitulo 6

Analise dos Resultados

6.1 Resultados da Antena com Substrato Metamaterial
6.1.1 Introducéo

A partir da teoria desenvolvida no Capitulo 5 obtiveram-se resultados para a
antena de microfita retangular com substrato metamaterial. Resultados de frequéncia de
ressonancia e perda de retorno séo apresentados.

Na analise, considera-se que 0s metamateriais, usados como substratos no
projeto de antenas de microfita, sdo caracterizados pelos tensores permissividade

elétrica e permeabilidade magnética dados, respectivamente, por [43]:

(0 0
[u]=w| O my, O (6.1)
| 0 My,
(e, 0 0]
0 0 g,

Inicialmente a investigacao numeérica, leva-se em consideracao as caracteristicas
do metamaterial descrito em [35], onde os tensores permissividade e permeabilidade sdo

definidos, respectivamente, por:

1 0 O
[ﬂ] =4|0 gy O (6.3)
0O 0 1
g O 0
[5] =&| 0 &4 O (6.4)
0 0 &4



Em seguida a investigacdo numérica é realizada de duas formas, levando-se em
consideracdo as caracteristicas do metamaterial [26]. No primeiro caso (CASO 1),
considera-se que os elementos do tensor permissividade assumam valores &, = &eff € exx
=gy = 1. De maneira oposta, u,; =1 € uxx = pyy = tesi [44]. Portanto, parao CASO 1, os
tensores permissividade e permeabilidade passam a ser definidos, respectivamente, por:

1 0 O
[¢e]=5|0 1 0 (65)
0 0 &4
/ueff 0 0_
[u]=1y| O gy O (6.6)
0 0 1]

No segundo caso (CASO 2), considera-se que &;; = &eff , &xx = &y = &r, Uz = [ef, ©
x = pyy = 1 . Portanto, para o CASO 2, os tensores permissividade e permeabilidade

passam a ser representados por:

e, 0 0|

[8] =&|0 & O (6.7)
i 0 0 &4 |
(1 0 0]

[,U] =40 1 0 (6.8)
_0 0 s ]

Para validacdo da analise realizada no capitulo 5, foram elaborados programas
computacionais na linguagem Fortran utilizando essas variacGes descritas acima como
dados de entrada, assim como dados de entrada do Ansoft HFSS® e as curvas foram

tracadas com a utilizagdo do software Matlab®.
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6.1.2 Antena Retangular

A Figura 6.1 mostra o comportamento da frequéncia de ressonancia, em funcéo
do comprimento do patch , comw =93 mm e h = 2 cm, para um substrato metamaterial
descrito em [35], onde o meio periddico é composto por um arranjo periédico de linhas
de transmissdo compostas por indutores e capacitores. O material é caracterizado com
os tensores dados pelas equactes (6.3) e (6.4) com & = 3,38, s = 9,8 € et = 3,1 para
uma frequéncia de ressonancia igual a 250 MHz. E possivel observar que a antena
ressoa em aproximadamente 250 MHz para comprimento | = 93,0 mm, e verifica-se que
para as mesmas dimensdes, os resultados medidos em [35] (representado pelo ponto
vermelho na Figura 6.1) ressoa em aproximadamente 251 MHz, validando o método

LTT utilizado na analise.

0.27

026k
0250 O & =3.38: _
el g =98, wg=31
024 - -

023 - B

f |(3Hz)

022+ - —
0.21 -

02k

RE] I 1 I I 1
a0 a5 100 106 110 1156

| {rnrn)

Figura 6.1 — Frequéncia de Ressonancia em funcdo do comprimento do patch. O ponto
vermelho representa o resultado apresentado em [35].

6.1.3CASO 1

Com os tensores dados por (6.5) e (6.6), valores efetivos para permissividade e
permeabilidade do metamaterial obtidos por [35] e valores obtidos por [26] para
materiais com bianisotropia unixial, pode-se extrair os primeiro resultados considerados
para o0 CASO 1.
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E importante ressaltar que o indice de refracio do meio bianisotrépico apresenta
apenas valores efetivos, caracteristica essa também inerente ao metamaterial [34].

A Figura 6.2 mostra o comportamento da frequéncia de ressonancia, em fungéo
do comprimento | do patch, para um substrato dielétrico isotropico e um substrato
metamaterial, com w = 93 cm e h = 0,127 cm. Observa-se que a medida que aumenta a
dimensdo do comprimento do patch, a frequéncia de ressonancia diminui, como

esperado.
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Eeif = 9.8; Herr = 3.1 ;
021 £ .
o
=
\4
02 1 1 1 1 =
90 95 100 105 10 115
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Figura 6.2 — Frequéncia de Ressonancia em funcdo do comprimento do patch para ¢, = 9.8.

6.1.4 CASO 2

Para 0 CASO 2, a analise considera o valor da permissividade elétrica relativa,
er, do material dielétrico no qual o arranjo periddico de elementos metalicos é embutido.
Logo o tensor passa a ser caracterizado por (6.7) e (6.8).

A antena de microfita com patch quadrado esta impressa sobre uma camada de
substrato bianisotrépico co os seguintes valores: & = 3,38, e = 9,8, ttr = 1 € perr = 3,1.
Observa-se que ao contrario do anterior, CASO 1, os valores efetivos estdo no mesmo
eixo oOptico, neste caso, ao longo do eixo z [26]. Esse tipo de caracterizacdo é bastante
utilizado [28], [34].

A Figura 6.3 apresenta 0 comportamento da frequéncia de ressonancia em
funcdo da variacdo nas dimensdes do comprimento do patch, com w = 93 mm e |

variando de 90 a 115 mm. E possivel observar que a antena com substrato isotropico
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apresenta maior frequéncia de ressonancia quando comparada a antena com material
bianisotrdpico uniaxial, para uma determinada dimenséo de patch e altura de substrato.
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Figura 6.3 — Frequéncia de Ressonancia em funcdo do comprimento do patch.

6.1.5 Simulacdo usando o Ansoft HFSS® para antenas de microfita com
substrato metamaterial

A Figura 6.4 mostra uma simulacdo de uma antena de microfita com substrato
metamaterial do tipo SRR combinado com TW. A antena foi feita e simulada usando o
software comercial Ansoft HFSS®. A estrutura do SRR esta sobre um substrato com
constante dielétrica de 4.4 e espessura de 1.0 mm e tem as seguintes dimensdes: r; = 3.3

mm, r, =2.4mm,G=12mm, D=0.5mme S =0.4 mm como mostra a Figura 6.5. O

TW tem um raio de r=1 mm.
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Figura 6.4 Antena de microfita com substrato metamaterial.

