
 
 

 
 

  

    Instituto Nacional de Telecomunicações 

Luís Gustavo da Silva 

      Inatel 

Filtena: Integração de Antenas e 
Filtros de RF Reconfiguráveis 

Abril/2014 



ii 

 

 

Filtena: Integração de Antenas e Filtros de RF 

Reconfiguráveis. 

 

LUÍS GUSTAVO DA SILVA 

Dissertação apresentada ao Instituto Nacional 

de Telecomunicações, como parte dos 

requisitos para obtenção do Título de Mestre 

em Telecomunicações. 

ORIENTADOR: Prof. Dr. Arismar Cerqueira 

Sodré Júnior 

Santa Rita do Sapucaí 

2014 
  



iii 

 

 

 

 

 

 



iv 

 

 

FOLHA DE APROVAÇÃO 

Dissertação defendida e aprovada em _____ /_____ /_____ , pela 

comissão julgadora: 

 

 

 

 

 

______________________________________________________________ 

Prof. Dr. Arismar Cerqueira Sodré Júnior 

INATEL 

 

______________________________________________________________ 

Prof. Dr. Carlos Nazareth Motta Marins 

INATEL 

 

______________________________________________________________ 

Prof. Dr. Murilo Araújo Romero 

USP 

________________________________ 

Coordenador do Curso de Mestrado 

Prof. Dr. José Marcos Câmara Brito 

 

 

 



v 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

A pessoa que me ensinou os melhores valores da 

vida, minha mãe (in memorian).  

 

 

 

 



vi 

 

 

 

 

 

Agradecimentos 
 

 

 

 

 

Agradeço em primeiro lugar meu pai José Antônio pelo apoio 

incondicional em todas as minhas escolhas pessoais e profissionais, sempre 

suprindo a ausência de minha mãe, amo você.  À minha irmã, Anna Clara, 

pelo carinho reconfortante em horas difíceis, proporcionando momentos de 

paz e amor com sua presença.  

Aos meus tios, tias, primos e primas pela constante presença em todos 

os momentos de minha vida. Ter uma família unida para se apoiar é algo 

inestimável. Muito obrigado a todos vocês. 

Ao meu orientador Prof. Dr. Arismar Cerqueira Sodré Jr. pela 

orientação, confiança depositada e conhecimento compartilhado. Muito 

obrigado pelas oportunidades concebidas, conselhos e valores que 

contribuíram para minha evolução imensurável como pesquisador.  

Aos meus amigos e colegas do mestrado, em especial ao Egídio, Igor 

e Suzanne pelos ótimos momentos compartilhados e conselhos ao longo 

desses dois anos. A todos os membros do laboratório WOCA pelo apoio e 

amizade, proporcionando um ambiente de trabalho acolhedor.  

Aos professores Arismar, Justino, Luciano, Dayan e Carlinhos pelos 

ensinamentos ministrados nas disciplinas cursadas, possibilitando o 

conhecimento necessário para o desenvolvimento desse trabalho. 

Aos companheiros do laboratório de Hardware do Inatel, em especial 

aos amigos Ricardo e Tiago Reis pelos conselhos práticos de RF e por 



vii 

 

suprirem minha ausência nos projetos em momentos crucias ao longo dessa 

pesquisa. 

Ao suporte técnico da empresa ESSS nas simulações com as 

ferramentas ANSYS HFSS e ANSYS Designer, em especial ao Juliano 

Fujioka Mologni. 

Ao Prof. Dr. Carlos Henrique da Silva Santos pela excelente parceria 

formada nas pesquisas envolvendo o uso de algoritmos de estratégia 

evolutiva. Muito obrigado pela paciência e dedicação, fundamentais para que 

atingíssemos os resultados apresentados. 

Ao professor e amigo Antônio Alves Ferreira Jr. pelos conselhos, 

oportunidades concebidas ao longo desses anos, como a participação do 

Programa de Estágio Docente, e ensinamentos compartilhados desde o 

período de graduação, estando sempre disposto a sanar minhas dúvidas.       

A todos os funcionários do Inatel pelo profissionalismo e dedicação, 

responsáveis por tornar essa instituição um centro de excelência.   

 

 

 

  



viii 

 

 

 

 

 

Índice 

 

Lista de Figuras ............................................................................................................ x 

Lista de Símbolos ....................................................................................................... xv 

Lista de Publicações .................................................................................................. xix 

Resumo ..................................................................................................................... xxii 

Abstract ................................................................................................................... xxiii 

Capítulo 1 .................................................................................................................... 1 

1. Introdução ........................................................................................................... 1 

1.1 Contextualização ........................................................................................... 1 

1.2 Revisão Bibliográfica .................................................................................... 4 

1.3 Estrutura da dissertação ................................................................................. 9 

Capítulo 2 .................................................................................................................. 11 

2. Filtro banda tripla otimizado utilizando algoritmos evolutivos ................... 11 

2.1. Ressonador em formato T ........................................................................... 11 

2.2. Projeto do filtro banda tripla com ressonador T .......................................... 18 

2.3. Simulações numéricas e otimização ............................................................ 26 

2.4. Construção e medição do protótipo ............................................................. 34 

Capítulo 3 .................................................................................................................. 37 

3. Filtena Impressa ................................................................................................ 37 

3.1. Projeto antena patch faixa larga .................................................................. 37 

3.2. Projeto filtro passa faixas com DMS ........................................................... 48 

3.3. Projeto da filtena impressa .......................................................................... 60 

3.4. Construção e medição do protótipo ............................................................. 66 

3.4.1. Caracterização da chave fotocondutiva ................................................ 66 

3.4.2. Caracterização da filtena com fita metálica ......................................... 75 

3.4.3. Caracterização da filtena controlada opticamente................................ 78 



ix 

 

Capítulo 4 .................................................................................................................. 82 

4. Filtena em guia de ondas .................................................................................. 82 

4.1. Projeto da antena corneta ............................................................................ 82 

4.2. Projeto filtro passa faixas com guia de ondas ............................................. 91 

4.3. Projeto filtena em guia de ondas ............................................................... 105 

4.4. Construção e medição do protótipo ........................................................... 108 

5. Conclusões ....................................................................................................... 115 

Referências Bibliográficas ....................................................................................... 118 

 

  



x 

 

 

 

Lista de Figuras 

 

Figura 1 – Modelo de ocupação atual do espectro de frequência. ............................. 1 

Figura 2 – Modelo em linhas de transmissão do ressonador T. ............................... 12 

Figura 3 – Resposta em frequência da impedância de entrada do ressonador T. .... 13 

Figura 4 – Variação da impedância de entrada do ressonador T em função da 

frequência. .................................................................................................................. 14 

Figura 5 – Modelo circuital do ressonador T construído no Genesys. ..................... 17 

Figura 6 – Resposta em frequência do ressonador T construído no Genesys. ......... 17 

Figura 7 – Modelos de filtro passa baixas básicos. .................................................. 20 

Figura 8 – Transformação do filtro passa baixas para passa faixas. ....................... 21 

Figura 9 – GUIDE em Matlab para análise inicial dos dados do ressonador T. ..... 23 

Figura 10 – Fluxograma do projeto do filtro banda tripla com ressonador T. ........ 24 

Figura 11 – Fluxograma da estratégia evolutiva. ..................................................... 25 

Figura 12 – Exemplo de código fonte para utilização do algoritmo ES. .................. 25 

Figura 13 – Filtro banda tripla de terceira ordem com ressonador T. .................... 29 

Figura 14 – Modelo Genesys do filtro banda tripla. ................................................. 29 

Figura 15 – Resposta em frequência do modelo Genesys do filtro banda tripla. ..... 30 

Figura 16 – Layout do filtro banda tripla. ................................................................ 32 

Figura 17 – Modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla. ........................................ 32 

Figura 18 – Resposta em frequência do modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla.

 .................................................................................................................................... 33 

Figura 19 – Comparação da resposta em frequência entre Genesys e ANSYS HFSS.

 .................................................................................................................................... 33 

Figura 20 – Protótipo do filtro banda tripla com ressonador T de terceira ordem. 34 

Figura 21 – Setup de teste utilizado para medição do filtro banda tripla. ............... 35 

Figura 22 – Resposta em frequência medida do filtro banda tripla. ........................ 35 

Figura 23 – Comparação da resposta em frequência medida e ANSYS HFSS. ........ 36 

Figura 24 – Modelo de uma antena patch retangular convencional. ....................... 38 

Figura 25 – Modelo inicial da antena patch retangular. .......................................... 40 

Figura 26 – Perda por retorno da antena patch modelo inicial. .............................. 40 

Figura 27 – Impedância de entrada da antena patch modelo inicial. ...................... 41 

Figura 28 – Modelo da antena patch retangular com plano de terra truncado. ...... 41 



xi 

 

Figura 29 – Impedância de entrada da antena patch com plano de terra truncado. 

Curva preta Wg=60mm, Curva azul Wg=40mm, Curva vermelha Wg=30mm e Curva 

verde Wg=25mm. ........................................................................................................ 42 

Figura 30 – Perda por retorno da antena patch com plano de terra truncado. ....... 42 

Figura 31 – Modelo da antena patch retangular com plano de terra truncado 

otimizado. ................................................................................................................... 43 

Figura 32 – Modelo antena patch retangular faixa larga. ....................................... 44 

Figura 33 – Perda por retorno da antena patch retangular faixa larga. ................. 44 

Figura 34 – Impedância de entrada da antena patch retangular faixa larga........... 45 

Figura 35 – Diagramas de irradiação da patch faixa larga. .................................... 45 

Figura 36 – Diagrama de irradiação 2D para as frequências de 2,4GHz (curva 

azul) e 5,2GHz (curva preta). .................................................................................... 46 

Figura 37 – Diagrama de irradiação 2D para as frequências de 2GHz (curva azul) e 

7GHz (curva preta). ................................................................................................... 46 

Figura 38 – Vetor da distribuição de corrente na superfície da antena patch. ........ 47 

Figura 39 – Dimensões da linha de alimentação disponível para construção do 

filtro. ........................................................................................................................... 48 

Figura 40 – Estrutura DMS em formato T. ............................................................... 49 

Figura 41 – Estrutura DMS em T construída na linha de alimentação da antena. .. 49 

Figura 42 – Resposta em frequência da estrutura DMS em T inicial. ...................... 50 

Figura 43 – Influência do parâmetro L1 na resposta da linha DMS em T. ............... 50 

Figura 44 – Influência do parâmetro W1 na resposta da linha DMS em T............... 51 

Figura 45 – Influência do parâmetro L2 na resposta da linha DMS em T. ............... 51 

Figura 46 – Influência do parâmetro W2 na resposta da linha DMS em T............... 52 

Figura 47 – Circuito equivalente da estrutura DMS em formato T. ......................... 52 

Figura 48 – Circuito equivalente para cálculo da estrutura DMS em formato T. .... 53 

Figura 49 – Circuito equivalente para o cálculo de RDMS. ....................................... 54 

Figura 50 – Circuito equivalente calculado da estrutura DMS em T. ...................... 55 

Figura 51 – Comparação da resposta em frequência da estrutura DMS em T e seu 

circuito equivalente. ................................................................................................... 55 

Figura 52 – Variação da reatância circuito ressonante LC paralelo ao longo da 

frequência. .................................................................................................................. 56 

Figura 53 – Circuito equivalente da estrutura DMS em T para comportamento passa 

faixas. ......................................................................................................................... 56 

Figura 54 – Resposta em frequência da estrutura DMS em T como filtro passa faixas 

reconfigurável. ........................................................................................................... 57 

Figura 55 – Modelo capacitor por descontinuidade em microfita. .......................... 57 

Figura 56 – Filtro passa faixas DMS em T. .............................................................. 58 

Figura 57 – Filtro passa faixas DMS em T operando na banda de 5,1 e 2,4GHz. ... 60 

Figura 58 – Modelo ANSYS HFSS da filtena impressa. ............................................ 61 

Figura 59 – Configuração para operação faixa larga da filtena. ............................ 61 

Figura 60 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 5,1GHz. .............. 62 

Figura 61 – Diagrama de irradiação 3D da filtena operando na banda de 5,1GHz.

 .................................................................................................................................... 63 



xii 

 

Figura 62 – Diagrama de irradiação 2D da antena original (curva azul) e da antena 

com o filtro DMS (curva preta) para a frequência de 5,21GHz. ............................... 64 

Figura 63 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 2,4GHz. .............. 64 

Figura 64 – Diagrama de irradiação 3D da filtena operando na banda de 2,4GHz.

 .................................................................................................................................... 65 

Figura 65 – Diagrama de irradiação 2D da antena original (curva azul) e da antena 

com o filtro DMS (curva preta) para a frequência de 2,437GHz. ............................. 66 

Figura 66 – Perda por retorno da filtena operando na condição de faixa larga. .... 66 

Figura 67 – Circuito equivalente da chave fotocondutiva de silício. ....................... 68 

Figura 68 – Chaves fotocondutivas de silício. .......................................................... 69 

Figura 69 – Protótipo para caracterização da chave fotocondutiva e o laser EM340.

 .................................................................................................................................... 69 

Figura 70 – Cenário de teste da chave fotocondutiva. .............................................. 70 

Figura 71 – Resposta em frequência da linha de transmissão na presença da chave 

fotocondutiva. ............................................................................................................. 71 

Figura 72 – Modelo equivalente da chave de silício do software ANSYS Designer 

com blocos do ANSYS HFSS. ..................................................................................... 72 

Figura 73 – Modelo circuital da chave de silício na condição desligada. ............... 72 

Figura 74 – Modelo circuital da chave de silício na condição ligada. ..................... 73 

Figura 75 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício. ............................................ 74 

Figura 76 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício na condição desligada. ....... 74 

Figura 77 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício na condição ligada.............. 75 

Figura 78 – Protótipo da filtena reconfigurável. ...................................................... 76 

Figura 79 – Cenário de testes iniciais da filtena utilizando fita metálica como chave.

 .................................................................................................................................... 76 

Figura 80 – Resposta em frequência da filtena com fita metálica. ........................... 78 

Figura 81 – Filtena controlada opticamente operando na banda de 2,4GHz. ......... 79 

Figura 82 – Perda por retorno da filtena com chave de silício na posição 2 na 

banda de 2,4GHz em função da potência óptica aplicada. ....................................... 79 

Figura 83 – Filtena controlada opticamente operando na banda de 5,1GHz. ......... 80 

Figura 84 – Perda por retorno da filtena com chave de silício na posição 2 na 

banda de 5,1GHz em função da potência óptica aplicada. ....................................... 81 

Figura 85 – Alguns tipos de antenas cornetas .......................................................... 83 

Figura 86 – Detalhes dimensionais da corneta piramidal. ....................................... 84 

Figura 87 – Modelo inicial da corneta piramidal. .................................................... 87 

Figura 88 – Perda por retorno do modelo inicial da corneta piramidal. ................. 87 

Figura 89 – Diagrama de irradiação em 23GHz da antena corneta piramidal 

modelo inicial. ............................................................................................................ 88 

Figura 90 – Perda por retorno do modelo final da corneta piramidal. .................... 89 

Figura 91 – Diagrama de irradiação em 23GHz da antena corneta piramidal 

modelo final. ............................................................................................................... 90 

Figura 92 – Diagrama de irradiação da antena corneta piramidal modelo final. ... 90 

Figura 93 – Ganho da corneta piramidal em função da frequência. ........................ 91 

Figura 94 – Dimensões do guia de ondas de alimentação para construção do filtro.

 .................................................................................................................................... 91 



xiii 

 

Figura 95 – Ressonador do tipo dois postes. ............................................................ 92 

Figura 96 – Topologia circuital do DPR. ................................................................. 93 

Figura 97 – Distribuição do vetor campo elétrico no DPR. ..................................... 94 

Figura 98 – Resposta em frequência do DPR. .......................................................... 95 

Figura 99 – Variáveis de projeto do DPR. As variáveis são: d - distância entre os 

ressonadores; h - altura dos postes; Δh - diferença de altura e r - raio do poste. .... 95 

Figura 100 – Influência do parâmetro Δh no DPR. .................................................. 97 

Figura 101 – Influência do parâmetro h no DPR. .................................................... 98 

Figura 102 – Influência do parâmetro d no DPR. .................................................... 99 

Figura 103 – Filtro passa faixas com ressonador do tipo dois postes. ................... 100 

Figura 104 – Resposta em frequência do filtro passa faixas com DPR. ................. 101 

Figura 105 – Distribuição da magnitude do campo E no filtro passa faixas com 

DPR. ......................................................................................................................... 102 

Figura 106 – Filtro passa faixas com DPR sintonizável. ........................................ 103 

Figura 107 – Resposta em frequência do filtro passa faixas com DPR sintonizável.

 .................................................................................................................................. 104 

Figura 108 – Filtena em guia de ondas................................................................... 105 

Figura 109 – Filtena em guia de ondas operando com hp=0mm. Curva preta filtena 

em guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal. ...................................... 106 

Figura 110 – Filtena em guia de ondas operando com hp=0,6mm. Curva preta 

filtena em guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal ............................ 107 

Figura 111 – Filtena em guia de ondas operando com hp=1mm. Curva preta filtena 

em guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal. ...................................... 108 

Figura 112 – Protótipo da filtena em guia de ondas............................................... 109 

Figura 113 – Protótipo filtena em guia de ondas operando com hp=0mm. Curva 

preta protótipo filtena e curva azul filtena original................................................. 110 

Figura 114 – Protótipo filtena em guia de ondas operando com hp=1mm. Curva 

preta protótipo filtena e curva azul filtena original................................................. 111 

Figura 115 – Protótipo filtena em guia de ondas confeccionado. .......................... 112 

Figura 116 – Transição guia coaxial 42WCAK. ..................................................... 112 

Figura 117 – Cenário de testes da filtena em guia de ondas. ................................. 113 

Figura 118 – Perda por retorno medida da filtena em guia de ondas. ................... 113 
  



xiv 

 

 

 

 

Lista de Tabelas 

 

Tabela 1 – Comparação entre filtenas impressa. ........................................................ 8 

Tabela 2 – Valores dos elementos normalizados de um filtro Butterworth de ordem 

N=1 a 9 com g0=1 e atenuação de 3dB na frequência angular normalizada de 1rad/s 

[69]. ............................................................................................................................ 20 

Tabela 3 – Resumo dos dados de projeto do filtro banda tripla. ............................... 26 

Tabela 4 – Resumo dos dados de entrada do algoritmo ES. ..................................... 28 

Tabela 5 – Dados de saída do algoritmo ES. ............................................................ 29 

Tabela 6 – Resumo do desempenho da análise circuital do filtro banda tripla........ 31 

Tabela 7 – Comparação entre os dados teóricos e os obtidos pelo algoritmo ES. ... 31 

Tabela 8 – Resumo do desempenho da análise eletromagnética do filtro banda 

tripla. .......................................................................................................................... 33 

Tabela 9 – Resumo do desempenho medido do filtro banda tripla. .......................... 36 

Tabela 10 – Técnicas para aumento da largura de banda de antenas patch [78]. .. 39 

Tabela 11 – Variação do modelo circuital da chave de silício em função da potência 

óptica. ......................................................................................................................... 73 

Tabela 12 – Variação do modelo ANSYS HFSS da chave de silício em função da 

potência óptica. .......................................................................................................... 75 

Tabela 13 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 2,4GHz em função 

da potência óptica aplicada. ...................................................................................... 80 

Tabela 14 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 5,1GHz em função 

da potência óptica aplicada. ...................................................................................... 81 

Tabela 15 – Dimensões iniciais da corneta piramidal. ............................................. 86 

Tabela 16 – Perda por retorno da filtena em guia de ondas em alguns pontos. .... 114 

 

 

 

 

 

 



xv 

 

 

 

 

 

Lista de Símbolos 
 
 
a Lado maior de um guia retangular, m 

 

b Lado menor de um guia retangular, m 

 

b Inclinação da susceptância de um ressonador, S/Hz 

 

C Capacitância de um componente, F 

 

c Velocidade da luz no vácuo (3x10
8
 m/s) 

 

Ca Capacitância do filtro passa baixas básico distribuído, F 

 

C(x) Cosseno integral de Fresnel de argumento x 

 

D Diretividade de uma antena 

 

d Distância entre os postes do ressonador dois postes, m 

 

Ev Função custo do algoritmo de estratégia evolutiva 

 

f Frequência cíclica expressa em hertz 

 

fc Frequência de corte, Hz 

 

f0 Frequência de ressonância, Hz 

 

G Ganho de uma antena 

 

g Componentes normalizados de um filtro passa baixas básico 

 

h Espessura do dielétrico de um laminado de microfita, m 

 

h  Altura do ressonador dois postes, m 

 

hp Profundidade de penetração de um parafuso no guia retangular, m 

 

J Inversor de admitância, S 



xvi 

 

 

L Comprimento físico de uma linha de transmissão, m 

 

L Indutância de um componente, H 

 

L Dimensão longitudinal de um guia de ondas retangular, m 

 

L1 Comprimento da fenda superior que compõe a fenda em T em                   

 uma microfita, m 

 

L2 Comprimento da fenda inferior que compõe a fenda em T em uma 

 microfita, m 

 

N Ordem de um filtro 

 

N Número de ressonadores de um filtro passa faixas 

 

Q Fator de qualidade de um ressonador 

 

R Resistência de um componente ou circuito, Ω 

 

r Raio do ressonador dois postes, m 

 

S(x) Seno integral de Fresnel de argumento x 

 

W Largura de um patch retangular, m 

 

W1 Largura da fenda superior que compõe a fenda em T em uma                                 

 microfita, m 

 

W2 Largura da fenda inferior que compõe a fenda em T em uma                  

 microfita, m 

 

Wg Comprimento do plano de terra de uma antena patch, m 

 

X Reatância, Ω 

 

XL Reatância indutiva, Ω 

 

XLC    Reatância equivalente da associação capacitor e indutor, Ω 

 

Y Admitância, S 

 

Yeq Admitância equivalente, S  

 

Y0 Admitância característica, S  

 

Ytoco aberto Admitância de um toco aberto, S 



xvii 

 

Ytoco curto Admitância de um toco em curto, S 

 

Z Impedância, Ω  

 

Z1 Impedância característica da linha de transmissão de conexão do   

 ressonador T, Ω  

 

Z2 Impedância característica do toco aberto do ressonador T, Ω 

 

Z3 Impedância característica do toco em curto do ressonador T, Ω 

 

Zen Impedância de entrada do ressonador T, Ω 

 

Zen Impedância de entrada de uma antena patch, Ω 

 

Zeq Impedância equivalente da associação paralela de um toco aberto  

 e em curto, Ω  

 

Z0 Impedância característica, Ω  

 

Ztc Impedância característica de um toco em curto, Ω  

 

β Fator de fase, rad/m 

 

 Δf Largura de faixa do filtro passa faixas 

 

Δf Diferença entre duas frequências 

 

Δh Diferença de altura entre os postes do ressonador dois postes, m 

 

ε Permissividade do meio, F/m 

 

εeff Constante dielétrica efetiva de uma microfita 

 

εr Permissividade relativa ou constante dielétrica 

 

θ Comprimento elétrico de uma linha de transmissão 

 

θ Rotação entre os postes do ressonador dois postes, graus  

 

λ Comprimento de onda, m  

 

λguiado Comprimento de onda guiado, m 

 

ω Frequência angular, rad/s  

 

ωc Frequência angular de corte, rad/s 

 



xviii 

 

ω0 Frequência angular de ressonância, rad/s   



xix 

 

 

 

 

Lista de Publicações 
 

 

1. L. G. da Silva, Arismar Cerqueira S. Jr. and C. H. da Silva-Santos, 

Development of Tri-band RF Filters for Cellular Applications Using 

Evolutionary Strategy, International Journal of Electronics and 

Communications, In Press, Available online from 18 June 2014, 2014. 

