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1 UvOD

Antene ¢ine osnovu svakog telekomunikacionog sistema danasnjice, kao interfejs za
prenos informacija na daljinu. Pored prenosa informacija druga vazna uloga antena je u
mogucnosti da detektuju reflektovani signal od objekta ¢ijom obradom se mogu dobiti
informacije o pravcu 1 smeru kretanja, brzini, veliini, pa ¢ak i materijalu od koga je objekat
napravljen. Ovakvi sistemi su prvobitno razvijani za vojne potrebe kao veliki i skupi radarski
sistemi. Napretkom tehnologije danas je omoguéena primena ovakvih sistema u
automobila. Pametne kuce koje mogu automatski da pale svetlo kada detektuju prisustvo
vlasnika. Kamere osetljive na pokret. Ovo su samo neke od savremenih mogucnosti antenskih
sistema. Naravno tipi¢ne primene su u velikim radio i televizijskim sistemima, satelitskim
komunikacijama.

Najmasovnija ekspanzija savremenih antena desila se razvojem prenosnih
komunikacionih uredaja poput mobilnih telefona, laptopova, GPS terminala. Ovi uredaji
doveli su do potrebe za daljim razvojem antenskih sistema koji bi zadovoljili zahteve za
uredajem malih dimenzija, niske potroSnje, veoma male cene 1 moguénosti za masovnu
proizvodnju. Planarne Stampane antene zadovoljavaju sve ove uslove 1 pored toga
predstavljaju klasu antena sa prakti¢no neograni¢enim mogucénostima u pogledu varijacija
oblika i zracecih karakteristika. Ipak njihova najveca prednost je $to se mogu napraviti veoma
jeftino 1 brzo u velikim koli¢inama. Zbog svega ovoga planarne Stampane antena su ubedljivo
najpopularnija klasa antena u istoriji.

Sama antena se tipicno poredi sa idealnim zrace¢im elementom koji zra¢i podjednako u
svim pravcima tj. izotropnim radijatorom. Za mnoge potrebe ovakav tip zraCenja nije
pozeljan, jer se tipi¢no zeli dobiti informacija iz specificnog smera. Zato je potrebno da se
1zvrsi prostorno filtriranje signala, tj. da se energija antenskog signala usmeri u specifi¢an
pravac, a oduzme od drugih pravaca. Za ovu svrhu se tipi¢no koriste antenski nizovi koji
predstavljaju grupu od viSe pojedinacnih antena poredanih u specificnom prostornom
rasporedu. Na ovaj nacin dolazi do usmeravanja glavnog loba zracenja u specificnom pravcu,
medutim kao posledica se javljaju i sporedni lobovi koji su nizi od glavnog, ali mogu
predstavljati ozbiljnu smetnju pri selekciji Zeljenog signala. Sa povecanjem broja elemenata
niza tipi¢no se povecava selektivnost tj. smanjuje Sirina snopa glavnog loba i raste dobitak
antene koji se tipi¢no racuna u odnosu na izotropni radijator. Da bi se smanjio nivo bo¢nih

lobova koriste se tehnike implementacije amplitudske raspodele snage izmedu elemenata niza



po odredenom matemati¢kom modelu. Kao posledica ovoga se javlja smanjenje nivoa bo¢nih
lobova, ali i proSirenje Sirine glavnog snopa kao i smanjenje dobitka antenskog niza. Da bi se
antenski snop usmerio u nekom pravcu postoji vise nacina. Najstariji princip je mehanicko
skeniranje gde je antenski niz postavljen na postolje koje se rotira u odredenim pravcima.
Ovaj sistem je ogranicen mehanic¢kim karakteristikama sistema. Danas su najpopularniji
elektronski tipovi antenskog skeniranja. Osnova ovog sistema je da svaki od antenskih
elemenata u nizu ima medusobno jednak fazni inkrement. Ovo se takode moze posti¢i na dva
tipi¢na nacina.

Prvi nacin za elektronsko skeniranje je stavljanje frekvencijski zavisnog elementa izmedu
pojedinacnih zrace¢ih elemenata niza koji su u linearnoj raspodeli, tako da se obezbeduje
fazni inkrement. Promenom frekvencije se menja fazni pomeraj 1 kao posledica glavni snop se
usmerava u odredenom pravcu. Drugi nacin je postaviti izmedu zraceCih elemenata vise
elemenata sa razliitim faznim pomerajem pri ¢emu se pomocu prekidatkog mehanizma
odabira jedan od predodredenih faznih pomeraja tj. pravaca glavnog snopa. Ova dva sistema
se koriste Cesto u kombinaciji za planarni niz sastavljen od viSe linearnih nizova koji
omogucavaju kontinualno frekvencijsko skeniranje u jednoj ravni i sektorsko preko prekidaca
u drugoj ravni.

Prvi deo istrazivanja se odnosi na reSavanje problema potiskivanja bo¢nih lobova u
nizovima sa frekvencijskim skeniranjem uz upotrebu specifi¢no razvijenih elemenata, faznih
Siftera koji omogucavaju veliku faznu promenu, a samim tip 1 brzo skeniranje u uskom
frekvencijskom opsegu. Za potrebe implementacije Zeljene raspodele potrebni su specifi¢no
razvijeni zrace¢i elementi sa velikom vredno$¢u impedanse, pentagonalni dipoli razvijeni u
tehnici balansiranog mikrostripa.

Drugi deo istrazivanja se odnosi na razvoj specificnog tipa patch antene za upotrebu u
serijski vezanim antenskim nizovima sa velikom usmerenosSc¢u i slabljenjem boc¢nih lobova,
pri ¢emu niz ima stabilne karakteristike u veoma Sirokom opsegu tj. poseduje veliki
frekvencijski opseg upotrebljivog dijagrama zracenja.

Tre¢i deo se odnosi na razvoj periodi¢nog tipa leaky-wave antena koji su posebno pogodni
za veoma velike opsege oko 100 GHz, i karakteriSu se stabilnim pojacanjem, veoma niskim
boc¢nim lobovima i frekvencijskim skeniranjem u veoma Sirokom opsegu.

Svako od resenja je razvijano na osnovu 4 principa.

* Prvi korak je jasno definisanje specifikacije problema kojem se Zeli pristupiti. U

konkretnom slucaju cilj je dobijanje antene koja ima upotrebljiv dijagram zracenja u celom



radnom opsegu, da bude implementirana u jeftinoj Stampanoj tehnologiji, svaka od antena je
primarno namenjena za specifi¢énu upotrebu §to dalje daje konkretne inZenjerske zahteve.

* Drugi korak je proucavanju najnovije literature u vezi datog problema i1 zatim
analiticki definisati put ka originalnom i boljem reSenju od postoje¢ih. Analiticka resenja daju
dobru osnovu za razumevanje prirode problema. Za analiticku analizu Stampanih antena su
primarno koriS$¢eni Transmission-Line model i Cavity model.

» Tre¢i korak je primenjivanje savremenih softverskih alata za elektromagnetsku analizu
zamis$ljenog reSenja. Da bi se dobilo realno reSenje savremeni softverski alati za reSavanje
Maxwell-ovih jednac¢ina su neophodan korak. Za analizu antena ¢e primarno biti koriS¢en alat
WIPL-D, zatim CST Time Solver, NI AWR MWO koji je odli¢an za uporednu analiticku 1
3D analizu i drugi.

+ Cetvrti korak je eksperimentalna verifikacija kroz izradu laboratorijskog prototipa.
Krajnji cilj svakog reSenja je provera u praksi i uporedivanje karakteristika dobijenih u
simulaciji sa prototipom. Prvo se meri prilagodenje odnosno S11 parametar na laboratorijskom
vektorskom analizatoru mreza. Zatim se pristupa merenju dijagrama zracenja, pri ¢emu se
meri ko-polarizacija, kros-polarizacija, zracenje u E- 1 H-ravnima antene. Svi mereni rezultati

su poredeni sa simuliranim rezultatima i opis razvijene merne procedure je prikazan.

1.1  Organizacija teze

U drugom poglavlju data je kratka istorija antena. Opisan je nacin funkcionisanja i
definisani su parametri neophodni za karakterizaciju antena.

Trece poglavlje polazi od Maxwell-ovih jednacina i definicija grani¢nih uslova i prikazuje
izvodenje talasnih jednacina koje opisuju elektromagnetski princip funkcionisanja antena.
Opisana je upotreba Maxwell-ovih jednaCina u savremenim softverskim alatima za simulaciju
antena. Takode su prikazani principi prostiranja talasa kroz razlicite sredine.

