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Resumo 

Este trabalho tem o objetivo de descrever o desenvolvimento de uma antena im-

pressa circular microlinha. Partindo de uma estrutura clássica na literatura, uma ante-

na inicial é projetada e simulada em ambiente computacional através do programa 

Ansys HFSS
TM

, em seguida são inseridas modificações no projeto original, visando 

obter maiores larguras de faixa de operação, observando-se como parâmetro o casa-

mento de impedâncias de entrada para freqüências compreendidas entre 2GHz e 

20GHz. 

Após as etapas iniciais de cálculos analíticos e simulações computacionais, tendo 

alcançado o objetivo desejado, o substrato de interesse, neste caso a fibra de vidro, 

Flame Retardant – 4 (FR-4) foi caracterizado utilizando-se a técnica de caracteriza-

ção de materiais por guias de ondas. Obtidos os valores das características eletro-

magnéticas do substrato analisado, estes realimentaram as simulações computacio-

nais gerando otimizações, a fim de que os resultados obtidos nas caracterizações ex-

perimentais dos protótipos se comportassem de forma concordante com as simula-

ções executadas.   

 

 

 

Palavras-chave: Antena, Antena monopolo, Antena em micro linha 

de fita, Caracterização de materiais, Guias de onda. 
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Abstract 

This paper aims to describe the development of a circular microstrip antenna. 

From a classical literature structure, an initial antenna is designed and simulated in 

computer environment through Ansys HFSS
®
 program, then was inserted modifica-

tions to the original design in order to obtain improvements in operating bandwidths, 

noting as parameter the input impedances matches for frequencies between 2GHz 

and 20GHz. 

After the initial stages of analytical calculations and computer simulations, 

achieving the desired goal, the substrate of interest, in this case glass fiber, Flame 

Retardant – 4 (FR4), was characterized using the waveguides materials characteriza-

tion technique. Obtained values of the electrical characteristics of the analyzed sub-

strate, these gives the feedback computer simulations generating optimizations, so 

that obtained results from experimental characterization of the manufactured proto-

types behave concurrently with the simulations performed. 

 

 

 

 

 

Keywords: Antenna, Monopole antenna, Microstrip antenna, Mate-

rial characterization,Waveguides.  
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Capítulo 1  

Introdução 

1.1 Motivação do trabalho 

Tem-se observado uma expansão e modernização dos sistemas de telecomunica-

ções, entre os quais aqueles que envolvem a tecnologia sem fio [1]-[5]. Neste seg-

mento, incluem-se os equipamentos móveis [6], diferentes modelos de radares de 

curto alcance [7]-[9] e muitos sistemas de sensoriamento para diferentes aplicações 

[10]-[14]. Com a implantação do sistema de quarta geração para dispositivos móveis 

(4G) em todo o mundo, em substituição ao sistema anterior, pesquisas sobre as novas 

tendências e novas tecnologias se iniciaram para dar continuidade à evolução deste 

sistema de telecomunicações que, em média, experimenta a cada 10 anos uma nova 

tecnologia em substituição à antiga [15].  

Para atender as novas propostas, nesta fase do desenvolvimento da tecnologia de 

quinta geração para comunicações móveis (5G), antenas compactas, sejam elas im-

pressas [16]-[21] ou de ressonador dielétrico (DRA, dielectric resonator antenna) 

[22]-[26], são objetos de estudos para aplicações em freqüências progressivamente 

mais elevadas, incluindo a faixa de ondas milimétricas. Os sistemas de radiocomuni-

cações em 5G utilizam antenas impressas, cujos estudos intensificaram-se a partir da 

década de 1960. Sua forma básica é apresentada na Figura 1.1 e sua proposta inicial 

data de 1953, partindo de um trabalho de Deschamps [27]. Na Europa, existe registro 

de uma primeira patente sobre o assunto em 1955 [28]. A partir do modelo original, 

surgiram dezenas de novas estruturas e de formas de excitação. Os procedimentos de 

projetos relativos a esses novos tipos demandam soluções diferentes das adotadas 

para os modelos mais tradicionais.  

Com um cenário favorável ao crescimento de novas tecnologias de comunicação 
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sem fio, fatores importantes como eficiência, baixo consumo de energia e miniaturi-

zação, estimularam desenvolvimento de métodos que permitissem atender a esses 

parâmetros. Embora estas características sejam atrativas ao mercado consumidor, um 

fator ainda mais importante a ser explorado refere-se à ocupação do espectro de fre-

qüências. O regime de alocação adotado pelos órgãos reguladores para este recurso 

provocou sua escassez [29] dada à necessidade da oferta de incontáveis serviços. 

Embora as faixas possam ser utilizadas em todos os instantes, observam-se períodos 

em que permanecem ociosas [30][31], como representado na Figura 1.2. Este fato 

acontece em praticamente toda a extensão do espectro empregada em telecomunica-

ções. 

 

Figura 1.1 – Modelo de uma antena impressa retangular com uma das formas usuais de excitação. 

 
Figura 1.2 – Exemplo de uso dinâmico do espectro eletromagnético. 

Uma solução para abrandar o quadro de escassez do espectro eletromagnético foi 

a proposta da tecnologia de rádio cognitivo (RC) por Joseph Mitola III, no Royal 

Institute of Technology in Stockholm (KTH) (1998). Em 1999, foi publicado o pri-

meiro artigo [32] sobre o assunto, demonstrando como aproveitar os períodos de 

tempo em que o usuário licenciando não utiliza o recurso na faixa designada. Assim, 

beneficia-se dessa lacuna espectral, oportunidade espectral ou espaço em branco para 

uma transmissão oportunística, caracterizando um compartilhamento do espectro de 

freqüênciass [33][34].  
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Para esta partilha, o usuário secundário, aquele que fizer o uso oportuno do espec-

tro, não deve prejudicar ou provocar interferências nos usuários primários, autoriza-

dos para a ocupação original. A garantia para o sistema operar nestas condições é 

realizar o sensoriamento do espectro [35] em toda a faixa na qual se realizará o uso 

dinâmico. O sensoriamento do espectro, portanto, permite ao usuário oportunista 

conhecer sua localização para decidir o momento, a faixa de freqüênciass a ser utili-

zada e a potência do sinal transmitido. Conforme as faixas de sensoriamento torna-

rem-se maiores, necessitam-se antenas para operação em faixa sempre mais larga. As 

antenas impressas são uma alternativa para estas tarefas, pelo seu baixo custo e baixo 

peso, pequena espessura, facilidade de implementação, entre outras características. 

Existe outro cenário em evolução, com microssistemas capazes da auto-

alimentação por captação de energia (energy harvesting) a partir de fontes eletro-

magnéticas, térmicas, solares, luminosas, fluxo de água de torneiras, movimentos 

geradores de pressão ou vibração e outros [36]. A identificação por radiofreqüência 

(RFID, radio frequency identification) emprega esta tecnologia em cartões de identi-

ficação passivos [37]. Testes realizados entre 900MHz e 2,45GHz com sinais de 

30dBm a 30dBm mostraram recepções com eficiência de até 80utilizando uma 

antena impressa em conjunto com um circuito retificador reconfigurável [38].  

Dado o número de sistemas de comunicação sem fio, esta técnica torna-se útil pa-

ra monitoramento remoto, onde não houver recursos para alimentação desses senso-

res. O fato é relevante, pois dispositivos sensores necessitam funcionar por anos, não 

sendo adequado o uso de baterias pelas dificuldades desta fonte de energia [39]. Para 

estas aplicações, níveis de captação inferiores a 1,5W são suficientes para se garan-

tir uma eficiência de 35% e de 70% com sinais em torno de 30W [40].  

Neste trabalho serão apresentadas as etapas para projeto e simulação de uma ante-

na circular impressa em microlinha. Usualmente, este irradiador é útil para uma pe-

quena faixa de freqüências. Será discutida a sua estrutura clássica que satisfaz esta 

condição e serão feitas modificações no projeto inicial, visando torná-la aplicável a 

operações com grandes larguras de faixa. O projeto parte de uma estrutura conhecida 

[41][42], e a sua forma mais difundida é apresentada na Figura 1.3. As suas aplica-

ções compreendem os setores descritos e, cada vez mais, surgem novas ideias para o 

seu emprego.  
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Figura 1.3 – Modelo clássico de uma antena circular impressa em microlinha com uma das formas 

usuais de excitação. Onde da é o diâmetro da plaqueta, t é a espessura depositada do laminado metá-

lico, h é a altura do substrato e wf é a largura da fita de microlinha de alimentação. 

1.2 Revisão Bibliográfica 

As antenas impressas em microlinha apresentam várias vantagens sobre outros ti-

pos, já mencionadas. Em especial, destacam-se a facilidade de fabricação, boa adap-

tação em diferentes formatos de superfície, facilidade para a implementação em re-

des de antenas, facilidade de adaptação a circuitos integrados, flexibilidade no con-

trole do diagrama de irradiação e sobre o seu ganho. As desvantagens relacionam-se 

à baixa capacidade de potência de operação e largura de faixa de operação estreita 

em seu modo fundamental [43][44]. 

Os procedimentos de projeto de uma antena circular impressa, assim como suas 

análises, foram apresentados por muitos autores em centenas de artigos [41][42][45]. 

Salientam-se os métodos de predição do diagrama de irradiação do modelo retangu-

lar com dimensões especificadas para o plano de terra [46]. Ficou demonstrada a 

importância dos efeitos de borda do plano de terra para a predição, com resultados 

concordantes com as medições realizadas. Apesar dos resultados satisfatórios, não 

foram computados os efeitos do dielétrico do laminado nos cálculos de difração. Es-

ses métodos foram designados como teoria da fenda (slot theory) e técnica da expan-

são modal (modal expansion technique). Ambas foram combinadas com a teoria ge-

ométrica da difração (GTD, geometrical theory of diffraction) e apresentaram limita-

ções para sua utilização quando os planos de terra incluírem fendas, ou se os elemen-

tos irradiadores não apresentarem formas simplificadas.  