 

2. L. G. Silva, I. F. da Costa and Arismar Cerqueira S. Jr., Multiphysics Design 

Methodology for Photonic-based Phased Array Antennas, Microwave and 

Optical Technology Letters, vol. 56, no. 4, pp. 838-843, Apr., 2013. 

 

3. I. F. da Costa, L. G. da Silva, J. F. Mologni and Arismar Cerqueira S. Jr., 

Numerical Investigation of Airborne Radars for Remote Sensing 

Applications, Microwave and Optical Technology Letters, vol. 56, no. 6, pp. 

1473-1478, Jun., 2013. 

 

4. L. G. da Silva and Arismar Cerqueira S. Jr., Optically Controlled and 

Reconfigurable Filtena for Cognitive Radio over Fiber Applications, In 

preparation to be submitted to IEEE Transaction on Antennas and 

Propagation, 2014. 

 

5. I. F. da Costa, Arismar Cerqueira S. Jr., L. G. da Silva, D. H. Spadoti and A. 

Bogoni, Tri-band Slotted Waveguide Antenna Array for Millimetric-waves 

Applications, European Conference on Antennas and Propagation (EUCAP), 

April, 2014. 

 



xx 

 

6. Arismar Cerqueira S. Jr., J. F. Mologni, I. F. da Costa and L. G. da Silva, 

Propagation Analysis of Remote Sensing in a Rainforest Environment, 

European Conference on Antennas and Propagation (EUCAP), April, 2014. 

 

7. L. G. da Silva, C. H. da Silva-Santos and Arismar Cerqueira S. Jr., Tri-band 

RF Filters Optimization Using Evolutionary Strategy, IEEE International 

Microwave and Optoelectronics (IMOC), August, 2013. 

 

8. L. G. Silva, I. F. da Costa and Arismar Cerqueira S. Jr., Efficient Design 

Methodology for Optically Controlled Adaptive Antenna Arrays, International 

Workshop on Telecommunications (IWT), May, 2013. 

 

9. Arismar Cerqueira S. Jr., I. F. da Costa, L. G. da Silva and R. A. Santos, 

Research Activities on RF filters, Reconfigurable Antenna Arrays and 

Millimetric Wave Antennas from the Laboratory WOCA, WorkInnova- 

Denmark-South America Workshop on Photonics Technologies, November, 

2013. 

 

10. J. F. Mologni, I. F. da Costa, L. G. da Silva and Arismar Cerqueira S. Jr., 

Transient Analysis of a Dual Polarization Log-periodic Antenna for Remote 

Sensing Applications, ESSS Conference & ANSYS Users Meeting, April, 

2013. 

 

11. I. F. da Costa, L. G. da Silva, J. F. Mologni and Arismar Cerqueira S. Jr., 

Optically Controlled Adaptive Antenna for ISM bands and Tri-band Slotted 

Waveguide Antenna Array for Millimetric-waves Applications, ESSS 

Conference & ANSYS Users Meeting, May, 2014. 

 

12. J. F. Mologni, R. B. Barros, C. L. R. Siqueira,  J. C. Ribas, Arismar Cerqueira 

S. Jr., I. F. da Costa and L. G. da Silva, Design of a High-gain Frequency 

Selective Surface Antenna System, Aceito pelo MOMAG, Agosto, 2014. 

 



xxi 

 

13. L. G. da Silva and Arismar Cerqueira S. Jr., Filtena Impressa Reconfigurável 

Opticamente, Aceito pelo MOMAG, Agosto, 2014.  



xxii 

 

 

 

Resumo 
 
 
 

O trabalho tem por objetivo o desenvolvimento de tecnologias 

inovadoras em filtros de radiofrequência. Inicialmente, apresenta-se o projeto 

e a otimização, utilizando algoritmos de estratégia evolutiva, de um filtro com 

banda tripla para sistemas celulares. Posteriormente, reporta-se o 

desenvolvimento de estruturas denominadas filtena, as quais contemplam a 

integração de filtros reconfiguráveis, eletricamente e opticamente, com 

antenas para frequências até 23GHz. 

A metodologia de projeto baseia-se em quatro etapas: cálculos 

analíticos; otimização e simulações numéricas; fabricação de protótipos; 

caracterização experimental. As simulações numéricas foram conduzidas 

utilizando os softwares Agilent Genesys, ANSYS Designer e ANSYS HFSS. 

A fabricação e as medições foram realizadas nos laboratórios WOCA e ICC-

Hardware do Inatel. Obteve-se excelente concordância entre os resultados 

teóricos e práticos para os três filtros propostos.      

   

 

 

Palavras-chave: Antena, Filtena, Filtro multibanda, Filtro de RF, 

Ressonador dois postes, Ressonador T. 
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Abstract 
 
 
 

This work is focused on the development of innovative technologies 

for radio frequency filters. Initially, the design and optimization, using 

evolutionary strategy algorithm, of a tri-band filter for cellular systems is 

presented. Next, we describe the development of novel structures called 

filtenna, which integrate reconfigurable filters, electrically and optically, and 

antennas for frequencies up to 23GHz.  

The project methodology is based on four steps: Analytical 

calculations; optimization and numerical simulations; prototype fabrication; 

experimental characterization. Numerical simulations were carried out using 

the pieces of software Agilent Genesys, ANSYS Designer e ANSYS HFSS. 

Prototype fabrication and characterization were realized in the laboratories 

WOCA and ICC-Hardware from Inatel. Excellent agreement between 

theoretical and measured results has been observed for the three proposed 

filters.      

 

 

Keywords: Antenna, Filtena, Multiband filter, RF filter, Dual-post 

resonator, T-shape resonator.  

  



 

1 

 

 

 

 

 

Capítulo 1 
 

1. Introdução 
 

1.1 Contextualização  

O atual regime de alocação fixa do espectro de frequência adotado pelos 

órgãos regulamentadores tem-se demonstrado ineficiente devido à escassez espectral, 

Figura 1. Tipicamente observam-se intervalos de tempo ociosos ao longo de diversas 

faixas de frequência dedicadas a sistemas de telecomunicações. Essas regiões são 

denominadas lacunas espectrais e podem ser utilizadas de maneira oportunista para 

comunicação de usuários secundários sem prejudicar os usuários primários. Estudos 

presentes em [1][2] comprovam que o espectro licenciado muitas vezes não é 

utilizado ou é parcialmente utilizado durante uma janela de tempo de observação ou 

região de observação. Portanto, torna-se necessário a aplicação de uma tecnologia 

capaz de explorar o espectro de frequências de maneira inteligente, eficiente e 

dinâmica [3].  

 

Figura 1 – Modelo de ocupação atual do espectro de frequência. 

Tempo

Potência

Espectro de usuários primários

Lacunas espectrais

Acesso oportunista
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O termo Rádio Cognitivo (RC) foi introduzido inicialmente por Joseph 

Mitola III como uma tecnologia capaz de prover acesso ao espectro de frequência de 

usuários não licenciados de maneira dinâmica e oportunista [4][5]. Construído sobre 

uma plataforma de rádio definido por software (SDR – Software-Defined Radio), o 

RC é capaz de criar um sistema de comunicação sem fio inteligente onde o sistema 

aprende com o meio de transmissão e se adapta de acordo com as variações desse. Os 

dois objetivos principais do RC são: garantir uma comunicação confiável quando e 

onde necessário; e utilizar eficientemente o espectro de frequência [6]. O RC permite 

o uso temporário de regiões do espectro não utilizadas denominadas como lacuna 

espectral (spectrum hole) ou espaço em branco (white space). Com isso, é possível 

obter uma eficácia na utilização do espectro de frequência por meio de um acesso 

oportunista de bandas licenciadas, sem provocar interferência com usuários 

existentes. Para implementação do RC o usuário deve ser capaz de realizar um 

sensoriamento no espectro de frequência, identificar as regiões disponíveis para 

transmissão em determinado espaço de tempo e ajustar dinamicamente seus 

parâmetros de comunicação: frequência de operação, esquema de modulação, 

potência de transmissão, etc [7]. 

O sensoriamento do espectro de frequência é um dos componentes mais 

importantes da técnica de RC [3],[8]. Por meio do uso desta técnica, o usuário pode 

medir, avaliar, aprender e estar ciente dos parâmetros relacionados ao ambiente de 

transmissão. Do ponto de vista da antena, é necessária a presença de uma antena do 

tipo faixa larga para realizar o sensoriamento espectral e uma antena com resposta 

em frequência reconfigurável para operação no canal de comunicação selecionado. 

Pode-se ter duas antenas, uma para cada modo de operação descrito, ou uma única 

antena capaz de alterar seu funcionamento entre uma operação do tipo faixa larga e 

operação faixa estreita reconfigurável. Dentro destas premissas, diversos trabalhos 

voltados para o desenvolvimento de antenas faixa larga e antenas com frequência de 

ressonância reconfiguráveis foram publicados nos últimos anos [9]-[16]. O presente 

trabalho propõe o conceito filtena capaz de configurar seu modo de operação entre 

faixa larga ou faixa estreita, sendo o último modo passível de reconfiguração da 

frequência de operação. O desenvolvimento deste dispositivo tem a finalidade prover 

a implementação da tecnologia rádio cognitivo e adaptativo sobre fibra (ACRoF – 
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Adaptive and Cognitive Radio over Fiber) realizada no laboratório WOCA       

(WOCA – Wireless and Optical Convergent Access) do Inatel. 

A faixa de UHF destinada a difusão de TV é uma região do espectro de 

frequências que tem despertado interesse em aplicações utilizando RC [17]-[19] e 

como faixa alternativa de implementação da tecnologia LTE (Long Term Evolution) 

[20][21]. As regiões livres no espectro de frequência de TV, conhecidas como TV 

white-space (TVWS) são também potenciais para outras tecnologias sem fio. O seu 

principal atrativo é a combinação da largura de faixa e da área de cobertura, com 

alcances típicos de 17 a 30km para transmissões sem fio de até 23Mbps [19]. 

Recentemente, têm-se realizados estudos e testes de campo no Brasil para 

implementação da tecnologia LTE na faixa de 700MHz [20],[21]. Outros estudos 

envolvendo a aplicação do LTE nas faixas de TVWS são apresentados em [22]-[24]. 

Nesses estudos é avaliado o sistema LTE quanto a eliminação de interferência em 

femtocélulas, coexistência com outros tecnologias presentes na faixa de UHF e testes 

de vazão do sistema operando nas faixas de TVWS.  

Este trabalho apresenta o desenvolvimento de um filtro passa faixas com três 

bandas de passagens para aplicações celulares. Duas destas bandas são para 

aplicações LTE, 700MHz e 2,6GHz, e a outra banda de passagem do filtro pode ser 

utilizada em aplicações como GPS (Global Positioning System) e algumas faixas de 

comunicação de celulares 3G. Por outro lado, a segunda filtena apresentada nesta 

dissertação tem por objetivo aplicações em ondas milimétricas. Apesar de o seu 

desenvolvimento ter sido realizado na faixa de SHF em função de restrições de 

fabricação e caracterização, é visionada sua aplicação em sistemas de comunicação 

em ondas milimétricas [25]-[29]. O uso da faixa de ondas milimétricas para 

comunicações sem fio tem por objetivo ocupar uma região do espectro de 

frequências menos congestionada que as faixas tradicionais abaixo de 10GHz e, em 

função da largura de faixa disponível, prover comunicações em taxas de algumas 

dezenas de Gbps. Dentro da região de ondas milimétricas, destacam-se os trabalhos 

de sistemas de comunicações sem fio operando na banda W (75-110GHz) [26][27], 

sistemas na banda Ka (27-40GHz) [28][29] e o uso da banda não licenciada de 

60GHz [30][31]. Trabalhos analíticos e testes em campo apontam para o uso das 

ondas milimétricas como forma de proporcionar uma evolução nas comunicações 
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móveis celulares para uma quinta geração (5G) [28]. Com uma abordagem similar a 

utilizada na filtena desenvolvida para a aplicação de RC, a antena desenvolvida na 

banda SHF possui frequência de operação sintonizável, possibilitando a sua 

aplicação em sistemas reconfiguráveis. 

Resumidamente, os três filtros passa faixas a serem descritos nesta 

dissertação foram concebidos e desenvolvidos para aplicações em sistemas de 

telecomunicações multibandas, rádio cognitivo e redes reconfiguráveis. Todos eles 

visam o uso eficiente do espectro de frequência, seja por meio de um acesso 

dinâmico ou pela utilização de regiões do espectro de frequência pouco exploradas 

até o momento. O filtro passa faixas com banda tripla foi desenvolvido para 

aplicações em sistemas celulares, na qual a comunicação na faixa de TVWS em 

conjunto com a utilização da banda licenciada destes serviços é possível. A filtena 

com frequência de operação reconfigurável foi concebida para sistemas com 

sensoriamento espectral que precisam alterar sua frequência de comunicação de 

acordo com as oportunidades espectrais disponíveis. Utilizando uma abordagem 

semelhante, será apresentada uma filtena na faixa de SHF com frequência de 

operação reconfigurável, porém visionando aplicações em ondas milimétricas. 

1.2 Revisão Bibliográfica  

Um método comum para o desenvolvimento de filtros passa faixas com 

bandas dupla ou tripla é por meio de ressonadores do tipo impedância degrau (SIR – 

Stepped Impedance Resonator) [32]. Os ressonadores SIR possuem comportamento 

multi banda em frequência, com estrutura simples e teoria consolidada [33].  

Ressonadores carregados com toco (SLR – Stub loaded resonator) podem gerar três 

frequências de ressonância distintas para aplicações em filtros passa faixas banda 

tripla, sendo as frequências de ressonância do SLR controladas pela impedância e 

comprimento elétrico do toco inserido [34][35]. Outros métodos encontrados na 

literatura para o desenvolvimento de filtros banda tripla são: ressonadores de 

diferentes frequências de ressonância associados em uma excitação comum [36], 

combinação de ressonadores de λ/4 e λ/2 [37], combinação de ressonadores SIR com 

ressonadores de impedância uniforme [38], ressonador carregado com toco e plano 

de terra do tipo DGS (DGS – Defected Ground Structure) [39], ressonador carregado 
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com toco combinado com ressonador λ/2 [40], e o uso de zeros de transmissão para 

dividir uma única banda de passagem em três [41]. O filtro banda tripla proposto 

neste trabalho é baseado em um ressonador em formato T [42][43], sendo suas 

dimensões determinadas por um algoritmo de estratégia evolutiva (ES – 

Evolutionary Strategy) para resolução de problemas multi-objeto. Métodos de 

otimização com algoritmos ES são aplicados normalmente ao desenvolvimento de 

antenas [44] e redes de antennas [45], contudo têm-se poucos trabalhos envolvendo a 

otimização de filtros [42],[46]. Em [47] uma rede neural artificial (ANN – Artificial 

Neural Network) é utilizada para determinar três parâmetros de um ressonador 

assimétrico de λ/2 de um filtro passa faixas. Os resultados obtidos com a ANN foram 

comparados com simulações baseadas no MoM (MoM – Method of Moments). Outro 

trabalho com redes neurais associadas com PSO (PSO – Particle Swarm 

Optimization) para desenvolvimento de filtros rejeita faixas é reportado em [48]. 

Utilizado em conjunto com simuladores eletromagnéticos, o método apresentado em 

[48] provê uma redução no tempo de desenvolvimento comparado com o utilizando 

apenas simulador eletromagnético. Em [49] um filtro passa faixas é otimizado 

utilizando manifold mapping e adjoint sensitivity, sendo o seu funcionamento 

avaliado por simuladores eletromagnéticos. A otimização de um filtro passa faixas de 

banda dupla utilizando ISM (ISM – Implicit Space Mapping) é abordada em [50] 

para atingir requisitos de banda de passagem e banda de rejeição. Um método de 

otimização para localização de zeros de transmissão e reflexão é usado em [51] para 

desenvolver um filtro de banda de passagem tripla em HTS (HTS – High-

Temperature Superconductor). Em [43] um filtro passa faixas de banda tripla tem as 

dimensões do ressonador utilizado determinadas por um algoritmo genético         

(GA – Genetic Algorithm), sendo os resultados validados por medidas práticas. O 

uso de algoritmos ES para otimização de filtros pode ser encontrado nos trabalhos 

[42] e [52]. Em [42], um filtro passa faixas de banda tripla tem as dimensões de seu 

ressonador otimizadas por um algoritmo ES com validação dos resultados por meio 

de simulações eletromagnéticas. Já em [52], um filtro passa faixas faixa larga é 

otimizado por funções multi-objetivo e os resultados são validados 

experimentalmente. O presente trabalho apresenta uma versão aprimorada do 

algoritmo presente em [42] para otimização das dimensões de um ressonador em 
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formato T para filtros passa faixas banda tripla. Este algoritmo é disponibilizado 

gratuitamente no website NLOpt library e também no capítulo 2 desta dissertação. 

A união de um filtro com uma antena em um único dispositivo é conhecido 

como filtro irradiante (radiating filter), antena filtrante (filtering antenna) ou 

simplesmente filtena. Estudos sobre a integração desses dois dispositivos são 

realizados desde 2001 com a concepção de um filtro com ressonadores dielétricos 

capaz de irradiar a onda eletromagnética [53]. Em 2002 foi proposta a integração de 

filtros com antenas impressas do tipo patch para criação de dispositivos compactos 

em front-ends de RF (RF – Radiofrequência) [54]. Após o trabalho exposto em [54], 

tem-se em [55] a integração de um filtro passa faixas com uma rede de antenas 

patch. No entanto, esse processo é realizado por meio do desenvolvimento dos dois 

dispositivos separadamente com posterior união, sem a utilização de uma forma 

eficiente de integração. A inserção de um mecanismo de filtragem na própria linha 

de alimentação da antena mostra-se como uma forma de produzir uma filtena sem 

impactar nas dimensões da antena original, ou seja, realmente proporcionar uma 

integração eficiente dos componentes. Com base nessa premissa têm-se diversas 

filtenas impressas encontradas na literatura [11]-[14],[56]-[59]. Tem-se, também, 

filtenas formadas por meio da inserção do processo de filtragem no próprio elemento 

irradiante [60]. A filtena proposta no presente trabalho é baseada na inserção de um 

filtro do tipo passa faixas com frequência de ressonância configurável na linha de 

alimentação da antena impressa, assim como encontrado em [12]-[14],[56],[58].  Em 

[12] uma antena patch tem em sua linha de alimentação um filtro passa faixas 

implementado com a tecnologia DMS (DMS – Defected Microstrip Structure) 

responsável por controlar a frequência de ressonância da antena que apresenta 

comportamento faixa larga na ausência do filtro. Sete chaves seletivas modeladas 

com fitas de cobre são dispostas na estrutura do filtro possibilitando seis diferentes 

modos de operação.  Dos modos de operação, tem-se um modo faixa larga, obtido 

com a eliminação do processo de filtragem da linha de alimentação, e cinco modos 

de operação faixa estreita. Com uma abordagem semelhante, em [13] dois diferentes 

filtros passa faixas em guia de ondas coplanar (CPW – Coplanar Waveguide) são 

inseridos na linha de alimentação de uma antena patch. Ambos os filtros possuem 

frequência de ressonância reconfigurável, porém um deles usa um diodo PIN como 
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elemento de reconfiguração e no outro um diodo varactor. O dispositivo 

apresentando possui operação faixa larga e modos de operação faixa estreita de 

acordo com a configuração do filtro. No entanto, é necessário o uso de circuito de 

polarização com o acréscimo de componentes e disposição de estruturas que podem 

interferir no desempenho da filtena. A integração de um filtro passa faixas DMS com 

uma antena Vivaldi é reportada em [14]. Esta filtena possui quatro modos de 

operação, um do tipo faixa larga e três faixa estreita. Contudo, não é especificado o 

dispositivo utilizado para a sintonia. O trabalho [56] é semelhante ao apresentado em 

[14]. A filtena em questão possui operação apenas faixa estreita com reconfiguração 

de sua frequência de ressonância por meio de um varactor presente no filtro. Em [58] 

um filtro passa faixas utilizando ressonador do tipo malha aberta (OLR – Open Loop 

Resonator) é incorporado na linha de alimentação de uma antena patch para 

formação de uma filtena. Empregando um varactor no ressonador OLR é possível 

controlar a sua frequência de ressonância e reconfigurar a antena. Esta filtena possui 

apenas operação reconfigurável faixa estreita. 