Figura 6.5. Ge;metria do SRR.

Para efeito de comparacéo foi feito uma simulacdo de uma antena convencional
com substrato de fibra de vidro (FR-4) que possui constante dielétrica ¢, = 4.4 e a com
substrato metamaterial para a mesma frequéncia de ressonancia. As dimensdes usadas
na antena com substrato metamaterial e a antena com substrato FR-4 podem ser vista na

Tabela 6.1.

Tabela 6.1 Dimensdes entre a antena convencional e metamaterial.
Dimensdo (mm) Antena FR-4 Antena metamaterial com SRR

W 45.5 34
L 42.5 30
W, 41.5 12
L, 315 12
Yo 9 8
Wo 3.0 2.5
t 1 8

Fisicamente, a substituicdo da antena com substrato convencional em FR-4 por

uma com substrato metamaterial gerou fatores de redugédo da ordem de até 49% em sua
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area,0 que se torna uma grande vantagem para o uso de células metamateriais em
equipamentos miniaturizados. Quanto ao aspecto eletromagnético a Figura 6.6 mostra
um comparativo da perda de retorno entre as duas antenas, para uma faixa de frequéncia
de 1-5GHz.

PR

: %
&t : -H‘-_Q:_
+ i W
P g :
f ----- + Antena FR4
+ Antena MTM

=
&
.
]
.
|

Perda da retorno (4B)
i

A
=

f{GHz)

Figura 6.6. Comparativo da Perda de retorno entre antena com substrato FR-4 e substrato metamaterial.

A antena com substrato metamaterial apresenta um casamento de impedancia
significativamente inferior & do modelo construido em FR-4. Esse resultado j& era
esperado, dadas as perdas pelo looping de corrente nas espirais das células unitarias e
devido as perdas capacitivas no uso de substratos mais espessos. Dessa forma, portanto,
0 uso de células metamateriais com altura (t) superior a 6 mm ndo é recomendado, uma

vez que as perdas geradas se tornam cada vez maiores.
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6.2 Antenas de Microfita com estruturas parasitas do tipo SRR

Interferéncia é um grande problema para os sistemas de comunicagdo UWB. O
sistema de comunicagdo UWB ocupa uma faixa de frequéncia de 3,1 a 10,6 GHz, de
acordo com a regulamentacdo implementada pela FCC, Federal Communication
Commission [45]. O UWB é uma tecnologia promissora para a comunica¢ao sem fio,
pois permite alta velocidade em curtas distancias em comunicac¢fes indoor, devido a
baixa densidade espectral e altas taxas de dados. Geralmente a poténcia efetiva
isotropicamente radiada (EIRP — Effective Isotropic Radiated Power) deve ser menor
que -41,3 dBm/MHz entre 3,1 a 10,6 GHz [46].

Para estabelecer a comunicacgdo entre dois nds, 0s transceptores exigem antenas
UWB, de preferéncia, de tamanho pequeno e de baixo custo de fabricacdo [47]. O
projeto de antenas UWB tem sido interesse de muitas pesquisas, especialmente durante
0s Ultimos anos. No entanto a banda UWB sobrepde-se com os sistemas tradicionais de
banda estreita como a banda WLAN (5.15-3.35 GHz, 5.725-5.825 GHz). Para resolver
este problema, é desejavel a criacdo de antenas de banda ultra larga, com uma banda de
rejeicdo caracteristica, para minimizar a interferéncia em algum sistema de
comunicagdo proximo. Para resolver este problema, varias tecnologias sdo utilizadas
para projetar antenas UWB com bandas de rejeicéo, tais como fendas (slots), elementos
parasitas, ressoadores, etc [48-50].

Inicialmente neste trabalho, um novo método foi implementado para adquirir a
frequéncia de corte caracteristica em uma antena monopolo. A banda de rejeicdo é
conseguido atraveés da insercdo de um SRR convencional , que é magneticamente
excitado através de um patch circular colocada no lado oposto do substrato dielétrico.
A antena proposta cobre a faixa de frequéncia UWB comercial (3,6-9,2 GHz),
rejeitando a banda limitada de (5,30-5,89 GHz) para evitar possiveis interferéncias
[51].

53



6.2.1 Antena monopolo de banda ultra larga com Split Ring Resonator
como filtro

Para esta investigacdo, uma monopolo antena circular foi escolhida como um
ponto de partida. Uma antena monopolo é um tipo de antena de microfita, constituida
por um patch condutor, depositado sobre um substrato dielétrico, que se encontram
apoiados sobre o plano de terra truncado (monopolo), e otimizado em relacdo ao
aumento da largura de banda, com a introducdo de um recorte retangular. O substrato
dielétrico € considerado isotropico, como permissividade elétrica relativa ¢, e espessura
t.

A antena utilizada como ponto de partida, consiste de um patch circular com um
raio “r’ que ¢ alimentado por uma linha de microfita de 50 €, de largura W ,
depositado sobre um substrato dielétrico com uma altura “a” e largura “b”, apoiado por

(P4

um plano de terra de altura “h” e “g” € o espago entre o patch e o plano de terra. Um

CGI”

corte retangular de largura ¢ introduzido no plano de terra a fim de obter um
aumento na largura de banda, como mostra a Figura 6.7.

Substrato

B

b

Figura 6.7. Antena monopolo de microfita com patch circular, a regido cinza representa o material
condutor.

Para a estrutura acima foi simulado no software comercial Ansoft HFSS® o
parametro de espalhamento S11 (perda de retorno), como mostra a Figura 6.8. Na
simulacdo foi utilizado como substrato a fibra de vidro FR-4 com constante dielétrica &

= 4.4, uma tangente de perdas dielétricas de 0.02 e espessura t = 1 mm. Uma vez que a
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antena foi adaptada, as seguintes dimensdes foram determinados (ver Figura 6.7) a =25
mm b =20 mm, r=8 mm, h=5,8 mme W, =2,4 mm. A largura do corte retangular é |

=2,4 mm.

S11 (dB)

0 i i i i | i i
2

Figura 6.8. Perda de retorno para a antena monopolo de microfita com patch circular.