Cetvrto poglavlje se bavi §tampanim antenskim strukturama. Opisana je konstrukcija,
nacin funkcionisanja, napojne metode, metode analize. Posebna paznja je posvecena opisu
struktura koje se koriste u datoj tezi kao originalan doprinos.

Peto poglavlje opisuje nacin funkcionisanja antenskih nizova. Sva reSenja prikazana u
datoj tezi namenjena su za funkcionisanje antenskih nizova. U skladu sa tim dat je opis
karakteristi¢nih parametara kao 1 neke od osnovnih konfiguracija nizova od znacaja za sadrzaj
ove teze.

Sesto, sedmo i osmo poglavlje su originalan doprinos ove disertacije. Sesto poglavlje

predstavlja niz baziran na novoj patch anteni specijalno razvijenoj za upotrebu u serijskim



antenskim nizovima. Rezultujuéi niz ima viSestruko veéi radni opseg u odnosu na niz sa
klasicnom patch antenom. Dobijen je direktivni antenski sa potisnutim bo¢nim lobovima i
upotrebljivim dijagramom zracenja u celom opsegu rada.

Sedmo poglavlje se bavi problematikom potiskivanja bo¢nih lobova u nizovima sa
frekvencijskim skeniranjem. Razvijeni su posebni fazni Sifteri sa stabilnim karakteristikama u
celom radnom opsegu i velikom promenom faze za mali opseg ucestanosti. Na taj nacin
omoguceno je brzo skeniranje sektora za mali opseg ucestanosti. Kako antena treba da radi u
opsegu ucestanosti, problem potiskivanja bo¢nih lobova je znatno komplikovaniji, jer sve
komponente antene su frekvencijski zavisne. ReSenje je dato u vidu niza sa pentagonalnim
dipolima razli¢itih impedansi u tehnici balansnog mikrostripa.

Osmo poglavlje prikazuje principe funkcionisanja antene na bazi leaky-wave principa.
Resenje je predvideno da radi na W opsegu (75-110 GHz) §to samo po sebi nosi dosta
izazova. Niz treba da ima mali ugao skeniranja za §to veéi opseg ucestanosti radi dobijanja
visoke rezolucije. Potreban je uzak snop sa veoma niskim lobovima. ReSenje je takode
razvijeno na balansnom mikrostripu sa posebnim osvrtom na specifi¢nosti rada na W opsegu.

Deveto poglavlje je zakljuak u kome je dat kratak osvrt na prikazana reSenja.



2 ANTENE-istorija i razvoj

Antene predstavljaju osnovu svakog sistema za bezi¢ni prenos informacija. One su uredaji
koji omogucavaju da se signal, koji se od izvora preko transmisione linije Salje na antenu
(predajni rezim rada), izra¢i u slobodni prostor u vidu elektromagnetskih talasa, kao 1 da se
primi elektromagnetski signal iz slobodnog prostora i dalje prosledi putem transmisione linije
do prijemnika (prijemni rezim rada). Nacin na koji antena radi u predajnom i prijemnom
rezimu rada moze se opisati Maxwell-ovim jednacinama.

James Clark Maxwell je postavio osnovu savremene teorije elektromagnetizma 1873.
godine u njegovoj cuvenoj knjizi [1]. Njegov najveci doprinos je zakljuCak da svetlost ima
elektromagnetsku prirodu. Veza izmedu elektriciteta i magnetizma je ve¢ bila poznata na
osnovu rada Michael Faraday-a. Ono §to se danas povezuje sa njim se veoma razlikuje od
onog §to je Maxwell objavio u svojoj knjizi. On nije dosao do zakljucka o prirodi svetlosti na
osnovu cuvene 4 jednacine koje danas nose njegovo ime. On ¢ak nije ni napisao te jednacine.
U svom originalnom delu je on je naveo 20 jednacina u formi koja se danas ne koristi. On nije
mogao da resSi svojih 20 jednacina jer nije imao odgovarajuce grani¢ne uslove. Otkrice
elektrona koje figurira u objasnjenju kretanja struja i naelektrisanja je dosSlo dosta kasnije.
Maxwell-ove ideje su proSirene, modifikovane i ucinjene razumljivim kasnijim radovima
Hertz-a, FitzGerald-a, Lodge-a i Heaviside-a.

Heinrich Rudolph Hertz je uspeo da 1886. godine na Tehnickom univerzitetu u Karlsruhe
demonstrira prvi bezi¢ni prenos tj. eksperimentalnu potvrdu Maxwell-ovih jednacina. On je
uspeo da u svojoj laboratoriji na talasnoj duzini od 4 m napravi prostu zi¢anu dipol antenu kao
predajnu i antenu u obliku pravougaone petlje kao prijemnu antenu. Kada je predajna antena
pobudena preko indukcionih kalemova sa visokonaponskim elektriénim praznjenjem u vidu
iskre, talas je mogao biti detektovan na udaljenosti od 20 m na prijemnoj anteni. Hertz nije u
potpunosti razumeo znacaj svog eksperimenta ve¢ ga je koristio isklju¢ivo sa namerom da
potvrdi Maxwell-ovu teoriju [2].

U roku od deset godina Tesla na Franklin univerzitetu u Severnoj Americi, Marconi u
Bolonji u Italiji, Popov u Rusiji i Bose u Indiji su demonstrirali bezi¢nu telegrafiju. U
Londonu 1892. godine Nikola Tesla je pred velikom publikom demonstrirao prenos
informacija na daljinu bez zica. A 1895. godine je emitovao signal koji je mogao biti
detektovan na daljini od 80 km. 1894. godine Bose je koristio bezi¢ni signal da aktivira zvono
u Kalkuti, a Popov je prezentovao svoj radio prijemnik u Ruskom Drustvu za Hemiju i Fiziku

7. maja 1895. Marconi je svakako zasluzan za komercijalizaciju radio talasa i za svoj rad je



dobio Nobelovu nagradu 1909. godine. Vrhunac Marconi-jevog eksperimenta se desio 12.
decembra 1901. godine, kada je izvrSena trans-Atlantska radio transmisija Morse-ovog koda
za slovo S, mada je uspeh ovog eksperimenta Cesto dovoden u pitanje zbog loSeg vremena u
vreme njegovog odigravanja. U Engleskoj je 1922. godine poceo sa radom BBC, a u Severnoj
Americi je do tada ve¢ postajalo na stotine radio stanica [3].

Antene su dugo vremena radile na niskim frekvencijama do UHF opsega. Njihova forma
se nije bitnije menjala tj. to su tipicno bile ziCane antene. Potreba za radarskim sistemima
tokom Drugog svetskog rata je otpocela novu eru u razvoju antenskih sistema i iskoriS¢avanju
celokupnog RF spektra. Doslo je do pojave novih klasa antena i komponenti poput reflektora,
talasovoda, horn antena i drugih, pri ¢emu je vecina radila u mikrotalasnom opsegu. Njihova
upotreba je prisutna od komunikacije u astronomiji do razli€itih istrazivanja u oblasti dubokog
svemira.

Zi¢ane antena, iako veoma jednostavne i jeftine imale su niz nepozeljnih osobina. Bile su
veoma duge i do nekoliko metara, a njihov oblik je zahtevao da budu privezane za dug
oslonac, takode imale su veoma mali dobitak (2.15 dBi), bile su omnidirekcione, i veoma
uskopojasne. Pojava Yagi-Uda antena je smatrana revolucionarnom 1920-tih. Imale su dosta
veci dobitak od 8-14 dBi. 1950-tih i 1960-tih log-periodi¢ne i spiralne antene su otkrivene i
omoguceno je povecanje opsega rada i dobitka antene. Za antene sa ultra visokim dobitkom
koje se tipicno koriste za radarske svrhe se 1 danas koriste antene sa velikim reflektorom 1
talasovodni antenski nizovi.