A filtena desenvolvida neste trabalho é composta de uma antena do tipo patch 

faixa larga com um filtro passa faixas DMS reconfigurável inserido na sua linha de 

alimentação. Dentre as suas configurações de operações, tem-se um modo faixa larga 

e dois modos faixa estreita. Em relação aos trabalhos presentes na literatura, o seu 

principal atributo é o uso de chaves fotocondutivas para realizar o controle da 

frequência de ressonância da filtena. Ao longo do trabalho serão apresentadas as 

vantagens e possibilidades de aplicação que este tipo de controle proporciona. Na 

Tabela 1 são resumidas as principais características entre os trabalhos de referência 

encontrados na literatura e o trabalho desenvolvido nesta dissertação. São destacadas 

as principais características envolvidas no funcionamento de um filtena 

reconfigurável. O parâmetro variação de sintonia é um fator de qualidade definido 

como a divisão da maior frequência de ressonância pela menor frequência de 

ressonância sintonizáveis. A presença do modo de operação do tipo faixa larga é 

interessante para a aplicação da filtena em RC com sensoriamento espectral. De 

acordo com a Tabela 1, o trabalho apresentado em [14] apresenta uma sintonia do 

tipo contínua e de maior variação se comparada com o presente trabalho. Contudo, o 

uso da chave óptica como elemento de reconfiguração traz vantagens em relação aos 
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modelos tradicionais com diodos PIN e varactor, como será abordado ao decorrer do 

trabalho.   

Tabela 1 – Comparação entre filtenas impressa. 

Características 

/ Referência 
[13] [14] [14] [15] [57] [59] 

Este 

Trabalho 

Elemento de 

sintonia  

Ideal PIN  Varactor - Varactor Varactor Chave óptica 

Tipo de 

sintonia 

Discreta Discreta Contínua Discreta Contínua Contínua  Discreta 

Circuito de 

polarização 

- Sim Sim - Sim Sim  Não 

Variação de 

sintonia 

1,34 1,7 2,16 1,46 1,05 1,08 2,13 

Nº de 

configurações 

6 5 - 4 - - 3 

Operação 

faixa larga 

Sim Sim Sim Sim Não Não Sim 

 

A outra filtena desenvolvida nesta dissertação possui aplicação para faixa de 

ondas milimétricas e é composta por uma antena corneta e um filtro passa faixas 

disposto no seu guia de alimentação. Em [61] foi proposto inicialmente a integração 

de um estrutura de filtragem em guia de ondas em uma antena corneta. Outros 

estudos de integração de filtros com antenas do tipo corneta são encontrados em 

[62]-[64], sendo apenas em [62] a presença da aplicação em ondas milimétricas. 

Tem-se filtenas em ondas milimétricas utilizando outras topologias de antenas como 

em [55],[65][66], porém nesse trabalho o foco será o uso da antena corneta. Embora 

em [62] seja apresentado a integração de um filtro passa faixas com uma antena 

corneta para aplicações em ondas milimétricas, é utilizado a técnica de guia de ondas 

integrado em substrato (SIW – Substrate Integrated Waveguide) para o 

desenvolvimento do dispositivo. Outro detalhe de destaque é a não possibilidade de 

sintonia da frequência de ressonância da filtena, sendo este fato também observado 

em [55],[61]-[66]. Portanto, a filtena em guia de ondas desenvolvida nessa 

dissertação é a única que possui um filtro passa faixas com frequência de ressonância 
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reconfigurável. Para o desenvolvimento do filtro passa faixas em guia de ondas é 

utilizado um ressonador compacto de dois modos de operação conhecido como dual-

post, ou dois postes [67][68]. Esse ressonador, composto por dois postes de altura 

parcial, foi proposto inicialmente em [67]. Porém, nesse modelo havia a necessidade 

de elementos adicionais para possibilidade da realização do processo de filtragem e 

excitação dos dois modos de operação do ressonador. Sua versão aprimorada é 

apresentada em [68], onde tem-se a presença apenas de dois postes excitando os 

modos de operação realizando uma filtragem do tipo passa faixas. Para a realização 

da configuração da frequência de ressonância da filtena foram utilizados parafusos de 

sintonia dispostos acima de cada poste ressonante, abordagem comumente utilizada 

em filtros do tipo combline e interdigital. 

 

1.3 Estrutura da dissertação 

Este trabalho é estruturado em cinco capítulos. O capítulo 2 apresenta o 

desenvolvimento do filtro banda tripla baseado em ressonador T. É demonstrado 

analiticamente e por simulações numéricas o comportamento do ressonador T na 

geração de suas frequências de ressonância e a necessidade da utilização de um 

algoritmo de cálculo do tipo multi-objeto para determinação das dimensões do filtro. 

Posteriormente, é apresentado a construção e os resultados do filtro proposto para 

aplicações celulares. O capítulo 3 é iniciado com o projeto de uma antena patch faixa 

larga, onde posteriormente será inserido um filtro passa faixas opticamente 

reconfigurável na sua linha de alimentação. Utilizando uma estrutura em microfita 

imperfeita (DMS) é desenvolvido um filtro passa faixas reconfigurável e compacto 

para ser embutido na linha de alimentação da antena patch, sem provocar nenhum 

aumento nas dimensões da estrutura irradiante original. Um protótipo de uma filtena 

para Wi-Fi nos padrões IEEE 802.11a/b/g/n foi construído e validado para aplicações 

de rádio cognitivo e adaptativo sobre fibra (ACRoF) do laboratório WOCA. Para 

aplicações em ondas milimétricas é apresentado no capítulo 4 o desenvolvimento de 

uma filtena em guia de ondas baseada na integração de uma antena corneta com um 

filtro passa faixas do tipo dois postes. Com esta estrutura é possível obter uma antena 

corneta com frequência de ressonância sintonizável. Apresenta-se um protótipo em 
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23GHz com sua devida caracterização, validando o funcionamento do dispositivo 

proposto. As conclusões e trabalhos futuros são abordados no capítulo 5.  
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Capítulo 2 
 

2.  Filtro banda tripla otimizado utilizando 

algoritmos evolutivos 
 

 

2.1. Ressonador em formato T 

O processo de síntese de um filtro passa faixas com três bandas de passagens, 

ou banda tripla, pode proceder-se em diferentes modos: a utilização de um único 

ressonador capaz de produzir as três bandas de passagens; uma associação de 

ressonadores de duas bandas com ressonadores convencionais compartilhando a 

mesma estrutura de alimentação; criação de zeros de transmissão em um filtro do 

tipo banda larga; associação de ressonadores de diferentes tipos, dentre outros. Neste 

trabalho optou-se pela utilização de um único ressonador para construção de um 

filtro do tipo banda tripla. O ressonador abordado possui um formato em T composto 

pela união de três linhas de transmissão. Por meio da escolha apropriada do 

comprimento elétrico e da impedância característica destas linhas de transmissão é 

possível controlar as três frequências de ressonância responsáveis por gerarem as 

bandas de passagem do filtro.  

O ressonador em T e as suas variáveis de cálculo são ilustradas na Figura 2. 

Uma linha de transmissão conecta dois tocos, um em aberto e outro em curto com o 

plano de terra, totalizando três linhas de transmissão. O toco em aberto possui uma 

impedância característica Z2 com comprimento elétrico θ. O toco em curto diferencia 

do anterior apenas na impedância característica, Z3.  A linha de interconexão dos 

tocos também possui comprimento elétrico θ, porém com impedância característica 
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de Z1. A variável Zen representa a impedância equivalente de entrada do ressonador 

T. Portanto, para controle das ressonâncias têm-se a necessidade da determinação de 

quatro variáveis, Z1, Z2, Z3 e θ. 

 

Figura 2 – Modelo em linhas de transmissão do ressonador T. 

Primeiramente, para compreensão do comportamento em frequência do 

ressonador T determina-se a sua impedância de entrada Zen. As admitâncias de um 

toco em aberto ou em curto são dadas por: 

 
 toco aberto  

i tan θ

  
 (2.1) 

 
 toco curto 

 i cot θ

  
 (2.2) 

Realizando o cálculo da admitância equivalente entre (2.1) e (2.2) tem-se: 

 
 e   

i tan θ

  
 
i cot θ

  
 (2.3) 

Esta admitância está em série com a linha de transmissão de impedância 

característica Z1 e comprimento elétrico θ. Logo, a impedância de entrada Zen do 

ressonador T pode ser calculada por: 

 

 en    
 e  i  tan θ

   i e tan θ
   

  
  
  
 
  
  
tan  θ 

i   
  
  
   tan θ  

  
  
cot θ  

 (2.4) 

onde Zeq=1/Yeq.  
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De posse de (2.4) é possível obter o comportamento do ressonador T em 

função da frequência. Como exemplo, são arbitrados os valores de impedância 

característica Z1 65Ω, Z2 80Ω e Z3 45Ω e θ=90° para todas linhas de transmissão 

em 1,5GHz. Com base nesses valores, a resposta em frequência da impedância de 

entrada do ressonador T é dada pela Figura 3. Destaca-se a presença das três 

frequências de ressonância designadas como fres, além de dois zeros de transmissão 

representados por fzero que irão ajudar na isolação entre as bandas de passagem do 

filtro.  

 

Figura 3 – Resposta em frequência da impedância de entrada do ressonador T. 

Alterando as impedâncias características do ressonador T para Z1 50Ω, 

Z2 90Ω e Z3  5Ω e mantendo o valor de θ=90° em 1,5GHz nota-se um 

deslocamento das duas frequências de ressonância laterais, sendo a frequência de 

ressonância central fixa, Figura 4. Como será apresentado a seguir, as frequências de 

ressonância das extremidades são controladas pelas impedâncias características do 

ressonador T, já a frequência de ressonância central é dada pelo comprimento 

elétrico θ.     
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Figura 4 – Variação da impedância de entrada do ressonador T em função da frequência. 

As frequências de ressonância e de zero de transmissão apresentadas na 

Figura 3 podem ser determinadas analiticamente por meio da manipulação de (2.4). 

As frequências de ressonância ocorrem quando (2.4) tender ao infinito, isto é, seu 

denominador for igual a zero.  Logo, zerando o denominador de (2.4) tem-se o 

comprimento elétrico de ressonância. 

 
 
  

  
   tan       

  

  
cot         

 

 

tan        
    

         
 (2.5) 

De acordo com (2.5) é possível determinar dois comprimentos elétricos de 

ressonância. Como estes variam de acordo com uma função tangente, o espaçamento 

entre eles é de π radianos e são dados por: 

 

θres  tan
    

    

         
  (2.6) 

 

 res  π       π tan
    

    

         
  (2.7) 
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Em θ=π/2, (2.4) também tende ao infinito, portanto o terceiro comprimento 

elétrico de ressonância é dado por θres3 π/ . Como apresentado na Figura 4, a 

frequência de ressonância central é dada pela frequência onde θ 90°, ou seja, não 

depende das relações de impedância Z1, Z2 e Z3. Analisando a Figura 3 e os 

comprimentos elétricos de ressonância determinados tem-se que, a menor frequência 

ressonância está associada com θres1, a frequência central de ressonância com θres3 e a 

maior frequência de ressonância com θres2. A relação direta entre comprimento 

elétrico de ressonância e frequência de ressonância é dado abaixo [69]: 

 
β  θresn  

 π

λ uiado
  

 

 
f
resn

  
c θresn

 π      
, n  ,  

(2.8) 

 f
res 

  
 

4      
 

(2.9) 

onde β é o número de onda, L o comprimento físico das linhas que compõe o 

ressonador T, λguiado o comprimento de onda guiado na estrutura utilizada para 

implementar as linhas de transmissão, c a velocidade da luz e εeff a constante 

dielétrica efetiva do meio utilizado pelas linhas de transmissão.    

Os zeros de transmissão presentes na resposta em frequência da impedância 

de entrada do ressonador T podem ser determinados zerando o numerador em (2.4). 

 
  
  

  
 
  

  
tan  θ  0 

 

 

 

tan         
         

    
 (2.10) 

Assim como apresentado na resolução de (2.5), em (2.10) tem-se que os 

comprimentos elétricos de zero de transmissão variam com uma função tangente e as 

duas soluções distam entre si de π radianos. 
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  ero  tan
    

         

    
  (2.11) 

 

       π   ero  π tan
    

         

    
  (2.12) 

O zero de transmissão de menor frequência está relacionado com θzero1 e o 

zero de transmissão de maior frequência com θzero2. Para a determinação da relação 

entre o comprimento elétrico e a frequência de zero de transmissão utiliza-se a 

mesma relação aplicada em (2.8) e (2.9). 

 
β  θ    n  

 π

λ uiado
  

 

 
f    n  

c θ eron

 π      
, n  ,  

(2.13) 

Com base na resposta em frequência do ressonador T e em (2.8), (2.9) e 

(2.13) é estabelecido a seguinte relação: 

 f
res  f      fres  f      fres  (2.14) 

Por meio de (2.14) é comprovado analiticamente a distribuição das 

frequências de ressonância e de zero de transmissão do ressonador T, bem como as 

expressões seus cálculos. É importante destacar que, como θres3 é fixo em π/  e o 

espaçamento entre θres1 e θres2 é sempre de π, a distância entre as frequências de 

ressonâncias fres1 e fres3 e igual a distância de fres3 a fres2.  

Outra forma simples de validar o comportamento de múltiplas ressonâncias 

do ressonador T é utilizando uma simulação circuital. Para tal, será utilizado o 

software Agilent Genesys
 
com os seguintes dados: Z1 65Ω, Z2 80Ω e Z3 45Ω e 

θ 90° em  ,5GHz. O modelo implementado no Genesys é ilustrado na Figura 5. Para 

obter as frequências de ressonância e zero de transmissão do ressonador T é 

analisado o parâmetro de transmissão (S21) do circuito. Para não haver influência das 

portas de entrada e saída do circuito foi usado um sistema de acoplamento fraco com 
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dois capacitores de 10fF cada. A resposta em frequência do ressonador T calculada 

no Agilent Genesys é apresentada na Figura 6.  

 

Figura 5 – Modelo circuital do ressonador T construído no Genesys. 

 

Figura 6 – Resposta em frequência do ressonador T construído no Genesys. 

De acordo com os dados de impedância característica utilizados nas linhas de 

transmissão da Figura 5 e com (2.8) a primeira e segunda frequências de ressonância 

são 0,696GHz e 2,3GHz. A terceira frequência de ressonância é dada pelo 

comprimento elétrico de 90°, que para esta análise foi configurado para 1,5GHz. Os 

zeros de transmissão são calculados por (2.13) e valem 1GHz e 2GHz. Os resultados 

analíticos e os obtidos na Figura 6 apresentam excelente concordância. Conclui-se 

que o modelo circuital para análise do ressonador T representa uma forma alternativa 

confiável e simples de se analisar sua resposta em frequência.  
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2.2. Projeto do filtro banda tripla com ressonador T 

Determinadas as equações que definem o comportamento do ressonador T em 

função da frequência, são estabelecidas as relações entre essas e a teoria de filtros 

passa faixas para o desenvolvimento do filtro banda tripla. Demonstrou-se na Seção 

2.1 que em θ=90° a impedância de entrada do ressonador T tende para o infinito, 

representando uma frequência de ressonância nesse ponto. Para análise da 

impedância de entrada do ressonador T em θ=90° foi realizada uma simplificação em 

(2.4) multiplicando o numerador e denominador por 1/tan(θ). Logo, após 

manipulações algébricas tem-se: 

 en    

 

tan θ 
 

  
  tan θ 

 
  
  
tan θ 

i   
  
  
    

  
  
cot  θ  

   

 
  
  
tan θ 

i   
  
  
    

 
i  

 tan θ 

     
 (2.15) 

Analisando a expressão resultante em (2.15) observa-se que ela representa a 

impedância de entrada de um toco em curto com impedância característica dada por: 

 
 tc 

  
 

     
 (2.16) 

Portanto, em θres3 o ressonador T pode ser considerado como um toco em curto com 

impedância característica dada por Ztc.  

Em θres1 e θres2 o ressonador T pode ser analisado como um ressonador em 

paralelo formado por um circuito LC paralelo. Como tem-se uma ressonância do tipo 

paralelo é possível caracterizar o ressonador por meio da sua inclinação da 

susceptância (susceptance slope). Neste caso tem-se [69][70]: 

 
  
ω0

 

d  ω 

dω
      (2.17) 

onde ω0 é a frequência angular de ressonância e B(ω) a susceptância do ressonador.  

É importante a definição desse parâmetro pois ele será relacionado com a banda de 

passagem do filtro e irá compor as equações necessárias para o desenvolvimento do 

filtro banda tripla com ressonador T. Para o ressonador T, o valor de (2.17) para fres1 

e fres2 é: 



 

19 

 

 
b 
  εeff   h5 

 πc  

 h h   h h4  h h4h5 h h /h5
 h  h4h5  

 (2.18) 

Para simplificar (2.18) algumas variáveis h foram definidas como: 

 h      /    

 h    /    

 h      /   (2.19) 

 h    /    

 
h5 

    

         
 

 

O início do projeto de um filtro se dá pela concepção do filtro passa baixas 

básico, (lowpass prototype filter). Esse é definido para apresentar uma impedância de 

entrada e saída unitária e com frequência angular de corte igual a 1rad/s. Na Figura 7 

são representados os dois modelos de filtro passa baixas básico de ordem N, na qual 

os termos designados por g representam os valores normalizados de indutores, 

capacitores e impedâncias de entrada e saída do filtro.  Com o modelo da Figura 7 é 

possível projetar um filtro passa baixas com resposta do tipo Butterworth, 

Chebyshev, Gausiano, dentre outros tipos de aproximação. Assim, definido o tipo de 

aproximação a ser utilizado, ordem do filtro e outros dados relevantes como ripple 

quando presente, torna-se possível determinar os valores normalizados g dos 

componentes que compõe o filtro. É comum encontrar na literatura especializada em 

filtros como em [69] e [70] tabelas contendo os valores g para diversos tipos de 

aproximação e ordem do filtro para condições preestabelecidas. Como exemplo, a 

Tabela 2 traz os valores normalizados g de um filtro passa baixas do tipo Butterworth 

para N=1 a 9. Esses valores são determinados para uma impedância de entrada 

normalizada g0=1 e para uma perda por inserção de 3dB na frequência angular 

normalizada de 1rad/s. Com os valores de g do filtro passa baixas básico 

determinados, para a finalização do projeto do filtro passa baixas deve-se 

desnormalizar esses valores de acordo com a frequência de corte e impedâncias de 

entrada e saída desejadas.  A partir do filtro passa baixas básico é possível projetar os 
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filtros do tipo passa altas, passa faixas e rejeita faixas por meio de processos de 

desnormalização dos valores g.  

Tabela 2 – Valores dos elementos normalizados de um filtro Butterworth de ordem N=1 a 

9 com g0=1 e atenuação de 3dB na frequência angular normalizada de 1rad/s [69]. 

N g1 g2 g3 g4 g5 g6 g7 g8 g9 g10 

1 2 1         

2 1,4142 1,4142 1        

3 1 2 1 1       

4 0,7654 1,8478 1,8478 0,7654 1      

5 0,6180 1,6180 2 1,6189 0,6180 1     

6 0,5176 1,4142 1,9318 1,9318 1,4142 0,5176 1    

7 0,4450 1,2470 1,8019 2 1,8019 1,2470 0,4450 1   

8 0,3902 1,1111 1,6629 1,9616 1,9616 1,6629 1,1111 0,3902 1  

9 0,3473 1 1,5321 1,8794 2 1,8794 1,5321 1 0,3473 1 

 

 

(a) Modelo 1 

 

(b) Modelo 2 

Figura 7 – Modelos de filtro passa baixas básicos. 

O projeto de um filtro passa faixas de RF é tradicionalmente iniciado por um 

modelo distribuído de filtro passa baixas básico, Figura 8 (a), onde é posteriormente 

transformado em um filtro passa faixas com largura de faixa determinada pela 

inclinação da susceptância de cada ressonador, Figura 8 (b). 

g0

g1

g2
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gN+1

gN

gN+1

N par N ímpar

g0

g1

g2

g3

gN gN+1

gN

gN+1

N par N ímpar
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(a) Filtro passa baixas básico 

 

(b) Filtro passa faixas obtido a partir da transformação passa baixas para passa faixas 

Figura 8 – Transformação do filtro passa baixas para passa faixas. 

Para o projeto do filtro distribuído passa baixas base deve-se determinar os 

valores dos inversores de admitância J e dos capacitores com base na admitância de 

saída e entrada desejada, e nos valores dos elementos do modelo passa baixas básico 

com componentes discretos (lumped lowpass prototype filter) [69][70].  

  0              0 (2.20) 

 
                        

 0                     par

 0  0              ímpar
  (2.21) 

  a     a     0 0   (2.22) 

 
 a i       

 i i  
   

i
 
i  
 

 ai
   i               (2.23) 

onde N é a ordem do filtro, Y0 é a admitância de entrada e saída desejada (1/Z0), e g 

os valores dos componentes discretos do filtro passa baixas básico. 

A inclinação da susceptância do N-ésimo ressonador do filtro passa faixas 

obtida em função do modelo da Figura 8 (a) é dado por: 

 
    

 a 

π f
 (2.24) 

e os elementos do ressonador 

 
 res   

 a 

 π f
       e      res  

 

 res   πf  
 
 (2.25) 

sendo Δf a largura de faixa do filtro e f0 sua frequência de ressonância.  
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Resumidamente, o ressonador T comporta-se com um toco de λ/4 em curto 

em fres3, cuja impedância característica é dada por (2.16). Em fres1 e fres2 o ressonador 

T é considerado equivalente a um ressonador paralelo com inclinação de 

susceptância dada por (2.24). Portanto, o filtro banda tripla com ressonador T é 

originado de apenas um modelo básico passa baixas e possui suas três bandas de 

passagens projetadas simultaneamente. Para tal, o seguinte conjunto de equações 

devem ser resolvidas simultaneamente para a determinação das dimensões do 

ressonador T, ou seja, os valores de Z1, Z2, Z3 e L. 

 
   

  εeff   h  

 πc  

 h h   h h   h h h  h h  h 
 h  h h   

 
 a 

π f
 

 

 

 tc   
  
 

     
  
 res 

 res 
 (2.26) 

 

θres  tan
    

    

         
  

πf
res 

 f
res 

 

 

 Em (2.26) o valor de θres1 dado pela relação entre fres1 e fres3 é obtido por 

meio da combinação de (2.8) e (2.9). Analisando (2.26), nota-se a presença de três 

equações dependentes das variáveis que definem o ressonador T. Essas equações 

devem ser resolvidas simultaneamente para obtenção das dimensões do ressonador, 

visto que a resolução de uma apenas não irá atender às demais. Assim, torna-se 

necessário a utilização de um algoritmo de cálculo do tipo multi-objetivo para 

resolução do problema. O algoritmo empregado nesta dissertação foi do tipo 

estratégia evolutiva (ES – Evolutionary Strategy) em parceria com o Professor Dr. 