A largura de banda em que o S11 esta abaixo de -10 dB vai de aproximadamente 3,6 a 9,9 GHz.
6.2.2 Split Ring Resonator (SRR)

A obtencdo de magnetismo sem componentes magneticas € conhecida
cientificamente desde a década de 1940, gracas ao trabalho de Friis e Shelkunoff [52],
quando ele divulgou os famosos aneis de ressonancia (SRR — split ring resonator).
Além disso, o magnetismo artificial também pode ser encontrado em estruturas
ordinarias, como em particulas de neve molhada, originando um comportamento
diamagnético. De modo geral, para que haja um comportamento magnético artificial, é
necessario um formato geométrico em que as correntes induzidas sejam distribuidas, de
forma bastante uniforme, em espirais ou loops, produzindo, assim, um forte momento
magnético.

Em 1999 Pendry et al [5] aumentou a resposta magnética dos materiais
projetados artificialmente introduzindo elementos capacitivos na estrutura, 0s SRRs. O

SRR exibe uma resposta magnética ressonante as ondas eletromagnéticas quando o vetor

campo magnético H for paralelo ao eixo dos SRRs. Estes anéis (SRRs) podem ser

construidos usando varias formas geométricas, onde cada anel pode ser visto como o
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equivalente metamaterial de um a&tomo magnético. A Figura 6.9 exemplifica geometrias

de particulas metalicas usadas na formag&o de SRRs.

Figura 6.9. Forma de arranjo geométricos. Reproduzido de [25]

Neste trabalho o SRR é um par de anéis anulares concéntricos com aberturas em
extremidades opostas. Os dois anéis sdo posicionados de forma que a abertura de cada
anel ¢ localizado no lado oposto ao do outro (ver Figura 6.5). Esta abertura controla a
frequéncia de ressonancia. A Figura 6.10 mostra a simulacdo do parametro S para uma
célula basica de SRR usando o Ansoft HFSS®. O substrato usado nesta simulagéo foi o
FR-4 com uma constante dielétrica de 4.4 e uma espessura de 1.0 mm. As dimensdes do
SRR para a frequéncia de ressonancia de 5,5 GHz séo obtidas como seguem: rl = 5.5

mm, r2=3.0mm, W=10mm,D=15mme G =0.5mm [51].

Perda de retorno (dB)
¥ 8 B 8 & =

I
=
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Figura 6.10. Perda de retorno para uma célula bésica de SRR.
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6.2.3 Simulages e Resultados experimentais

A antena proposta consiste em uma antena monopolo circular (ver Figura 6.7)
com a inser¢do do SRR no plano de terra no lado oposto do patch condutor, a fim de
obter a banda de rejeicdo, em que, a frequéncia de corte é centrada em 5,5 GHz (ver
Figura 6.10). Logo o SRR foi dimensionado conforme mostrado na se¢do 6.2.2. A
Figura 6.11 mostra a antena monopolo UWB como o SRR como filtro, a fim de obter a
banda de rejei¢do limitada de (5,30-5,89 GHz) para evitar possiveis interferéncias.

Subitram
I | 1
@ | =
| | | |
L | | r

Figura 6.11. Antena UWB com SRR.

A antena proposta foi investigada usando o Ansoft HFSS®. A Figura 6.12 mostra
os resultados simulados da perda de retorno (S11) para a antena UWB proposta com e
sem SRR. Claramente pode ser visto na Figura 6.12 que a banda de rejeicdo em torno de
5,5 GHz é obtida usando o SRR. E notério que a antena proposta com SRR abrange a
largura de banda de 3,6 a 9,2 GHz com uma banda de rejeicdo atuando de 5,3 a 5,8
GHz, que faz desta antena uma candidata apropriada para o sistema de comunicacdo
UWB, uma vez que esta antena possui uma largura de banda de aproximadamente 6
GHz e a FCC definiu que o sinal UWB deve ocupar pelo menos 500 MHz em uma
largura de banda de 7,5 GHz (3,1 GHz a 10,6 GHz).
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| ==—semSRR
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Perda de Retorno (dB)
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Figura 6.12. Resultados simulados da perda de retorno da antena UWB proposta com e sem 0 SRR.

Uma vez que a estrutura foi simulada a préxima etapa foi fabrica-la para efetuar

as medigdes. A Figura 6.13 mostra a foto da antena proposta.

Figura 6.13. Foto da antena proposta.

Esta antena foi construida usando a prototipadora LPKF ProtoMat® S42, Figura
6.14, que € uma maquina de prototipagem de circuitos impressos de alta performance

para varias aplicacdes. A ProtoMat® S42 possui uma preciséo altissima com um sistema

de resolucéo na ordem de um (micrometros).
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Figura 6.14. Foto da prototipadora LPKF ProtoMat® S42.

Depois de fabricada a antena pode-se verificar a performance da antena
experimentalmente, comparando os resultados simulado com o medido. A Figura 6.15

mostra a comparacdo da perda de retorno entre os resultados medido e simulado da

antena UWB proposta.
1]
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Figura 6.15. Comparacdo da perda de retorno simulado e medido da antena proposta.

Esta comparagdo mostra uma boa concordancia entre os resultados medido e
simulado. Diferenga entre essas duas curvas sdo provavelmente devido ao

desalinhamento dos dois lados durante o processo de fabricacéo.
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A distribuicdo da densidade de corrente para a frequéncia de corte (5,5 GHz) da
antena UWB proposta é examinada, como mostra a Figura 6.16. E notavel que a
distribuicdo da superficie de corrente concentra-se principalmente no SRR localizada na

parte inferior da antena (regido do plano de terra).
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Figura 6.16. Distribuicdo da densidade de corrente da antena proposta.