Por estes motivos, são necessários os programas de simulação eletromagnética pa-

ra maior assertividade e menor tempo de desenvolvimento. Com estes recursos, foi 

possível analisar a influência do plano de terra circular para um monopolo retangular 

impresso. Os resultados mostram efeitos relevantes sobre a impedância de entrada e 
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nas características de irradiação em freqüências mais baixas [47].  Os estudos com-

provaram ser possível estimar dimensões ótimas para máxima largura de faixa do 

ponto de vista da impedância de entrada. Conhecendo-se o limite inferior de freqüên-

cia, obtém-se o diâmetro do plano de terra para o respectivo comprimento de onda. 

Existem estudos sugerindo emprego de fendas no plano de terra, com objetivo de 

melhorar a resposta em freqüência da antena impressa, relativamente a algumas de 

suas características. Há resultados empregando laminado FR-4 com constante dielé-

trica de 3,48 que conseguiram respostas em freqüência do ponto de vista da impe-

dância de entrada na faixa entre 4GHz e 14GHz empregando fenda de formato circu-

lar [48]. Outros estudos incluíram antena impressa circular e fenda de formato elípti-

co no plano de terra e diferentes tipos de sistema de excitação. Diversas delas tive-

ram por objetivo o alcance de toda a faixa especificada para os sistemas UWB 

(3,1GHz a 10,6GHz), com rejeição propositada na faixa de atuação dos roteadores 

dos sistemas Wi-Fi (5,08GHz a 5,9GHz) [49]. 

Sempre com o objetivo de ampliar a faixa de operação da antena, foram feitas su-

cessivas modificações tanto no elemento irradiador como no plano de terra e na sepa-

ração entre estas duas partes. Utilizando, mais uma vez, o laminado FR-4 com espes-

sura de 1,6mm, foram ensaiadas mudanças no elemento irradiador e no plano de ter-

ra. As dimensões do monopolo impresso foram alteradas e no plano de terra foram 

feitos truncamentos e fendas em forma de T, paralelas ao elemento irradiador. Foi 

alcançado um pequeno coeficiente de reflexão (inferior a 10dB) em uma largura de 

faixa de 9,6GHz em torno da freqüência central de 7,8GHz [50].  

Insistindo em estruturas de antenas de microfita impressa, modificações do ele-

mento irradiador e no plano de terra têm sido freqüentes em diferentes modelagens. 

Há relatos de irradiadores com recortes simétricos ao seu ponto de excitação e em 

seu plano de terra. Em algumas estruturas, mesmo com pequenas dimensões, foi pos-

sível garantir a operação de 3,1GHz a 11GHz, compreendendo toda a faixa designa-

da para operação dos sistemas de UWB [51]. Existem estruturas que empregam mo-

nopolos impressos com formatos circulares e elípticos, com fendas no plano de terra 

segundo estes mesmos formatos. Grandes larguras de faixa foram alcançadas com 

diferentes técnicas de excitação. Foram obtidos melhores resultados empregando 

excitação com guias coplanares (CPW, coplanar waveguides) e monopolo com for-
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mato circular. Algumas experiências indicaram larguras de faixa entre 1,3GHz e 

20GHz para um coeficiente de reflexão melhor ou igual a 10dB [52].  

Relatam-se outras técnicas para o aumento ou que permitem o controle sobre a 

faixa de operação de antenas impressas. Destacam-se o uso de elementos fractais em 

forma de tapete de Sierpinski [53] ou estruturas multifractais baseadas no pente de 

Cantor [54], que garantem a ampliação da faixa, e há irradiadores com recursos para 

supressão de certas freqüências em sua banda de operação ou que garantem a seleção 

de uma faixa desejada [55].  

1.3 Estrutura da dissertação 

Fato que chama a atenção em vários modelos analisados é a dificuldade de excita-

ção de um monopolo circular por meio de linha de microfita, fato explorado neste 

trabalho. O tema foi organizado em cinco capítulos. O Capítulo 2 descreve a teoria 

de linhas de transmissão, com avaliação dos parâmetros importantes nos cálculos da 

alimentação e nos elementos que determinam a irradiação de uma antena impressa. 

No Capítulo 3, são apresentadas a antena impressa circular e duas derivações rele-

vantes. Em uma delas tem-se o plano de terra truncado e na segunda adota-se o plano 

de terra com fenda circular, sempre com objetivo de chegar-se a um bom desempe-

nho em maiores faixas de operação. Toma-se como parâmetro de avaliação a largura 

de faixa referente à sua impedância de entrada. O projeto com melhores característi-

cas, obtidas através do programa Ansys HFSS
TM

 de simulação computacional, foi 

fabricado e medido para validação e comprovação dos resultados simulados.  

No Capítulo 4 analisa-se o substrato para a fabricação da antena. Aplicando a téc-

nica de caracterização de materiais por transição guia de ondas-cabo coaxial, uma 

pequena amostra do substrato foi medida em um analisador vetorial de circuitos. Ex-

traíram-se os parâmetros de espalhamento (S) da amostra, tornando possível reali-

mentar o ambiente computacional de simulação com os valores reais do material 

medido. Com isto, efetuaram-se correções necessárias antes da fabricação do protóti-

po, aumentando-se a confiabilidade do projeto final. Os resultados foram comprova-

dos com a fabricação e as medições realizadas. Finalmente, a conclusão do trabalho e 

sugestões para futuras abordagens e aperfeiçoamentos são descritas no Capítulo 5. 
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Capítulo 2  

Teoria de antenas impressas 

2.1 Introdução 

Neste capítulo serão resumidas as principais teorias para o projeto da antena im-

pressa e seu elemento de excitação. Há muitas possibilidades de formatos de superfí-

cies irradiadoras ou plaquetas (patch, no termo em inglês), algumas estão ilustradas 

na Figura 2.1. Serão tomados como base para os estudos os formatos retangular e 

circular, com objetivo de serem avaliadas as relações entre suas características e suas 

dimensões. Encontram-se diversos procedimentos, várias formas de modelagem, 

algumas incluindo suas representações como circuitos equivalentes. Destacam-se, 

por exemplo, o método da linha de transmissão e o da cavidade ressonante 

[41][42][56]-[58]. 

 

Figura 2.1 – Exemplos de formatos de plaquetas para projetos de antenas impressas. (a) Dipolo 

impresso. (b) Plaqueta circular. (c) Plaqueta quadrada. (d) Plaqueta em anel. (e) Plaqueta triangu-

lar. (f) Plaqueta circular setorial. (g) Plaqueta anel setorial. (h) Plaqueta elíptica. (i) Plaqueta retan-

gular. 

(a) (b) (c) 

(d) (e) (f) 

(g) (h) (i) 
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Para os sistemas de alimentação da antena impressa, empregam-se a excitação di-

reta ou por contato elétrico [41][42][52]-[55] e o sistema indireto. Na primeira op-

ção, a plaqueta é conectada diretamente a uma microlinha de fita, a um guia de ondas 

coplanar, a um cabo coaxial, etc.. No sistema indireto [41][42][60][61], não há liga-

ção direta entre a plaqueta e a alimentação. A transferência de sinal ocorre por indu-

ção eletromagnética resultante da aproximação entre ambas as partes. A Figura 2.2 

mostra as técnicas citadas e, neste trabalho, será comentado apenas o sistema direto 

empregando fita de microlinha. 

 
Figura 2.2 – Exemplos de sistemas de alimentação de antenas impressas.(a) Sistema direto por fita 

de microlinha. (b) Sistema direto por cabo coaxial. (c) Sistema indireto por aproximação. (d) Sistema 

indireto por acoplamento eletromagnético. 

2.2 Modelos simples de antenas impressas 

Uma antena impressa simples possui três elementos principais: uma plaqueta me-

tálica condutora depositada na superfície de um substrato dielétrico, o dielétrico e 

outra lâmina metálica depositada na superfície oposta, que terá a função de plano de 

terra. A Figura 2.3 ilustra dois modelos simplificados, nos formatos retangular e cir-

cular. Estes modelos de irradiadores são utilizados, normalmente, para sistemas de 

comunicação que operem em freqüências superiores a 1GHz, quando suas dimensões 

e formatos tornam-se atrativas para sua implementação. Algumas aplicações em tele-

comunicações e as respectivas faixas de freqüências estão na Tabela 2.1. 

(d) (c) 

(a) (b) 
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Tabela 2.1 – Exemplos de sistemas de comunicações que utilizam antenas impressas [41]. 

Aplicações Faixas de freqüências 

Satélite de posicionamento global 1,227GHZ e 1,575GHz 

Telefonia celular 824MHz a 849MHz   869MHz a 895MHz 

Sistema de comunicação pessoal 1,85GHz a 1,99GHz   2,18GHz a 2,20GHz 

Redes locais sem fio 2,40GHz a 2,48GHz   5,40GHz a 5,50GHz 

Vídeo celular 28GHz 

Satélite para radiodifusão direta 11,7GHz a 12,5GHz 

Radar de aeronaves 60GHz   77GHz   94GHz 

Redes metropolitanas 60GHz 

 
Figura 2.3 – Exemplo de antenas impressa em seus formatos simplificados. 

a) Antena retangular. Para o método da linha de transmissão, no projeto do mo-

delo com plaqueta retangular, utiliza-se uma largura de plaqueta W que satisfaça a 

condição L < W < 2L, em que L é o comprimento [41]. Trata-se de um dado prático 

que conduz a resultados próximos dos esperados teoricamente. O fato relaciona-se a 

possíveis distribuições de campo na estrutura que definem seus modos de operação. 