Carlos Henrique da Silva Santos do Instituto Federal em Itapetininga no estado de 

São Paulo.  

Com as igualdades do extremo direito em (2.26) determinadas, dados de 

entrada do algoritmo ES, o próximo passo é a aplicação do algoritmo de cálculo. 

Outro dado importante que deve ser passado ao algoritmo são os limites das variáveis 

de saída Z1, Z2, Z3 e L. Como forma inicial de analisar os limites a serem atribuídos 

as variáveis Z1, Z2 e Z3 foi desenvolvida uma GUIDE em Matlab para essa função, 
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Figura 9. Com esta GUIDE é possível entrar com as frequências de ressonância 

desejada para o ressonador T e a impedância característica Ztc.  Assim, com as 

impedâncias do ressonador T arbitradas é possível obter os pontos onde ocorrem as 

ressonâncias e compara-los com o valor esperado em função das frequências de 

ressonâncias estabelecidas. É apresentado, também, a divergência entre os valores Ztc 

e o gráfico da impedância de entrada do ressonador T em função do comprimento 

elétrico. Muitas vezes os limites das variáveis de saída são estabelecidos por 

restrições de fabricação da linha de transmissão utilizada para modelar o ressonador 

T. 

 

Figura 9 – GUIDE em Matlab para análise inicial dos dados do ressonador T. 

Estabelecido os limites das variáveis de saída do algoritmo ES, o próximo 

passo é a elaboração de um modelo circuital do filtro banda tripla no Agilent 

Genesys para avaliação dos resultados fornecidos pelo algoritmo. De acordo com a 

resposta obtida, o algoritmo ES é realimentado com atualização dos limites das 

variáveis e peso dessas no cálculo da função do custo final. A Figura 10 ilustra as 

etapas do projeto do filtro banda tripla com ressonador T, destacando o sentido do 

fluxo de dados do projeto. 

O algoritmo ES desenvolvido pelo Prof. Carlos Henrique é uma versão 

adaptada para aplicações eletromagnéticas em telecomunicações. Este algoritmo de 

otimização é baseado em influências biológicas entre pais e descendentes. 

Comparações desse algoritmo com algoritmos genéticos (GA) e sistemas 

imunológicos artificias (AIS – Artificial Immune System) podem ser encontradas em 
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[71]. Uma versão online da biblioteca NLOpt utilizada no algoritmo ES pode ser 

acessada em [72]. Um fluxograma do algoritmo ES é apresentado na Figura 11, 

seguindo a mesma abordagem dos algoritmos evolutivos como GA, programação 

genética e outros [73][74]. A principal diferença dos algoritmos ES em relação aos 

anteriores está no processo de números aleatórios das gerações. Nos algoritmos ES é 

utilizada uma distribuição do tipo Cauchy, onde o gerador da semente é originário de 

uma função aleatória uniforme (nlopt_urand) disponível na biblioteca NLOPT  [75]. 

 

 

 

Figura 10 – Fluxograma do projeto do filtro banda tripla com ressonador T. 

 

Um exemplo de código fonte para utilização do algoritmo ES fornecido pelo 

Prof. Carlos Henrique é apresentado na Figura 12. O arquivo myvfunc deve ser 

alterado de acordo com a otimização de interesse, que nesse caso foi construída com 

as informações presentes em (2.26). 
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Figura 11 – Fluxograma da estratégia evolutiva. 

 

 

 

 

Figura 12 – Exemplo de código fonte para utilização do algoritmo ES. 

 

Início

População Inicial

Avaliação da função 
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Critério de 
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Recombinação

Mutação

Seleção (μ/ρ+λ) ES

Fim
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g
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a
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Geração de pais 

aleatórios (μ)

Sim

Não ρ pais são recombinados 

para gerar λ descendentes 

Mudanças aleatórias nas 

descrições dos descendentes
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2.3. Simulações numéricas e otimização 

O filtro banda tripla proposto possui aplicação em comunicações móveis, 

mais especificamente em comunicações celulares. A primeira banda de passagem do 

filtro é centrada em 0,75GHz visando a aplicação do LTE (Long Term Evolution) na 

faixa de UHF de TV. A implementação do LTE no Brasil na faixa de TV está 

projetado para os canais 52 a 69 (698 a 806MHz), juntamente com a faixa licenciada 

de 2,5 a 2,7GHz, segunda banda de passagem do filtro. Testes de campo da operação 

do LTE na faixa de UHF foram descritos em [22], destacando as questões 

relacionadas a propagação do sinal LTE nessa faixa de frequência. Uma comparação 

da área de cobertura e capacidade de vazão para o LTE operando em 700MHz e 

2,6GHz é apresentada em [76], mostrando as vantagens do uso da banda de 700MHz. 

Tem-se, também, estudos a respeito do uso da tecnologia de rádio cognitivo para 

prover acesso à banda de UHF de TV para mitigação de interferências em 

femtocélulas [22]. Os espaçamentos entre as bandas do filtro são simétricos, sendo 

que a terceira banda é consequência do projeto das duas primeiras. Portanto, a partir 

das frequências centrais de 0,75 e 2,6GHz, obtem-se a terceira banda centrada em 

1,675GHz. O desenvolvimento de um filtro com bandas compostas por 

espaçamentos assimétricos demandaria o uso de ressonadores T com comprimentos 

elétricos distintos entre as linhas de transmissão que o compõe.   

O filtro banda tripla possui resposta do tipo Chebyshev de terceira ordem com 

ripple na banda de passagem de 0,01dB. As frequências centrais são 0,75, 1,67 e 

2,6GHz com uma largura de faixa para a banda de ripple de 300MHz cada. As 

impedâncias de entrada e saída do filtro são estabelecidas em 50Ω. A Tabela 3 traz 

um resumo das especificações do filtro. 

Tabela 3 – Resumo dos dados de projeto do filtro banda tripla. 

 Frequência central [GHz] Largura de faixa [GHz] fresN 

1° Banda de passagem 0,75 0,3 1 

2° Banda de passagem 2,6 0,3 2 

3° Banda de passagem 1,675 0,3 3 
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O primeiro passo no projeto do filtro banda tripla é a definição dos elementos 

que compõe o seu modelo distribuído do filtro passa baixas básico. No entanto, para 

este cálculo é necessário o conhecimento dos valores normalizados dos componentes 

do modelo discreto do filtro passa baixas básico, g. Estes valores são tabelados e 

podem ser encontrados em livros e artigos da área. Para as especificações do projeto 

os valores de g são [70]: 

  
0
   ,  

 
   

 
  0,6 9 ,  

 
  0,9 0 ,  

4
     

 De posse dos valores de g e utilizando as expressões de (2.20) a (2.23) os 

elementos do filtro distribuído passa baixas básico são determinados. 

  0     4            0,0  s   

  a    a   0,0  6    and  a   0,0 94     

De acordo com (2.24) a inclinação da susceptância dos três ressonadores que 

compõe o filtro banda tripla são: 

         0,0     s/GHz  e     0,0 058 s/GHz   

Os valores de b1, b2, e b3 são utilizados nos cálculos referentes as frequências 

de ressonância fres1 e fres2. Para a fres3 o ressonador T é equivalente a um toco em 

curto com impedância característica dada por: 

 

 tc   
 res 

 res 
   

 π f

 πf
 
 a 

 

 

 
 f

f
 
 a 

 

 

  tc   tc   4,  Ω e  tc  9,  Ω  

Para a construção do filtro, as linhas de transmissão foram implementadas 

como microfita (microstrip), tanto para o ressonador T quanto para os inversores de 

admitância J. Os inversores J foram implementados com microfitas de λ/4, sendo o 

comprimento de onda escolhido como o da frequência central do filtro banda tripla, 

ou seja, fres3. A impedância característica da microfita utilizada nos inversores J é 1/J 

[70]. O substrato utilizado na fabricação do filtro banda tripla é o Arlon AD320A 

com as seguintes características: constante dielétrica de εr=3,2; espessura de 

1,575mm; tangente de perdas de 3,2x10
-3

. Para finalizar os dados de entrada 
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requeridos pelo algoritmo ES basta calcular θres1 que vale 0,7033. A Tabela 4 resume 

os dados de entrada necessários para o algoritmo ES.  

Tabela 4 – Resumo dos dados de entrada do algoritmo ES. 

Ressonador N 1 2 3 

bN [s/GHz] 0,01337 0,02058 0,01337 

ZtcN  Ω  14,21 9,23 14,21 

θres1 [rad] 0,7033 0,7033 0,7033 

εeff 3,2 3,2 3,2 

 

Os limites das variáveis de saída Z1, Z2, Z3 e L e os dados da Tabela 4 são 

fornecidos para o algoritmo ES baseados em análises utilizando a GUIDE do Matlab 

(Figura 9) e na experiência adquirida com o projeto do filtro. Outro importante 

parâmetro informado ao algoritmo é o peso de cada função para a obtenção da 

função objetivo que deve ser minimizada. Dentre os diferentes esquemas de peso 

testados, o utilizado neste projeto é dado por: 

   
   

     tc  θres        tc  θres  

 
 (2.27) 

A variável Ev representa a função custo que deve ser minimizada para 

convergência do algoritmo ES. Para a formação de (2.27), tem-se a contribuição das 

três equações que compõem (2.26), ressaltando a importância da solução simultânea 

dessas. Diferente do modelo de cálculo apresentando em [42], onde cada ressonador 

era calculado separadamente, a presente abordagem visa obter os dados dos dois 

ressonadores simultaneamente, visto que os dados do ressonador 3 são iguais aos do 

ressonador 1. Com esta mudança no cálculo da função objetivo, tem-se uma maior 

diversidade na população ao longo das gerações, o que melhora a convergência final 

dos resultados. Ao final do processo de otimização, as dimensões dos 3 ressonadores 

T que compõe o filtro banda tripla de terceira ordem são determinadas pelo algoritmo 

ES e resumidas na Tabela 5. 
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Tabela 5 – Dados de saída do algoritmo ES. 

Ressonador N 1 2 3 

Z1  Ω  59,77 40,77 59,77 

Z2  Ω  80 53,23 80 

Z3  Ω  40 35,30 40 

L [mm] 30,1 28 30,1 

 

O próximo passo no projeto do filtro é a construção de um modelo circuital 

no Agilent Genesys. A Figura 13 ilustra o modelo do filtro banda tripla de terceira 

ordem com ressonadores T. As linhas de transmissão presentes na Figura 13 são 

substituídas por microfita em substrato Arlon AD320A com comprimento e largura 

especificados pelo comprimento elétrico e impedância característica desejados, 

Figura 14. É importante destacar que neste modelo todas as descontinuidades 

presentes nas ligações das microfitas de diferentes larguras e junções foram 

comtempladas. O único parâmetro ajustado neste modelo foi o comprimento e 

largura dos inversores de admitância que interligam os ressonadores T, além de 

ajustes no comprimento dos tocos em aberto e em curto para correção do 

comprimento elétrico.   

 

Figura 13 – Filtro banda tripla de terceira ordem com ressonador T. 

 

Figura 14 – Modelo Genesys do filtro banda tripla. 
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A resposta em frequência do modelo da Figura 14 é apresentada na Figura 15. 

A Tabela 6 resume o desempenho da resposta em frequência do filtro da Figura 15 

para as bandas de frequência estipuladas no início do projeto. Observa-se o 

deslocamento da primeira banda de passagem e um aumento na largura de faixa da 

terceira banda de passagem (fres3=1,675GHz), com isso o início da primeira banda de 

passagem teve seu desempenho prejudicado. Outra fonte de degradação de 

desempenho do filtro é originada do comportamento faixa estreita do inversor J 

utilizado. Como ele é construído utilizando uma microfita de λ/4 da frequência 

central do filtro, quanto mais distante dessa maior é a degradação na resposta devido 

ao desvio das características desejadas do inversor de admitância.  A Tabela 7 mostra 

uma comparação entre os resultados teóricos obtidos pelas expressões definidas na 

Seção 2.2 envolvidas no cálculo do filtro e os valores obtidos com o algoritmo ES. 

 

  

Figura 15 – Resposta em frequência do modelo Genesys do filtro banda tripla. 
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Tabela 6 – Resumo do desempenho da análise circuital do filtro banda tripla. 

Nº Banda Frequência S21 [dB] S11 [dB] 

1ª Banda 

0,600GHz -1,918 -4,783 

0,750GHz -0,147 -25,231 

0,900GHz -0,335 -14,407 

3ª Banda 

1,525GHz -0,267 -22,798 

1,675GHz -0,254 -22,101 

1,825GHz -0,297 -21,077 

2ª Banda 

2,450GHz -0,939 -16,744 

2,600GHz -0,505 -17,009 

2,750GHz -0,558 -15,928 

 

 

Tabela 7 – Comparação entre os dados teóricos e os obtidos pelo algoritmo ES. 

 Teórico Algoritmo ES 

b1 e b3 0,01337 [s/GHz] 0,0167 [s/GHz] 

b2 0,02058 [s/GHz] 0,023 [s/GHz] 

Ztc1 e Ztc3   ,    Ω   5,56  Ω  

Ztc2 8, 0  Ω    ,68  Ω  

Ressonador 1 e 3 θres1 0,7033 [rad] 0,7464 [rad] 

Ressonador 2 θres1 0,7033 [rad] 0,680 [rad] 

Ressonador 1 e 3 fzero1 – 1,07 [rad] 

Ressonador 2 fzero2 – 1,032 [rad] 

 

O software ANSYS HFSS também foi utilizado para a validação da 

otimização com algoritmos evolutivos antes da fabricação do protótipo. Esse 

software resolve as equações de Maxwell em toda estrutura por meio de um processo 

de discretização dessa em tetraedros e resolução pelo método dos elementos finitos 

(FEM – Finite Element Method) [77]. Com o modelo da Figura 14 é gerado no 

Agilent Genesys o layout do filtro banda tripla, Figura 16.  
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Figura 16 – Layout do filtro banda tripla. 

O modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla é ilustrado na Figura 17. Nesse 

modelo tem-se a consideração da espessura do condutor do plano de terra e do filtro, 

visando obter um projeto o mais próximo possível da realidade. Na Figura 18 tem-se 

a resposta em frequência do modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla e na Tabela 

8 o seu desempenho é resumido para as frequências de interesse do projeto. Nota-se 

uma degradação na resposta em frequência do filtro comparada com a obtida no 

Agilent Genesys, pois a análise eletromagnética é mais realista e considera diversos 

aspectos não abordados em uma análise circuital. Na Figura 19 tem-se uma 

comparação da resposta em frequência obtida no Agilent Genesys com a obtida no 

ANSYS HFSS. Observa-se que as maiores discrepâncias ocorrem nas frequências 

mais altas, pois é onde a análise circuital torna-se imprecisa devido a não 

consideração de possíveis acoplamentos e efeitos parasitas na estrutura que venham 

degradar o desempenho do dispositivo. 

 

Figura 17 – Modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla. 
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Figura 18 – Resposta em frequência do modelo ANSYS HFSS do filtro banda tripla. 

Tabela 8 – Resumo do desempenho da análise eletromagnética do filtro banda tripla. 

Nº Banda Frequência S21 [dB] S11 [dB] 

1ª Banda 

0,600GHz -2,752 -3,463 

0,750GHz -0,186 -17,85 

0,900GHz -0,270 -14,638 

3ª Banda 

1,525GHz -0,178 -23,080 

1,675GHz -0,170 -22,160 

1,825GHz -0,183 -22,565 

2ª Banda 

2,450GHz -2,974 -6,037 

2,600GHz -1,034 -10,731 

2,750GHz -0,667 -12,680 

 

 

Figura 19 – Comparação da resposta em frequência entre Genesys e ANSYS HFSS. 
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Apesar de algumas divergências entre a resposta em frequência obtida em 

relação aos dados atribuídos para o filtro, a intenção desse procedimento de projeto é 

validar o desenvolvimento de filtros banda tripla com ressonadores T utilizando um 

algoritmo ES para determinação das dimensões do ressonador, sem uso de nenhum 

outro tipo de otimização. Para finalizar a validação do funcionamento do filtro e do 

procedimento de projeto adotado fabricou-se um protótipo com os resultados 

apresentados na Seção 2.4. 

 

2.4. Construção e medição do protótipo 

O substrato utilizado para a fabricação foi o mesmo usado nas simulações 

numéricas da Seção 2.3, ou seja, o material Arlon AD320A. O modelo final do filtro 

fabricado é apresentado na Figura 20. Os testes no protótipo da Figura 20 foram 

realizados no laboratório WOCA do Inatel utilizando o analisador vetorial de redes 

(VNA ‒ Vetorial Network Analyzer) MT8222B BTS Master Test da Anritsu. O 

cenário de testes utilizado para determinar a matriz de espalhamento do filtro e 

validar seu funcionamento em função da frequência é apresentado na Figura 21.  

 

Figura 20 – Protótipo do filtro banda tripla com ressonador T de terceira ordem. 
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Figura 21 – Setup de teste utilizado para medição do filtro banda tripla. 

Na Figura 22 tem-se a resposta em frequência do filtro medida, é válido 

destacar a semelhança entre as curvas medida e simulada eletromagneticamente. O 

desempenho do filtro nas frequências de interesse é resumido na Tabela 9. A Figura 

23 mostra a superposição dos resultados medidos e os obtidos com o ANSYS HFSS 

para comparação.  

 

Figura 22 – Resposta em frequência medida do filtro banda tripla. 
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Tabela 9 – Resumo do desempenho medido do filtro banda tripla. 

Nº Banda Frequência S21 [dB] S11 [dB] 

1ª Banda 

0,600GHz -2,662 -3,568 

0,750GHz -0,173 -18,517 

0,900GHz -0,300 -13,904 

3ª Banda 

1,525GHz -0,163 -26,770 

1,675GHz -0,161 -23,855 

1,825GHz -0,174 -25,168 

2ª Banda 

2,450GHz -3,508 -4,956 

2,600GHz -0,912 -12,260 

2,750GHz -0,636 -13,187 

 

 

Figura 23 – Comparação da resposta em frequência medida e ANSYS HFSS. 

Conclui-se que as dimensões obtidas com o algoritmo ES resultaram em um 

filtro banda tripla com as seguintes características: 1ª banda de passagem de 0,7 a 

1GHz centrada em 0,85GHz com inserção máxima de 0,6dB; 2ª banda de passagem 

de 2,5 a 2,8GHz centrada em 2,65GHz com inserção máxima de 0,99dB; 3ª banda de 

passagem de 1,42 a 1,97GHz centrada em 1,695GHz com inserção máxima de 

0,75dB.    
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Capítulo 3 
 

3.  Filtena Impressa 

 

3.1. Projeto antena patch faixa larga 

O projeto da filtena impressa tem por objetivo suprir a demanda de uma 

antena com frequência de ressonância reconfigurável para aplicações de rádio 

adaptativo e cognitivo sobre fibra do laboratório WOCA. Portanto, a escolha do 

projeto da filtena em microfita visa a maior facilidade de integração dessa com o 

filtro passa faixas e com outros possíveis estágios de RF presentes no sistema. 

A antena escolhida para a criação da filtena impressa é a do tipo patch 

retangular. Essa antena é muito utilizada na prática devido ao seu simples formato e 

características atrativas como: pequeno peso; facilidade de construção; pequenas 

dimensões; facilidade de construção de redes; dentre outras [78]. Existem diversos 

modelos matemáticos para este tipo de antena, sendo os mais populares o modelo de 

linha de transmissão e o modelo de cavidade [78]. A antena é formada por uma 

plaqueta (patch) metálica de formato retangular disposta na parte superior de um 

substrato com um plano de terra na parte inferior, Figura 24. O comprimento da 

antena é dado por L e sua largura por W. O substrato utilizado possui constante 

dielétrica εr e altura h. 
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Figura 24 – Modelo de uma antena patch retangular convencional. 

De maneira simplificada, o seu comprimento L de aproximadamente λg/2, 

onde λg é comprimento de onda guiado no substrato. A largura W possui relação com 

a largura de banda obtida pela antena, sendo demonstrado em [79] que um aumento 

nas dimensões de W proporcionou uma variação de 0,38% para 1,2% de largura de 

banda fracionária (FBW – Fractional Bandwidth) para um perda por retorno, 

definida pelo parâmetro de espalhamento S11, de -10dB. Portanto, fica claro que uma 

das desvantagens da antena patch convencional é a sua pequena largura de faixa, 

tipicamente tem-se uma FBW menor que a unidade ou de algumas unidades [79].   

Os fatores que afetam e limitam a largura de banda de uma antena patch são 

principalmente o formato da antena, o substrato utilizado e o esquema de 

alimentação. Basicamente, têm-se três maneiras de aumentar a largura de banda da 

antena patch, como apresentado na Tabela 10 [79]. Como o objetivo do projeto da 

antena patch faixa larga é a sua integração com um filtro passa faixas reconfigurável, 

a abordagem escolhida para aumento da largura de faixa visou alterar o mínimo 

possível da estrutura original para não prejudicar a integração com o filtro passa 

faixas do tipo DMS.    
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Tabela 10 – Técnicas para aumento da largura de banda de antenas patch [79]. 

Abordagem Técnica 

Diminuição do fator de mérito Q 

Mudança no formato do patch 

Aumentar espessura do substrato 

Diminuir constante dielétrica 

Uso de casamento de impedância 

Inserção de circuito casador de impedância 

Adição de elementos de sintonia 

Uso de fendas e notches na patch 

Introdução de múltiplas 

ressonâncias 

Uso de elementos parasitas (stacked ou coplanar) 

Uso de patches com fendas  

Excitação do tipo acoplamento por abertura ou proximidade  

 

Para aumentar a largura de faixa da antena patch apresentada na Figura 24 

diminui-se o fator de mérito da antena por meio da diminuição da constante dielétrica 

e acrescentou-se um circuito de casamento de impedância do tipo cone (taper) entre 

a linha de excitação e a antena patch [80]-[82]. Esta abordagem é muito utilizada na 

construção de antenas para aplicações UWB (Ultrawideband) em conjunto com 

WLAN (Wireless Local Area Network) [81] e antenas com elevada largura de banda 

como de 2,8GHz a 28GHz [82]; sempre considerando a largura de banda definida 

pelos pontos de S11 ≤-10dB. 