Em seguida os diagramas de radiacdo em 2D e 3D no plano E (vermelho) e
plano H (azul), para 5 GHz, 5,8 GHz (maximo valor de rejeicdo) e 7,8 GHz, foram
simulados, conforme mostra a Figura 6.17. E visto que a antena proposta possui
diagramas de radiacdo omnidirecional no plano H (plano x-z) e quase omnidirecional no
plano E (plano y-z). Também pode-se observar na Figura 6.17 que a antena possui um
ganho baixo, sendo esta um protétipo apropriado para aplicacdo em equipamentos de

comunicacgdo sem fio UWB, como esperado.
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Figura 6.17. Resultados simulados dos diagramas de radiacdo em 2D e 3D do plano E (vermelho) e plano
H (azul) para: (2) 5 GHz, (b) 5,8 GHz, (c) 7,8 GHz.
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6.3 Projeto de uma antena de Microfita com patch quadrado usando
Spiral Loop Resonator com duas bandas de corte para aplicacdes em
sistemas UWB

Nesta secdo uma nova configuracdo de uma antena de microfita com duas
bandas de corte para sistemas de comunicacdo UWB ¢é proposta. A antena € uma
otimizacdo de uma antena de microfita com patch quadrado com uma abertura (slot)
circular no plano de terra. Um tipo metalico de ressoador de loop em espiral (Metallic-
Type Spirial Loop Resonator - MTSLR) é inserido dentro da abertura circular paralelo
ao elemento radiador (patch) no lado oposto do substrato dielétrico para obter as

caracteristicas de aplicacdo em sistemas UWB com uma dupla banda de corte.

6.3.1 Projeto da antena proposta

A geometria da antena proposta é mostrado na Figura 6.18. A antena foi
construida em um substrato dielétrico RT DUROID 6006 de 30 (L) x 30 (W) mm? e
1,27 mm de espessura, com uma constante dielétrica ¢, = 6,15 e uma tangente de perdas tan
& = 0,0027 localizado paralelo ao plano x-y e centrado na origem do sistema de coordenadas
cartesiano (X, y, z). Uma abertura circular de raio R = 13,5 mm ¢ inserido no centro do plano de
terra. Um patch quadrado de | = 12,0 mm conectado a uma linha de microfita de 50 Q com
largura ws = 3,0 mm, e comprimento It = 3,0 mm, € localizado sobre o substrato. Para
implementar a banda de corte dupla, um MTSLR ¢ inserido ndo concéntrico dentro da abertura
circular do plano de terra, paralelo ao patch como mostra a Figura 6.18. Esta configuracao
acarreta um alto acoplamento magnético entre o patch e o loop em espiral durante a ressonancia.
H& uma capacitancia distribuida entre as voltas da espiral, e a interacdo entre a indutancia e
capacitancia espiral faz com que surja o comportamento ressonante [53]. A presencga dos anéis
leva a uma permeabilidade negativa efetiva numa banda estreita acima ressonancia, onde a
propagacdo de sinal é inibida. Depois os pardmetros S de uma célula béasica do ressoador
alimentado por uma linha de microfita de 50 Q ¢é simulado inicialmente a fim de obter as
dimensdes do SLR para a frequéncia de corte observada. [54-55]. As dimensdes do MTSLR

foram obtidas a partir dos seguintes valores: I,=12,0 mm, |, = 11,0 mme G = 1 mm.
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Figura 6.18. Geometria da antena UWB com banda de corte dupla proposta.

6.3.2 Parametros analisados

Resultados simulados dos parametros analisados séo obtidos, usando o software
comercial Ansoft HFSS®, que é baseado no método dos elementos finitos. Inicialmente,
o efeito do MTSLR integrado ao projeto da antena é investigado. A Figura 6.19 mostra
os resultados simulados da perda de retorno para a antena UWB proposta com e sem
MTSLR. Os parametros da antena séo: : R = 13,5 mm, | = 12,0 mm, Iy = w = 3,0 mm, |, =
12,0 mm, I, = 11,0 mm, e G =1 mm. E notavel que a antena proposta com o MTSLR cobre a
largura de banda de 3,2 a 10,6 GHZ enquanto rejeita (4,20 — 4,8 GHz) para banda C e
(7,5 — 10 GHz) para banda X, que faz esta antena uma candidata apropriada ao sistema

de comunicacdo UWB conforme definicdo descrita na secéo 6.2.
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Perda de Retarno(dB)
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f (GHz)

Figura 6.19. Resultado da perda de retorno da antena proposta com e sem MTSLR(os parametros da
antena séo: R =135 mm, | = 12,0 mm, l=w = 3,0 mm, I, = 12,0 mm, I, = 11,0 mm, e G = 0,1 mm).

Segundo, os efeitos dos pardmetros geométricos da antena proposta Sao
investigados. A Figura 6.20 mostra o efeito da variagdo do raio R da abertura circular
sobre a perda de retorno em funcgio da frequéncia. E visto na figura que a maior largura
de banda é obtida para R = 13,5 mm, que se estende de 2,5 até 10 GHz com algumas bandas

de corte. Além disso, para 0 R = 13,5 mm, quando | = 12,0 mm (que o patch é tangente a borda

da abertura do plano de terra) a perda de retorno comprova o comportamento UWB.

O

Perda de Retorno (dE)

—+—FR=13 mm
R=13.5 mm
= ==R=14 mm

5 B 7 B 5 10
f (GHz)

Figura 6.20. Resultado da perda de retorno da antena proposta para diferentes valores do raio R da
abertura circular.
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Desde que a linha de alimentacdo é um fator chave para o controle da
impedancia consequentemente da largura de banda, os pardmetros da linha de
alimentacdo, comprimento I; e largura w;, tem alto impacto na performance da antena.
Resultados simulados da perda de retorno com diferentes valores de w; sdo analisados, como
mostra a Figura 6.21. Os resultados forma obtidos com R = 13,5 mm e ly= 3 mm. Para w; = 3,0
mm obtém-se os melhores valores para a largura de banda como mostra a Figura 6.21.

O x . ; r ; . . r
- /
s
—al
r 'F (l; o

Perda de Retorno (d8)
3
T

B W 4

S0 —f=25 mm
=30 M
——wf=3.5 mm

ag L 5 L ' L ' 1 ;

2 3 4 o B 7 8 g9 10
f(GHz)

Figura 6.21. Resultado da perda de retorno da antena proposta para diferentes valores do largura w; da
linha de alimentacdo de microfita, com I;=3,0 mmeR = 13,5 mm.
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6.3.3 Resultados e Discussfes

Apos a simulacdo, os parametros otimizados da antena proposta com 0 MTSLR
foram obtidos. Os parametros geométricos da antena sdo: R = 13,5 mm, 1 = 12,0 mm, If
=wf=30mm, Ix=12,0 mm, ly = 11,0 mm, e G = 1 mm. Nesta secdo a performance
da antena é estudada. A antena UWB com abertura circular com banda dupla de corte

foi fabricada usando a técnica da foto-litografia como mostra a Figura 6.22.