Uma das distribuições relevantes refere-se àquela em que se tem aproximadamente 

meio comprimento de onda ao longo do comprimento da plaqueta. A distribuição de 

corrente em sua largura é tal que o campo é praticamente uniforme ao longo desta 

dimensão transversal. O campo magnético correspondente assume um valor próximo 

de zero em ambas as extremidades com um máximo no meio do percurso. Por outro 

lado, na região entre o plano de terra e a plaqueta, determinada pela espessura h do 

laminado, tem-se uma distribuição também quase uniforme de campo, sem variações 

ao longo da espessura. Esta descrição de campo indica o modo fundamental de ope-

Plaqueta metálica Dielétrico 

Microlinha  

de excitação 

Plano de terra 

W 

L 

h 

Plaqueta metálica 

Microlinha  

de excitação 
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2a 
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ração, identificado como modo TM10. A Figura 2.4 ilustra a distribuição aproximada 

do campo elétrico e do campo magnético no sistema descrito. A condição menciona-

da evita que, na faixa de freqüências de interesse, modos diferentes do dominante 

sejam irradiados [41]. 

 

Figura 2.4 – Exemplo da distribuição de campo elétrico  


E  e magnético  


H  em uma  antena 

impressa de comprimento L. 

 Para se determinar a dimensão da antena retangular para 1/ hW , deve-se le-

var em conta a não-uniformidade do campo eletromagnético nas extremidades do 

elemento irradiador. Isto se relaciona a uma deformação nas linhas de campo, como 

mostra a Figura 2.5, conhecida como franjamento. O franjamento torna a plaqueta 

eletricamente maior que seu comprimento físico, com um acréscimo L. A deforma-

ção do campo nas extremidades da plaqueta indica componentes normais e paralelas 

à estrutura metálica. As componentes verticais são de sentidos opostos e as horizon-

tais estão com a mesma orientação. Conseqüentemente, em cada extremidade, a es-

trutura apresenta uma fenda equivalente excitada pelas componentes horizontais de 

campo elétrico, responsáveis pela irradiação.   

 O novo valor de comprimento, Lef = L + 2L, tem que ser considerado no projeto 

para a operação no modo dominante. O cálculo de L leva em consideração a per-

missividade elétrica relativa efetiva (ref), resultante da combinação entre o ar e o 

material sólido do substrato. Seu valor é calculado por [41][42][62]: 
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Para iniciar o projeto, é conveniente fixar uma largura prática para o elemento irradi-

ador. Uma sugestão é admitir que, para este cálculo, a permissividade relativa seja a 
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média aritmética entre a constante dielétrica do substrato e o valor unitário do ar. 

Com esta proposição, a largura do elemento irradiador deve ser próxima de meio 

comprimento de onda. Portanto: 

 

1

2

21

2

2

1

00



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
rrrr

f

c

f
W , (2.2) 

em que o e o são, respectivamente, a permeabilidade magnética e a permissividade 

elétrica do vácuo, r é a permissividade relativa do dielétrico do laminado, c é a velo-

cidade do campo eletromagnético no vácuo e fr é a frequência de ressonância. Uma 

vez conhecidos alguns destes valores, a fórmula empírica de Hammerstad para de-

terminar o acréscimo no comprimento da plaqueta é [62]: 
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, (2.3) 

que para uma rápida estimativa, pode-se considerar ΔL ≈ 0,5h. 

 
Figura 2.5 – Efeito de franjamento no comprimento L de uma antena impressa, responsável pelo 

aumento no comprimento efetivo da antena. 

A distribuição de campo é obtida com a solução da equação de onda e a aplicação 

das condições de contorno. Para a utilização destas condições, admitem-se as frontei-

ras da estrutura fixadas pelo seu comprimento efetivo, pela sua largura e sua altura. 

Nestas condições, chega-se a uma expressão geral para a freqüência de ressonância, 

segundo o método clássico de modelagem a partir da cavidade ressonante 

[41][63][64]. Para o comprimento Lef e o modo dominante TM10, esta dimensão é 

equivalente a meio comprimento de onda na freqüência de projeto, Lef = λd /2. A de-

terminação de λd leva em conta a constante dielétrica efetiva encontrada em (2.1). 

Como neste modo o campo é uniforme ao longo da largura e da espessura, a fórmula 

Lef 

r 

o 

L 
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geral de cálculo da freqüência de ressonância assume o aspecto: 

 

002

1




refef
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L
f . (2.4) 

Para se chegar ao valor do comprimento efetivo necessário, o comprimento físico da 

plaqueta deve ser um pouco menor por causa do efeito de franjamento. Então, o 

comprimento da película de metal deve ser: 
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b) Antena circular. As dimensões para este formato de antena podem ser obtidas 

também a partir do método da cavidade [57]. De novo, supõe-se que a plaqueta e o 

plano de terra atuem aproximadamente como uma cavidade ressonante, como na 

Figura 2.6. A parede superior e a inferior são condutores elétricos, isto é, material 

com condutividade infinita. Portanto, em suas superfícies, a componente tangencial 

de campo elétrico é nula, permanecendo, conforme o caso, apenas a componente 

normal. O contorno cilíndrico em volta da plaqueta e até o plano de terra supõe-se 

que tenha efeito de um circuito aberto. Do ponto de vista das condições de contorno, 

esta situação tem comportamento de um condutor magnético perfeito. Isto é, a com-

ponente tangencial do campo magnético é nula e permanece a componente normal.  

 
Figura 2.6 – Campos transversais Ez e Hz para o modelo da cavidade ressonante cilíndrica. 

Como na estrutura retangular, também neste modelo podem existir apenas certos 

modos de ressonância em diferentes freqüências. Supondo a excitação em uma des-

sas freqüências, forma-se um campo eletromagnético no interior da cavidade e uma 

densidade de corrente de superfície sJ


 na parte inferior da plaqueta, produzindo irra-

diação da onda. Um exemplo desta estrutura é mostrado na Figura 2.7. 

Na maioria das aplicações, tem-se uma pequena dimensão h do dielétrico e quanto 

z 
2a 

r 

o 

h 

x y 

Condutividade infinita 

Condutividade nula 

Hz(ρ,) 

Ez(ρ,) 

n̂  
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menor este valor, menor será a corrente induzida na superfície da plaqueta. A razão é 

o cancelamento por sua corrente imagem, cuja separação da corrente real é de 2h. 

Quanto menor for a altura, maior será o fator de qualidade, Q, com reflexos sobre a 

faixa de freqüência de operação. Portanto, a relação entre a energia de pico armaze-

nada no campo elétrico (We) e no magnético (Wm) e a potência total no conjunto (Ptd) 

torna-se maior. A potência, resultante da energia por unidade de tempo, inclui a dis-

sipada no condutor, dissipada no dielétrico e a irradiada pela antena. Para condutores 

e dielétrico perfeitos, isto é, levando em conta apenas o consumo de energia resultan-

te da irradiação, o fator de mérito é obtido por [41][42]: 

 

td

me
r

P

WW
Q


 , (2.6) 

sendo ωr = 2πfr a freqüência angular de ressonância. 

 
Figura 2.7 – Modelo de uma antena impressa circular segundo o método da cavidade ressonante. 

 Para a estrutura da Figura 2.7, percebe-se que a antena em formato circular pos-

sui apenas um parâmetro geométrico, seu diâmetro 2a, para ajuste de sua freqüência 

de ressonância. Uma vez que o modelo de cavidade empregado nesta análise indica 

um comprimento igual à espessura do laminado, enquanto o diâmetro da plaqueta for 

superior a certo limite garante-se que haja um único modo de ressonância. Logo, o 

seu ajuste implica alterar a freqüência de ressonância sem modificar o modo de ope-

ração [41][42][63]. Nas paredes metálicas da cavidade, ou seja, na plaqueta (z = h) e 

no plano de terra (z = 0), tem-se Eρ = 0 e E = 0 para 0    a , em que E e E são os 

d
a
ef
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campos transversais da onda no modo dominante, descritos por: 

  zjzj

t
mnmn eAeA,ez,,E

  )()( , (2.7) 

onde Et representa o campo elétrico transversal, e(ρ, ) representa a variação trans-

versal do campo, A
+
 e A

-
 são as amplitudes dos campos que se deslocam nas direções 

+z e z. Esta expressão é solução da equação de onda em coordenadas cilíndricas: 
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, (2.8) 

sendo kc o autovalor da equação de onda, relacionado com o fator de fase da onda 

guiada mn. Seu valor é obtido por meio de: 

 222

mnck  . (2.9) 

O coeficiente e(,) envolve a solução da equação de onda em um ambiente confina-

do, com a respectiva componente de campo submetida às condições de contorno do 

problema. Uma forma simples de encontrar a solução para (2.8) é aplicar o método 

de separação de variáveis, admitindo que e() seja o produto de uma função que 

varia somente com  por outra que varia somente com  [64]. 

Na estrutura cilíndrica de interesse, formada pela plaqueta e pelo plano de terra, 

com o campo finito no centro de sua secção transversal, a descrição que satisfaz estas 

condições envolve as funções de Bessel de primeira espécie ao longo da direção ra-

dial . Por outro lado, como ao longo de  a solução tem que se repetir cada vez que 

 variar de 2 radianos, nesta coordenada o campo deve incluir a forma de um co-

seno circular, de um seno circular ou da combinação das duas funções, conforme a 

fixação da origem da coordenada . Logo, a solução apropriada para (2.8) pode ser: 

 )(cos)(),( o  mkJAE cmz , (2.10) 

em que Jm(u) é a função de Bessel de primeira espécie de ordem m, com o argumento 

u = kcválida no intervalo 0    a.  