A primeira exigência do projeto é a operação nas bandas de 2,412 a 

2,462GHz e 5,18 a 5,24GHz. Outra importante característica que a antena deve 

assumir é um diagrama de irradiação do tipo omnidirecional em azimute (plano 

perpendicular a antena). Para o desenvolvimento da antena foi utilizado o substrato 

Arlon DiClad 880 com constante dielétrica εr=2,2, espessura de 1,524mm e tangente 

de perdas de 9x10
-4

. Todo o processo de desenvolvimento da antena patch faixa larga 

foi realizado com o software ANSYS HFSS.  

Primeiro, partiu-se de um modelo convencional de antena patch retangular, 

sendo o modelo construído no ANSYS HFSS ilustrado na Figura 25. Este modelo 

possui S11 dado pela Figura 26. Para os dados de L e W utilizados a antena 

apresentou ressonância em 6,5GHz com FBW de 2,5%, valor típico para este modelo 

de antena.  
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Figura 25 – Modelo inicial da antena patch retangular. 

 

 

Figura 26 – Perda por retorno da antena patch modelo inicial. 

O próximo passo foi realizar mudanças na estrutura da antena para aumentar 

a largura de faixa visando à operação simultânea nas faixas de frequências de 

2,4GHz e 5,1GHz.  A métrica utilizada para visualização do aumento da largura de 

faixa da antena será a análise de sua impedância de entrada, Zen. Dentro da faixa de 

frequência de interesse do projeto, a parte real impedância de entrada (Re(Zen)) da 

antena deve assumir valor médio de 50Ω e a parte imaginária da impedância 

(Im(Zen)) valor médio zero. A Figura 27 apresenta Zen do modelo inicial da antena 

patch. Observa-se uma significativa variação da impedância de entrada da antena 

tanto na parte real quanto na imaginária, tendo picos de até 800Ω.  
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Figura 27 – Impedância de entrada da antena patch modelo inicial. 

A primeira abordagem utilizada para o aumento da largura de faixa da antena 

foi o uso do plano de terra truncado. Essa técnica consiste na redução das dimensões 

do plano de terra alterando seu comprimento representado pela variável Wg, 

resultando em regiões com presença apenas do material dielétrico do substrato na 

parte traseira da antena patch,  Figura 28. Com o plano de terra truncado tem-se uma 

diminuição do fator Q da antena devido a diminuição da constante dielétrica [83]. 

Outra característica importante do plano de terra truncado é o seu efeito de casador 

de impedância, aumentando a largura de faixa de impedância entre a antena patch e a 

linha de alimentação em uma grande faixa de frequência [81]. Este plano é 

responsável por criar uma carga capacitiva que neutralizar a indutância natural da 

patch, tornando Zen aproximadamente real [82]. Esse comportamento é determinante 

na obtenção do casamento de impedância faixa larga da antena.    

  

(a) Vista frontal (b) Vista traseira 

Figura 28 – Modelo da antena patch retangular com plano de terra truncado. 
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A Figura 29 apresenta uma simulação do comportamento de Zen em função do 

comprimento do plano de terra (Wg), o qual o comprimento de 30mm provê uma 

menor variação de Re(Zen) em torno de 50Ω e Im(Zen) mantem-se próximo de zero.  

 

 

Figura 29 – Impedância de entrada da antena patch com plano de terra truncado. Curva 

preta Wg=60mm, Curva azul Wg=40mm, Curva vermelha Wg=30mm e Curva verde Wg=25mm.  

 

Figura 30 – Perda por retorno da antena patch com plano de terra truncado. 

A Figura 30 apresenta o S11 para Wg=30mm, o qual é menor que -10dB de 1,8 

a 5GHz, representando uma melhora na largura de banda fracionária da antena de 
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aproximadamente 37,6 vezes se comparada com a antena patch padrão. Contudo, o 

parâmetro S11 ainda está alto na banda de 5,1GHz. Examinando o modelo 

aprimorado da antena patch com o plano de terra truncado, observa-se a 

descontinuidade presente na transição abrupta entre a linha de alimentação e o 

elemento irradiador, Figura 31. Adicionou-se uma transição cone para melhorar o 

casamento de impedância da antena. Concentrando na região delimitada pela 

distância d na Figura 31, foi otimizada a transição cone utilizando o ANSYS HFSS. 

 

Figura 31 – Modelo da antena patch retangular com plano de terra truncado otimizado. 

O uso da transição produz uma suave mudança de impedância entre a linha de 

transmissão e o patch, logo é reduzido o S11 da estrutura e tem-se, também, um 

aumento da largura de faixa. O modelo final da antena patch retangular faixa larga é 

apresentado na Figura 32 e a sua resposta em frequência é dada pela Figura 33, com 

destaque para as frequências de interesse do projeto. A antena projetada está 

operando de 1,917 a 7,387GHz, resultando em FBW=117,58%. 
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Figura 32 – Modelo antena patch retangular faixa larga. 

 

 

Figura 33 – Perda por retorno da antena patch retangular faixa larga. 

Tem-se na Figura 34 a impedância de entrada do modelo final da antena 

patch faixa larga. Observa-se que Re(Zen) possui variações menos abruptas em torno 

de 50Ω do que os modelos anteriores e Im(Zen) possui pequenas oscilações em torno 

de zero. Para a faixa de frequência de 1,917 a 7,387GHz, Re(Zen) da antena assume 

valor médio de 54, 4Ω e Im(Zen) valor médio de  ,  Ω. Desse modo, confirma-se a 

validade das técnicas utilizadas para aumento da largura de faixa de uma antena 

patch retangular convencional de acordo com os resultados da Figura 33 e Figura 34.  
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Figura 34 – Impedância de entrada da antena patch retangular faixa larga. 

Com o casamento de impedância faixa larga atingido, o próximo passo na 

validação do dispositivo é a análise do digrama de irradiação nas frequências de 

projeto. A Figura 35 apresenta o diagrama de irradiação 3D em 2,4 e 5,2GHz 

sobrepostos a antena para melhor compreensão dos planos de azimute e elevação. 

  

(a) 2,4GHz (b) 5,2GHz 

Figura 35 – Diagramas de irradiação da patch faixa larga. 

Na Figura 36 tem-se o diagrama de irradiação normalizado em decibel em 

azimute (plano y-z) e elevação (plano x-z) para as frequências de 2,4 e 5,2GHz. 

Como esperado, em 2,4GHz tem-se ainda um diagrama de irradiação similar ao de 

um dipolo de meia-onda e com ganho máximo de 3,38dBi, no entanto em 5,2GHz o 

diagrama de irradiação tem suas características alteradas e apresenta um ganho 

máximo de 3,76dBi. Para exemplificar a dependência do diagrama de irradiação com 

a frequência é ilustrado na Figura 37 o diagrama de irradiação em azimute e elevação 
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para dois extremos de operação da antena, 2 e 7GHz. Nestes casos, os ganhos 

máximos são de 2,61 e 5,28dBi, respectivamente. 

  

(a) Azimute  (b) Elevação 

Figura 36 – Diagrama de irradiação 2D para as frequências de 2,4GHz (curva azul) e 

5,2GHz (curva preta). 

  

(a) Azimute (b) Elevação 

Figura 37 – Diagrama de irradiação 2D para as frequências de 2GHz (curva azul) e 

7GHz (curva preta).  

A operação faixa larga suscita a excitação de modos superiores ao 

fundamental TM10 na estrutura, ou seja, diferentes distribuições de corrente no 

elemento irradiador (patch retangular). Como o diagrama de irradiação da antena é 

dependente da distribuição de corrente na estrutura, este tende a variar com a 

mudança do modo de excitação, também dependente da frequência [79]. Para 

comprovar esse comportamento, a Figura 38 reporta a distribuição de corrente de 

superfície na patch para as frequência de 2,0, 2,4, 5,2 e 7GHz. É comum a inserção 

de fendas e perturbações no patch para compensar essa mudança na distribuição de 

corrente e manter um diagrama de irradiação mais constante ao longo da frequência. 
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(a) 2GHz (b) 2,4GHz 

  

(c) 5,2GHz (d) 7GHz 

Figura 38 – Vetor da distribuição de corrente na superfície da antena patch. 

Conclui-se que a antena desenvolvida está em conformidade com as 

exigências do projeto e possui casamento de impedância para operação em 

frequências de 1,917 a 7,387GHz. As técnicas para aumento de largura de banda 

escolhidas tiveram como objetivo a menor alteração possível na estrutura, 

principalmente na sua linha de alimentação, pois será onde o filtro passa faixas DMS 

será inserido. De posse da antena patch faixa larga, o próximo passo no 

desenvolvimento da filtena impressa foi o desenvolvimento do filtro passa faixas 

DMS reconfigurável de acordo com as dimensões da linha de alimentação da antena.    
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3.2. Projeto filtro passa faixas com DMS 

A região do filtro passa faixas reconfigurável é determinada pelo 

comprimento e largura da linha de alimentação da antena patch faixa larga, Figura 

39. Esta linha de alimentação foi projetada para apresentar uma impedância 

característica de 50Ω na faixa de frequência de operação da antena patch faixa larga. 

Propõe-se a construção de um filtro com uma estrutura de ressonador compacta e que 

permita a inserção na linha de alimentação da antena com a menor alteração possível 

de suas características. A técnica escolhida para realizar o filtro passa faixas que 

atende as especificações de dimensões exigidas é a DMS (Defected Microstrip 

Structure). A estrutura DMS é formada partir da inserção de fendas uniformes ou não 

em uma microfita. Além da aplicação em construção de filtros, as estruturas DMS 

são usadas para supressão de harmônicos em filtros passa faixas convencionais [84] e 

amplificadores [85], redução de dimensão em antenas patch [86] e redução de 

dimensão longitudinal de microfitas [87].  

 

Figura 39 – Dimensões da linha de alimentação disponível para construção do filtro. 

Dentre os diversos formatos de fendas, destacam-se os formatos “T”        

[88]-[90], “G” [91], “M” [92], “L” [93], “H” [94], “U” [95], “T” interno [96], dentre 

outros. O modelo mais popular é o formado pela fenda em “T”, sendo esse o 

escolhido para o projeto do filtro.  Na Figura 40 tem-se a representação de uma 

estrutura DMS em formato T disposta sobre uma microfita de comprimento L e 

largura W. As variáveis envolvidas no projeto do DMS em T são o comprimento L1 

da fenda superior e sua largura W1, além do comprimento L2 da fenda inferior e sua 

largura W2.  
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Figura 40 – Estrutura DMS em formato T. 

O princípio de funcionamento da estrutura DMS é similar ao das estruturas 

DGS (Defected Ground Structure), porém nestas as fendas são abertas no plano de 

terra da estrutura, o que causa problemas de irradiação e tem-se apenas caraterísticas 

de rejeição na frequência [97]. Com a inserção da fenda em T na microfita tem-se 

uma perturbação na distribuição da corrente responsável por causar um aumento na 

indutância efetiva da linha, logo tem-se um aumento no comprimento elétrico da 

microfita comparado com a estrutura original [88]. Por esta razão, a inserção da 

estrutura DMS em uma microfita aumenta seu fator de onda lenta (slow-wave factor) 

e produz características de rejeição na frequência utilizadas para construção de filtros 

do tipo rejeita faixas [90] e passa baixas [93]. 

A determinação das dimensões da fenda em T foi obtida por meio de 

varreduras no ANSYS HFSS. O modelo resultante é ilustrado na Figura 41 com as 

seguintes dimensões: L1=14mm; W1=0,8mm; L2=2mm e W2=0,6mm. A Figura 42 

apresenta o comportamento rejeita faixas da estrutura DMS, com frequência de 

ressonância de aproximadamente 6GHz.      

 

Figura 41 – Estrutura DMS em T construída na linha de alimentação da antena. 
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Figura 42 – Resposta em frequência da estrutura DMS em T inicial. 

Utilizou-se também o ANSYS HFSS para descrever o funcionamento da 

fenda em T e a influência de cada uma das suas variáveis. A primeira variável 

analisada foi o comprimento da fenda superior, L1. Com o aumento desse parâmetro 

observou-se um decaimento da frequência de ressonância (fr) com uma pequena 

variação da largura de banda fracionária, ou seja, essa variável é responsável 

diretamente pelo controle da ressonância da estrutura, assim como mostrado na 

Figura 43. Para a análise da variável W1, considerou-se a variação de Δfres definido 

como sendo a diferença entre a fr obtida com a variação de W1 em relação a fr do 

modelo original, Figura 42. Com base nos resultados da Figura 44 pode-se afirmar 

que a dimensão W1 está diretamente relacionada com a largura de banda do filtro, 

apesar de causar uma pequena variação em fr. 

  

(a) Variação da frequência de ressonância (b) Variação da largura de banda fracionária 

Figura 43 – Influência do parâmetro L1 na resposta da linha DMS em T. 
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(a) Variação da frequência de ressonância (b) Variação da largura de banda 

Figura 44 – Influência do parâmetro W1 na resposta da linha DMS em T. 

Na Figura 45 tem-se a representação da influência da variação do parâmetro 

L2 na resposta do filtro. Observa-se que a variação de L2 está ligada com a variação 

da largura de banda do filtro com uma pequena variação da sua frequência de 

ressonância. A variável W2 também exerce controle na largura de banda do filtro, 

porém com menor sensibilidade do que as variáveis W1 e L2. Outra peculiaridade do 

parâmetro W2 é sua relação diretamente proporcional com a variação de Δfres, 

diferentemente de W1 e L2 que são inversamente proporcionais a essa.  O resumo das 

análises da variável W2 é ilustrado na Figura 46. 

  

(a) Variação da frequência de ressonância (b) Variação da largura de banda 

Figura 45 – Influência do parâmetro L2 na resposta da linha DMS em T. 
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(a) Variação da frequência de ressonância (b) Variação da largura de banda 

Figura 46 – Influência do parâmetro W2 na resposta da linha DMS em T. 

Resumidamente, a inserção de uma fenda em T em uma microfita cria uma 

estrutura do tipo DMS responsável por apresentar uma banda de rejeição que pode 

ser usada na construção de filtros do tipo rejeita faixas e passa baixas. A variável L1 é 

responsável por controlar a frequência de ressonância do filtro e sua largura de banda 

pode ser controlada por W1 e L2. O parâmetro W2 possui menor influência que os 

anteriores em relação a largura de banda, no entanto, pode ser usado para compensar 

o pequeno desvio na frequência de ressonância causado por W1 e L2.  

De acordo com o comportamento do tipo rejeita faixas da estrutura DMS em 

T, essa pode ser modelada como um circuito ressonante paralelo LC mais um resistor 

para contabilizar as perdas. Ou seja, na sua frequência de ressonância o circuito 

apresenta alta impedância atenuando o sinal, e fora dessa tem-se basicamente a perda 

dado pelo resistor em paralelo com o circuito ressonante LC. O modelo da estrutura 

DMS em T utilizando componentes discretos é apresentado pela Figura 47. 

 

Figura 47 – Circuito equivalente da estrutura DMS em formato T. 

A determinação dos componentes presentes na Figura 47 foi realizada em 

duas etapas. Primeiro, para o cálculo do circuito ressonante LDMSCDMS a resposta em 
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frequência da estrutura DMS em T foi ajustada de acordo com a resposta em 

frequência de um filtro passa baixas do tipo Butterworth de primeira ordem, 

abordagem também adotada em [88][89],[93][94]. Os circuitos equivalentes 

envolvidos no cálculo são ilustrados na Figura 48.  

  

(a) Circuito equivalente DMS (b) Filtro passa baixas básico Butterworth 

Figura 48 – Circuito equivalente para cálculo da estrutura DMS em formato T.  

A reatância da estrutura DMS pode ser expressa por: 

 
    

  D    D  

  D     D  
 

ω

 ω   ω   D  
 (3.1) 

onde ω0 é a frequência angular de ressonância do circuito LDMSCDMS paralelo. Já a 

reatância indutiva persente no filtro Butterworth básico é dada por: 

    ωn 0   (3.2) 

onde ωn é a frequência angular normalizada, Z0 a impedância característica e g1 o 

valor normalizado do filtro passa baixas Butterworth. Na frequência de corte do filtro 

passa baixas os valores das reatâncias de (3.1) e (3.2) devem ser iguais. 

      ω ωc 
    ωn   (3.3) 

onde ωc é a frequência de corte do filtro passa baixas. Substituindo (3.1) e (3.2) em 

(3.3) e os valores de g1 e Z0 50Ω tem-se: 
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A determinação das frequências f0 e fc é realizada por meio de simulações 

eletromagnéticas. Por exemplo, para a resposta da Figura 42 tem-se fc=4,09GHz e 

f0=6,08GHz e, consequentemente, CDMS=0,32164pF e LDMS=2,13041nH. Para 

determinação do valor de RDMS será adotada outra abordagem, e para sua melhor 

compreensão é apresentada a Figura 49. 

 

Figura 49 – Circuito equivalente para o cálculo de RDMS. 

Inicialmente, será determinado o coeficiente de reflexão S11 com base na 

impedância total da estrutura Zt=Z+Z0. Com o valor de S11 definido e utilizando a 

relação S21=1-S11 a expressão de S21 é determinada.  

 
    

 t   

 t   
 

 

     
 (3.6) 

 
    

   

     
 (3.7) 

Na frequência de ressonância f0 o valor de Z pode ser aproximado por RDMS 

apenas, portanto obtendo o valor de S21 em f0 é possível determinar RDMS por: 

 
RD      

      f  

    f  
 (3.8) 

Substituindo o valor linear de S21 na frequência de ressonância em (3.8) tem-

se RDMS  ,66 kΩ. Para validar as expressões apresentadas em (3.4), (3.5) e (3.8) foi 

realizado uma simulação no Agilent Genesys utilizando os valores de CDMS, LDMS e 

RDMS, Figura 50. A Figura 51 apresenta uma comparação da resposta em frequência 
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do modelo eletromagnético da estrutura DMS em T com o modelo circuital. 

Observa-se que até a frequência de ressonância paralela, os dois resultados são 

praticamente iguais, divergindo a partir de f0. No entanto, devido a simplicidade do 

circuito utilizado seu desempenho é aceitável em comparação a modelos com linhas 

de transmissão acopladas [96] e modelos com cálculos de fluxo magnético [88], onde 

a melhora se dá apenas na variação de fase do modelo.  

 

Figura 50 – Circuito equivalente calculado da estrutura DMS em T. 

 

Figura 51 – Comparação da resposta em frequência da estrutura DMS em T e seu circuito 

equivalente. 

Nas análises discutidas até o momento sobre a linha DMS com T observou-se 

que seu comportamento em frequência é semelhante a de um filtro do tipo rejeita 

faixas. Porém, de acordo com a aplicação desejada a estrutura DMS em T deveria 

assumir o comportamento de um filtro passa faixas com frequência de ressonância 

reconfigurável. O processo de transformação da estrutura DMS em T em um filtro do 

tipo passa faixas inicia-se com a análise do comportamento de (3.1) ao longo da 

frequência. Analisando a Figura 52 nota-se que abaixo da frequência de ressonância 

a reatância equivalente do circuito possui comportamento indutivo. Assim, se 
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adicionado um capacitor em série com esse circuito cria-se uma ressonância LC 

série, ou seja, tem-se um comportamento do tipo passa faixas na estrutura controlado 

pelo valor do capacitor adicionado [89].    

 

Figura 52 – Variação da reatância circuito ressonante LC paralelo ao longo da 

frequência. 

Adiciona-se um capacitor em série com a entrada e saída do circuito como 

apresentado na Figura 53. Conforme demonstrado na Figura 54, esta abordagem 

possibilita a criação de um filtro do tipo passa faixas com frequência de ressonância 

controlada pelos capacitores em série, além da presença de um zero de transmissão 

na frequência dada pela ressonância paralela do circuito LC.   

 

Figura 53 – Circuito equivalente da estrutura DMS em T para comportamento passa 

faixas. 
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Figura 54 – Resposta em frequência da estrutura DMS em T como filtro passa faixas 

reconfigurável. 

As premissas para o projeto do filtro passa faixas que irá formar a filtena são 

as frequências de operação de 2,412 a 2,462GHz e de 5,18 a 5,24GHz, ou seja, duas 

bandas de frequências do padrão IEEE 802.11 a/b/g/n que devem ser selecionadas 

pela banda de passagem do filtro. Tem-se ainda duas limitações físicas para o 

desenvolvimento desse projeto, as restrições de dimensões determinadas pela linha 

de alimentação da antena e a precisão de fabricação que limita o espaçamento entre 

linhas de 0,2mm. 

Para a inserção do capacitor série na estrutura optou-se inicialmente por 

modelar a capacitância manipulando o espaçamento entre duas microfitas, Figura 55, 

quanto maior o espaçamento entre as linhas menor é a capacitância Cs obtida. O valor 

da capacitância paralela Cp torna-se significativa quando tem-se um substrato de 

pequena espessura e/ou de grande permissividade elétrica. Para o substrato utilizado 

nesse projeto o valor de Cp pode ser desconsiderado. 

 

 

(a) Modelo em microfita (b) Circuito equivalente. 

Figura 55 – Modelo capacitor por descontinuidade em microfita. 
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Para sintonia da banda de 5,18 a 5,24GHz do filtro foi possível modelar a 

capacitância pelo método da Figura 55. Entretanto, para a sintonia do filtro na banda 

de 2,4GHz é necessário inserir uma capacitância ainda maior do que no primeiro 

caso. Devido a limitação de espaçamento entre linhas de 0,2mm, a sintonia da banda 

de 2,4GHz só foi possível por meio do uso de capacitores discretos do tipo SMD 

(Surface-mount Device). O software ANSYS HFSS foi utilizado para determinar as 

dimensões do DMS em T e as capacitâncias série representadas pelo espaçamento s 

entre linhas e pelo componente discreto SMD. O modelo final apresentado na Figura 

56 comporta-se como um filtro passa faixas com frequência de ressonância 

reconfigurável para operação nas bandas de passagem de 2,412 a 2,462GHz e de 

5,18 a 5,24GHz, como exigido nas premissas do projeto.   