Sve do 1970-tih dizajn antena se tipi¢no oslanjao na prakti¢ni pristup koji koristi
standardne forme antena u obliku Zi¢anih dipola, Yagi-Uda, log-periodi¢nih, spiralnih antena
kao 1 levak antena, reflektor antena, proreznih antena, kao i antenskih nizova. U zavisnosti od
konkretnih zahteva vrSen je izbor ili modifikacija jedne od prethodno pomenutih formi.
Zahtevi u dizajnu su tipi¢no izrazavani u formi dobitka, ulazne impedanse, opsega rada,
dijagrama zraenja, nivoa bocnih lobova. Razvoj antena je zahtevao intenzivno testiranje i
eksperimente, zbog ¢ega je cena razvoja bila veoma visoka tako da je primarno bio finansiran
od strane drzavnih ustanova. Razvoj raCunarskog hardvera i efikasnih numerickih tehnika za
razvoj realisticnih antena omogucio je projektovanje veoma preciznih 1 jeftinih virtualnih
antenskih modela.

Dramatican razvoj bezi¢nih komunikacija, mikrotalasnih senzora, radara, itd. je uslovio
razvoj neverovatnog broja novih antena uporedo sa razvojem novih tehnika za jeftin i efikasan

dizajn. Zahtevi za planarnim antenama, povecanim opsegom rada i upotrebom u raznim



situacijama doveo je do masivne ekspanzije Stampanih antenskih struktura i upotrebe mocnih,
na racunaru implementiranih, algoritama za njihov dizajn.

Ekspanzija komercijalnih mobilnih komunikacionih sistema doprinela je da jedan deo
aktuelnih istrazivanja bude usmeren 1 u dalji razvoj antena. Antene se koriste za
GSM/EDGE/3G/4G/5G mobilne sisteme, za GPS navigaciju, bezi¢ni internet (WiFi),
Bluetooth protokol, radio frekvencijsku identifikaciju (RFID) i za mnoge druge svrhe.
Sadasnji trend je Internet stvari (Internet of Things-IoT) koji podrazumeva da sve bude
povezano bezicnim putem, naravno preko antena. Savremeni automobili imaju mnostvo
senzora za prac¢enje okoline bilo da su to parking senzori ili senzori za aktiviranje automatske
reakcije u slucaju sudara. Ve¢ sada mnogi proizvodi su oznaceni sa RFID ¢ipovima umesto sa
bar kodovima. Njihova prednost je §to mogu biti i dosta manji od bar kodova i ne zahtevaju
opticku vidljivost za ocitavanje. Naravno, kao 1 ranije, najnapredniji i najskuplji antenski

sistemi su rezervisani za vojne upotrebe i za potrebe istrazivanja dubokog svemira.
2.1 ANTENE-mehanizam zracenja

Jedno od najvaznijih pitanja u vezi antena je kako se vrs$i sam mehanizam zracenja. Ovo
se svodi na odgovor na pitanje kako elektromagnetski talas koji poti¢e od nekog izvora biva
voden transmisionom linijjom i zatim osloboden u slobodni prostor. Odgovor se moze
ilustrovati u formi prostih primera [4].

Jedna od osnovnih karakteristika zica od provodnog materijala je kretanje naelektrisanja i
stvaranje protoka struje. Zapreminska gustina naelektrisanja ¢, (C/m®) je ravnomerno
rasporedena po cilindri¢noj zici kruznog popre¢nog preseka S i zapremine V' (Sl. 2.1). Totalno
naelektrisanje Q ¢e se kretati duz z ose uniformnom brzinom v. (m/s). MoZe se pokazati da

povrsinska gustina struje J. (A/m?) koja protekne kroz popreéni presek Zice iznosi

J.=q,v (2.1)

z vz

Ako je Zica nacinjena od idealnog elektri¢cnog provodnika poduzna gustina struje Js (A/m)
koja postoji na povrsini Zice je data kao

J. =g, (2.2)

s

gde bi ¢; (C/m?) predstavljalo gustinu povrsinskog naelektrisanja. Ako je Zica veoma tanka
tada struja u njoj moze biti predstavljena kao

I =qv, (2.3)

gde je g/ (C/m) poduzno naelektrisanje.



Slika 2.1 Ravnomerno rasporedeno naelektrisanje u kruznom preseku cilindri¢ne zice [4].

Poslednji primer je najprostiji za analizu. Ako imamo promenu po vremenu, tada ¢e prvi
izvod biti

dl dv
=g, —%= 2.4
dt QI dt qlaz ( )

gde bi a: bilo ubrzanje naelektrisanja. Za Zicu duZzine / prethodni izraz moze napisati kao

dl dv
152 = 1g, 2
ar g

= lq,a, 2.5)

Izraz (2.5) daje osnovnu vezu izmedu struje i naelektrisanja, kao i osnovni uslov za
elektromagnetsko zracenje. Po njoj sledi da neophodan uslov za postojanje zracenja je
postojanje vremenski promenljive struje ili naelektrisanje koje ubrzava ili usporava. Da bi se
stvorilo ubrzavanje ili usporavanje naelektrisanja Zica mora biti savijena, zakrivljena, sa
diskontinuitetima, terminacijama itd. Uslovi za pojavu zracenja se takode javljaju kada
naelektrisanje osciluje u obliku vremenskog harmonika, u tom slucaju do¢i ¢e do zracenja ¢ak
1 kada je zica prava [4].

Ako posmatramo naponski izvor povezan na transmisionu liniju u obliku dvozi¢nog voda
(SL. 2.2), dolazi do stvaranja elektri¢nog polja izmedu dva provodnika koji ¢ine dati vod. Pod
dejstvom elektricnog polja dolazi do kretanja elektrona u provodnim linijama §to stvara struju
koja uzrokuje stvaranje magnetnog polja. Usvojeno je da linije elektricnog polja poticu od
pozitivnog naelektrisanja i da idu ka negativnom naelektrisanju, medutim one takode mogu
kretati od pozitivnog naelektrisanja i zavrsiti u beskonac¢nosti i obrnuto [4]. Linije magnetnog
polja uvek formiraju petlje koje okruzuju kretanje struje, jer magnetno naelektrisanje fizicki
ne postoji iako se matematicki moze prikazati ekvivalentno elektricnom naelektrisanju. Oblik
elektricnog polja oponasa signal koji dolazi sa izvora. Za slucaj sinusoidnog izvora polje ¢e

takode biti sinusoidno sa istom periodom.



(a) (b)

Slika 2.2 Izvor talasa, transmisiona linija, antena i linije polja: (a) linije polja u anteni, (b)

sluc¢aj kada linije elektri¢nog polja napustaju antenu i krecu se ka slobodnom prostoru [4].

(a) (b)

Slika 2.3 Raspodela struje za slucaj: (a) dvozi¢nog voda bez gubitaka, (b) dvozi¢nog voda

zavrSenog linearnim dipolom [4].




(©) (d)

Slika 2.4 Raspodela struje na linearnim dipolima za slucaj: (a) / << A, (b) /=4, (c) M2 <[ <A,
(d)A<I<1.5)n[4].

Stvaranje vremenski promenljivog elektricnog i magnetnog polja stvara talas koji putuje
izmedu provodnih linija, do antene, a ako bi uklonili deo antene linije polja bi formirale
beskonacne petlje (SI. 2.2b). Ovde je pogodna analogija sa talasima na povrsini vode [4]. Ako
bacimo kamen u vodu do¢i ¢e do pojave simetricnih talasa od mesta pada kamena. Ako
ponovimo postupak doc¢i ¢e do novih talasa koji ¢e pratiti prethodne. Zakljucak je da je za
pojavu talasa potrebna pobuda, ali da kad su jednom pobudeni i kada se nadu u slobodnom
prostoru (formiraju zatvorene petlje) viSe nije potrebna pobuda za njihovo odrzavanje.

Zi¢ani dipol je prvobitni zrade¢i element koji se u razli¢itim oblicima koristi i danas.
Jedno od osnovnih pitanja je zasto dipol zraci, dok transmisione linije koje vode talas do
njega ne zraCe. Kretanje naelektrisanja stvara struju stojec¢eg talasa magnitude /o/2 duz svakog
provodnika. Kada struja dode do kraja dolazi do potpune refleksije 1 obrtanja faze [4]. Ovaj
talas se kombinuje sa incidentnim talasom i na taj nacin formira Cist stojeci talas u obliku
sinusoide. Dve Zice postavljene u balansiranoj (simetri¢noj) strukturi ¢e imati struje iste
magnitude, ali medusobno pomerene za 180°, tj. bi¢e u antifazi. Na ovaj nadin zraéenje od
svake zice ¢e biti medusobno poniSteno (Sl. 2.3a). Ako krajeve provodnika savijemo pod
pravim uglom (S1. 2.3b) dobijamo dobro poznatu geometriju zicanog dipola.