O campo elétrico mostrado tem componente normal às superfícies metálicas e, em 

relação a esta orientação, a solução envolve modos de tipo TM. As respectivas com-

ponentes transversais são encontradas com as derivadas da componente longitudinal 

de campo elétrico a partir do desenvolvimento das equações de Maxwell envolvendo 

os rotacionais do campo elétrico e do campo magnético. Para a configuração de 
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campo TM, os resultados são [65]: 
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Dentro da cavidade, dada à pequena espessura do substrato, o campo elétrico 

concentra-se quase integralmente na direção perpendicular às superfícies metálicas e 

com pequena variação. Ou seja, ao longo da coordenada z seu comportamento é qua-

se uniforme.  Logo, (2.7) dentro da cavidade aproxima-se para: 

 
)()(  ,eEẑz,,E zt


. (2.15) 

Portanto, em ρ = a, é necessário que se tenha E = 0 e H = 0. Conforme o conjunto 

de equações anteriores para as componentes transversais do campo confinado, é ne-

cessário que nas fronteiras especificadas para a região cilíndrica: 
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Logo, para que estas componentes satisfaçam as condições de contorno em ρ = a, 

exige-se que 0)()(  akJxJ cmmnm  em que )( c kJm  é a derivada da função de Bes-

sel de primeira espécie de ordem m. Seus valores são encontrados a partir das fun-

ções de Bessel originais aplicando as seguintes fórmulas de recorrência [66]: 

     )()(
1
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1

)()(
2

1
)( 1111 uJuuJ

u
uJmuJu

u
uJuJuJ mmmmmmm     (2.17) 

De acordo com (2.9), o fator de fase característico de cada modo de propagação as-

sume o valor: 
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a
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onde mnx é a n-ésima raiz da derivada da função de Bessel de primeira espécie de 

ordem m, isto é, o valor do argumento no contorno da cavidade. A Tabela 2.2 mostra 

alguns valores de mnx  conforme a ordem da função de Bessel e a ordem da raiz de 

sua derivada, e na Tabela 2.3 estão alguns valores de xmn conforme a ordem da fun-

ção de Bessel e a ordem de sua raiz. A condição de corte de cada modo ocorre na 

freqüência para a qual o fator de fase tornar-se igual a zero. Partindo desta proprie-
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dade, e utilizando-se a equação (2.19), conclui-se que a freqüência de corte fica de-

terminada por: 
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. (2.20) 

Como se partiu da premissa que o campo não se modifica ao longo da coordenada 

z, pelo fato de a espessura do laminado ser muito pequena, em (2.7) o fator envol-

vendo esta coordenada deve ser igual a uma constante. Por conseguinte, admite-se 

que na freqüência de ressonância tenha-se mn  0. Conclui-se que no modo funda-

mental, (TM110), a freqüência de ressonância é igual à freqüência de corte, aproxima-

damente. Em vista de (2.20) e levando em conta a raiz da derivada da função de Bes-

sel correspondente, tem-se:  
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Tabela 2.2 - Valores das raízes de mnx '
 segundo a derivada da função de Bessel. 

n/m 0 1 2 3 4 5 

1 3,832 1,841 3,054 4,201 5,317 5,416 

2 7,016 5,331 6,706 8,015 9,282 10,520 

3 10,173 8,536 9,969 11,346 12,682 13,987 

4 13,324 11,706 13,170 14,586 15,964 17,313 

Tabela 2.3 - Valores das raízes de mnx  segundo a função de Bessel. 

n/m 0 1 2 3 4 5 

1 2,405 3,832 5,136 6,380 7,588 8,771 

2 5,520 7,016 8,417 9,761 11,065 12,339 

3 8,654 10,173 11,620 13,015 14,372 15,700 

4 11,791 13,324 14,7960 16,223 17,616 18,980 

Similarmente ao modelo retangular, no formato circular também há o efeito de 

franjamento, onde a dimensão elétrica do diâmetro da plaqueta é maior que a sua 

dimensão física. Para se aproximar os resultados de valores obtidos em medições, 

deve-se corrigir o diâmetro da plaqueta. Seu raio efetivo deve ser considerado com o 

valor ae = a + Δa, sendo a um acréscimo obtido por meio de expressões empíricas. 

(Figura 2.6). Uma das formas de efetuar esta correção é a equação [67]: 
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Em geral, o acréscimo é pequeno, de maneira que o segundo termo dentro da raiz 
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quadrada é muito menor do que a unidade. Nestas condições, o acréscimo no raio da 

plaqueta pode ser obtido aproximadamente por: 
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Então, o valor mais exato da freqüência de ressonância em (2.21) é obtido com o 

emprego do raio efetivo ae da plaqueta metálica.  

2.3  Sistema de alimentação por linha de microfita 

a) Descrição geral do sistema. A alimentação da antena de forma direta empre-

gando a linha de microfita pode ter um dos aspectos da Figura 2.8 e da Figura 2.9. 

Incluem-se as conexões centralizada, deslocada ou por linha inserida. Estas linhas 

são conectadas à fonte de sinal geralmente por intermédio de um cabo coaxial de 

baixa perda com impedância característica de 50Ω [63][68]. 

 

Figura 2.8 – Exemplos de sistemas de alimentação direta.(a) fita de microlinha,(b) fita de mocrolinha 

com adaptador de transição suave, (c) fita de microlinha com adaptador quarto de onda e (d) fita de 

microlinha inserida. 

 

Figura 2.9 – Exemplos de sistemas de alimentação direta. (a) fita de microlinha,(b) fita de mocroli-

nha com adaptador de transição suave, (c) fita de microlinha com adaptador quarto de onda e (d) fita 

de microlinha inserida. 
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A impedância característica da microlinha de fita é calculada por meio de algumas 

equações empíricas consagradas. Seu valor depende de características do dielétrico e 

das dimensões da fita, admitindo a largura do plano de terra muito maior do que o 

valor esperado para a fita. Uma equação que leva a resultados confiáveis para fitas de 

pequenas larguras é: 
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válida para wf /h  1. Quando a relação wf/h for maior que a unidade, uma das equa-

ções que relaciona a impedância da microlinha com sua largura é [43]: 
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O dimensionamento do sistema de alimentação exige, também, o conhecimento 

da impedância da antena no seu ponto de excitação. Com operações próximas da 

freqüência de ressonância, as antenas impressas podem ser modeladas, de forma a-

proximada, como um circuito ressonante RLC paralelo, onde a fonte de sinal é aco-

plado à antena por uma linha com indutância série Ls (Figura 2.10). Para a excitação 

por aproximação, a indutância série é substituída por uma capacitância (Cs). 

 
Figura 2.10 - Modelo circuital aproximado de uma antena impressa com alimentação direta. 

É possível compensar os efeitos do elemento reativo no ramo longitudinal, de ma-

neira que a impedância apresentada pela antena, ZRLC, seja formada apenas pelos seus 

elementos equivalentes transversais. A admitância correspondente é dada por 
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em que G = 1/R é um parâmetro que resume os vários consumos de potência na es-

Ls 

R L C ZRLC 
Eexc 
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trutura. Neste valor, incluem-se as dissipações por efeito Joule no dielétrico e nos 

condutores e a energia irradiada, manifestada do ponto de vista de circuito no valor 

da sua resistência de irradiação. A expressão anterior pode ser reescrita na forma: 
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Nesta nova formatação, foram utilizadas a freqüência angular de ressonância (ωr) e o 

fator de mérito do circuito equivalente (Qt), segundo os cálculos: 

LC
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1
 , (2.28) 
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Observa-se que a parte imaginária da impedância do elemento irradiador passa 

por valores positivos e negativos conforme a freqüência comparada com a de resso-

nância. Na ressonância, o modelo analisado apresenta característica puramente resis-

tiva, com o valor YRLC = G = 1/R. Esta é a situação desejada para o projeto do sistema 

de alimentação. A determinação do ponto em que a impedância da antena assume o 

valor mais conveniente para o sistema de alimentação exige análises mais complexas 

que a de um circuito ressonante RLC, ainda que seja possível esta forma de interpre-

tação. No estudo da excitação da antena circular, houve necessidade de verificar di-

versos aspectos que estão melhores descritos no modelo tradicional com a plaqueta 

retangular. Esta estrutura serve de referência para as adaptações de outros modelos.  

Tomando por referência o modelo da Figura 2.10, observa-se que a impedância de 

entrada total, apresentada à fonte de excitação deve incluir o efeito da reatância indu-

tiva em série. Com estas considerações obtém-se: 
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Esta equação pode ser reescrita na forma: 
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em que Req = 1/G é a resistência equivalente da estrutura irradiante na condição de 

ressonância.  
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b) Excitação da antena retangular. Para a antena retangular, a posição central da 

largura W da antena é, geralmente, utilizada para o contato com a linha de alimenta-

ção. O comprimento do elemento irradiador e a posição de excitação são escolhidos 

para minimizar modos superiores, ajustar a impedância de entrada e reduzir a polari-

zação cruzada. A impedância na extremidade da plaqueta (x = xo), onde o campo 

elétrico é máximo e o campo magnético é mínimo, é calculada por [41][69]: 
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onde G1 e G12 são condutâncias, onde a primeira refere-se à condutância equivalente 

em cada fenda aparente nas extremidades da plaqueta e a segunda representa o efeito 

mútuo entre ambas. G1 é calculado por: 
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e G12 é calculado por: 
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Como dado prático, valores típicos para a parte real da impedância, (Rin), neste 

ponto estão entre 150Ω e 300Ω [41]. Com a finalidade de aproximar o valor resultan-

te dos usuais empregados em microondas, isto é, mais próximos de 50, a excitação 

tem que ser feita em uma posição x, diferente da extremidade da placa. Para isto, faz-

se um recorte na plaqueta, de forma que a microfita seja nele inserida.  Experiências 

em projetos mostram acréscimos de elementos reativos parasitas entre a microfita e a 

plaqueta nessa abertura. Com a escolha desta abertura, é possível minimizar esta in-

fluência e garantir uma impedância de entrada com pequena parte reativa. Isto pode 

ser alcançado com uma abertura na plaqueta, de largura s, no ponto de contato com a 

linha de alimentação. Valores típicos para esta abertura estão entre 2wf e 4wf [69]. 