 

(a) Vista em perspectiva  

 

(b) Vista superior 

Figura 56 – Filtro passa faixas DMS em T. 
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Destacam-se na Figura 56(b) as posições das fendas responsáveis por gerar a 

capacitância de sintonia da banda de 5,1GHz e os pontos onde serão inseridos os 

capacitores de sintonia da banda de 2,4GHz. Os elementos de cor preta presente nas 

fendas são modelados como uma chave para sintonia da banda de 5,1GHz e como 

um capacitor para a sintonia das bandas de 2,4GHz. Idealmente, as chaves 

comportam-se como um curto quando acionadas, eliminando o efeito capacitivo, e na 

condição desligada prevalece o efeito capacitivo gerado pela fenda, já o capacitor 

possui valor de 2pF. Como a transformação da estrutura DMS em T em um filtro 

passa faixas se dá pela inserção de capacitores série, na existência de duas 

configurações de operação distintas é necessário dois conjuntos de valores de 

capacitores. Os capacitores responsáveis pela operação em 2,4GHz são de 2pF e os 

capacitores para operação de 5,1GHz de aproximadamente 0,13pF. Sabe-se que em 

uma associação série de capacitores quando um dos valores envolvidos é muito 

maior que o outro, o valor equivalente da associação é dado aproximadamente pelo 

menor valor. Assim, quando o filtro da Figura 56(b) estiver operando em 5,1GHz os 

capacitores de 2pF não precisarão ser removidos. 

Para a operação do filtro na banda de 5,1GHz a configuração utilizada é 

ilustrada na Figura 57(a) e sua resposta em frequência na Figura 57(c). Na frequência 

de 5,18GHz obteve-se uma inserção de -1,94dB e perda por retorno de -10,5dB, já 

em 5,24GHz esses resultados foram de -1,28dB e -11,03dB, respectivamente.  

  

(a) Operação banda de 5,1GHz (b) Operação banda de 2,4GHz 
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(c) Resposta em frequência do filtro passa faixas 

Figura 57 – Filtro passa faixas DMS em T operando na banda de 5,1 e 2,4GHz. 

A operação do filtro na banda de 2,4GHz é configurada por meio da mudança 

do estado da chave que controla a operação da banda de 5,1GHz. Quando essa chave 

passa para o estado de fechada (curto circuito) os capacitores de 2pF começam a 

atuar e diminuem a frequência de ressonância do filtro para a região 2,4GHz, Figura 

57(b). Na frequência de 2,412GHz tem-se uma inserção de -0,035dB e uma perda 

por retorno de -32,92dB, em 2,642GHz a inserção é de -0,033dB e a perda por 

retorno -42,51dB. A resposta em frequência dessa configuração encontra-se na 

Figura 57(c). 

 

3.3. Projeto da filtena impressa 

O modelo da filtena impressa, que representa a união do filtro passa faixas 

reconfigurável e da antena faixa larga, é apresentado na Figura 58. O procedimento 

para configuração da frequência de operação da filtena é o mesmo utilizado para 

reconfiguração do filtro, ou seja, seleção do estado de operação de chaves.  
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Figura 58 – Modelo ANSYS HFSS da filtena impressa. 

Uma condição de operação interessante para filtena é a operação faixa larga, 

isto é, eliminar o processo de filtragem por meio da inserção de uma chave na fenda 

inferior que compõe a fenda T mais duas chaves junto aos capacitores de 

configuração da banda de 2,4GHz, Figura 59. Com o acionamento das chaves, as 

fendas inseridas na estrutura são eletromagneticamente eliminadas, restando apenas a 

fenda superior que forma a fenda em T. Com essa configuração o processo de 

filtragem inserido pela linha DMS em T é eliminado e, consequentemente, retoma-se 

a resposta faixa larga da antena. 

 

Figura 59 – Configuração para operação faixa larga da filtena. 
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A inserção do filtro DMS em T na linha de alimentação da antena exigiu a 

alteração do capacitor de sintonia da banda de 2,4GHz de 2 para 1,8pF e o 

comprimento da fenda superior em T foi reduzida.  

A perda por retorno da filtena simulada na banda de 5,1GHz é apresentada na 

Figura 60, a qual possui S11 mínimo de -11,22dB para a frequência de 5,18GHz. Para 

a banda de interesse de 5,18 a 5,24GHz tem-se um S11<-10dB. Na Figura 61 tem-se o 

diagrama de irradiação 3D da filtena para as frequências de 5,18, 5,21 e 5,24GHz 

com ganho máximo de 3,70, 3,38 e 3,05dBi, respectivamente. Para a banda de 

operação de 5,1GHz o diagrama de irradiação é pouco modificado, validando sua 

utilização na aplicação de interesse.  

 

 

Figura 60 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 5,1GHz. 
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Figura 61 – Diagrama de irradiação 3D da filtena operando na banda de 5,1GHz.              

Na Figura 62 tem-se uma comparação entre dos diagramas de irradiação 2D 

da antena original com a filtena. A diferença entre os diagramas de irradiação é 
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muito pequena, mostrando a validade da técnica utilizada para reconfiguração da 

frequência de ressonância da antena.   

  

(a) Azimute (b) Elevação 

Figura 62 – Diagrama de irradiação 2D da antena original (curva azul) e da antena com 

o filtro DMS (curva preta) para a frequência de 5,21GHz. 

A filtena operando na banda de 2,4GHz provê S11< -20dB conforme mostrado 

na Figura 63. Na Figura 64 é apresentado o diagrama de irradiação 3D para as 

frequências de 2,412, 2,437 e 2,462GHz com ganho máximo de 3,47, 3,50 e 3,53dBi, 

respectivamente. Na Figura 65 tem-se o diagrama de irradiação 2D na frequência de 

2,437GHz da filtena comparado ao da antena faixa largar original, confirmando a 

eficácia do processo de sintonia utilizado. 

 

Figura 63 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 2,4GHz. 
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Figura 64 – Diagrama de irradiação 3D da filtena operando na banda de 2,4GHz. 

 



 

66 

 

  

(a) Azimute (b) Elevação 

Figura 65 – Diagrama de irradiação 2D da antena original (curva azul) e da antena com 

o filtro DMS (curva preta) para a frequência de 2,437GHz.  

Para a operação faixa larga da filtena, sua perda por retorno é exibida na 

Figura 66. Embora haja uma divergência dessa curva em relação à da antena faixa 

larga, as duas respostas apresentam a mesma largura de faixa, validando o modo de 

operação faixa larga da filtena.  

 

Figura 66 – Perda por retorno da filtena operando na condição de faixa larga. 

3.4. Construção e medição do protótipo 

3.4.1. Caracterização da chave fotocondutiva 

Dentre os mecanismos de reconfiguração utilizados em antenas destacam-se o 

uso de diodos PIN, varactor, RF MEMS (RF MEMS – Radio Frequency 
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Microelectromechanical System), transistores FET (FET – Field Effect Transistor), 

mudança mecânica na estrutura do elemento irradiador, materiais com 

permissividade ou permeabilidade variável e a chave fotocondutiva [9][10]. A 

escolha da tecnologia utilizada na reconfiguração pode ser realizada de acordo com a 

faixa de operação do sistema, máxima potência de operação, tempo de resposta de 

acionamento, complexidade do circuito de acionamento, perda por inserção e outras 

características como consumo de potência e dimensões. Para o projeto da filtena 

impressa o mecanismo de reconfiguração escolhido é o uso das chaves 

fotocondutivas [15]. Dentre as vantagens do uso da chave fotocondutiva destacam-

se: não necessidade de circuitos de polarização e cabos de alimentação que 

interferem no diagrama de irradiação da antena; o acionamento da chave é realizado 

por meio de uma fibra óptica que é eletromagneticamente transparente; velocidade de 

chaveamento da ordem de unidades de micro segundos; não geração de harmônicos e 

distorções de intermodulação; suporte a alta potência; isolação elétrica e térmica com 

o circuito de controle dentre outros [98][99]. 

As chaves fotocondutivas são compostas por pastilhas de silício de alta 

resistividade, aproximadamente 6000Ωxcm [98][99]. Basicamente, quando a chave 

fotocondutiva é iluminada seu estado eletromagnético é alterado de isolante para 

semicondutor. Com a incidência da luz na chave de silício há um aumento da 

densidade total de portadores livres (elétrons e lacunas), que está diretamente ligado 

com o aumento da sua condutividade [98]. Assim, o aumento da concentração da 

densidade total de portadores livres aumenta a condutividade do silício e diminui sua 

constante dielétrica [100].  

Os fótons incidentes no silício devem possuir energia suficiente para 

promover os elétrons livres da camada de valência para a banda de condução. Na 

região do infravermelho próximo tem-se o intervalo ideal para esse processo, visto 

que nessa condição há um equilíbrio entre o coeficiente de absorção e a profundidade 

de penetração no silício [98]. Para o silício, a energia de bandgap para elevar os 

elétrons da camada de valência para a banda de condução é de Eg=1,12eV, o que 

corresponde a um comprimento de onda máximo da luz incidente de  , 0 μm [15]. 

Os comprimentos de onda comumente utilizados na literatura são de 785, 808 e 

980nm, com potência de ativação da chave fotocondutiva máxima de 590mW e 
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mínima de 50mW, dependendo do critério adotado para validação da operação da 

chave. 

A chave fotocondutiva de silício possui natureza capacitiva, sendo 

apresentado na Figura 67 seu modelo com componentes discretos [99]. As 

capacitâncias C1, C2 e C3 são responsáveis por modelar a fenda onde a chave será 

depositada, o efeito fotocondutivo é representado por R3 e C4 e os componentes L1, 

L2, R1 e R2 são adicionados para contabilizar demais efeitos parasitas presentes na 

chave. A determinação dos valores dos componentes presentes na Figura 67 é 

realizada por meio de ajustes empíricos. Um aumento da potência óptica incidente na 

chave implica em aumento da capacitância C4 e diminuição das resistências R1, R2 e 

R3. Para análise das chaves fotocondutivas utilizadas nesse trabalho será adotado um 

modelo similar ao da Figura 67, porém utilizando dados provenientes de simulações 

eletromagnéticas na composição do modelo final. Outra forma abordada na literatura 

para modelagem da chave fotocondutiva é a utilização de um componente com 

condutividade variável. Essa abordagem é comum para analisar a influência da chave 

de silício em simulações do tipo eletromagnética, como as realizadas no ANSYS 

HFSS. 

 

Figura 67 – Circuito equivalente da chave fotocondutiva de silício. 

As chaves de silício utilizadas nesse trabalho são intrínsecas e possuem 

dimensões de 2mmx2mm com espessura de aproximadamente 0,27mm como exibido 

na Figura 68. Para caracterização do funcionamento da chave fotocondutiva, 

construiu-se o protótipo da Figura 69 utilizando o mesmo substrato da filtena 

impressa, Arlon DiCald 880. O protótipo é formado por uma microfita de 50mm de 

comprimento com um corte de aproximadamente 0,2mm  no seu centro para fixação 

da chave de silício. A largura da microfita é de 4,8mm, mesma utilizada na filtena 
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para uma impedância característica de 50Ω na faixa de frequência de   a 8GHz. A 

chave de silício é disposta no centro da trilha e fixada utilizando o composto de 

estanho e chumbo (solda) mais a pasta de solda para auxiliar na fixação. O laser 

utilizado nesse trabalho para excitação das chaves fotocondutivas é o modelo EM340 

da empresa EM4. Esse laser possui comprimento de onda de 808nm com potência 

máxima de saída de 3W [101]. 

 

Figura 68 – Chaves fotocondutivas de silício. 

 

 

Figura 69 – Protótipo para caracterização da chave fotocondutiva e o laser EM340. 

Para a caracterização das chaves fotocondutivas empregando o protótipo da 

Figura 69 é utilizado o VNA da Anritsu MT8222B, sendo o cenário de testes 

empregado presente na Figura 70. Para o melhor desempenho da chave de silício é 

necessário realizar uma ótima fixação dessa na microfita, além da busca do melhor 

ponto para sua iluminação. Atingidas estas exigências, a corrente de alimentação do 

laser é variada de 0A até o ponto onde os parâmetros S11 e S21 da linha de 

transmissão permaneçam inalterados com aumento da potência óptica incidente, ou 
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até o limite de 2,5A. A resposta em frequência da linha de transmissão em conjunto 

com a chave fotocondutiva nas condições de desligada (sem luz) e ligada (com luz) é 

apresentada na Figura 71, sendo apresentada ainda a resposta da linha de transmissão 

original (sem o corte de fixação da chave de silício). O melhor ponto de operação da 

chave de silício ocorreu com uma corrente de 1,5A, ou aproximadamente 0,7W de 

potência óptica [101]. O aumento da intensidade da luz incidente sobre a chave 

culmina em uma diminuição de pelo menos 5dB na perda por inserção da chave e em 

uma melhora significativa do S11, isto é, ela muda seu estado de semi-isolante para 

semicondutor. 

 

(a) Diagrama em blocos 

 

(b) Bancada de testes 

Figura 70 – Cenário de teste da chave fotocondutiva. 
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(a) Transmissão 

 

(b) Perda por retorno 

Figura 71 – Resposta em frequência da linha de transmissão na presença da chave 

fotocondutiva. 

Para melhor compreensão das características eletromagnéticas alteradas da 

chave fotocondutiva com a sua iluminação um circuito equivalente é estabelecido de 

acordo com os resultados experimentais. A modelagem circuital da chave de silício é 

realizada no software ANSYS DESIGNER. Nesse é possível importar o modelo 

ANSYS HFSS das linhas de transmissão entre a chave e analisá-lo juntamente com 

os componentes discretos. Desta maneira, os componentes discretos da chave são 

determinados para obtenção de uma resposta em frequência próxima das 

apresentadas na Figura 71.  Do modelo da Figura 72 o resistor R3 e o capacitor C4 

são responsáveis por representar a chave de silício, os capacitores C1, C2 e C3 são 

utilizados para modelar o espaçamento entre as linhas de transmissão e os resistores 

R1 e R2 representam as perdas ôhmicas de fixação da chave. 
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Figura 72 – Modelo equivalente da chave de silício do software ANSYS Designer com 

blocos do ANSYS HFSS.                       

Inicialmente, define-se os valores dos capacitores que compõem a fenda entre 

as linhas de transmissão. Utilizando as curvas medidas da resposta em frequência do 

protótipo: C1=0,08pF e C2=C3=60fF. O próximo passo é a modelagem da chave 

fotocondutiva de acordo com o circuito da Figura 72. Na Figura 73 tem-se a 

comparação da resposta em frequência da chave de silício medida e o seu modelo 

circuital, ambas na condição de desligada. Apesar de algumas discrepâncias entre as 

duas respostas, é possível obter uma percepção do comportamento gerado na linha de 

transmissão com a inserção da chave fotocondutiva. O modelo circuital utilizado 

para representar a chave não possui características de perdas nem reativas 

dependentes da frequência como encontrado nos modelos reais. No entanto, os 

resultados obtidos são relevantes se comparados com os medidos. Para a condição da 

chave ligada os resultados são exibidos na Figura 74. Nessa condição o modelo 

circuital apresentou resposta em frequência mais próxima dos valores medidos na 

prática, principalmente para o parâmetro S21, com maior divergência no final da faixa 

de frequência onde os efeitos parasitas se tornam mais acentuados. 

 

Figura 73 – Modelo circuital da chave de silício na condição desligada. 
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Figura 74 – Modelo circuital da chave de silício na condição ligada. 

A Tabela 11 resume os valores encontrados para o modelo com componentes 

discretos da chave de silício, tanto para condição da chave desligada quanto ligada. É 

interessante destacar o comportamento capacitivo da chave óptica já citado 

anteriormente e validado experimentalmente. Com o aumento da potência óptica 

aplicada, a capacitância C4 da chave é aumentada e suas perdas R1, R2 e R3 

diminuídas. Durante as simulações para determinação dos componentes que 

representam a chave não foi alterado os valores das capacitâncias que modelam as 

fendas entre as microfitas. 

Tabela 11 – Variação do modelo circuital da chave de silício em função da potência óptica. 

Chave Desligada (0W) 

R1=13,375Ω R2=13,375Ω R3=89Ω 

C1=0,08pF C2=60fF C3=60fF 

 C4=2,10375pF  

Chave Ligada (0,7W) 

R1=2,125Ω R2=2,125Ω R3=15,575Ω 

C1=0,08pF C2=60fF C3=60fF 

 C4=3,08625pF  

 

O efeito fotocondutivo foi adicionalmente analisado utilizando somente o 

ANSYS HFSS. Neste caso, a pastilha de silício foi substituída por um componente 

de dimensões idênticas, porém com características elétricas de constante dielétrica, 

tangente de perdas e condutividade variáveis, assim como mostrado na Figura 75. 

Nesse caso, a condutividade, a constante dielétrica e a tangente de perdas do 

componente são variadas para atingir um resultado o mais próximo possível das 

curvas experimentais. Na Figura 75 tem-se o modelo ANSYS HFSS implementado 
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para obtenção das características de condutividade, perda e constante dielétrica da 

pastilha de silício. 

 

Figura 75 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício. 

Os resultados numéricos para as condições “O  ” (ausência de luz) e “ON” 

(presença de luz) são mostradas na Figura 76 e Figura 77, respectivamente. 

Novamente, apesar das discrepâncias entre os resultados experimentais e os obtidos 

com o ANSYS HFSS é possível ter uma boa aproximação do comportamento da 

chave fotocondutiva de acordo com a potência óptica incidente.  

 

Figura 76 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício na condição desligada. 
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Figura 77 – Modelo ANSYS HFSS da chave de silício na condição ligada. 

Os dados utilizados para modelar a pastilha de silício no ANSYS HFSS estão 

presentes na Tabela 12. Os resultados obtidos para a constante dielétrica, a 

condutividade e a tangente de perdas da chave de silício em relação a potência óptica 

aplicada estão em concordância com a literatura [100]. Isto é, com o aumento da 

intensidade da luz aplicada a constante dielétrica diminui e a tangente de perdas e 

condutividade aumentam.   

Tabela 12 – Variação do modelo ANSYS HFSS da chave de silício em função da potência óptica. 

 Constante dielétrica Condutividade [S/m] Tangente de perdas 

Chave Desligada (0W) 11 8 0,1 

Chave Ligada (0,7W) 8 35 8 

 

3.4.2. Caracterização da filtena com fita 

metálica 

O protótipo da filtena, Figura 78, foi construído utilizando o substrato Arlon 

DiClad 880 com constante dielétrica εr=2,2, espessura de 1,524mm, tangente de 

perdas de 9x10
-4 

e espessura do cobre de 0,035mm. Primeiramente, a filtena é 

caracterizada utilizando pedaços de fita metálica de cobre com a finalidade de 

modelar o mecanismo de reconfiguração. As configurações da filtena testadas foram: 

operação faixa larga; operação na banda de 5,1GHz e operação na banda de 2,4GHz. 

A Figura 79 apresenta o arranjo experimental utilizando o VNA E5071C da Agilent.  
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Figura 78 – Protótipo da filtena reconfigurável. 

 

Figura 79 – Cenário de testes iniciais da filtena utilizando fita metálica como chave.  

Os resultados medidos para as três configurações da filtena são mostrados na 

Figura 80. Para a operação faixa da larga, nota-se uma divergência entre os 

resultados medidos e numéricos, além de uma redução da largura de faixa da filtena 

medida. No entanto, foi constatado uma perda adicional na sua linha de alimentação 
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com a inserção dos 5 curtos circuitos com fita metálica. Acrescentando uma perda no 

modelo ANSYS HFSS da filtena faixa larga, tem-se um resultado cujo formato da 

curva de S11 se assemelha com os resultados experimentais, indicando a influência 

ocasionada pela fita metálica. Na faixa de operação da banda de 5,1GHz foi realizado 

um ajuste fino nas dimensões da fenda superior que compõe o T, com isso tem-se 

uma melhora no resultado medido em comparação com o simulado no ANSYS 

HFSS. Outro teste realizado para banda de operação de 5,1GHz foi a inserção do 

capacitor de 1,8pF no lugar do curto metálico, sendo obtida uma excelente 

concordância entre as respostas. Para a banda de operação de 2,4GHz as curvas 

experimentais e numéricas apresentam boa concordância dentro da banda de 

operação. Os ajustes realizados na fenda em T para correção da operação na banda de 

5,1GHz não alteraram a resposta na banda de 2,4GHz. 

 

(a) Operação faixa larga 

 

(b) Operação banda de 5,1GHz 
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(c) Operação banda de 2,4GHz 

Figura 80 – Resposta em frequência da filtena com fita metálica.  

 

3.4.3. Caracterização da filtena controlada 

opticamente 

O projeto da filtena para operação nas duas bandas Wi-Fi de interesse foi 

desenvolvido utilizando o acionamento simultâneo de duas chaves ópticas. Todavia, 

para os testes práticos tinha-se apenas um laser EM340 em 808nm disponível, 

limitando a utilização de apenas uma chave fotocondutiva e um curto com fita 

metálica na outra posição para modelar a chave fechada. Nas medidas da filtena 

utilizando a chave de silício os resultados são expressos em função da corrente de 

alimentação do laser, variando-a de 0,5A a 2,5A, ou até o limite de variação do S11 

da filtena. De acordo com o fabricante [101], 0,5A e 2,5A correspondem a potências 

ópticas de 50mW e 1,5W, respectivamente. Adotou-se a seguinte nomenclatura: 

quando a chave é localizada antes da fenda em T a medida é designada como posição 

1; e quando depois da fenda em T como posição 2. O primeiro teste realizado na 

filtena controlada opticamente foi para a operação na banda de 2,4GHz, Figura 81.  
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(a) Chave na posição 1 (b) Chave na posição 2 

Figura 81 – Filtena controlada opticamente operando na banda de 2,4GHz. 

A Figura 82 demonstra uma melhora crescente no casamento de impedância 

da filtena com o aumento da intensidade de luz aplicada à chave na posição 2. Além 

disso, observa-se um aumento da largura de banda da filtena e um deslocamento do 

ponto de melhor S11. A Tabela 13 resume o comportamento S11 em função da 

potência óptica aplicada para as frequências de interesse nas duas posições da chave. 

Para uma corrente de alimentação do laser acima de 1A pode-se considerar a filtena 

operando na banda de 2,4GHz (S11 ≤ -10dB). 

 

Figura 82 – Perda por retorno da filtena com chave de silício na posição 2 na banda de 

2,4GHz em função da potência óptica aplicada. 
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Tabela 13 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 2,4GHz em função da potência 

óptica aplicada. 