Figura 6.22. Fotografia da antena proposta.

A perda de retorno foi medida usando o analisador de rede vetorial Rohde &

Schwars modelo ZVB14, com varredura de frequéncia de 700 MHz a 18 GHz como
mostra a Figura 6.23.

Figura 6.23. Analisador de rede vetorial, Rohde & Schwarz modelo ZVVB14.
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Ent&o para verificar a performance da antena a estrutura foi medida e o resultado
medido foi comparado com o simulado. A Figura 6.24 mostra a comparagéo dos valores
da perda de retorno para a antena UWB proposta.

n
T
r
-
-
e
|-h""'"""----‘\

—— - —
ol —

Perda de Retorno (dB)
(o)
(]

2'

——=—medido
simulado

_35 1 1 1 1 1 1 1 1 1
2 3 4 5 B 7 8 g 10
f (BHz)
Figura 6.24. Comparacdo entre os resultados simulados e medidos da antena UWB proposta.

Esta comparacdo mostra uma boa concordancia entre os valores medido e
simulado da perda de retorno. Diferencas entre essas duas curvas se dao provavelmente
pelo desalinhamento entre os dois lados durante o processo de fabricacdo, além de

imprecisdes nas dimensdes.

O valor medido da impedéancia de entrada para a linha de microfita é de 52,625

), como mostra a Figura 6.25.
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Figura 6.25. Valor medido da impedancia de entrada na carta de Smith.

Os diagramas de radiacdo em 2D e 3D no plano E (¢ = 0°) e plano H (¢ = 90),
para 4,4 GHz e 6,8 GHz (maximo valor de rejei¢do), foram simulados, conforme mostra
a Figura 6.26. E visto que a antena proposta possui diagramas de radiacio
omnidirecional no plano H (plano x-z) e quase omnidirecional no plano E (plano y-z).
Também pode-se observar na Figura 6.17 que a antena possui um ganho baixo, sendo
esta um prototipo apropriado para aplicagdo em equipamentos de comunicagdo sem fio

UWB, como esperado. Esta observacdo demonstra a eficacia da introdugdo do MTSLR
na abertura circular plano de terra.
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Figura 6.26. Diagramas de radiagéo em 2D e 3D do plano E e plano H para a antena proposta, (a) 4,4
GHz. (b) 6,8 GHz.
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Capitulo 7

Modelagem e Analise dos Resultados para
Arranjos de Antenas

Um arranjo de fase de antenas é constituido por um numero limitado de antenas
idénticas e associa os sinais induzidos nessas antenas para formar a saida do arranjo.
Cada antena do arranjo recebe o nome de elemento do arranjo. A diregdo onde o ganho
do arranjo sera 0 maximo possivel e controlada pelo ajuste da fase do sinal nos
diferentes elementos. A fase induzida nos varios elementos e ajustada de forma que os
sinais em uma determinada direcdo, na qual se deseja maximo ganho, sdo somados em
fase. Isso resulta em um ganho do arranjo, que é aproximadamente a soma dos ganhos
individuais dos elementos naquela direcéo.

Em estruturas simples (apenas um elemento radiador), verifica-se que certas
caracteristicas como: ganho, diretividade e largura de feixe de meia-poténcia nem
sempre sdo adequadas para aplicacdes praticas. Alternativamente, usa-se arranjos para
solucionar tais problemas. [56-57].

Nesta seccdo serdo descritos os arranjos de fase em configuracdes geometricas
lineares e planares. No arranjo linear seus elementos radiadores estdo dispostos ao longo
de uma linha, enquanto que, no arranjo planar seus elementos estdo dispostos em uma
malha retangular. Em todos os casos 0s elementos sdo constituidos do mesmo material e

possuem espacamento constante entre 0s elementos adjacentes.
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7.1 Arranjos Linear

A Figura 7.1 mostra um arranjo linear de N elementos em um campo distante de

fontes isotrdpicas ao longo do eixo “z”.

z

by

Figura 7.1. Geometria de um arranjo linear de N elementos.

O fator de arranjo pode ser obtido considerando os elementos como uma fonte

pontual, sendo determinado por [23]:

FA:1+e+j(kdcosﬁ+ﬂ) _|_e+j2(kdc0549+,8) _|_m_|_e+j(N—1)(kdcosﬁ+ﬂ) (71)

Na qual pode ser escrita da seguinte forma:

FA = ieﬂ(N—l)(kdcos«%ﬁ) (72)

n=1

A equacdo (7.2) pode ser reescrita da seguinte forma:

N
FA=Y el v (7.3)
n=1
Onde,
v =kdcos@+ f (7.4)

Multiplicando-se ambos os lados da equagéo (7.3) por €', obtém-se:
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FAeY = +e/ +el¥ 4.+l el (7.5)
Subtraindo (7.3) de (7.5), obtém-se,
FAEY —1) = (-1+e'") (7.6)

que também pode ser escrito como:

N eV -1) el W2y _o-iW2)y

sin(Ny/j (1.7)
_ piltN-Dr2ly 2

ol

Se for tomado como referéncia um ponto localizado no centro fisico do arranjo,

jN J(N/2 —j(N/2
FA_ (e] 14 _1) :ej[(N—]_)/Z](// {e]( ) —e i( )Wi|

o fator de arranjo pode ser reduzido para:

"(5v)
sin| —y
FA=|—2% / (7.8)

(57
sin| —
FA=| 2/ (7.9)

Realizando-se uma normalizacdo em relagdo ao nimero maximo de elementos

do arranjo, as equacdes (7.8) e (5.9) podem ser apresentadas da seguinte forma:

W sin(1 j
ZW
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sin (Nt//j
2 ) (7.11)

)

FA, =

7.1.1 Fase e Espagamento Entre os Elementos em um Arranjo Linear

Em um arranjo de fase, a maxima radiacdo pode ser orientada em qualquer
direcdo. Assumindo que a maxima radiagdo do arranjo e necessaria para angulos 6y

variando de 0° a 180°, a fase de excitacdo S entre os elementos deve ser ajustada, tal

que:
w =kd cos(60)+ B, (7.12)
Resultando em:
S =—kd cos 6, (7.13)
ou
6, =cos™ B 7.14
b (kd j (7.14)

A variacdo da fase £ ira mudar 6y, causando um deslocamento no feixe. Este
mecanismo ¢é a base do arranjo de fase em antenas, como mostra a Figura 7.2. A
variacdo na fase é realizada por deslocadores de fase (phase shifters), conectados em

cada um dos elementos que compde 0 arranjo.
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Figura 7.2. Arranjo de fase em uma antena.