Za slucaj da je / < A, faza u svakoj grani dipola ¢e biti istog znaka duz cele duzine i
orijentisana u istom pravcu (Sl. 2.4) [4]. Ovo je prakticno osnovni razlog zasto dipoli zrace, a
transmisione linije ne. Ako je prec¢nik zice dosta manji od talasne duzine dolazi do formiranja
idealnog stojeceg talasa duz grana dipola sa nulama na krajevima dipola. Kretanje struje, a
samim tim i zraCece karakteristike zavise od duzine dipola.

Tako da za veoma kratke dipole (/ << A), raspodela struja je trougaona [4], jer je

sin(kl/2) =~ kl/2 za veoma malo k//2 (Sl. 2.4a).
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Kritican slucaj je za situaciju kada je / > 4 (SI. 2.4d), jer tada dolazi do obrtanja faze
izmedu susednih polu-ciklusa. Zbog toga faza u svim delovima dipola nece imati isti znak,
tako da ¢e zracenje pojedinih delova dipola biti u interferenciji sa drugim delovima §to c¢e

rezultovati nezeljenim dijagramom zracenja.
2.2 ANTENE-osnovni parametri

Za opis antene koriste se brojni parametri. Mnoge karakteristike su medusobne povezane

relacijama tako da je za kompletan opis dovoljno dati samo jednu od njih.
2.2.1 Dijagram zracenja

Dijagram zracenja je graficka reprezentacija karakteristike zracenja antene u funkciji od
prostornih koordinata. On se uglavnom odreduje u zoni dalekog polja. Karakteristike zracenja
obuhvataju gustinu snage zracCenja, intenzitet zraCenja, jaCinu polja, direktivnost, fazu i
polarizaciju [4]. Najbitnija osobina je dvodimenzionalna ili trodimenzionalna prostorna
raspodela izracene snage duz posmatrane putanje ili povrSi na nepromenjenom rastojanju od

antene (SI. 2.5).

dA=rsin0d0dd

Glavni lob

Ravan elevacije

Ravan azimuta

X

Slika 2.5 Koordinatni sistem za analizu dijagrama zracenja [4].

Dijagram primljenog intenziteta elektricnog (magnetnog) polja na konstantnom rastojanju
od izvora zraCenja se naziva amplituda dijagrama zracenja. Tipican prikaz dijagrama je

normalizovan u odnosu na njihovu maksimalnu vrednost, u logaritamskoj skali ili najcesée u
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decibelima (dB). Na ovaj nacin karakteristike koje su gotovo neprimetne u linearnoj skali se
mogu jasno videti, naro€ito bocni lobovi. Dijagram zracenja se prirodno prikazuje u sfernom
koordinatnom sistemu gde figuriraju uglovi elevacije i azimuta, mada se dosta Cesto vrsi
prikaz u Dekartovom sistemu prostim projekcijama iz jednog sistema u drugi. U Dekartovom
sistemu je dosta lakSe uociti razlike izmedu nivoa pojedinih komponenti dijagrama zracenja.

Pun 3D dijagram zracenja (Sl. 2.6a) daje ogroman broj moguc¢ih 2D preseka po uglovima
¢ 10 tj. projekcija gde je jedan od ova dva ugla konstantan (Sl. 2.6b), a drugi se ponasa kao
osa za ugao u zavisnosti od ¢ije promene se posmatra dijagram zracenja. U praksi se tipi¢no
nekoliko ortogonalnih 2D dijagrama zracenja koristi kao dovoljan opis karakteristika
dijagrama zracenja.

Ovde se Cesto kao 2D preseci uzimaju takozvane H- i E-ravni. H-ravan je ravan koja
sadrzi vektor magnetnog polja i pravac maksimuma zracenja. Dok za E-ravan vazi da je to
ravan koja sadrzi vektor elektricnog polja i pravac maksimuma zracenja. Tipi¢no se antena

postavi tako da se ove ravni poklapaju sa geometrijskim ravnima koordinatnog sistema.
2.2.1.1 Lobovi dijagrama zracenja

Na dijagramu zracenja mogu se jasno izdvojiti komponente koje se razlikuju po
intenzitetu 1 pravcu. Te komponente se nazivaju lobovi dijagrama zracenja (Sl. 2.6). Lob
zracenja se definiSe kao oblast dijagrama zraCenja ograni¢ena sa regionima relativno slabijeg
intenziteta [4].

Glavni lob se definiSe kao lob dijagrama zracenja koji je usmeren u pravcu maksimalnog
zraCenja. Antena tipicno ima jedan glavni lob, mada se obi¢no nezeljeno mogu javiti dva ili
vise glavnih lobova kao posledica deformacija dijagrama zracenja. Bocni lob se tipicno
smatra za lob koji ima zracenje u pravcu van pravca glavnog loba. Intenzitet bo¢nih lobova
koji su susedni glavnom je tipi¢no dosta visi od ostalih bo¢nih lobova. Pozadinski lob ili
lobovi zracenja unazad su lobovi koji tipi¢no imaju suprotan pravac u odnosu na pravac
glavnog loba i za neke tipove antena predstavljaju kriti¢an parametar.

Definisani lobovi se tipicno odnose na direktivne antene koje imaju usmeren dijagram
zracenja u odredenom pravcu. Izotropni radijator je fiktivni element koji podjednako zraci u
svim pravcima. Omnidirekcione antene su namenjene da podjednako zrace u svim pravcima
tj. primaju signal iz svih pravaca. Antena moze biti direktivna u jednoj ravni, a
omnidirekciona u drugoj ravni. Bo¢ni lobovi tipi¢no predstavljaju nezeljeno ponasanje antene.
Kao prvo oni odnose znacajan deo snage van Zeljenog pravca, a kao drugo mogu uzrokovati

neodredenost u odredivanju pravca i interferenciju sa korisnim signalom iz zeljenog pravca.
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Bo¢ni Glavni Bo¢ni
lobovi lob lobovi

4
Glavni
lob

Intezitet
zracenja

Nivo
boc¢nih

lobova

(p=const.

Boc¢ni |
lobovi Poradincki 180 90 0 90 180 0[°] >
lob . .

X Pozadinski
\ IOb /
(a) (b)

Slika 2.6 Dijagram zracenja sa lobovima: (a) 3D prikaz, (b) 2D presek u ravni gde je ¢ ima

konstantnu vrednost, a posmatranje se vr$i po promeni vrednosti ugla 6 u stepenima.

Zbog svega ovoga jedna od najbitnijih karakteristika dijagrama zraCenja jeste razlika
nivoa maksimuma glavnog loba i najve¢eg boc¢nog loba (Side Lobe Levels-SLLs). Tipi¢an

zahtev za vecinu aplikacija je da taj nivo iznosi najmanje 20 dB (SI. 2.6b).
2.2.1.2 Zone polja antene

Kao §to je receno pod dijagramom zracenja se tipi¢no podrazumeva zracenje u dalekom
polju. Medutim pored njega postoje joS dve zone. Za konkretan tip antene je veoma bitno
tacno znati odakle potic¢e zona dalekog polja da bi se moglo izvrSiti njeno merenje i efikasna
karakterizacija.

Tipicno postoje tri zone polja koja okruzuju antenu: (a) reaktivno blisko polje, (b) zracece
blisko polje (Fresnel-ova zona ), (c) zona dalekog polja (Fraunhofer-ova zona) [4]. Ne postoje
jasne granice izmedu ovih zona kao ni nagle promene polja na prelazu iz jedne u drugu zonu.

Reaktivno blisko polje se definise kao deo regiona bliskog polja koje direktno okruzuje

antenu gde reaktivno polje dominira. Za vec¢inu antena granica ovog polja se proteze od povrsi

antene do rastojanja R<0.62/D’/A, gde je A talasna duZina, a D je najveca dimenzija

antene. Za veoma kratke dipole ili slicne zrace¢e elemente za reaktivnu zonu se uzima granica
od povrsi antene do A/2x.
Zracece blisko polje se definiSe kao zona izmedu reaktivnog i dalekog polja. Ovde

dominira zrace¢e polje, ali dijagram zraCenja i dalje zavisi od rastojanja od antene. Ako je
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antena veoma mala u odnosu na talasnu duzinu ova zona ne mora postojati. Tipi¢na granica je

0.62VD* /A <R<2D*/ 4.