Adotando este procedimento, a parte real da impedância de entrada em função da 

distância xo (Figura 2.8 e Figura 2.9) é calculada com emprego da fórmula aproxima-

da [41][69]: 
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em que o primeiro fator do segundo membro foi definido em (2.32). 

c) Excitação da antena circular. A antena circular impressa também pode admitir 

o modelo equivalente semelhante a um circuito ressonante RLC paralelo, como o da 

Figura 2.10. A parte real de sua impedância de entrada em sua borda ( = a) na con-

dição de ressonância é encontrada por [70]: 
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 , (2.36) 

onde Gt é a condutância total devido a perdas ôhmicas (Gc), perdas no dielétrico (Gd) 

e aos efeitos de perda devido à irradiação (Gr). Portanto,  

 
cdrt GGGG  , (2.37) 

Mais uma vez, estão disponíveis algumas fórmulas empíricas que permitem obter 

estas parcelas com boa exatidão. No modo fundamental de ressonância, têm-se: 
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onde tg é o fator de perdas do dielétrico, σ é condutividade do material da plaqueta 

e Qr é o fator de qualidade referente à perda por radiação [42][70]. O fator de perda é 

a relação entre as partes imaginária e real da permissividade do meio e corresponde 

ao inverso do respectivo fator de mérito (Qd) [71]: 
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Uma vez conhecidos estes vários parâmetros, encontra-se a impedância de entrada na 

forma representada em (2.31), sendo Qt o fator de mérito associado à soma dos in-

versos das perdas, no dielétrico (Qd), perdas equivalente a irradiação (Qr) e perdas 

nos condutores (Qc). Os valores de Qc e Qr são calculados por [41][42][70][71]: 
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onde a função F(x) da equação (2.43) é representada por um polinômio de décimo 
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grau, expresso por [70]: 
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Finalmente, a impedância de entrada na condição de ressonância, para o modo 

fundamental e com as partes reativas compensadas, é encontrada por [70][71]: 
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na qual J1(u) é a função de Bessel de primeira espécie e de primeira ordem e k1 é o 

número de onda para o dielétrico. A condutância Gt depende do raio do disco metáli-

co e dos demais parâmetros que indicam dissipação de potência na antena. Se os 

condutores e o dielétrico fossem ideais, haveria somente o efeito da irradiação. Nes-

tas condições, a condutância de irradiação seria obtida com [41]: 
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na qual os termos dentro da integração têm os seguintes significados: 

 )()( o2o002  senakJsenakJJ ee , (2.47) 

 )()( o2o002  senakJsenakJJ ee , (2.48) 

em que ko = 2o, sendo o o comprimento de onda no espaço livre. De acordo com 

as expressões (2.45) e (2.46), fica evidente o efeito das dimensões da plaqueta sobre 

a condutância de irradiação e sobre a impedância de entrada da antena. Conforme o 

ponto de excitação ao longo de seu raio, a impedância de entrada obtida por meio de 

(2.45) assume um comportamento semelhante ao mostrado para a antena retangular. 

Considerando  a distância radial, a resistência correspondente vale: 
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em que Rina é o valor que seria encontrado quando a distância radial coincidisse com 

o raio efetivo da antena. 

O conjunto de equações apresentado neste capítulo fornecem as principais ferra-

mentas de projeto para as antenas impressas nos formatos retangular e circular. 
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Capítulo 3  

Modelos de antenas impressas circulares  

3.1 Introdução 

Partiu-se de uma antena impressa retangular básica e de um modelo correspon-

dente de formato circular. Primeiramente, introduziram-se modificações em seu pla-

no de terra, analisaram-se os resultados simulados e aqueles mais favoráveis foram 

tomados para melhorar a perda de retorno dentro de uma faixa de operação especifi-

cada. Foram feitas também alterações no elemento irradiador e na linha de excitação, 

sempre com o objetivo de ampliar ainda mais a largura de faixa, explorando-se com 

mais ênfase o modelo com a plaqueta em formato circular.  

Utilizando como ponto de partida a estrutura clássica da antena circular impressa 

e com a forma usual de alimentação, utilizou-se o programa Ansys HFSS
TM

 em si-

mulações que permitissem prever os passos necessários ao aperfeiçoamento procura-

do. Como a ideia é o emprego em faixa larga, as análises foram realizadas entre 

2GHz e 20GHz, conforme equipamentos e componentes disponíveis para os ensaios. 

Optou-se pela alimentação direta em um ponto adequado, utilizando uma microlinha 

com impedância característica de 50Ω. Realizaram-se duas modificações principais. 

Em primeiro lugar, foi feito o truncamento do plano de terra, na busca por reduzir os 

efeitos reativos que limitam a faixa de casamento de impedância. Depois, formou-se 

uma fenda circular nesse plano que, combinada com a parte metálica original, consti-

tui um novo conjunto irradiador. Nesta última modificação, previu-se operação em 

faixa mais larga e foi escolhido para a implementação e as medições.   

3.2 Análise da antena circular impressa clássica 

A Figura 3.1 é o esquema da antena simulada e a conexão proposta. O elemento 
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circular de diâmetro da e a largura da linha de alimentação wf foram calculados com 

os procedimentos descritos no Capítulo 2. Empregou-se o substrato com dielétrico 

FR-4 com permissividade elétrica relativa (r) de 4,4. Adotou-se um plano de terra 

com dimensões de 100mm×100mm com a idéia de ter-se, aproximadamente, um 

comprimento de onda na menor freqüência de operação [50]. Na simulação, foi pos-

sível obter uma largura de faixa entre 9,46GHz e 11,67GHz (2,21GHz) para um coe-

ficiente de reflexão de entrada (S11) melhor que 10dB, como na Figura 3.2. 

 
Figura 3.1 – Modelo clássico de uma antena circular impressa em microlinha, em uma de suas for-

mas usuais de alimentação, Wsub = 100mm, da =14,4mm, lg = 43,5mm e wf = 3,1mm. 

Para alguns sistemas modernos, esta largura de faixa não é conveniente, como, 

por exemplo, os equipamentos para transmissões em UWB, que segundo especifica-

ção da Comissão Federal de Comunicações (FCC, Federal Communications Com-

mission), órgão regulador norte-americano, determina que a largura de faixa para esta 

aplicação é de 7,5GHz em torno da frequência central de 7GHz [20]. Um dos fatores 

que limita a largura de faixa de uma antena é a reatância resultante em sua entrada, 

de natureza capacitiva ou indutiva. O cálculo efetuado com o programa levou aos 

comportamentos mostrados na Figura 3.3. Nas freqüências em que o coeficiente de 

reflexão ficou melhor do que 10dB, a parte real da impedância de entrada ficou 

entre 40 e 90 e a parte reativa entre 40 e 30Abaixo de 9,46GHz e acima de 

11,67GHz a parte real chegou a 165 e o termo reativo em – 60, valores muito 

diferentes da impedância característica da linha de alimentação, implicando em gran-

de reflexão. 

A análise a partir da Figura 3.2 e da Figura 3.3 mostra o comportamento da impe-

dância de entrada, não indicando as funções relativas à irradiação. Nesta atuação, 
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deve-se avaliar a transmissão e a recepção, verificar propriedades como o ganho, o 

diagrama de irradiação, a dependência com a freqüência, etc. O diagrama de irradia-

ção tridimensional previsto com a simulação está na Figura 3.4. Na Figura 3.5 repre-

sentam-se os desempenhos nos planos do campo elétrico e do campo magnético da 

onda irradiada. O levantamento foi feito em 9,9GHz, freqüência de melhor casamen-

to de impedâncias, como apresentado na Figura 3.2. 

 
Figura 3.2 – Coeficiente de reflexão de entrada (S11) da antena impressa circular clássica. 

 
Figura 3.3 – Impedância de entrada da antena impressa circular clássica. 

  
Figura 3.4 – Diagrama de irradiação em 9.9GHz e sua escala de ganho em dBi. 
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Figura 3.5 – Diagrama de irradiação em 9.9GHz. (a) Plano E,  = 90°. (b) Plano H,  = 90°. 

3.3 Análise da antena circular de plano de terra truncado 

Modificou-se o plano de terra reduzindo-se sua extensão e foram efetuadas as 

mesmas análises anteriores. Com o suporte das simulações, foi feito o encurtamento 

até que o melhor resultado fosse obtido. A redução foi tal que na direção longitudinal 

ficou com 36,5mm e a nova estrutura é mostrada na Figura 3.6. Na Figura 3.7, tem-

se a impedância de entrada. A parte real e a parte imaginária estão mais próximas de 

50Ω e de 0Ω, respectivamente, e notam-se menores variações em seus valores, pre-

vendo-se um coeficiente de reflexão mais adequado em faixa larga. Como em algu-

mas faixas tem-se este parâmetro superior a −10dB, o modelo continua inconvenien-

te para algumas aplicações de faixa larga. Com o plano de terra truncado, destacam-

se faixas úteis em 3.5GHz–5GHz, 5.8GHz–7.2GHz, 7.9GHz–11.6GHz, 12GHz–

13.4GHz e 13.8GHz–20GHz. 

 
Figura 3.6 – Modelo de antena circular impressa em microfita com plano de terra truncado com uma 

forma usual de alimentação e Wsub = 100mm, da =14,4mm, lg = 43,5mm, wf = 3,1mm e Wg = 65,3mm. 
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Figura 3.7 – Impedância de entrada real e imaginária da antena circular impressa com plano de 

terra truncado. 

 
Figura 3.8 – Coeficiente de reflexão de entrada (S11) da antena impressa circular com plano de terra 

truncado. 

O diagrama de irradiação desta nova estrutura para a freqüência de 9,9GHz, ponto 

de casamento de impedância melhor que 15dB, tem o aspecto mostrado na Figura 

3.9. Os desempenhos nos planos do campo elétrico e do campo magnético da onda 

irradiada para a frequência de 9,9GHZ estão ilustrados na Figura 3.10. Comparando 

a Figura 3.4 com a Figura 3.9, verifica-se que, nesta segunda opção, o diagrama de 

irradiação no plano do campo magnético não apresenta aspecto uniforme como na 

primeira avaliação. Este modelo apresenta maior diretividade na direção de  = 

135° aproximadamente, e consequentemente maior ganho nesta mesma direção. 
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Figura 3.9 – Diagrama de irradiação em 9,9GHz e sua escala de ganho em dBi. 