Quando as correntes que alimentam os elementos estdo em fase e com igual
amplitude, resultara em um feixe na direcdo broadside (arranjo cujos elementos
contribuem com campos de igual amplitude e fase).

O fator de arranjo da equacdo (7.2) pode ser escrito em termos da variavel v =
cosé:

N-1
FA: zeJerkd(vao) (715)
=1

onde a direcdo de maior radiacdo vy € relacionada com a diferenca de fase Ay
por Ay = -kdvo.

FA(v) e FA(®) sdo relacionados ponto-a-ponto na regido |v| <1, que é referida
como a regido visivel do espaco correspondente a angulos reais de #. Também se nota
que FA(v) € uma funcdo periddica de v de periodo [23]:

2t 1 4
Z-— =2 (7.16)

G_% d

e que a equacdo (7.15) estéd na forma da representacdo da série de Fourier. O maximo de

FA(Vv) ocorre sempre gque 0 argumento da equacao (7.15) é maltiplo de 2ir;

kd (v—v, )= 2iz (7.17)

ou
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i
vV, —V, = d/_i (7.18)
Sendoi=0,%+1,%2..,

Quando v; = vp ou i = 0 ocorre, 0 maximo geralmente refere-se como l6bulo
principal e os outros maximos sdo conhecidos como I6bulos secundarios. No projeto de
arranjos de fase, é necessario que 0s l6bulos secundarios sejam eliminados ou
minimizados. Este lébulo reduz a poténcia do lébulo principal, diminuindo o ganho da
antena. O espacamento d entre os elementos deve ser escolhido de forma a evitar
I6bulos de grade na regido visivel do espaco. Quando o lébulo principal esta em uma
direcdo vo, 0 lébulo de grade mais proximo da regido visivel do espaco é localizado por
[12], [23]:

1

Vi—=Vp = _W (7.19)

O I6bulo de grade apenas aparecera no espaco visivel quando vy — 1/(d/A) < -1,
desta forma o critério para o espacamento entre 0s elementos em termos do maior

angulo de radiacao Gomax € [23]:

1

1+ 5€N|6y | (7:29

d
—=
A

7.1.2 Arranjo de antenas linear de trés elementos com substrato
convencional (FR-4) e substrato metamaterial

Esta secdo mostra os resultados simulados usando o software comercial Ansoft
HFSS® para os arranjos lineares das antenas de microfita com espacamento iguais entre
os elementos para um arranjo sobre substrato convencional (FR-4) e um arranjo sobre
substrato metamaterial. Para a mesma frequéncia de ressonancia foi projetado os
arranjos de antenas lineares com FR-4 e com metamaterial como substrato como mostra

a Figura 7.3 (a) e (b) respectivamente.
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Na Figura 7.3 (a) o arranjo utiliza um substrato FR-4 com constante dielétrica &,
= 4,4, comprimento = 60,0 mm, largura = 50,0 mm, a espessura do substrato = 1.54
mm, com um patch condutor de largura e espessura de 10 mm, conectados por uma
linha de fita de 8 mm de comprimento e 2 mm de largura. Na Figura 7.3 (b) o arranjo
utiliza um substrato metamaterial (combinacdo de SRR e TW) , com um comprimento de
40,0 mm, uma largura de 34 mm, e espessura de 8 mm, o patch condutor do arranjo
possui largura e espessura de 8 mm. Fisicamente, a substituicdo da do substrato
convencional em FR-4 por uma com substrato metamaterial neste arranjo linear gerou

fatores de reducdo em sua area, assim como na antena comum mostrado na se¢do 6.1.5.

(@) (®)
Figura 7.3. Arranjo Linear de uma antena de microfita com 3 elementos. (a) com substrato FR-4. (b) com
substrato metamaterial.

A Figura 7.4 mostra uma comparacdo da perda de retorno entre 0s arranjos
mostrados na Figura 7.3 para uma faixa de frequéncia de 4 - 8 GHz. O arranjo com
substrato metamaterial apresenta um casamento de impedancia significativamente
inferior a do modelo construido em FR-4, porém percebe-se claramente um aumento
significativo na largura de banda, assim como também em seu diagrama de radiacao
como sera mostrado nas Figuras seguintes, instigando assim 0 uso e a pesquisa dos

substratos metamateriais em antenas e arranjos de antenas para aplicagdes especificas.
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Figura 7.4. Comparativo da Perda de retorno entre o arranjo linear com substrato FR-4 e substrato
metamaterial.

As Figuras 7.5 e 7.6 mostram os diagramas de radiacdo em 2D e 3D para o
arranjo linear com substrato FR-4 respectivamente. Na Figura 7.5 o plano E esta

representado na cor vermelha e o plano H esta sendo representado pela cor azul.

-180
Figura 7.5. Diagrama de radiagdo 2D para um arranjo linear com substrato FR-4.
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Figura 7.6. Diagrama de radiacdo 3D para um arranjo linear com substrato FR-4.

As Figuras 7.7 e 7.8 mostram os diagramas de radiacdo em 2D e 3D para o
arranjo linear com substrato metamaterial. Podemos perceber que para o arranjo linear
com substrato metamaterial, hd uma eliminacdo dos I6bulos secundarios aumentando
assim a diretividade da antena e fazendo com que sua distribuicdo se aproxime mais de

um diagrama omnidirecional.

-180
Figura 7.5. Diagrama de radiacdo 2D para um arranjo linear com substrato metamaterial.
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Figura 7.8. Diagrama de radiacdo 3D para um arranjo linear com substrato metamaterial.

7.2 Arranjos Planares

Para obtermos angulos de radiacdo em duas dimensfes, deve ser usado um
arranjo planar de elementos radiadores. Para uma disposi¢cdo em um grid retangular, o
elemento (m,n)-ésimo é localizado por xn=mdy e y,=nd,. Devido suas caracteristicas
geométricas, 0s arranjos planares apresentam maiores simetrias em seus campos
radiados.