Corrente (A) 
2,412GHz 2,462GHz 

Posição 1 Posição 2 Posição 1 Posição 2 

0 -5,15dB -6,09dB -5,09dB -6,21dB 

0,5 -7,54dB -7,81dB -7,44dB -7,95dB 

1 -10,31dB -11,41dB -10,02dB -11,67dB 

1,5 -11,62dB -11,75dB -11,28dB -11,99dB 

2A -12,12dB -12,31dB -11,62dB -12,34dB 

 

Para a operação da filtena na banda de 5,1GHz, as duas chaves de silício 

presentes nas proximidades da fenda em T estariam desligadas e os capacitores de 

configuração da banda de 2,4GHz não influenciam na resposta da banda de 5,1GHz, 

como demonstrado na Seção 3.3. Entretanto, para validar o uso da chave 

fotocondutiva são realizados testes para a configuração da banda de operação de 

5,1GHz, Figura 83. A resposta em frequência em função da potência óptica aplicada 

é mostrada na Figura 84 para a chave na posição 2. Os resultados práticos mostram 

que para uma corrente de alimentação do laser superior a 1A o S11 da filtena 

permanece inalterado. A Tabela 14 resume o comportamento do S11 em função da 

potência óptica aplicada para as frequências de interesse nas duas posições da chave.       

  

(a) Chave na posição 1 (b) Chave na posição 2 

Figura 83 – Filtena controlada opticamente operando na banda de 5,1GHz. 
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Figura 84 – Perda por retorno da filtena com chave de silício na posição 2 na banda de 

5,1GHz em função da potência óptica aplicada. 

Tabela 14 – Perda por retorno da filtena operando na banda de 5,1GHz em função da potência 

óptica aplicada. 

Corrente (A) 
5,18GHz 5,24GHz 

Posição 1 Posição 2 Posição 1 Posição 2 

0 -9,39dB -10,96dB -9,50dB -16,79dB 

0,5 -10,83dB -11,10dB -10,92dB -16,69dB 

1 -14,56dB -11,89dB -17,04dB -15,44dB 

 

Observa-se a presença de uma ressonância na banda de 5,1GHz mesmo com a 

chave não iluminada, Figura 84. Esse comportamento pode ser justificado pela 

capacitância apresentada pela chave de silício e pela forma como a configuração da 

frequência de operação da filtena é realizada, associação de capacitâncias série. 

Aumentando a incidência da luz sobre a chave fotocondutiva sua capacitância é 

aumentada, e a associação série com a capacitância da fenda gera um resultado 

próximo a capacitância exigida. 
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Capítulo 4 
 

4.  Filtena em guia de ondas 

 

4.1. Projeto da antena corneta 

As antenas do tipo corneta são muito utilizadas para excitação de refletores e 

lentes, em redes de antenas do tipo phased array e como antena de referência em 

medidas de ganho [102]. A grande difusão no uso das antenas cornetas se dá pelo 

fato da sua simples construção, fácil excitação, versatilidade de aplicação, alto 

ganho, baixo coeficiente de reflexão e largura de faixa relativamente alta [103]. A 

antena corneta pode ser originada a partir de um guia de ondas do tipo circular ou 

retangular. A corneta do tipo cônica é formada pelo aumento gradual do raio do guia 

de ondas do tipo circular, já o guia de ondas retangular origina as cornetas no plano 

E, plano H e piramidal, Figura 85.  

 

  

(a) Corneta cônica (b) Corneta setorial no plano H 
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(c) Corneta setorial no plano E (d) Corneta piramidal 

Figura 85 – Alguns tipos de antenas cornetas  

O aumento das dimensões transversais do guia de ondas tem por objetivo 

melhorar a eficiência de transferência da onda guiada para o espaço livre. 

Suavizando a transição entre as condições de propagação de onda guiada e onda no 

espaço livre, têm-se uma redução no coeficiente de reflexão e a introdução de 

parâmetros responsáveis por controlar a diretividade e os lobos secundários do 

diagrama de irradiação [78]. A corneta escolhida para o projeto da filtena em guia de 

ondas é a do tipo piramidal. Essa corneta é formada pela junção das cornetas no 

plano E e plano H, ou seja, as duas dimensões transversais do guia de ondas 

retangular são prolongadas como detalhado na Figura 86. O projeto da corneta 

piramidal é realizado com base nos triângulos básicos nos planos E e H, e para o 

modelo ser realizável é necessário que ℓch=ℓce.  

 

 

(a) Geometria da corneta piramidal 
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(b) Vista no plano H (c) Vista no plano E 

Figura 86 – Detalhes dimensionais da corneta piramidal. 

O aumento da abertura da corneta acarreta em um aumento da sua 

diretividade em função da transição mais suave entre o guia e o meio. No entanto, o 

aumento da abertura da corneta também causa um aumento na distorção de fase do 

campo eletromagnético nas extremidades da abertura da corneta, reduzindo a relação 

entre área efetiva e área geométrica [78]. Então, têm-se relações ótimas para as 

dimensões da corneta com as quais se obtém a máxima eficiência de irradiação.  

O projeto de uma antena corneta piramidal é iniciado pela determinação da 

sua frequência de operação e ganho desejados. Pode-se projeta-la para a condição de 

máximo ganho, onde por meio da restrição ℓch=ℓce e utilizando demais equações 

relacionadas às dimensões da corneta é estabelecido uma equação geral de projeto. 

Em [102] tem-se um programa em Matlab responsável por realizar esse tipo de 

cálculo e fornecer as dimensões finais da antena. Em [103] tem-se um conjunto de 

equações que quando resolvidas também fornecem as dimensões da corneta 

piramidal para ganho ótimo. Geralmente, a abordagem de desenvolvimento para 

ganho ótimo produz a menor dimensão axial possível. Outros procedimentos de 

cálculo para antenas cornetas piramidais são apresentados em [104]. Tem-se a 

possibilidade de conduzir o projeto para a abertura de feixe de meia potência do 

diagrama de irradiação nos planos E e H serem iguais ou os primeiros nulos iguais. 

Assim como nos procedimentos anteriores, é necessário realizar algumas iterações 

nos cálculos para obter a diretividade desejada. 
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O procedimento de cálculo adotado nesse projeto será o presente em [78] para 

a abertura de feixe de meia potência idêntica nos planos E e H. Por conveniência, as 

equações necessária para esse desenvolvimento serão reproduzidas. As dimensões de 

abertura da corneta piramidal são definidas como: 

 ac 0,468λ D  c 0, 46λ D (4.1) 

onde λ é o comprimento de onda de projeto e D a diretividade do projeto. O 

comprimento dos triângulos base no plano E e plano H são determinados por: 

  e  0,   0,058 D λ (4.2) 
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Com o comprimento dos triângulos base determinados, por semelhança de 

triângulos é possível determinar as arestas da pirâmide, ℓc=ℓch=ℓce, por meio de uma 

das duas possibilidades abaixo. 
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De acordo com (4.1) a (4.5), as dimensões da corneta piramidal para abertura 

de feixe de meia potência idêntica nos planos E e H são determinadas. Para verificar 

a diretividade atingida com as dimensões calculadas é utilizado a expressão geral da 

diretividade da antena corneta piramidal em função das diretividade das cornetas 

setoriais nos planos E e H [78]. 

 
   

8π e h

ac c
    ue  

     ue  
       uh     h  

     uh     h  
   (4.6) 

As funções C(x) e S(x) são as integrais cosseno e seno de Fresnel, 

respectivamente. O parâmetro ue é relacionado com a corneta no plano E e os 
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parâmetros uh e vh são relacionados com as dimensões da corneta no plano H. Ambos 

são determinados por: 

ue 
 c

  λ 
 uh 

 

  
 
 λ h
ac
 
ac

 λ h
   h 

 

  
 
 λ h
ac

 
ac

 λ h
  (4.7) 

Em função de restrições para fabricação do protótipo e sua caracterização, a 

frequência de projeto escolhida é de 23GHz e o ganho de 13dBi. O guia de ondas 

escolhido é o WR-42 com frequência de operação para modo fundamental de 18GHz 

a 26,5GHz com frequência de corte de 14,047GHz [78]. Com esses dados, e 

considerando as perdas no guia desprezíveis para a aproximação do ganho da 

diretividade, utilizando as equações de (4.1) a (4.5) determina-se as dimensões da 

corneta piramidal, Tabela 15.  

Tabela 15 – Dimensões iniciais da corneta piramidal. 

Dados projeto: λ=13,0434mm D=19,9526 a=10,67mm b=4,32mm 

Dimensões da corneta:   ac =27,267mm bc =20,158mm ℓe=16,842mm ℓh=22,118mm 

 Le=13,493mm Lh=17,416mm ℓc=15,62mm 

Cálculo diretividade (9): uh=1,67 vh=-0,88 ue=1,074 

 C(uh)=0,3313 S(uh)=0,5782 C(vh)=-0,7611 

 S(vh)=-0,3283 C(ue)=0,7711 S(ue)=0,5115 

 D=18,539 G=12,68dBi 

 

Apesar da diretividade obtida ser menor que a desejada, como será utilizado 

um software de simulação eletromagnético para avaliar o modelo, optou-se por não 

refazer os cálculos para correção desse valor. Com as dimensões da Tabela 15 é 

construído no ANSYS HFSS o primeiro modelo da antena corneta piramidal, Figura 

87. A perda por retorno deste modelo é exibida na Figura 88. Dentro da faixa de 

operação do guia de ondas para o modo fundamental tem-se um valor de S11≤ -15dB, 

validando a operação da antena em toda faixa do modo fundamental do guia de 

ondas retangular. O diagrama de irradiação em 23GHz obtido com esse modelo 

inicial é apresentado na Figura 89, onde é destacado o diagrama 3D e as versões 2D 

nos planos do campo elétrico e magnético. O ganho máximo obtido é de 14,26dBi e a 

abertura de feixe de meia potência no plano H de 33,46° e no plano E de 33,91°. 
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Figura 87 – Modelo inicial da corneta piramidal. 

 

Figura 88 – Perda por retorno do modelo inicial da corneta piramidal. 

 

 

(a) Diagrama de irradiação 3D 
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(b) Diagrama de irradiação no plano H 

 

(c) Diagrama de irradiação no plano E 

Figura 89 – Diagrama de irradiação em 23GHz da antena corneta piramidal modelo 

inicial. 

Apesar das especificações de projeto terem sido atendidas, a antena teve suas 

dimensões alteradas para facilitar o processo de fabricação e aumentar a abertura de 

feixe para maior área de cobertura da antena. Ao final de um processo de otimização 

no ANSYS HFSS foram obtidas as dimensões finais da antena corneta piramidal: 

ac=19,88mm; bc =15,46mm; ℓc=33,13mm. O aumento no comprimento axial da 

corneta culminou em uma notável melhora no casamento de impedância devido a 

suavização da transição entre onda guiada e onda no espaço livre, conforme 

mostrado na Figura 90.   
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Figura 90 – Perda por retorno do modelo final da corneta piramidal. 

O diagrama de irradiação em 23GHz da corneta piramidal final na suas 

versões 3D e 2D é ilustrado na Figura 91. O ganho obtido é de 13dBi e a abertura de 

feixe de meia potência no plano H de 42,54° e no plano E de 41,53°. Apesar da 

diferença de aproximadamente 1° entre a abertura de feixe em azimute e elevação 

esse valor é aceitável por não ser crítico no projeto. É apresentado, também, o 

diagrama de irradiação da corneta piramidal para o início e fim da faixa de operação 

do modo fundamental do guia WR-42 na Figura 92. Embora haja alterações no 

formato do diagrama de irradiação ao longo da faixa de operação de 18 a 26,5GHz, 

seu lobo principal é bem definido e permite a utilização da antena em toda faixa. Na 

Figura 93 tem-se a variação do ganho da antena corneta piramidal em função da sua 

frequência de operação. Como esperado, com o aumento da frequência o ganho 

aumenta de forma aproximadamente linear.  

    

(a) Diagrama de irradiação 3D 
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(b) Diagrama de irradiação no plano H 

 

(c) Diagrama de irradiação no plano E 

Figura 91 – Diagrama de irradiação em 23GHz da antena corneta piramidal modelo 

final. 

 

  

(a) 18GHz (b) 26,5GHz 

Figura 92 – Diagrama de irradiação da antena corneta piramidal modelo final.  
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Figura 93 – Ganho da corneta piramidal em função da frequência. 

   

4.2. Projeto filtro passa faixas com guia de ondas 

Com a antena em guia de ondas do tipo corneta piramidal desenvolvida, a 

inserção do filtro passa faixas reconfigurável deve ser realizada no guia de ondas de 

alimentação da antena, sem proporcionar aumento físico em relação a estrutura 

original. As dimensões disponíveis para construção do filtro passa faixas 

reconfigurável são apresentadas na Figura 94. Portanto, além das dimensões de altura 

e largura do guia de ondas determinadas pelo guia WR-42, tem-se um comprimento 

de apenas 12mm para o desenvolvimento do filtro passa faixas, isto é, menos que o 

comprimento de onda guiado no espaço livre em 23GHz, que é aproximadamente 

13mm.    

 

Figura 94 – Dimensões do guia de ondas de alimentação para construção do filtro. 
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Conforme as limitações de dimensões apresentadas na Figura 94, o projeto do 

filtro passa faixas deve diferir das topologias tradicionais como janela indutiva, poste 

indutivo, modo evanescente, inserção de metal no plano E, dentre outros, cujas 

dimensões longitudinais são de alguns comprimentos de ondas [105]. Um método 

utilizado em filtros planares para redução das dimensões da estrutura é a exploração 

de múltiplos modos de ressonância nos ressonadores, como filtros dual-mode. Esta 

abordagem é utilizada também em filtros com guia de ondas para aumentar a 

seletividade de uma única cavidade [106][107]. No entanto, para implementar esse 

tipo de filtro tem-se uma aumento na dimensão a ou b para proporcionar a operação 

multímodo, o que inviabiliza sua utilização nessa aplicação, além do complexidade 

em realizar uma estrutura reconfigurável [107]. Para superar a limitação de dimensão 

longitudinal do filtro passa faixas é utilizado um tipo de ressonador compacto 

conhecido como dois postes ( PR ‒  ual-post Resonator), Figura 95 [68]. Em 

relação aos filtros de guia de ondas convencionais com obstáculos indutivos, o filtro 

com ressonador do tipo dois postes possui fácil sintonia, tamanho reduzido e maior 

seletividade, as custas de um menor fato de qualidade Q [68]. Com esse ressonador é 

possível realizar um singlet, nome dado a estrutura que possui um zero de reflexão e 

um zero de transmissão em uma frequência real [106].        

 

Figura 95 – Ressonador do tipo dois postes. 

O ressonador da Figura 95 é formado por dois postes parciais em posição 

antipodal. O uso da posição antipodal traz vantagens como maior diferença entre os 

modos de ressonância do ressonador e maior fator de mérito Q em relação a posição 

podal [67]. Outra característica importante do DPR utilizado é a presença de uma 

diferença entre suas alturas. Com essa mudança não é necessário a inserção de 
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estruturas de acoplamento na entrada e saída do filtro para excitação dos seus dois 

modos de operação, como ocorrido em [67], além da possibilidade de produzir o 

máximo número de zeros de transmissão. 

O DPR possui um modo ressonante e outro não-ressonante de operação. O 

termo não-ressonante é usado para designar um modo de operação que possui 

frequência de ressonância distante da banda de passagem do filtro, sendo esse modo 

no guia de ondas do tipo propagante ou evanescente [107]. O modo não-ressonante é 

responsável por proporcionar um acoplamento direto entre entrada e saída do filtro, 

gerando um zero de transmissão localizado abaixo ou acima do polo do modo de 

ressonância. Para a estrutura da Figura 95 o modo ressonante é formado pelo modo 

TE20 e o modo não-ressonante o TE10. Na Figura 96 tem-se um modelo circuital do 

singlet utilizado simplificando o seu funcionamento quanto aos acoplamentos 

presentes entre entrada e saída do filtro. Com esse modelo, nota-se que o modo não-

ressonante provê um caminho direto para onda eletromagnética entre entrada e saída. 

Em determinada frequência esse caminho extra gera uma interferência destrutiva na 

resposta em frequência do filtro originando um zero de transmissão [106]. Por meio 

do controle do acoplamento entre o modo TE10 de excitação do filtro com os modos 

ressonante e não-ressonante, é possível controlar a localização do zero de 

transmissão para posições acima ou abaixo da frequência do polo do filtro [68].       

 

Figura 96 – Topologia circuital do DPR.  

O DPR é dimensionado para apresentar a frequência de ressonância do modo 

ressonante na banda de passagem desejada do filtro e a frequência de ressonância do 

modo não-ressonante abaixo da frequência de corte do modo fundamental do guia de 

ondas, visando a não presença de espúrios nessa faixa. Assim, na frequência de 

ressonância do modo ressonante do filtro tem-se a excitação do modo TE20 e na 

frequência do modo não-ressonante tem-se o modo TE10 propagando entre a entrada 
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e saída da estrutura, Figura 97. Para excitar o modo ressonante TE20 é necessário 

quebrar a simetria presente nos postes antipodais. Isso pode ser feito pela introdução 

de uma diferença nas alturas dos postes, como na Figura 97, ou com postes de 

mesma altura, mas rotacionados em relação a sua linha central. A escolha do método 

de quebra de simetria irá determinar a localização do zero de transmissão em relação 

ao polo do filtro. Como exemplo, é ilustrado na Figura 98 a resposta em frequência 

de dois singlets com quebra de simetria distinta. No primeiro, tem-se o DPR de 

alturas diferentes, já no segundo tem-se a rotação dos dois postes de mesma altura 

em relação a sua linha central. Como demonstrado pela Figura 98 o método utilizado 

para quebra de simetria irá determinar a localização do zero de transmissão em 

relação ao polo do filtro.          

  

(a) Modo não-ressonante. (b) Modo ressonante. 

Figura 97 – Distribuição do vetor campo elétrico no DPR.  

 

(a) Postes de diferentes alturas e sem rotação. 
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(b) Postes de mesma altura e com rotação. 

Figura 98 – Resposta em frequência do DPR.  

Para o projeto da filtena em guia de ondas será utilizado o DPR de diferentes 

alturas. Portanto, tem-se como dimensões já estabelecidas para o projeto do filtro as 

dimensões transversais do guia de ondas retangular WR-42, a=10,67mm e 

b=4,32mm, e o comprimento longitudinal L=12mm. A influência de cada variável na 

resposta em frequência do DPR foi realizada por meio de uma varredura na variável 

em análise com as demais mantidas fixas, Figura 99. Em função de restrições de 

fabricação o raio do poste é fixado em r=1mm. 

 

Figura 99 – Variáveis de projeto do DPR. As variáveis são: d - distância entre os 

ressonadores; h - altura dos postes; Δh - diferença de altura e r - raio do poste.  

De acordo com as dimensões do guia de alimentação da antena corneta 

piramidal foi construído um modelo ANSYS HFSS com dois postes antipodais 
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formando o ressonador a ser utilizado. Em relação à posição longitudinal do 

ressonador no guia de ondas, os postes são dispostos no centro do guia, ou seja, seus 

centros estão em L=6mm. Para análise da influência da diferença Δh de altura entre 

os postes esse parâmetro é variado de 0,2mm a 1,2mm com passo de 0,2mm, sendo 

as demais variáveis iguais a: d=4,67mm e h=1,9mm. Da resposta em frequência será 

analisada a posição da frequência de ressonância dos modos ressonante (fres) e não-

ressonante (fnres), e a frequência do zero de transmissão (fzero) do filtro, além da 

diferença entre a frequência de ressonância do modo ressonante e a frequência do 

zero de transmissão, Δf=fres-fzero. Na Figura 100 têm-se os resultados da influência da 

variável Δh na resposta em frequência do DPR. Observa-se que para pequenos 

valores de Δh as frequências de ressonância e do zero de transmissão são muito 

próximas e tem-se uma baixa excitação do modo ressonante (TE20). No entanto, com 

aumento de Δh consta-se que a variação de fres, fzero e a diferença entre esses é 

aproximadamente linear. Destaca-se, também, o sentido de variação contrário de fres 

e fzero com o aumento de Δh. Em relação a frequência de ressonância do modo não 

ressonante, nota-se a pequena influência de Δh nesse, tendo uma pequena variação de 

fnres apenas para valores maiores da diferença de altura entre os postes.    

 

 

(a) Variação da frequência de ressonância do modo ressonante e do zero de transmissão 
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(b) Frequência de ressonância do modo não ressonante e diferença entre as frequências de 

ressonância e zero de transmissão 

Figura 100 – Influência do parâmetro Δh no DPR.  

A altura média dos postes h é o próximo parâmetro a ser analisado. Com os 

parâmetros d=4,67mm e Δh=1 a altura média dos postes é variada de 1mm a 2mm 

com passo de 0,2mm.  De acordo com a Figura 101(a), o aumento de h implica em 

uma diminuição da frequência de ressonância do modo ressonante e da frequência do 

zero de transmissão, sendo a diferença entre essas diminuída com o aumento de h, 

Figura 101(b). A variação da frequência de ressonância do modo não-ressonante em 

função de h é mais significativa que a obtida com a variação de Δh. Com o aumento 

de h tem-se um decaimento da frequência de ressonância do modo não-ressonante, 

Figura 101(b).   

 

(a) Variação da frequência de ressonância do modo ressonante e do zero de transmissão 
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(b) Frequência de ressonância do modo não ressonante e diferença entre as frequências de 

ressonância e zero de transmissão 

Figura 101 – Influência do parâmetro h no DPR. 

Para uma variação da separação d entre os postes de 2,67mm a 7,67mm com 

passo de 1mm têm-se os resultados obtidos apresentados na Figura 102, sendo 

h= ,9mm e Δh=1mm. Observa-se a presença de um de valor de d onde há uma 

mudança no sentido de variação de fres e fzero. Isto é, esses valores diminuem com o 

aumento de d até um valor mínimo e começam a aumentar após esse. Contudo, a 

diferença entre fres e fzero só aumenta com o aumento de d, Figura 102(b). Conforme 

apresentado na Figura 102(b) a frequência de ressonância do modo não-ressonante é 

diretamente proporcional ao valor de d e possui maior sensibilidade a esse do que em 

relação a variável h.          

 

(a) Variação da frequência de ressonância do modo ressonante e do zero de transmissão 
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(b) Frequência de ressonância do modo não ressonante e diferença entre as frequências de 

ressonância e zero de transmissão 

Figura 102 – Influência do parâmetro d no DPR. 