  

Figura 3.10 – Diagrama de irradiação em 9,9GHz. (a) Plano E,  = 90°. (b) Plano H,  = 90°. 

3.4 Antena com plano de terra com fenda circular 

Como a redução na parte metálica do plano de terra mostrou a ampliação da faixa 

de operação da antena, propôs-se nova alteração na tentativa de alcançar-se faixas de 

operações ainda maiores. Desta vez, procurou-se a redução por meio da remoção de 

um trecho em formato circular abaixo do elemento irradiador. Com esta modificação, 

a estrutura da antena ficou como na Figura 3.11. A fenda circular no plano de terra 

foi estabelecida a partir da formação de uma antena de abertura, projetada de forma 

similar ao de um elemento irradiador em uma freqüência especificada. Experiências 

divulgadas [48] mostram que os melhores resultados são obtidos quando esta fre-

qüência for próxima do limite inferior da faixa de operação escolhida. Simulações 

computacionais mostraram que um valor adequado à faixa desejada para a antena foi 

de 28mm.  

(a) (b) 
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Figura 3.11 – Modelo de uma antena circular impressa em microlinha com plano de terra com fenda 

circular em uma de suas formas usuais de alimentação, Wsub = 100mm, da = 14.4mm, dg = 28mm, lg = 

43.5mm, e wf = 3.1mm. 

As partes real e imaginária da impedância de entrada, (Figura 3.12), alteram-se 

entre menores limites em relação aos resultados apresentados na Figura 3.3 e na Fi-

gura 3.7. O mínimo e o máximo da parte real foram 24Ω e 87Ω, mais próximos dos 

50Ω que os encontrados nos modelos anteriores. A parte reativa ficou entre −23Ω e 

+40 Ω. Estes resultados contribuem para melhor desempenho no que concerne ao 

coeficiente de reflexão. Como mostra a Figura 3.13, a largura de faixa foi ampliada, 

com um melhor resultado para S11 entre 3,2GHz e 20GHz, aproximadamente. Conti-

nuou-se tomando como aceitáveis valores de S11 inferiores ao limiar de −10dB. O 

motivo da melhora no desempenho foi a mitigação dos efeitos reativos na entrada, 

com redução na área do plano de terra, favorecendo o casamento de impedância com 

estes novos formatos. 

 
Figura 3.12 – Impedância de entrada real e imaginária da antena circular impressa com plano de 

com fenda circular. 
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Figura 3.13 – Coeficiente de reflexão de entrada (S11) da antena circular com plano de terra com 

fenda circular. 

A previsão do diagrama de irradiação e os seus respectivos campos elétricos e 

magnéticos para esta condição de projeto, considerando-se as freqüências de 9,9GHz 

e 19,3GHz, são mostrados na Figura 3.14. Comparando os diagramas de irradiação, 

para as frequências de 9,9GHz e 19,3GHz, tanto no plano do campo elétrico quanto 

no plano do campo magnético, é possível verificar que ambos tiveram os comporta-

mentos significativamente alterados.  

Comparando-se a Figura 3.9 com a Figura 3.14 (a), fica evidente que o diagrama 

de irradiação, previsto para a freqüência de 9,9GHz, foi alterado significativamente 

pela modificação realizada no plano de terra. Enquanto na primeira, o diagrama de 

irradiação apresentou maior diretividade nas direções de  = 135°, e apresentou um 

ganho de 5,9dBi,  na segunda, o diagrama de irradiação apresentou maior diretivida-

de nas direções de θ =  60° e θ =  120°, com ganho de aproximadamente 9,5dBi. 

Para as freqüências mais altas, o diagrama de irradiação não possui uma direção 

predominante de irradiação. Este comportamento pode ser indesejável para aplica-

ções nas quais se deseja um diagrama de irradiação uniforme ou com diagrama bem 

definido em certa orientação. 
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Figura 3.14 – (a) Diagrama de irradiação em 3D para 9,9GHz e sua escala de ganho em dBi. Dia-

grama de irradiação para os planos, (b) elétrico E,  = 90° e (c) magnético H,  = 90°. (d) Diagrama 

de irradiação em 3D para 19,3GHz e sua escala de ganho em dBi. Diagrama de irradiação para os 

planos, (e) elétrico E,  = 90° e (f) magnético H,  = 90°. 

(a) 

(b) (c) 

(d) 

(e) (f) 
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Capítulo 4  

Implementação do irradiador 

4.1 Introdução  

Serão apresentados os passos para a fabricação do modelo de antena impressa cir-

cular, isto é, com o plano de terra contendo abertura circular, como descrito no Capí-

tulo 3. Para atender um critério de baixo custo de um protótipo, optou-se pelo lami-

nado de FR-4 [77], muito utilizado em placas de circuito impresso. Seu dielétrico é 

uma composição de resina epóxi e fibra de vidro com gradações variáveis, depen-

dendo do fabricante e, em uma mesma indústria, dos lotes de produção. Por este mo-

tivo, seus valores de permissividade relativa e fator de perda (tg) dependem dessa 

composição. Tipicamente, a permissividade é especificada entre 3,5o e 4,8o e tg  

0,021.  

Para o protótipo apresentar valores mais próximos dos obtidos pela simulação 

computacional, caracterizou-se o material, obtendo-se r e tg do laminado que foi 

utilizado. Os valores medidos realimentaram o programa de simulação para mitigar 

possíveis erros na fabricação do protótipo. Finalmente, comparam-se as antenas si-

mulada e produzida. Os cuidados anteriores à prototipagem possibilitaram uma boa 

concordância entre as curvas obtidas na simulação e as encontradas pelas medições. 

4.2 Caracterização eletromagnética de materiais 

Há diferentes métodos para caracterizar um material, envolvendo processos resso-

nantes e não ressonantes. Os métodos ressonantes baseiam-se em análises de fre-

qüência de ressonância e de fator de mérito para determinação da permissividade 

elétrica complexa. Apresentam melhor exatidão e melhor resolução se comparados a 
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outros métodos, com resultados válidos para operações em faixas estreitas de fre-

qüência. Os métodos não ressonantes utilizam os coeficientes de reflexão e de trans-

missão na obtenção da permeabilidade magnética () e da permissividade elétrica () 

da amostra. É utilizado onde for necessária determinar os parâmetros em uma faixa 

larga de freqüências. A constante dielétrica e a tangente de perdas do laminado FR-4 

nas freqüências entre 2GHz e 20GHz foram obtidas pelo método não ressonante.     

O guia de ondas retangular foi escolhido como meio de transmissão da onda ele-

tromagnética para levantar os parâmetros de espalhamento (ou parâmetros S) que 

levassem às características procuradas. Escolheu-se o modelo WR-229 com operação 

no modo fundamental de 3,3GHz a 4,9GHz, faixa que faz parte da largura final dese-

jada para a antena. A montagem para os testes está apresentada na Figura 4.1. As 

medições dos parâmetros de transmissão e de reflexão no guia de ondas foram reali-

zadas com o analisador vetorial de circuitos (VNA, vector network analyzer), Agilent 

modelo E5071C. O sistema completo é composto por duas transições guia de ondas-

cabo coaxial (guia-coaxial) e seções de guia de ondas WR-229 nas quais serão inse-

ridas as amostras do laminado FR4. 

 

Figura 4.1 – Ambiente de medidas para caracterização eletromagnética de materiais. 

4.3 Transição guia de ondas-cabo coaxial 

A transição guia-coaxial WR-229 possui dimensões transversais de 58,20mm e 

29,10mm e comprimento total de 73mm. O modelo computacional da transição é 

ilustrado na Figura 4.2. Os resultados numéricos do coeficiente de reflexão e do coe-

ficiente de transmissão, que caracteriza a perda por inserção, estão na Figura 4.3. 
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Foram obtidos com simulações feitas com o programa Ansys HFSS
TM

. O protótipo 

construído da transição guia-coaxial WR-229 é apresentado na Figura 4.4, juntamen-

te com uma seção de guia de ondas. Na transição guia-coaxial os parafusos em sua 

flange interligam as transições e conexões das seções de guia de ondas para acomo-

dação da amostra em teste. A Figura 4.5 mostra o sistema completo empregado na 

caracterização do material.  

  

  

Figura 4.2 – Modelo numérico da transição guia-coaxial. 

  

   

Figura 4.3 – (a) coeficiente de reflexão de entrada, S11 e (b) perda por inserção, S21, simuladas da 

transição guia-coaxial. 
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Figura 4.4 – Protótipo construído da transição guia-coaxial desmontado. 

 

Figura 4.5 – Montagem completa do protótipo da transição guia-coaxial para medidas de caracteri-

zação de materiais. 

4.4 Caracterização eletromagnética do material 

a) Algumas condições para obtenção das propriedades. O método mais conheci-

do empregando os coeficientes de transmissão e de reflexão é o Nicholson-Ross-Weir 

(NRW). As diversas transições e descontinuidades, incluindo as oriundas da amostra 

dentro do guia, são avaliadas e ficam descritas em função das características eletro-

magnéticas e físicas do material em análise [78]. Este método e outros similares ne-

cessitam de uma calibração para a confiabilidade dos valores dos parâmetros S en-

contrados. Para tal, o plano de calibração do VNA deve estar presente no interior do 

guia de ondas. Utiliza-se um conjunto de calibração do equipamento no padrão guia 

de ondas do tipo TRL (thru-reflect-line) [79][80], por exemplo. Este fato limita a 

aplicação do método se o conjunto de calibração apropriado não estiver disponível. 
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Portanto, métodos que não empreguem o conceito de parâmetros S calibrados são 

utilizados para contornar este problema. Baseiam-se no conceito de matriz de ondas 

em cascata (WCM, wave cascading matrix) para representação de circuitos de mi-

croondas interligados. Duas etapas são necessárias para aplicação deste conceito e 

posterior extração das características eletromagnéticas da amostra. Assim, será pos-

sível eliminar a influência das transições guia-coaxial e de outros efeitos secundários 

que não representem o comportamento da amostra [81]-[83]. 