Se M elementos sdo posicionados ao longo do eixo “X” como ilustrado na Figura

7.9, o fator de arranjo é dado por [23]:

FA = i |nhej(mfl)(kdxsenecoswﬁx) (721)
-1

sendo Iy 0 coeficiente de excitacdo de cada elemento. O espacamento e o
deslocamento de fase entre os elementos ao longo do eixo “X” s@o representados,

respectivamente, por dy e fy.
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Figura 7.9. Geometria de um arranjo planar de NxM elementos.

Conforme a Figura 7.9, observa-se que N elementos s&o dispostos ao longo do

eixo “y”, sendo dy a distancia entre eles e f, o deslocamento de fase. Desta forma, o

fator de arranjo pode ser calculado assumindo o vetor contribuicdo de cada elemento do

arranjo em cada ponto no espago.

N
_ (m-1)(kd,sengcosg+B,) 1, § (n-1)(kd,sendcos g+, )
FA_§1:|n1[|mle k
P

ou

FA=S,  x Syn

Sendo:

M
_ j(m-1)(kd,senfcos g+, )
S, = El e
n—

N

_ j(n—l)(kdysenecos¢+ﬁy)

Sy = El e
n—

(7.22)

(7.23)

(7.24)

(7.25)

As equac0es (7.24) e (7.25) mostram que o fator de arranjo de um arranjo planar

¢ o produto dos fatores nas direcdes “X” e “y”.

Se as amplitudes dos coeficientes de excitacdo dos elementos do arranjo na

dire¢do “y” sdo proporcionais em relagao aqueles na diregdo “x”, a amplitude do (m,n)-

éssimo pode ser escrita como:
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mn ml

A, (7.26)

Considerando a excitacdo de amplitude uniforme, a excitacdo total podera ser
definida por In,=lo. Logo, o fator de arranjo sera expresso como:

M N
(Mo (n-1)(kd, send
EA = Iozej(m 1)(kdxsen0cos¢+ﬂx)zel(n )(kdysendcos g+ B, ) (7.27)

m-1 n-1

Normalizando-se (7.27), obtém-se [23]:

sen(Myx ) sen(Nw j
X y
FA=]t 2 ! 2 (7.28)

M sen (l/jxj N sen [V/y}
2 2

Sendo:

v, =kd sendcosg+ 3, (7.29)

w, =kd sendcosg+ j, (7.30)

7.2.1 Fase e Espacamento Entre os Elementos em um Arranjo Planar

Em um arranjo planar, o I6bulo principal (m=n = 0) e os secundarios séo

orientados a partir de:

kd, sen@cos¢g+ S, =+2mx m=0,12, ... (7.31)

kd,sendcosg + B, =+2nx n=0,12, .. (7.32)

As fases fy e py sdo independentes, ou seja, 0s seus valores podem ser diferentes.
Quando se deseja maxima radiagdo em uma certa localiza¢do 0 = 0y e ¢ = o, a variagao

da fase progressiva entre os elementos nas direcdes “X” e “y” é definida por [11]:
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S, =—kd, seng, cos ¢,

B, =—kd sen@, cosg,

O I6bulo principal e os l6bulos secundarios podem ser localizados por:

kd, (sendcosg—send,cosgy )=+2mz  m=0,1,2, ...
kd, (senfseng —send,seng, ) = +2nz n=0,1.2, ...

Ou:

send cos ¢ — send, Cos ¢, :irg_i m=0,12, ..

X

sengseng — seng,seng, = J_rZ—ﬂ n=012, ..
y

(7.33)

(7.34)

(7.35)

(7.36)

(7.37)

(7.38)

Manipulando-se, simultaneamente, as equacdes (7.37) e (7.38) obtém-se [11]:

seng,seng, J_rz/1

— -1 y
¢ =tan -
seng, cos ¢, + e

X

seng, cos ¢, + ma seng,seng, + 2’1

6=sen™ X |=sen™t X
CosS ¢ seng
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O nUmero de lébulos de grade que podem ser projetados no espago visivel
depende dos paradmetros dy / 4 e dy / A. Para evitar formacéo de I6bulos de grade no

espago visivel, definido por [23]:

cos’a, +cos’a, =1 (7.41)

Sendo:
cosa, = Sendcos ¢ (7.42)
cosa, = sendseng (7.43)

0 espagamento entre os elementos dy /4 e dy /4 deve ser escolhido de forma que
ocorra apenas um maximo do fator de arranjo. Esse ajuste de parametro é de forma

similar ao apresentado para os arranjos lineares, sendo, portanto definidos por [23]:

d 1

S (7.44)
A 1+seng,,

d

Y < ; (7.45)
A 1+seng,,.,

7.2.1 Arranjo de antenas planares de nove elementos (3x3) com substrato
convencional (FR-4) e substrato metamaterial

Esta secdo mostra os resultados simulados usando o software comercial Ansoft
HFSS® para os arranjos planar das antenas de microfita com nove elementos (3x3) para
um arranjo sobre substrato convencional (FR-4) e um arranjo sobre substrato
metamaterial. Para a mesma frequéncia de ressonancia foi projetado os arranjos de
antenas lineares com FR-4 e com metamaterial como substrato como mostra a Figura

7.10 (a) e (b) respectivamente.
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Na Figura 7.10 (a) o arranjo utiliza um substrato FR-4 com constante dielétrica
g = 4,4, comprimento = 60,0 mm, largura = 50,0 mm, a espessura do substrato = 1.54
mm, com um patch condutor de largura e espessura de 10 mm. Na Figura 7.10 (b) o
arranjo utiliza um substrato metamaterial (combinacdo de SRR e TW) , com um
comprimento de 40,0 mm, uma largura de 34 mm, e espessura de 8 mm, o patch
condutor do arranjo possui largura e espessura de 8 mm. Fisicamente, a substituicdo da
do substrato convencional em FR-4 por uma com substrato metamaterial neste arranjo
linear gerou fatores de redugdo em sua &rea, assim como na antena comum mostrado na

secdo 6.1.5.

@ (®)
Figura 7.10. Arranjo planar de uma antena de microfita com 9 elementos (3x3). (a) com substrato FR-4.
(b) com substrato metamaterial.

A Figura 7.11 mostra uma comparacdo da perda de retorno entre os arranjos
mostrados na Figura 7.10 para uma faixa de frequéncia de 2 - 10 GHz. Em ambos o0s
arranjos temos uma resposta em ressonancia multibanda. Através desses resultados,
podemos constatar que a introducdo do substrato metamaterial melhorou a resposta em
frequéncia do arranjo, bem como a largura de banda, com quase todos os valores
oscilando abaixo de -10 dB na faixa de 6 a 10 GHz.
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Figura 7.11. Comparativo da Perda de retorno entre o arranjo planar com substrato FR-4 e substrato
metamaterial.