Assim, conclui-se que a variável Δh é diretamente proporcional a fres e Δf e 

inversamente proporcional a fzero, provocando uma pequena alteração na frequência 

de ressonância do modo não-ressonante com o seu aumento. Quanto maior o valor de 

Δh maior é a diferença entre a frequência de ressonância do modo ressonante e a 

frequência do zero de transmissão. Quanto a variável h, observa-se que esta altera os 

valores de fres e fzero no mesmo sentido, ou seja, inversamente proporcional. Apesar 

da variação de Δf com o aumento de h, tem-se uma menor variação dessa diferença 

de frequências do que a obtida com a varredura de Δh. Em relação a frequência de 

ressonância do modo não-ressonante tem-se uma variação inversamente proporcional 

ao parâmetro h. A variável d possui um controle sobre fres e fzero tanto para o aumento 

quanto diminuição desses valores, porém em proporções menores que as variáveis h 

e Δh. A maior contribuição do parâmetro d na resposta do DPR é o controle da 

frequência de ressonância do modo não-ressonante.  

Para o projeto do singlet utilizando o DPR a variável d é fixada em 4,67mm 

por estar próximo do vale da Figura 102(a) e deixar os postes distribuídos de maneira 

mais simétrica entre a distância em relação as paredes do guia e d. Portanto, tem-se 

as variáveis h e Δh para serem determinadas de acordo com as especificações de 

projeto. Sabe-se que a corneta piramidal projetada para composição da filtena foi 

desenvolvida para uma frequência de 23GHz, contudo visando um possível erro de 

fabricação ou limitação de precisão o filtro passa faixas foi projetado para uma 



 

100 

 

frequência superior a 23GHz. Como o processo de sintonia a ser empregado é 

responsável por diminuir a frequência de ressonância do filtro, projetando-o para 

uma frequência maior que a desejada é possível chegar a operação em 23GHz caso 

haja alguma discrepância de dimensões dos postes ressonantes. Por meio de 

otimizações nos valores de h e Δh o filtro com DPR é desenvolvido para possuir uma 

frequência de ressonância em 23,8GHz e zero de transmissão em 22GHz. Como no 

projeto não consta nenhuma restrição quanto a posição do zero de transmissão do 

filtro, esse foi disposto nas proximidades do polo do filtro. Ao final, tem-se o filtro 

passa faixas da Figura 103 cujas dimensões são: a=10,67mm; b=4,32mm; L=12mm; 

r=1mm; d=4,67mm; h  ,9mm e Δh=1mm.                      

 

Figura 103 – Filtro passa faixas com ressonador do tipo dois postes. 

A resposta em frequência do filtro da Figura 103 é ilustrada na Figura 104. 

Como a perda no guia de ondas é baixa, a inserção do filtro na sua banda de 

passagem também é reduzida. Considerando a região de passagem onde S11 é menor 

que -10dB tem-se uma perda por inserção máxima de -0,56dB, sendo a inserção em 

23,8GHz igual a -0,024dB. Na Figura 105 é exibido a magnitude do campo elétrico 

no filtro passa faixas para diferentes frequências. Para uma melhor acomodação dos 

modos propagantes e melhor visualização dos modos de operação do filtro, a 

dimensão longitudinal da cavidade é aumentada para obtenção dos resultados da 

Figura 105. Em Figura 105(a) tem-se a distribuição do campo elétrico no filtro para a 

frequência de ressonância do modo não-ressonante. Observa-se a presença de um 

único máximo do campo sendo excitado pelos dois postes, indicando a presença 

apenas do modo dominante TE10. Para uma frequência abaixo da ressonância do 



 

101 

 

modo ressonante tem-se de acordo com a Figura 105(b) a excitação de apenas um 

dos postes, não havendo a formação do modo TE20 e, portanto, não tem-se um efeito 

de filtragem do tipo passa faixas. Na frequência de ressonância do modo ressonante 

há uma interação do campo elétrico com os dois postes criando dois pontos de 

máximo na distribuição de campo, caracterizando um modo TE20, Figura 105(c). 

Para as frequências acima da ressonância do modo ressonante tem-se novamente a 

excitação de apenas um dos postes ressonadores, porém o poste excitado é contrário 

ao da Figura 105(b). De acordo com a Figura 105(d), a excitação de apenas um poste 

também não é suficiente para originar o modo TE20 responsável pela banda de 

passagem do filtro.       

 

 

Figura 104 – Resposta em frequência do filtro passa faixas com DPR. 
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(a) Frequência de ressonância do modo não-ressonante 

 

(b) Frequência abaixo da frequência de ressonância do modo ressonante 

 

(c) Frequência de ressonância do modo ressonante 

 

(d) Frequência acima da frequência de ressonância do modo ressonante 

Figura 105 – Distribuição da magnitude do campo E no filtro passa faixas com DPR. 
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Após a validação do modelo da Figura 103 utilizando o ANSYS HFSS, o 

próximo passo no desenvolvimento da filtena em guia de ondas é a implementação 

de uma forma de variação da frequência de ressonância do filtro passa faixas. O 

processo de sintonia utilizado é o mesmo encontrado em diversos filtros de RF como 

os do tipo combline e interdigital. Ou seja, por meio de um parafuso disposto no topo 

de cada poste é possível controlar a frequência de ressonância do filtro a medida que 

a penetração do parafuso na cavidade é variada. Com a introdução do parafuso em 

direção ao topo do poste há um aumento da capacitância desse, simulando um efeito 

similar ao aumento de sua altura h. Com isso, como apresentado na Figura 101(a) 

tem-se uma diminuição da frequência de ressonância do filtro. Logo, é inserido dois 

parafusos de 2,5mm de diâmetro (M2,5) sobre cada poste ressonador, Figura 106.     

 

Figura 106 – Filtro passa faixas com DPR sintonizável. 

Utilizando o modelo da Figura 106 foi realizada uma varredura na 

profundidade de penetração dos parafusos para validação da sua utilização na 

reconfiguração da frequência de ressonância do filtro. Para tal, a variável hp é 

alterada de 0,2mm até 1,2mm com passo de 0,2mm para ilustrar sua influência na 

resposta em frequência do filtro. Na Figura 107 é apresentada a resposta em 

frequência do filtro passa faixas em função da penetração do parafuso na cavidade 

em direção aos postes ressonadores. Conforme a penetração do parafuso hp é 

aumentada tem-se a redução na frequência de ressonância do filtro e do seu zero de 

transmissão, comportamento análogo ao aumento de h.   
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(a) Perda por retorno 

 

(b) Transmissão 

Figura 107 – Resposta em frequência do filtro passa faixas com DPR sintonizável.  

De acordo com os resultados da Figura 107, conclui-se que o processo 

utilizado para reconfiguração da frequência de ressonância do filtro passa faixas é 

capaz de diminuir a frequência de ressonância e do zero de transmissão do filtro 

como esperado. Portanto, com o projeto do filtro passa faixas com DPR finalizado e 

o processo para sintonia da sua frequência de ressonância validado, para 

consolidação da filtena em guia de ondas basta unir o filtro da Figura 106 com a 

antena corneta piramidal projetada na seção 4.1. 
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4.3. Projeto filtena em guia de ondas 

O modelo ANSYS HFSS da filtena em guia de ondas é apresentado na Figura 

108 e os seus resultados numéricos da comparação com a antena corneta piramidal 

são apresentados. 

 

Figura 108 – Filtena em guia de ondas. 

Inicialmente, é analisado o funcionamento da filtena para o parafuso de 

sintonia posicionado em hp=0, Figura 109. Para análise da perda por retorno, o 

resultado obtido com a filtena é comparado com o resultado obtido com o filtro passa 

faixas. Apesar da diferença de nível entre as curvas da Figura 109(a) as duas 

respostas são condizentes. O ponto de melhor casamento sofreu um deslocamento de 

aproximadamente 100MHz, esse efeito pode ser atribuído a presença da corneta na 

estrutura ou ao próprio processo de cálculo numérico do ANSYS HFSS, em função 

da maior complexidade eletromagnética da filtena exigindo uma malha de cálculo 

mais complexa do que a utilizada no filtro sozinho. Quanto aos diagramas de 

irradiação obtidos em azimute e elevação da filtena, nota-se a concordância entre os 

resultados da antena corneta piramidal sozinha e o dispositivo filtena. Na Figura 

109(b) é apresentada a comparação dos resultados para a direção de azimute, apesar 

de algumas discrepâncias em alguns ângulos os resultados são muito próximos. O 

ganho da corneta piramidal na sua direção de máximo é de 13,40dBi e para a filtena 

13,37dBi.  
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(a) Perda por retorno 

  

(b) Diagrama de irradiação em azimute para 

23,8GHz. 

(c) Diagrama de irradiação em elevação para 

23,8GHz. 

Figura 109 – Filtena em guia de ondas operando com hp=0mm. Curva preta filtena em 

guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal.  

Alterando a penetração do parafuso na cavidade para o valor de hp=0,6mm 

tem-se o resumo dos resultados na Figura 110. Novamente, nota-se o deslocamento 

de 100MHz entre a perda por retorno da filtena e a do filtro. Contudo, tem-se uma 

concordância entre os resultados validando a operação da filtena. Em relação aos 

diagramas de irradiação os resultados tanto em azimute quando em elevação 

apresentam conformidade. O ganho obtido na direção de máximo para a corneta 

piramidal é de 12,95dBi e para a filtena 12,92dBi.  
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(a) Perda por retorno 

  

(b) Diagrama de irradiação em azimute para 

22,6GHz 

(c) Diagrama de irradiação em elevação para 

22,6GHz 

Figura 110 – Filtena em guia de ondas operando com hp=0,6mm. Curva preta filtena em 

guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal 

Os resultados da Figura 111 para hp=1mm, mais uma vez validam a operação 

da filtena em relação ao funcionamento dos componentes que a compõe, ou seja, a 

antena corneta piramidal e o filtro passa faixas com ressonador do tipo dois postes. 

Quanto ao ganho na direção de máximo, para a corneta piramidal tem-se um valor de 

12,12dBi e para a filtena esse valor é de 12,08dBi.  
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(a) Perda por retorno 

  

(b) Diagrama de irradiação em azimute para 

21GHz 

(c) Diagrama de irradiação em elevação para 

21GHz 

Figura 111 – Filtena em guia de ondas operando com hp=1mm. Curva preta filtena em 

guia de ondas e curva azul antena corneta piramidal. 

4.4. Construção e medição do protótipo 

O protótipo da filtena em guia de ondas foi fabricado na empresa Prodmec 

Eletromecânica Ltda localizada na cidade de Santa Rita do Sapucaí-MG. O modelo 

numérico passou por uma fase de engenharia de produto, realizada pelo autor da 

dissertação e técnicos da Prodmec, com a finalidade de torná-lo fabricável utilizando 

as máquinas de CNC disponíveis. Ao final desse processo tem-se o modelo 

modificado da Figura 112. 
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(a) Vista traseira (b) Vista frontal 

  

(c) Corte inferior (d) Corte superior 

Figura 112 – Protótipo da filtena em guia de ondas. 

No entanto, antes de realizar a fabricação do protótipo, o modelo proposto foi 

analisado no ANSYS HFSS para identificação dos possíveis impactos no 

funcionamento da filtena. A análise de S11 do protótipo sem a presença de parafusos, 

hp=0mm, não apresentou nenhuma diferença, Figura 113(a). Quanto aos diagramas 

de irradiação apresentados na Figura 113(b) e Figura 113(c) possuem diferenciações 

apenas nos lobos traseiros, sendo o lobo principal em ambos os casos idênticos. O 

ganho do protótipo filtena foi de 13,58dBi, e no modelo original era 13,45dBi.   

 

(a) Perda por retorno 
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(b) Diagrama de irradiação em azimute para 

23,9GHz 

(c) Diagrama de irradiação em elevação para 

23,9GHz 

Figura 113 – Protótipo filtena em guia de ondas operando com hp=0mm. Curva preta 

protótipo filtena e curva azul filtena original. 

Para uma introdução do parafuso no guia de ondas a uma profundidade 

hp=1,2mm tem-se os resultados da Figura 114. Novamente, o S11 não sofreu 

nenhuma mudança com as alterações mecânicas realizadas no protótipo filtena, 

Figura 114(a). As diferenças nos diagramas de irradiação dos modelos em análise são 

presentes apenas nos lobos traseiros, sendo essa diferença não limitante no projeto. 

Quanto aos ganhos, tem-se para o protótipo da filtena 11,74 e 11,87dBi para a filtena 

original.    

 

(a) Perda por retorno 



 

111 

 

  

(b) Diagrama de irradiação em azimute para 

20,2GHz 

(c) Diagrama de irradiação em elevação para 

20,2GHz 

Figura 114 – Protótipo filtena em guia de ondas operando com hp=1mm. Curva preta 

protótipo filtena e curva azul filtena original 

Conclui-se que as alterações realizadas no modelo da filtena em guia de 

ondas para sua fabricação produziram efeitos não impactantes no desempenho do 

dispositivo. Portanto, o modelo proposto foi validado para confecção. O protótipo da 

filtena em guia de ondas confeccionado é exibido na Figura 115. Esse é formado 

pelas duas metades que compõem a filtena mais braçadeiras em formato C para 

fixação da transição guia coaxial no guia de alimentação da corneta. Para os testes da 

filtena em guia de ondas é utilizada a transição guia coaxial 42WCAK da Chengdu 

AINFO Inc., Figura 116. Essa transição possui frequência de operação de 18GHz a 

26,5GHz com VSWR máximo de 1,2045.  

O cenário de testes utilizado para validação da filtena em guia de ondas é 

apresentado na Figura 117. Para possibilitar a caracterização da filtena foi fornecido 

pela empresa Anritsu o VNA MS4647A com frequência de operação de 70KHz a 

70GHz.  Logo, foi possível realizar as medidas de variação do S11 do dispositivo em 

função da posição dos parafusos de sintonia dentro do guia. Como o processo de 

sintonia da filtena é do tipo contínuo, serão apresentadas medidas para 12 diferentes 

posições do parafuso em conjunto com a medida da filtena na ausência dos parafusos 

de sintonia.  Os resultados obtidos são resumidos na Figura 118. É destacado na 

Figura 118 o ponto de S11 igual a -10dB indicando uma operação da filtena de 17,5 a 

24,7GHz, isto é, uma frequência central de 21,1GHz com uma banda de sintonia de 

34,12% nessas condições.  
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(a) Filtena desmontada (b) Filtena com estrutura de fixação da 

transição guia coaxial 

 

(c) Filtena com transição guia coaxial acoplada 

Figura 115 – Protótipo filtena em guia de ondas confeccionado. 

 

Figura 116 – Transição guia coaxial 42WCAK. 
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Figura 117 – Cenário de testes da filtena em guia de ondas. 

 

Figura 118 – Perda por retorno medida da filtena em guia de ondas. 

Analisando a Figura 118, observa-se que na ausência dos parafusos de 

sintonia a frequência de operação da filtena é de 24,7GHz, diferente do valor de 

23,8GHz apresentado pelo modelo ANSYS HFSS da filtena. Contudo, análises 

realizadas no modelo numérico indicam que imprecisões no processo de fabricação 

podem levar um deslocamento da frequência de operação dessa magnitude, visto as 

pequenas dimensões envolvidas nos ressonadores do filtro passa faixas e a 

sensibilidade das suas variáveis. Outro fator não considerado nas simulações da 

filtena em guia de ondas foi a presença da transição guia coaxial. Na Tabela 16 tem-
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se o resumo do desempenho da filtena em algumas frequências de acordo com a 

condição de sintonia.  

Tabela 16 – Perda por retorno da filtena em guia de ondas em alguns pontos. 

Configuração Frequência [GHz] S11 [dB] 

Sem parafuso 24,70 -23,22 

pos1 23,8 -15,0 

pos2 22,45 -15,77 

pos3 22,0 -21,61 

pos4 21,50 -34,53 

pos5 21,0 -26,16 

pos6 20,50 -45,82 

pos7 20,0 -20,43 

pos8 19,50 -15,08 

pos9 19,0 -13,80 

pos10 18,60 -16,0 

pos11 18,0 -29,64 

pos12 17,50 -24,12 
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Capítulo 5 

 

5.  Conclusões 

A dissertação baseou-se no desenvolvimento de filtros de RF utilizando 

tecnologias inovadoras. O principal objetivo do trabalho foi propor filtros de RF 

capazes de atender a demanda de uso eficiente do espectro de frequência. No 

capítulo 1 foi apresentada a contextualização sobre o atual uso do espectro de 

frequência e a frentes de estudos que visam sua utilização de modo eficiente. A 

tecnologia de rádio cognitivo e o uso da faixa de ondas milimétricas foram tratadas 

como potenciais soluções para esse problema. Ainda no capítulo 1, apresentou-se 

uma revisão bibliográfica a respeito de cada um dos dispositivos desenvolvidos, com 

o foco em filtros com banda de passagem tripla e filtenas implementadas em circuito 

impresso e em guia de ondas.  

O capítulo 2 foi dedicado ao desenvolvimento e caracterização de um filtro 

passa faixas com três bandas de passagem para aplicação em sistemas celulares. As 

dimensões do ressonador T utilizado no filtro foram otimizadas por um algoritmo de 

cálculo numérico do tipo estratégia evolutiva. O projeto do filtro foi concebido por 

meio de cálculos analíticos, otimizações e simulações numéricas, e fabricação de 

protótipos. Os resultados práticos obtidos corroboram o processo de 

desenvolvimento adotado e o uso de algoritmos de estratégia evolutiva no 

desenvolvimento desse tipo de dispositivo. No capítulo 3 foi apresentada a filtena 

impressa com reconfiguração óptica de sua frequência de operação. Foi detalhado o 

desenvolvimento individual da antena patch, do filtro passa faixas, e o processo de 

integração desses com reconfiguração óptica. Foram apresentados os passos 

realizados no projeto da antena patch para aumentar sua largura de banda de 
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operação. A tecnologia de estrutura de microfita imperfeita (DMS) foi utilizada na 

concepção do filtro passa faixas a fim de prover um dispositivo compacto, 

reconfigurável e que pudesse ser integrado a antena sem proporcionar aumento físico 

na estrutura final. O controle da frequência de operação da filtena foi realizado por 

meio de chaves fotocondutivas de silício, sendo seu princípio de funcionamento, 

vantagens e caracterização apresentados. Os resultados extraídos do software 

ANSYS HFSS mostram que a inserção do filtro passa faixas na antena patch possui 

influência desprezível no seu diagrama de irradiação. Por fim, os resultados 

experimentais validam o funcionamento de uma filtena impressa com reconfiguração 

óptica.  

O capítulo 4 foi fundamentado na concepção de uma filtena em guia de ondas 

na faixa de 23GHz com frequência de ressonância sintonizável. Essa filtena é 

composta pela união de uma corneta piramidal com um filtro passa faixas com 

ressonador dois postes. O desenvolvimento da antena corneta foi realizado 

tradicionalmente, modificando o modelo apenas para atender a restrições mecânicas 

de construção. Para o projeto do filtro passa faixas em guia de ondas, foi utilizada 

uma topologia de ressonador contemporânea, denominada ressonador dois postes. 

Com isso, o filtro passa faixas projetado pode ser adicionado no guia de ondas de 

alimentação da antena corneta sem alterar suas dimensões. A frequência de 

ressonância da filtena é sintonizada por intermédio de parafusos de sintonia, 

dispostos no filtro passa faixas. O controle da frequência de operação da filtena por 

meio do filtro passa faixas não causa alterações no formato do diagrama de 

irradiação em relação a antena corneta piramidal. Os resultados práticos obtidos 

comprovam a possibilidade de uma sintonia contínua da frequência de operação da 

filtena em guia de ondas. 

A partir dos resultados obtidos, conclui-se que o trabalho contribuiu para o 

desenvolvimento de três dispositivos de RF distintos para aplicações que objetivam 

combater a aparente escassez do espectro de frequência nos dias de hoje.  Para 

aplicações em sistemas de rádio cognitivo, tem-se um filtro passa faixas de banda 

tripla, possibilitando a operação de sistemas celulares em três diferentes faixas de 

frequência com um mesmo dispositivo. A filtena impressa pode ser empregada em 

redes Wi-Fi utilizando tecnologia de rádio cognitivo, como a ACRoF, com seleção 
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do melhor canal de comunicação por meio de reconfiguração óptica de sua 

frequência de ressonância. Esta filtena pode ser usada tanto na etapa de 

sensoriamento espectral quanto na comunicação após a decisão do canal de operação. 

Até o momento, não foi encontrada na literatura específica nenhum trabalho 

reportando o desenvolvimento de uma filtena controlada opticamente, apenas filtros 

ou antenas controlados opticamente. A filtena em guia de ondas em 23GHz foi 

concebida como forma inicial de validação do conceito para aplicação na faixa de 

ondas milimétricas. Com o seu procedimento de projeto validado, pretende-se 

desenvolver outras filtenas em guia de ondas para a faixas de 28 e 38GHz. Em 

relação ao filtro passa faixas com ressonador dois postes, este trabalho é o primeiro 

que reporta sua utilização com presença de sintonia e integração com um elemento 

irradiante formando uma filtena.  

Como trabalhos futuros, propõe-se a caracterização sistêmica do filtro banda 

tripla e da filtena impressa para uma validação completa desses dispositivos. Nestes 

testes deve-se analisar parâmetros de desempenho sistêmicos como alcance do 

enlace, vazão, taxa de erro de bits, dentre outros, para avaliar o benefício ou não 

proporcionado por esses dispositivos. Quanto ao filtro banda tripla com ressonador 

T, é sugerido o estudo de outras formas para realização de seu acoplamento para 

eliminar a atual limitação que isso representa, e o uso de comprimentos elétricos 

distintos em cada braço que compõe o ressonador. Para a filtena impressa, pode-se 

implementar um maior número de configurações no filtro passa faixas, diferentes 

formatos de estruturas DMS, testes de iluminação da chave fotocondutiva com lasers 

de diferentes comprimentos de onda, uso de chaves fotocondutivas dopadas com 

fósforo ou boro, e levantamento dos diagramas de irradiação em função da potência 

óptica aplicada na filtena. Para a filtena em guia de ondas, é necessário realizar a 

caracterização do seu diagrama de irradiação ao longo da frequência. Além da 

reprodução da filtena em guia de ondas para faixa de ondas milimétricas, é visionada 

a utilização das chaves fotocondutivas para realizar o processo de reconfiguração do 

dispositivo invés dos parafusos de sintonia. Assim, o ajuste da frequência de 

operação não é mais mecânico, possibilitando um controle dinâmico de sua operação.  
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