Para as medidas, não se dispunha de um conjunto de calibração do VNA no pa-

drão guia de ondas para definir o plano de calibração no ponto desejado para deter-

minação dos parâmetros S. Assim, tem-se uma calibração do tipo coaxial, com os 

planos de referência localizados na entrada coaxial da transição. O deslocamento dos 

parâmetros S medidos em relação ao posicionamento correto desejado é uma nova 

variável do problema. Na Figura 4.6, está representando o plano de referência de 

calibração na entrada coaxial da transição, assim como a variável dist. 

 
Figura 4.6 – Ilustração do plano de referência de calibração na entrada coaxial da transição guia-

coaxial e da variável dist responsável pelo deslocamento dos parâmetros S. 

b) Resultados computacionais. Para caracterização do FR4 empregou-se o méto-

do do deslocamento da amostra. Nesta técnica, o material em teste (MUT, material 

under test) tem seus parâmetros S medidos para duas posições distintas no interior de 

uma seção de guia de ondas. Os resultados são aplicados em um algoritmo de cálculo 

iterativo que leva à permissividade complexa. O princípio de funcionamento do mé-

todo está representado na Figura 4.7.  
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Figura 4.7 – Exemplo das medições para caracterização de materiais segundo o método de desloca-

mento da amostra.  

Para sua representação matemática empregando o método WCM, é necessária a 

formulação de algumas matrizes que representem fatores de transferência. Identifi-

cam-se as matrizes T1 e T2 correspondentes aos coeficientes de transmissão e de re-

flexão nas transições entre cabo coaxial e guia de ondas. No trecho do guia em que se 

localiza a amostra do material, encontra-se outra matriz de espalhamento, com os 

respectivos coeficientes de reflexão e de transmissão, identificada como Ta. Esta a-

mostra ocupa apenas uma pequena parte do guia de ondas, ficando um trecho vazio, 

de extensão conhecida. Este trecho é caracterizado por sua própria matriz de espa-

lhamento Tv. Admitindo que somente o modo TE10 esteja presente dentro do guia, 

estas matrizes compõem duas outras, segundo os cálculos [81]-[83]: 

 
211 TTTTM va , (4.1) 

 
122 TTTTM va .  (4.2) 

Para cada elemento que compõe esta WCM, existe uma matriz que descreve o 

comportamento de cada seção individualmente. Parte-se do princípio de que a amos-

tra no interior do guia de ondas tem uma extensão bem pequena com valor La. Na 

entrada do guia de ondas, são encontrados dois valores do coeficiente de reflexão, 

correspondentes à situação do guia vazio e do guia com a amostra do material dielé-

trico. O coeficiente de reflexão depende da impedância de onda do trecho com a a-

mostra de dielétrico e da impedância de onda do trecho sem o dielétrico. Seu valor é: 
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


 ,  (4.3) 

em que Zwo e Zwa são obtidos com as fórmulas clássicas da impedância de onda guia-

da em operação com modo TE [84]: 
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Nestas expressões,  é o comprimento de onda no vácuo, co é o comprimento de 

onda de corte do modo guiado quando o meio no interior do guia for o ar, ca é o 

comprimento de onda de corte correspondente ao trecho do guia preenchido com a 

amostra de dielétrico, r é a constante dielétrica do material a ser caracterizado. En-

trando com estes valores em (4.3) e efetuando as simplificações, encontra-se: 
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Em freqüências acima do corte, o fator de propagação coincide com o fator de fase 

da onda guiada. Portanto, nas duas situações descritas, calculam-se: 

  2

ooo 1 coj   , (4.7) 

  2oo 1 cara j   . (4.8) 

Combinando estes resultados, o coeficiente de reflexão fica em função dos fatores de 

propagação no guia: 
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Da mesma maneira, estabelecem-se equações que determinam o coeficiente de 

transmissão, relacionando o campo transmitido com o campo incidente. Seu valor é 

obtido diretamente da solução da equação de onda no domínio da freqüência e fica 

descrito para a região da amostra como: 

 Lae


 .  (4.10) 

 A seção do guia preenchida com a amostra pode ser descrita como [81]: 
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Para a seção de guia de ondas preenchido com material isotrópico e propriedades não 

reflexivas, como o ar, obtém-se Tv [85]: 
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Utilizando-se dos parâmetros S não calibrados e de duas etapas de medição, de-

termina-se a permissividade complexa do MUT. Como mostra a Figura 4.8, o cenário 

de caracterização é composto pelas transições guia-coaxial e uma célula de medida 

com a amostra em teste. Realiza-se uma primeira medida com o MUT em uma posi-

ção dentro da célula de medida e altera-se esta posição na segunda etapa. De posse 

das duas matrizes de parâmetros S obtidas, o método de deslocamento da amostra 

permite cancelar as influências das transições guia-coaxial e chega-se à permissivi-

dade complexa do material. 

  

Figura 4.8 – Ambiente de simulação computacional para caracterização do material FR-4. 

Para a aplicação do método, utiliza-se o conceito de WCM na representação de 

cada uma das etapas da Figura 4.8. Essas matrizes relacionam-se com as equações 

(4.1) e (4.2), e são representadas por [82]: 
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Nesta expressão, o índice r = 1 ou r = 2 indica uma das duas etapas de medição. A 

expressão que relaciona os parâmetros S medidos com as matrizes teóricas da amos-

tra em teste e seções de guia de ondas é descrita por: 
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em que  e Τ representam, respectivamente, os coeficientes de reflexão e transmis-

são da seção do guia de ondas preenchida por ar e da seção que contém a amostra. A 

operação M2M1
1

 indica o produto da matriz obtida na segunda medição e M1
1

 é a 

matriz inversa da matriz obtida na primeira medição. A multiplicação resulta em ou-

tra matriz e tr (M2M1
-1

) é o traço desta matriz resultante, isto é, a soma dos elementos 

de sua diagonal principal. No cálculo do fator , leva-se em conta o fator de fase da 
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onda guiada g e primeiramente determina-se: 
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sendo o o comprimento de onda no vácuo, c o comprimento de onda de corte do 

modo dominante do guia, Lg o comprimento da célula de medida e L a espessura da 

amostra sob teste.  

Utiliza-se o resultado de (4.15), para determinar o valor de α, obtido pela defini-

ção do coeficiente de transferência, através da teoria de quadripolos [63]. Conside-

rando um meio de propagação isotrópico e sem reflexões, demonstra-se que: 
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em que, no caso geral, o fator  é uma quantidade complexa e x indica a direção de 

propagação do campo. A parte real de  influi na redução da amplitude e caracteriza 

certa atenuação na estrutura. A parte imaginária mostra a variação da fase com a dis-

tância. Admitindo que as perdas sejam muito pequenas, pode-se estabelecer que  

  je  (4.17) 

Para resolução de (4.14) utilizou-se de um algoritmo de cálculo implementado no 

programa Matlab
®
. Baseou-se no processo iterativo da função fminsearch para a de-

terminação da permissividade complexa do MUT. 

c) Resultados experimentais. Com as técnicas descritas, caracterizou-se uma a-

mostra do dielétrico, com a calibração feita segundo os procedimentos descritos. Na 

Figura 4.9, tem-se o sistema calibrado e conectado ao VNA para as medições dos 

parâmetros S. Para realização da medida, uma amostra do dielétrico devidamente 

preparada, foi encaixada no respectivo suporte. Deve-se evitar qualquer fresta nesse 

contato, uma vez que espaços vazios interfeririam nos resultados. Na Figura 4.10 é 

mostrado o suporte no qual se encaixou a amostra do dielétrico FR-4 para medições. 

Apesar de o MUT ter sido preparado à mão livre, com retirada da película de co-

bre depositada, assim como o recorte para o formato do suporte, obteve-se bom en-

caixe do material, reduzindo prováveis erros nas medições. Como apresentado em 

(4.13), a matriz dos parâmetros S é necessária na determinação dos parâmetros ele-
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tromagnéticos do material. Para o cálculo destes indicadores, utilizaram-se dos pa-

râmetros de espalhamento exportados pelo VNA, contendo parcelas reais e imaginá-

rias. Este arquivo é posteriormente importado para o Matlab
®
 para realização dos 

cálculos iterativos que conduzem aos valores dos parâmetros. O valor de r é apre-

sentado na Figura 4.11 e o da tg na Figura 4.12. Os valores resultantes da medição 

da amostra do dielétrico estão consistentes com os dados do fornecedor do material. 

A faixa de freqüência foi fixada em função de limitações nas especificações da tran-

sição entre cabo coaxial e guia de ondas, com limites entre 3,25GHz e 5,2GHz. 

 
Figura 4.9 – Sistema de caracterização de materiais completo calibrado para medidas. 

 
Figura 4.10 – Suporte de amostras da transição guia-coaxial com dielétrico de FR-4 encaixado. 
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Figura 4.11 – Resultado da parte real da permissividade elétrica relativa (r) obtida por meio do 

processo de medição do MUT. 

 
Figura 4.12 – Resultado da tangente de perdas (tg) obtida por meio do processo de medição do 

MUT. 

4.5 Construção e medição do protótipo 

Constatado que as características eletromagnéticas medidas apresentam valores 

consistentes aos do manual do fabricante do material [86], não foi necessário reali-

mentar o programa computacional com os valores medidos e realizar ajustes na si-

mulação. A partir do modelo calculado, foi fabricado o protótipo, conforme a Figura 

4.13. As características do composto FR-4 utilizado na fabricação possui constante 

dielétrica (r) de aproximadamente 4,4, valor confirmado pela caracterização de ma-

teriais, altura do dielétrico (h) de 1,6mm, espessura do laminado de cobre (t) de 

0,035μm e tangente de perdas (tg) de aproximadamente 0,02. 
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Figura 4.13 – Antena fabricada, (a) parte superior (plaqueta) e (b) parte inferior (plano de terra). 