As Figuras 7.12 e 7.13 mostram os diagramas de radiacdo em 2D e 3D para o
arranjo planar com substrato FR-4 respectivamente. Na Figura 7.12 o plano E esta
representado na cor vermelha e o plano H estd sendo representado pela cor azul. Os
diagramas forma obtidos na frequéncia de 7,5 GHz, para os planos: E (elevacdo, com &

variando e ¢ = 0°) e H (azimutal, com ¢ variando e &= 90°)
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-180
Figura 7.12. Diagrama de radiacdo 2D para um arranjo planar com 9 elementos com substrato FR-4.

dB(GainTotal)

4, 7329e+080
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-2.7799e+801
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-3.3221e+801
-3.5932e+801
-3, 8643e+B01

Figura 7.13. Diagrama de radiacdo 3D para um arranjo planar com 9 elementos com substrato FR-4.
As Figuras 7.14 e 7.15 mostram os diagramas de radiacdo em 2D e 3D para o

arranjo planar com substrato metamaterial. Podemos perceber que para o arranjo planar

com substrato metamaterial, o digrama possui uma caracteristica broadside.
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Figura 7.14. Diagrama de radiacdo 2D para um arranjo planar com 9 elementos com substrato
metamaterial.
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Figura 7.15. Diagrama de radiagdo 3D para um arranjo planar com 9 elementos com substrato
metamaterial.
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Capitulo 8

Conclusoes

Nesta tese, foram apresentadas antenas de microfita do tipo patch retangular, na
qual uma andlise tedrica e numérica das caracteristicas ressonantes desta antena através
de um formalismo rigoroso de onda completa, utilizando metamateriais como
substratos, com sua respectiva bianisotropia magnético-dielétrica, assim como do tipo
patch circular e quadrada para aplicagdes em sistema de comunicacdes UWB usando
configuracOes de anéis de ressonancia ( SRR e SRL) como elementos parasitas a fim de
melhorar a performance destas antenas no que diz respeito a interferéncia com alguns
sistemas de comunicacdes de banda estreita.

Num primeiro momento a antena foi modelada atraves do método da Linha de
Transmissdo Transversa — LTT no dominio da transformada de Fourier em combinacgéo
com o método de Galerkin. Assim, foi necessario desenvolver uma teoria aplicada ao
caso do metamaterial com o objetivo de obter-se as equacbes gerais de campos
eletromagnéticos no dominio espectral. Em seguida, as equacfes gerais de campos
foram aplicadas a estrutura em estudo juntamente com condicBes de contorno
adequadas para obtencéo das solucdes eletromagnéticas. Funcdes de base adequadas a
estrutura foram aplicadas juntamente com o método dos momentos para obter-se 0s
campos tangenciais a fita e a frequéncia de ressonancia complexa da antena. Obtivemos
resultados numérico-computacionais usando programas desenvolvidos em Fortran e
Matlab®. Usamos sub-rotinas para a inversdo matricial complexa (invertendo a matriz

de admitancia complexa [Y ] obtendo assim a matriz de impedancia complexa [Z] da

estrutura, a qual é adequada para o estudo de microfita). Para a extracdo das raizes
complexas da equacéo caracteristica da estrutura usamos o método iterativo de Newton
Raphson, que através de aproximacdes iniciais sofre um processo de convergéncia para
0s zeros da equacdo, assim como sub-rotinas internas do Fortran. Os resultados
apresentados mostraram a interferéncia direta da permissividade e permeabilidade
efetiva do meio metamaterial na frequéncia de ressonancia, bem como a influencia de

cada um dos dois diretamente nos resultados.
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Também foi feito a andlise de uma antena de microfita do tipo patch retangular
usando substrato metamaterial no software comercial Ansoft HFSS®. Assim foi feito
uma comparagdo dos resultados simulados de uma antena convencional (utilizando
substrato FR-4) com a antena metamaterial, constatando a eficacia deste substrato no
que diz respeito a miniaturizacdo da antena em relacdo a sua area, porém ndo pode-se
constatar o mesmo no que diz respeito ao volume, limitando o uso do substrato
metamateriais em determinadas aplicagcdes, sendo uma delas em uma Estacdo Radio
Base, por exemplo. Ainda levando em consideragcdo ao uso do metamaterial como
substrato, foi feio uma analise também no Ansoft HFSS® com arranjo de antenas
lineares e planares.

Num segundo momento uma investigacao tedrica e experimental de uma antena
monopolo circular e de uma antena quadrada com SRR e SRL respectivamente, em
ambas como elementos parasitas no plano de terra, foi investigada. Os resultados em
geral mostraram a eficacia da insercdo dessas células unitarias dos ressoadores de anéis
partido nessas antenas, pois evitam a interferéncia em sistemas de banda estreita nos
sistemas de comunicagdo UWB, atuando como um filtro rejeita faixa, eliminando essas
bandas estreitas, assim com estas antenas sdo construidas a um custo relativamente
baixo.

Como contribuicdes deste trabalho, temos o desenvolvimentos das equacGes
gerais dos campos eletromagnéticos de uma antena de microfita com patch retangular
sobre substrato metamaterial usando o método LTT, para antenas, atraves do estudo de
seus parametros constitutivos, permissividade tensorial e permeabilidade tensorial,
assim como o desenvolvimento de alguns protétipos para o sistema de comunicacoes
UWB com algumas bandas de rejeicdo a fim de evitar possiveis interferéncias com
alguns sistemas de banda estreita

Como continuidade deste trabalho, sugere-se:

e Determinacdo de outras caracteristicas ressonantes da antena usando o
método LTT, como diagrama de radiacdo e impedancia de entrada;

e Andlise de antenas de microfita com outras formas de patch sobre
substrato metamaterial;

e Efetuar um estudo mais detalhado da antena como substrato metamaterial
adequando sua area e volume para uma aplicacao especifica.

¢ Novas antenas monopolos UWB; antenas inteligentes;
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e Usar material EBG e PBG nos substratos das antenas com metamaterial;
e

e Usar material supercondutor nos patches das antenas com metamaterial;
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