Zona dalekog polja je onaj region gde se dijagram zraenja ne menja sa povecanjem
rastojanja od antene. Tipi¢na granica je 2D*/ A < R < . Dijagram zraéenja u bliskoj zoni je
gotovo uniforman, u zoni zraceéeg bliskog polja dolazi do pojave lobova, dok u zoni dalekog

polja ve¢ imamo jasno definisan stabilan dijagram zracenja (Sl. 2.7).

Blisko
polje -
/ SR o N
/ ! v 7 \\
T ! \ |Zracece |
.’ | | blisko } Daleko polje
by 1| polje | /]
\ ' /
VN
\\\ // . _

Raspodela .
polja

> B

Slika 2.7 Prikaz promene dijagrama zracenja kroz zone pocev od bliskog do dalekog polja [4].

Iako se dijagram zracCenja antena karakteriSe dalekim poljem, tehnike merenja bliskog
polja i zatim proracuna dalekog polja datiraju jos od 1980-tih. SusStina ove tehnike je
koris¢enje sonde kojom se karakteriSe blisko polje duz povrSine odredene antene. Ovom
tehnikom se uspesno karakteriSu antene i na THz [5-6]. Ogranienja su naravno mehanicke
prirode tj. pomeranje sonde uzrokuje odredene vibracije kao i veli¢ina pomeraja tj. prostorna

diskretizacija antene na kojoj se vrsi merenje.
2.2.1.3 Ugaona Sirina snopa glavnog loba dijagrama zracenja

Ugaona Sirina snopa glavnog loba dijagrama zraCenja je jedna od elementarnih
karakteristika zraenja. Ona se definiSe kao ugaono rastojanje izmedu dve identi¢ne tacke sa
suprotnih strana maksimuma (SI. 2.8). Jedna od najcesce koris¢enih je tzv. 3 dB Sirina snopa
dijagrama zracenja (Half-Power Beamwidth). Ona se definiSe kao ugao izmedu dva pravca u
kojima je intenzitet manji za 3 dB u odnosu na maksimum, tj. opadne za polovinu. Druga
Sirina koja se Cesto koristi je Sirina izmedu uglova koji oznacavaju prve nule na dijagramu

zracenja (First Null Beamwidth) [4]. Jo$ jedna $irina snopa je 10 dB Sirina koja se definiSe na
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slican nacin kao i 3 dB Sirina snopa. U zavisnosti od konkretne potrebe mogu se definisati

proizvoljne Sirine snopa dijagrama zracenja.

0dB

BdB Sirina
dijagrama
zraCenja

First Null Beamwidth

Slika 2.8 Sirina snopa dijagrama zraGenja.
2.2.2 Gustina izracene snage

Talasi koji prenose informaciju kroz slobodan prostor poseduju odredenu snagu i energiju.

Velicina koja se koristi za opis te veliCine je gustina snage, poznata i kao Poynting-ov vektor

[4]

S

W =Ex (2.6)

gde su W, E i H redom trenutne vrednosti vektora gustine snage, elektri¢nog i magnetnog

polja. Sama snaga se moze dobiti integracijom gustine snage preko povrSine u kojoj se

posmatra kao
P= ﬁ Wds = ﬁ Whds 2.7)
S S
gde je P trenutna vrednost vektora snage kroz posmatranu povr§ S, A jediniéni vektor

normalan na posmatranu povrsinu ds koja je beskona¢no mali deo date povrSine S. Posto

antene tipi¢no funkcionisu u vremenski promenljivom polju pogodno je prikazati dati vektor u
funkciji od vremena. Vremenska zavisnost se moZe izraziti preko ¢’”, tada su elektri¢no i

magnetno polja u kompleksnom obliku E i H povezani sa njihovim trenutnim vrednostima

kao
E(x,,7:1) = Re[E(x, y, 2)e ™ ] H(x,y,z:0)=Re[H(x,7,20e™ ] (28)
Kako je Re[E(x, Vs z)e”‘”]— ! [Eej“” + E*e"j“”] izraz (2.6) se moze napisati kao

2
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—

W = Ex ﬁ:%Re[ExH*]+%Re[ExHe-’2””] 2.9)

Kako je prvi ¢lan zbira u jednacini (2.9) vremenski nezavistan, a drugi ¢lan se menja sa duplo

vecom ucestanoSc¢u tada se moze uzeti da je prosecna gustina snage talasa

W, (x,y,2) = [E(x, V.25 t)Lg = %Re{E xH" } (2.10)

Takode imaginarni deo izraza (2.9) predstavlja reaktivnu (skladiStenu) gustinu snage, a kako
je u dalekom polju dominanta realna gustina snage ona se uzima kao gustina zracenja. Prema

tome prose¢na gustina izraene snage ¢e biti

- 1 .
Pas = Prg = [ Wooas = W, ids = f Re(E " Jis @.11)
N N N
Prethodno razmatrani dijagram zracenja je mera prosecne gustine snage izracene od strane
antene u odredenom pravcu. Izraz (2.11) se moze lako resiti za slucaj izotropnog radijatora,

koji predstavlja fiktivni izvor koji zra¢i podjednako u svim pravcima tj. ne zavisi od uglova i

ima samo radijalnu komponentu i pogodan je za poredenje sa ostalim antenama.

2z

P = ﬁ W,d5 = ! I[ﬁ,WO(r)][ﬁrrz sin 0d6d | = 4 W, (2.12)

Na osnovu ¢ega imamo da je gustina snage uniformno rasporedena po povrsini sfere

precnika 7 i moze se predstaviti izrazom

P
W, =a ¥, :ﬁ,(4'—ﬂ;d2j (2.13)

Intenzitet zraCenja se definiSe kao izracena snaga po jedinici prostornog ugla [4], kao
parametar dalekog polja moze se dobiti prostim mnoZenjem gustine zracenja sa kvadratom

rastojanja

U=r’W,, $tozaizotropni radijator daje U, = % (2.14)
V4

2.2.3 Direktivnost

Direktivnost ili usmerenost antene je veli¢ina koja pokazuje koliki je odnos intenziteta
zracenja u odredenom pravcu u odnosu na antenu koja zrac¢i podjednako u svim pravcima tj.

fiktivnog izotropnog radijatora, $to je dato kao
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(2.15)

Direktivnost se tipicno posmatra u pravcu maksimalnog intenziteta zracenja [4]. Posmatrana
antena i izotropni radijator treba da zrace istu totalnu snagu. Usmeravanje energije antene u
zeljenom smeru je od vitalnog znacaja za funkcionisanje mnogih sistema i jedan od osnovnih

razloga za postojanje antenskih nizova.
2.2.4 Efikasnost antene

Jedna od osnovnih veli¢ina koja karakteriSe realni i idealni model antene je efikasnost.
Moze se posmatrati sa viSe aspekata, ali je sustina uvek da se uvrste mogu¢i gubici i njihov
uticaj na dijagram zracenja i druge parametre antene. Totalna efikasnost antene ep uzima u
obzir gubitke usled refleksije izmedu transmisionih linija i same antene, kao i tzv. IR gubici

(kondukcioni i dielektri¢ni gubici) u samoj anteni [4]. Izraz za ey se moze napisati kao

e, =e.e.e, (2.16)

gde je e efikasnost usled neprilagodenja i iznosi (1—|F|2), a e 1 eq su redom kondukciona 1
dielektri¢na efikasnost. I" je koeficijent refleksije na ulazu u antenu dat kao

l“_Zin_ZO KST:1+|F|

7,47, 1-|] @17)

gde su Zi, i Zp ulazna impedansa antene i impedansa transmisione linije, a KS7T je koeficijent
stoje¢ih talasa. e. 1 es se uglavnom mogu odrediti eksperimentalno, ali i tada je teSko
razdvojiti tacan doprinos jedne od druge komponente ukupnoj efikasnosti, pa je zgodnije da

se upotrebljavaju kao zajednicka efikasnost
e, =e.e., =(1—|F|2)ecd (2.18)
gde se ecq = eceq efikasnost zracenja antene koja povezuje dobitak i direktivnost.