Para realização das medidas o conector coaxial soldado à placa foi do tipo SMA 

(SubMiniature version A) fêmea, com impedância característica de 50Ω, fabricado 

pela empresa HUBER + SUHNER
®
 [87]. Segundo o fabricante, as características 

elétricas são válidas para freqüências ≤ 18GHz, mas a medida do coeficiente de re-

flexão de entrada foi tomada até 20GHz. A medida foi realizada através de um VNA 

modelo (E5071C) da empresa Keysigth Technologies


, o mesmo utilizado na etapa 

de caracterização do material para fabricação da antena. A conexão da antena ao 

VNA foi realizada através de um cabo de microondas flexível, com conectorização 

no padrão N da série Sucoflex
®
 106 [88], também fabricado pela HUBER + SUH-

NER
®
. Para a realização da medida utilizou-se adaptador para o conector SMA. O 

equipamento e materiais auxiliares utilizados na realização da medida estão na Figu-

ra 4.14. 

 
Figura 4.14 – Medida do coeficiente de reflexão de entrada (S11) da antena fabricada. 

(a) (b) 
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A captura de tela do equipamento, Figura 4.15, é o resultado da medida realizada 

para o coeficiente de reflexão de entrada. 

 

Figura 4.15 – Captura de tela da medida de S11 da antena fabricada. 

Para confrontar os resultados, medido e simulado, exportou-se o arquivo de exten-

são s1p, para importá-lo no programa de simulação computacional. Desta forma, as 

curvas, simulada e medida, podem ser comparadas por sobreposição, facilitando a 

identificação dos pontos em que houve concordância e dos pontos onde não houve. 

Na Figura 4.16 as curvas de S11, medida e simulada, estão sobrepostas. A curva em 

linha cheia representa a curva medida e a linha tracejada a simulada. Percebe-se uma 

boa concordância entre as curvas praticamente em toda a faixa de freqüências anali-

sadas, havendo concordância inclusive nos pontos de maior casamento de impedân-

cia, ou seja, 5,4GHz, 7,9GHz, 10,2GHz, 12,53GHz e 15,2GHz. Nos pontos de 

17GHz e 19,3GHz, a curva medida não apresentou pontos significativos de resso-

nância como na curva simulada. 

 
Figura 4.16 – Sobreposição do coeficiente de reflexão de entrada (S11) medido e simulado. 
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Capítulo 5  

Conclusões 

5.1 Considerações gerais 

Desenvolveu-se uma antena impressa para operação em grandes larguras de faixa. 

A avaliação foi feita do ponto de vista de impedância de entrada com modelo de 

antena em que modificou-se seu plano de terra segundo determinados critérios. Os 

trabalhos iniciaram-se a partir da antena impressa em formato retangular, cujos 

resultados não foram os desejados. Na segunda fase, adotou-se a antena impressa em 

formato circular, estrutura que não apresenta quinas acentuadas nas quais ocorrem 

concentrações de cargas e correntes. Os objetivos esperados com mudanças no plano 

de terra eram melhorar a largura de faixa de operação, de maneira que o modelo 

pudesse ser utilizado em diferentes tecnologias que utilizam a faixa de microondas. 

Por exemplo, pode ser aplicada nos sistemas de comunicações de faixa ultra-larga 

(UWB), compreendida entre 3,1GHz e 10,6GHz. No Capítulo 1, discutiram-se várias 

estruturas e formatos de antenas impressas e suas diversas aplicações a partir de uma 

revisão bibliográfica sobre o tema. 

No Capítulo 2 são apresentadas ferramentas matemáticas para o desenvolvimento 

e avaliação das características de uma antena impressa nos formatos retangular e 

circular. Adotou-se o método da cavidade ressonante para explicar as caracteríticas 

da estrutura, destacando-se as conveniências do formato circular implementado. 

Algumas dessas ferramentas limitam-se às condições em que foram apresentadas e 

outras são utilizadas em todas as situações de projeto e análise de uma antena. Foram 

apresentadas técnicas de excitação do elemento irradiador, com as informações para 

seu dimensionamento, incluindo os procedimentos de alimentação por microfita. 

A avaliação da antena em formato circular foi feita no Capítulo 3, onde 

consecutivas simulações foram testadas no programa Ansys HFSS
TM

, até as 
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alterações que atendessem ao objetivo proposto. Analisaram-se as melhorias na 

largura de faixa da antena circular através de modificações em seu plano de terra. 

Fixou-se a faixa de freqüências entre 2GHz e 20GHz, sendo o limite superior 

estabelecido em função dos equipamentos disponíveis para as medições. Em uma 

primeira opção, truncou-se o plano de terra até as dimensões obtidas por simulação. 

Isso implicou em ótimos casamentos de impedância em 4GHz, 8,5GHz, 12,5GHz e 

14,6GHz. Obteve-se coeficiente de reflexão de entrada inferior a 8,15dB entre 

3,49GHz e 20GHz. 

Procurando melhorar a largura de faixa, realizou-se uma segunda modificação, 

recortando-se parte do plano de terra em formato circular. A impedância de entrada 

da antena apresentou pequenas alterações em torno de 50Ω e pequenos valores 

absolutos para a parte imaginária. Com esta mudança, obteve-se ótimos resultados  

para a impedância de entrada em 5,8GHz, 8GHz, 12,5GHz, 15GHz, 17GHz e 

19.3GHz. O coeficiente de reflexão ficou melhor que 10dB entre 3,2GHz e 20GHz. 

Antes de fabricar o modelo simulado, no Capítulo 4, um sistema de caracterização 

de materiais é utilizado para se confrontar valores de manual do material e os valores 

medidos através desse sistema de caracterização. O método emprega duas transições 

guia-coxial, a priori idênticas, e o sistema foi modelado pela teoria de conexão 

circuitos de microondas em cascata (WCM). A opção foi pelo fato de este método 

não necessitar, em sua modelagem, dos parâmetros S calibrados. O analisador 

vetorial de circuitos (VNA) pode ser calibrado com seu próprio conjunto de 

calibração coaxial, dispensando um conjunto especial para guias de onda. O método 

de medida utilizado para se caracterizar o dielétrico foi o do deslocamento da 

amostra. Os resultados para a permissividade elétrica relativa (r) e para a tangente 

de perdas (tg) foram condizentes com os valores fornecidos pelo fabricante. 

Encontraram-se 4,4 e 0,02, respectivamente, para as características do dielétrico.  

Os resultados colaboram para futuras pesquisas em projetos de antenas impressas. 

Uma abordagem matemática para os formatos de antenas impressas fornece 

ferramentas que contribuem para o entendimento e determinação das principais 

características destas estruturas. Estabelecimento de modelos e equações para 

caracterização de materiais permitem que se caracterize qualquer material dielétrico 

com relação a sua permissividade elétrica relativa e sua tangente de perdas. 
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5.2 Propostas para novos desenvolvimentos 

Em futuros desenvolvimentos, será importante avaliar as dimensões da antena, es-

pecificamente seu plano de terra. No Capítulo 5, ficou comprovado que alterações no 

plano de terra da antena afetam sua resposta em freqüência, seja em seu diagrama de 

irradiação, ou no seu coeficiente de reflexão. Uma redução em suas dimensões pode-

rá apresentar comportamento semelhante, sendo necessárias novas investigações para 

contornar o problema tentando manter ou melhorar as características da antena origi-

nal. A redução do plano de terra tornaria a antena mais compacta e, consequentemen-

te, mais atrativa para certas aplicações, pois, são mais facilmente integradas a circui-

tos eletrônicos, ocupam menores áreas e são mais baratas de se produzir. 

Com uma resposta de S11, útil entre aproximadamente 3,5GHz e 20GHz, para 

algumas aplicações pode ser necessário a utilização de filtros para delimitar 

determinada faixa de freqüências de operação. Filtros para aplicações compreendidas 

entre a faixa de operação desta antena podem ser projetados em uma linha de 

microfita. Um filtro devidamente projetado pode ser acoplado à linha de excitação da 

antena, selecionando a faixa de interesse atendida pelo projeto deste filtro, como o da 

Figura 5.1. Uma das topologias de filtros que pode ser utilizada nessas codições é o 

filtro por ressonador de múltiplo-modo (MMR, multiple-mode ressonator) [89]. 

 

Figura 5.1 – Exemplo de filtro passa-faixas em microlinha de fita. 

Como a antena desenvolvida não apresena diagrama de irradiação bem definido, 

ou seja, não possui características com alta diretividade ou características 

onidirecionas com significativo ângulo de abertura de feixe,  técnicas para 

modificação do seu diagrama podem ser interessantes para algumas aplicações. Para 

tentar melhorar o diagrama de irradiação, pode-se utilizar diferentes estruturas 

seletivas em frequência (FSS, frequency selective surface) [89], seja para selecionar 

ou rejeitar a faixa de frequências desejada. Seu uso pode ser aplicado de forma 

integrada, no próprio plano de terra da antena, ou como uma estrutura refletora. Na 

Figura 5.2 está a primeira possibilidade. 

w 

50Ω 50Ω 
ℓ 
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Figura 5.2 – Exemplo de uma superfície seletiva em frequência para uso no plano de terra da antena. 

Outra possibilidade a ser explorada em desenvolvimentos futuros, é a utilização 

de outros formatos de cortes no plano de terra da antena. Neste trabalho explorou-se 

a geometria circular, no entanto, vários outros formatos podem ser utilizados para 

mitigar a parte reativa da impedância de entrada. Entre as possibilidades, deve-se 

considerar geometrias que possibilitem estender estes cortes até a borda da placa, 

para que a energia armazenada no dielétrico da estrutura diminua, consequentemente 

aumentando sua eficiência. A Figura 5.3, exemplifica esta condição utilizando-se um 

recorte parabólico no plano de terra. 

 
Figura 5.3 – Exemplo de plano de terra com recorte até a borda da placa. 
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