2.2.5 Dobitak antene

Dobitak antene ili gain je veliCina koja je usko povezana sa usmereno$cu, raniji naziv za
direktivnost je bio direktivni gain. U sustini to je direktivnost sa dodatom merom efikasnosti.
Dobitak antene u nekom pravcu se definiSe kao odnos intenziteta u datom pravcu sa

intenzitetom zracenja koji bi se dobio da je primljena snaga dobijena od antene koja zraci
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izotropno [4]. Intenzitet zracenja koji odgovara izotropno izracenoj snazi je jednak primljenoj

snazi od strane antene podeljenoj sa 4w

=47 U00:0) (2.19)

Klasi¢na definicija dobitka ne uzima u obzir gubitke usled neprilagodenja. Apsolutni gain

uzima i ove gubitke. Sada moZemo napisati veze izmedu prethodnih veli¢ina kao
Gy (0.0) = 6,G(0.0) = (11T Je. D(0.0) = €,0,,D0.0) = ¢,D(0.9)  (2.20)

Kao 1 kod usmerenosti i ovde se tipi¢no uzimaju maksimalne vrednosti u dijagramu zracenja.
Kod merenja dobitka tipicno se vrSi merenje test antene i date antene pri cemu je dobitak test
antene poznat, pa se zatim uraCunavanjem razlike nivoa test antene i merene antene dobija

zeljeni dobitak.
2.2.6 Radni opseg antene

Radni opseg antene se definiSe kao opseg frekvencija u okviru koga karakteristike antene
zadovoljavaju odredene uslove [4]. To moze biti bilo koji opseg gde su karakteristike antene
poput ulazne impedanse, dijagrama zracenja, 3 dB Sirine glavnog loba, polarizacije, nivoa
bo¢nih lobova, dobitka, pravca zracenja, efikasnosti u zadovoljavajuéim granicama. Za
Sirokopojasne antene radni opseg se obi¢no izrazava kao odnos gornje i donje granicne
frekvencije [4]. Za uskopojasne antene radni opseg se izrazava kao relativna vrednost u
procentima u odnosu na centralnu ucestanost [4]. Kako antenski parametri nisu nuzno
povezani to znaci da se njihova degradacija nece odvijati na isti na¢in u posmatranom opsegu.
Parametri od interesa se mogu podeliti u dve grupe. One povezane sa impedansom kao $to su
ulazna impedansa antene i efikasnost. Druga grupa obuhvata parametre povezane sa
dijagramom zraCenja. Tako da moZemo razlikovati radni opseg impedanse i radni opseg
dijagrama zracenja.

Tako da za kratke dipole / < A/2 imamo veoma uzak radni opseg impedanse, a prakticno
neosetljiv opseg dijagrama zracenja [4]. Obrnuta situacija je kod antena koje su relativno
velike u odnosu na talasnu duzinu, ovde se radni opseg odreduje na osnovu zeljene 3 dB
Sirine glavnog loba, nivoa bo¢nih lobova i ostalih karakteristika dijagrama zracenja. U sustini
sve zavisi od konkretnog slucaja i prihvatljivih kompromisa.

Takode postoje razne metode za poboljSanje radnog opsega. Moguce je imati sklop za

prilagodenje izmedu transmisionih linija i same antene i1 na taj nacin znacajno povecati opseg
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impedanse. Postoje antene koje mogu menjati svoje fizicke dimenzije i na taj nacin raditi u

viSe opsega, cuvena TV antena zecije usi, radio antena u kolima i slicno.
2.2.7 Polarizacija

Pod polarizacijom antene se podrazumeva polarizacija talasa u pravcu maksimalnog
dobitka ako nije naglasen specifi¢an pravac [4]. Polarizacija moZe biti drugacija u razli¢itim
delovima antene. Polarizacija izraenog talasa se definiSe kao osobina elektromagnetnog
talasa koja opisuje vremenski promenljiv pravac kretanja i relativnu magnitudu vektora

elektricnog polja.

Velika osa Mala osa

(a) (b)

Slika 2.9 (a) Rotacija ravni elektromagnetnog talasa, (b) elipsa polarizacije naosiz=0u

funkeciji od vremena [4].

Polarizacija se prikazuje kao vremenski zavisna kriva koju opisuje vrh vektora elektricnog
polja na fiksnoj lokaciji u prostoru duz pravca propagacije (Sl. 2.9). Postoje tri vrste
polarizacije: elipti¢na, cirkularna i linearna [4]. U sustini elipticna polarizacija je opsti tip za
slucaj kada vektor elektricnog polja opisuje elipsu, dok linearna i cirkularna su specijalni
slucajevi elipticne polarizacije. U opStem slucaju je bitno da li vektor elektricnog polja rotira
u pravcu kazaljke na satu ili suprotno. U sustini polarizacija se moze uzeti kao dijagram
polarizacije koji se opisuje kao prostorna raspodela polarizacije vektora polja pobudenog od
strane antene posmatranog u delu prostora sfere zraenja. U prostoru posmatranja se mogu
definisati referentne linije. Za to se uglavnom uzima grupa krivi tangentne na tacki

posmatranja sa bilo 4 ili ¢ koordinatom sfernog koordinatnog sistema sfere zracenja.

Na svakoj tacki sfere zraCenja polarizacija se moze podeliti na dva para medusobno

ortogonalnih polarizacija, ko-polarizacije 1 kros-polarizacije. Ko-polarizacija predstavlja

19



polarizaciju antene koja je namenjena da zraci (ili prima zracenje) dok je kros-polarizacija
ortogonalna polarizacija ko-polarizaciji.

Talas koji se menja u vremenu je linearno polarisan u datoj tacki u prostoru ako je vektor
elektricnog (magnetnog) polja u toj tacki uvek orijentisan duz iste prave linije u svakom
trenutku u vremenu, Sto je ispunjeno ako vektor polja ima samo jednu komponentu, dve ili
viSe komponenti koje su razlikuju za 180° ili umnozak od 180° [4].

ZnacCaj polarizacije je ogroman, jer se za idealnu primopredaju izmedu dve antene
podrazumeva potpuna uskladenost polarizacije. U praksi to Cesto nije slucaj tako da dolazi do
polarizacionih gubitaka, koji mogu potpuno onemoguditi prijem signala. Mehanizam
polarizacije signala je veoma sloZzen kada dode do efekata refleksije, difrakcije o neku
povrsinu tako da talas moZze menjati svoju polarizaciju mnostvo puta tokom propagacije. Za
mnoge sluCajeve je veoma bitno da razlika ko-polarizacije 1 kros-polarizacije bude §to je
moguce veca, tzv. polarizaciona Cistoca talasa. Ovde je slucaj veoma slican kao sa bocnim
lobovima, zapravo kros-polarizaciona komponenta se moze posmatrati i kao bocni lob

drugacije polarizacije.
2.2.8 Ulazna impedansa

Ulazna impedansa se definiSe kao impedansa koja potice od same antene na njenim
ulaznim portovima, kao odnos napona i struje ili odnos odgovarajuc¢ih komponenti elektricnog
1 magnetnog polja [4]. Odnos napona i struje na ulazu u antenu bez dodatnog opterecenja
definiSe impedansu kao (Sl. 2.10a)

Z,=R,+jX, (2.21)

gde su Z4, R4 1 X4 redom impedansa, rezistansa i reaktansa antene izmedu portova a-b [4] pri
cemu je

R,=R +R, (2.22)
gde R, i R predstavljaju rezistansu zracenja antene i rezistansu gubitaka antene. Ako imamo

da je antena povezana na generator rezistanse R, 1 reaktanse X, tj. impedansa generatora je
Z,=R,+jX, (2.23)

1 antena se koristi kao predajnik tada je mozemo predstaviti ekvivalentnim kolom [4] (SI.
2.10). Da bi nasli snagu koja je dosSla do R, da bi bila izracena i snagu koja je izgubljena kao

toplota u R, (?R./2) prvo treba da nademo struju u petlji sa SI. 2.10b koja je data kao
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Ve . Ve _ Ve (2.24)
- Z,+7Z, (R +R, +R)+jlx,+x,) '

dok je magnituda
2
(2.25)

) PRI

gde je V, vrs$ni napon, tada je snaga isporucena anteni da bi bila izracena

P :l‘l FR, - | R, (2.26)
C2R T 2 (R R RS+ (X, X T
a snaga koja Ce biti izgubljena u toploti je
1 . R
_ - 2 e L
Aol A 2{@+&+&YNXHXJ} @20
Antena ;—:_ A :
Generator ’ Izraceni :: 'g /I—N
@) b talas Ifg I;t G, B, G, G, B,
e x, o
¢ 'x :
(a) (b) (c)

Slika 2.10 (a) Predajna antena, (b) Tevenenova ekvivalenta Sema, (¢) Nortonova ekvivalenta

Sema [4].
Preostala snaga ¢e biti izgubljena kao toplota na otpornosti generatora R, kao

P :‘Vg‘2 % (2.28)
£ 2 (RerRL+Rg)Z+()(A+Xg)z '

Sledi da ¢e maksimalna snaga biti isporuc¢ena anteni za slu¢aj kad imamo

R.+R =R, X, ==X, (2.29)
tako da ¢emo zamenom prethodnog imati
2N 2N
P = — | = — (2.30)
2 | 4R +R,) 8 | (R +R,)
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PL:\VJ{ R } (2.31)

8 (Rr + RL )2
ZI N AN A
P, = g ¢ =14 =L (2.32)
8 |(R +R,) 8 | R +R, | B8R,
AN V[T & +r
P =P+p =L e | Ll | RAR (2.33)
¢ 8 (Rr + RL) 8 (Rr + RL)
Snaga isporucena od strane generatora u ovom slucaju ¢e biti
1 1 v [T 1
P==VI ==V g =Lf (2.34)
2 ¢ 2 %2R +R,)| 4 |R+R,

Dakle, pod ovim uslovima konjugovanog kompleksnog odnosa generatora i antene pola
snage se isporuci anteni, a pola se potrosi kao toplota u otpornosti generatora [4]. U praksi
antena nikad nije direktno povezana sa generatorom ve¢ se ta veza ostvaruje preko
transmisione linije tako da antena zapravo vidi impedansu generatora transformisanu preko
transmisione linije. Gubici u transmisionim linijama su svakako znacajni.

U prijemnom modu antena se ponasa reciprocno predajnom modu. Incidentni talas koji

dolazi u antenu i indukuje napon od V7 §to je analogno ¥, u predajnom modu.

’—M l_‘_ oy o
Opterecenje Dolazec¢i R m VT
@) b talas . | G, B, G, G, B, T r
\—\ X, R
L b ){A _I b
@
(a) (b) ©

Slika 2.11 (a) Prijemna antena, (b) Tevenenova ekvivalenta Sema, (c) Nortonova ekvivalenta

Sema [4].

Tevenenovo ekvivalentno kolo antene i opterecenja [4] je dato na SI. 2.11b i Nortonova
Sema je data na SI. 2.11c. Ekvivalentni izrazi u odnosu na predajnu antenu sada ¢e biti

R +R =R, 1 X,=-X, pavazi

P 7 A R 7 239
8 |(R +R,) 8 |R+R, | B8R,
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P = |VT| Rr :| — |VT| |: Rr } (236)

" 8 | (R +R,) 8 | (R +R,)
[ R
P = L 2.37
' 8 _(Rr +RL )2 ( )

pa ¢e na osnovu toga sakupljena snaga biti

<3

p=tyr-ly _afT (2.38)
<2 "2 " 2R +R,)| 4 |R +R, '

Iz prethodnog sledi da od snage koja je sakupljena polovina ¢e biti isporucena Rr kao Pr,
a druga polovina ¢e biti potroSena ili izracena preko R, kao P, i potroSena kao toplota u R, kao
Pr. 1z ovoga sledi da ¢ak 1 u idealnom slucaju kada je efikasnost antene 100% maksimalno
50% od sakupljene snage ¢e biti isporuc¢eno Rr [4]. U praksi impedansa antene je kompleksan
parametar koji se drasticno menja u frekvencijskom opsegu tako da je prethodni

konjugovano-kompleksni uslov prakti¢no teSko ostvariv u Sirem radnom opsegu.
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3 MAXWELL-OVE JEDNACINE I NUMERICKE METODE

Maxwell-ove jednadine su osnova danasnje elektromagnetske teorije [7]. Mogu se

formulisati u vise oblika, u integralnoj i diferencijalnoj formi kao

R N T OB
i dl:—EJ'SIBdS VxE=-—" (3.1)
L Dt (feae - aD -
35 d =5J;'[DdS+J;'[JdS VxH=""+] (3.2)
ﬁbdﬁzmpdrf V-D=p (3.3)
S vV
ﬁédﬁzo V-B=0 (3.4)

Date jednacCine su redom: Faradejev zakon, Amperov zakon, Gausov zakon i zakon o

konzervaciji magnetnog fluksa. Veli¢ine koje figuriraju u jedna¢inama su: E[V/m] je vektor
elektrinog polja, H[A/m] je vektor magnetnog polja, D[C/m>] je vektor elektri¢ne
indukcije, B[T] je vektor magnetne indukcije, p[C/m’] je zapreminska gustina naelektrisanja

i J[A/m’] je vektor povriinske gustine struje. Kao dodatak Maxwell-ovim jednaginama je

jednacina kontinuiteta u obliku
. 0 -  Op
JdS =—— V V-J=—F- 3.5
{;f | j [ pd (3.5)

koja moze direktno da se izvede iz Maxwell-ovih jednacina. Vecina problema u mikrotalasnoj
tehnici svoje reSenje nalazi u primeni Maxwell-ovih jednaina u razli¢itim geometrijskim i
materijalnim okruzenjima i za razli¢ite uslove pobude. Maxwell-ove jednaCine vaze ne samo
u vakuumu ve¢ u svim okruzenjima, pa je zbog toga za reSavanje realisticnih problema
potrebno povezati ih sa materijalnim svojstvima drugih materijala i okruzenja. Ovo je takode
neophodno da bi Maxwell-ove jednacine bile resive jer jednacine (3.3) i (3.4) nisu nezavisne
od (3.2) 1 (3.1) tj. imamo 4 nepoznate za dve nezavisne jednacine, prema tome potrebne su jos

najmanje dve vektorske jednacine da bi bilo moguce reSavanje [7].
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3.1 Osobine materijala u elektromagnetnom polju

Za provodne materijale povrSinska gustina struje J je proporcionalna sili po jedinci

naelektrisanja F /g

J=0Flq (3.6)

gde je o empirijska konstanta koja predstavlja karakteristiku materijala i naziva se
provodnost [7]. U ovom slucaju sila pod ¢ijim dejstvom se vrSi kretanje naelektrisanja i

stvaranje struje je elektromagnetna. Stoga jednacinu (3.6) moZemo napisati kao
J=o(E+vxB) (3.7)

gde je v brzina naelektrisanja koja je dovoljno mala u provodnom materijalu tako da dati

izraz vodi do Omovog zakona

J=cE (3.8)

Za dielektricne materijale elektricno polje u elektromagnetnom talasu polarizuje
individualne atome ili molekule materijala zbog ¢ega dolazi do indukovanja momenata dipola
u pravcu polja. Veli¢ina koja karakteride ovu pojavu se naziva polarizacija P i predstavlja
moment dipola po jedinici zapremine. Efekti polarizacije se javljaju u vektoru elektri¢ne

indukcije kao

—

D=gE+P (3.9)

1 na ovaj nacin su karakteristike materijala ubacene u Maxwell-ove jednacine. U vakuumu
nema materijala koji bi bio polarizovan tako da je vektor elektri¢ne indukcije linearno

proporcionalan vektoru elektricnog polja sa konstantom &, koja se naziva permitivnost

vakuuma. Za mnoge materijale koje se koriste u antenama polarizacija je linearno

proporcionalna elektricnom polju kao

— —

P=¢e,y.E (3.10)

gde je y, konstanta proporcionalnosti nazvana elektri¢na susceptabilnost materijala. Kada se

jednacina (3.10) ubaci u jednacini (3.9) dobija se:

ﬁ:50(1+;(e)E:505,E:5E (3.11)

25



gde su ¢ 1 ¢ permitivnost 1 relativna permitivnost materijala koja je jo§ poznata 1 kao

dielektri¢na konstanta. Permitivnost se obi¢no predstavlja u kompleksnoj formi kao
e=¢&'—jg" (3.12)

gde su &' i &" pozitivni brojevi. Mehanizam gubitaka u neprovodnom dielektriku se deSava
usled procesa polarizacije 1 gubitka dipolnog momenta usled frikcije kao posledica oscilacije
u polju. Na osnovu Amperovog zakona u kompleksnoj formi mozemo dobiti sledece

vXﬁz:,-ngmE:jw(ﬁ,ijE (3.13)
]a)

Na osnovu ovoga mozemo napisati permitivnost u kompleksnoj formi kao

O .
ézg’—jg"—jgzg'(l—ji’g (3.14)
® we

Ovde se provodnost materijala pojavljuje kao imaginarni deo dielektricne konstante koja

karakteriSe gubitke. Povezujuci prethodne izraze mozemo pisati

O .
ézéb—j—%}z%g@—jmmﬁ (3.15)
&

Za vecinu dielektrika vazi o/ @ << ¢" tako da dolazimo do dobro poznatog izraza za tangens
ugla gubitaka kao tand =¢&"/ &".

Analogna razmatranja kao kod dielektrika mogu se primeniti kod magnetika. Elektroni
koji orbitiraju oko atoma se mogu smatrati kao magnetni dipoli sa proizvoljnom orijentacijom

kada nema magnetnog polja. Kada polje postoji momenti magnetnog dipola se poravnavaju da

bi proizveli magnetnu polarizaciju M. Kao i kod dielektrika na sli¢an nadin sada imamo

B=p,( + ) (3.16)
M=y, H (3.17)
B = py(1+ , H = pops, H = uH (3.18)
p=p—ju (3.19)

U vakuumu posSto nema materijala koji bi se magnetizovao gustina magnetnog fluksa je

linearno proporcionalna intenzitetu magnetnog polja sa faktorom g, koji predstavlja
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permeabilnost vakuuma. Za linearne magnetike magnetizacija je linearno zavisna sa
magnetnim poljem sa faktorom y, koji predstavlja magnetnu susceptabilnost materijala. 1
M. su permeabilnost 1 relativna permeabilnost materijala. Gubici su uracunati preko
imaginarnog dela jednacine (3.19).

Sada dodatkom magnetnih i elektri¢cnih osobina materijala Maxwell-ovim jednafinama

mogucée je njihovo reSavanje. Vrednosti konstanti su dobro poznate kao &, =8.85x10™*F/m i
Uy =47 x107 H/m

3.2 Graniéni uslovi

U prakticnim uslovima elektromagnetno polje se prostire kroz razli¢ite sredine i
materijale. PonaSanje polja na granicama izmedu dve razliCite sredine se moze objasniti
Maxwell-ovim jedna¢inama i od velikog je znacaja za reSavanje realnih problema. Pocev od
izraza (3.1) imamo

§ Edl =—jw j j BdS E -tAl—E, -7\l = — jwB - AAIAR (3.20)
. ==

C ds

integraciju po konturi C izmedu dve sredine (Slika 3.1) [7]. Pretpostavka je da je Ah veoma
malo, a da je normalna komponenta elektricnog polja konacna. Zbog toga se uzima da je
integral duz segmenata Ah zanemarljiv. Pod istim uslovima i desna strana jednacine ¢e biti 0,
za uslov Ah— 0, jer ée B uvek biti konatna veli¢ina. Na osnovu ovoga sledi da ¢e

tangencijalne komponente elektri¢nog polja na prelazu sredina biti iste

Elr :EZr (321)
Na sli¢an nacin integracijom (3.2) po konturi C
§Hdi = jo j j DdS + j j Jds H #Al - H,#Al = joDAAIAR + JAAIAR (3.22)
C S S

Sada za Ah— 0 prvi izraz na desnoj strani ¢e biti 0, jer je srednja vrednost D uvek konaéna

vrednost, Sto ne mora da vazi za J na osnovu cCega sledi

lim JAaAh = AJ H_-H, =J (3.23)

Ah—0
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Prostor 1: &, 4

.........

Prostor 2: €,, 1,

Slika 3.1 Prostiranje elektromagnetnog polja izmedu dve sredine [7].

Ovde je J ¢ gustina povrSinske struje na granici dve sredine. Ona predstavlja meru razlike
tangencijalnih vektora magnetnog polja izmedu dve sredine.
Na analogan nacin iz izraza (3.3) posmatranjem zapremine u obliku valjka koja se prostire

u obe sredine imamo

§f Das = [[[ pav D, -hAS — D, - AAS + Wy, = pASAh (3.24)
S 14

Ovde Y, oznacava elektrini fluks kroz bo¢ne zidove posmatrane zapremine. Kao i ranije 1
ovde je od interesa polje na granici dve sredine, gde je Ah — 0. Tako da ¢e fluks na bo¢nim

zidovima biti 0 pod uslovom konagnog D. Ako postoji povrsinsko naelektrisanje tada izraz

na desnoj strani nece biti 0 ve¢ ¢e biti definisan kao gustina povrSinskog naelektrisanja

lim pAh = pg Dy, =D,, = ps (3.25)

Ah—0

Sledi da ¢e normalne komponente vektora elektri¢ne indukcije biti razliCite za koli¢inu
gustine povrsinskog naelektrisanja na posmatranoj povrsini.
Na identi¢an nacin iz (3.4) dobijamo da su normalne komponente magnetne indukcije

jednake kao

B, =B,, (3.26)
Sada imamo sve grani¢ne uslove koji se u skalarnoj i vektorskoj formi mogu prikazati kao
E.=E ix(E, ~E,)=0 (3.27)

1z 27
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A, -H, =], ax (A, - i, )=J, (3.28)
Dln_Dzn = pPs ﬁ'(al_ﬁz):ps (3.29)
B, =B, i-(B,-B,)=0 (3.30)

Prethodni izrazi su opsti i mogu biti primenjeni na bilo koji sredinu. Materijal koji se veoma

Cesto koristi u antenskim proracunima je fiktivni materijal pod nazivom PEC (Perfect Electric
Conductor), tj. savrSeni provodni materijal gde o — o« odakle iz (3.7) bi imali E=J/oc—0.
Takode iz (3.1) sledi B=-VxE/(jw)= B=0, H=0.

Granic¢ni uslovi za slu€aj da je prva sredina dielektrik, a druga PEC bi bili [7]

E_=0 AxE =0 (3.31)
H,_ =J, AxH, =J, (3.32)
D,, = pq A-D, = pq (3.33)

B, =0 A-B =0 (3.34)

Za slucaj izmedu dve dielektri¢ne sredine ako nema slobodnih naelektrisanja pg =0,

takode dielektrici ne podrzavaju protok struje pa je J ¢ =0 [7], na osnovu ovoga sledi da su

grani¢ni uslovi izmedu dva dielektrika

AxE =nxE, (3.35)
AxH =nxH, (3.36)
A-D =h-D, (3.37)
n-B =h-B, (3.38)

3.3 Osobine ravanskog talasa u razli¢itim sredinama

Kombinuju¢i Maxwell-ove jednacine sa materijalnim svojstvima linearne, homogene,

izotropne sredine mozemo dobiti

VxE =—jouf (3.39)
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VxH = joeE (3.40)
Koriste¢i identitet VxV x A = V(V . A)— V2A mozemo dobiti sledeée
VXVXE=-joVxH =w® sk
V(V-E)-V?E = o ek
V2E + o’ ek =0 (3.41)

pri demu je V- E =0 jer je sredina bez izvora koje remete trenutno stanje polja. Izraz (3.41)
se naziva Helmholtz-ova jednacina elektricnog polja [7], na isti naCin Helmholtz-ova
jednacina magnetnog polja je

V2H + 0*ueH =0 (3.42)

Date Helmholtz-ove jednaine su poznate 1 kao talasne jednaCine i mogu se napisati i u

vremenskom domenu kao

)=

V2E — ue aazf =0 (3.43)
217 62]:[

V?H — ue = =0 (3.44)

Ako uzmemo najprostiji jednodimenzionalni slucaj tj. da polje varira u vremenu duz samo

jedne dimenzije kao

9090 9,090 (3.45)
ox oy 0z ot
Resavanje talasne jednacine se svodi na reSavanje
dzEx 2 =
S —w ' usE, =0 (3.46)
dz Hzr_/

k

—

Jer se preostale jednacine po E ,H_ i H, reSavaju analogno. ReSenje ove diferencijalne

X

jednacine moze biti napisano u formi

—

E (z)= Ae”/™V#% 4 Be™ (3.47)

Resenja za koeficijente 4 1 B se dobijaju iz grani¢nih uslova.
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Vektori elektricnog i magnetnog polja se mogu napisati u formi

E- Eo—j(kxx+k}.y+kzz) _ EO—ﬂE.f (3.48)
H= P_’IO—_/(kXerknyrkzz) _ [:’107112'7 (3.49)
k=k-h (3.50)

gde su ﬁo 1 EO kompleksni konstantni vektori magnetnog 1 elektricnog polja, 7 je radijus

vektor, a k je realni vektor prostiranja kroz sredinu bez gubitaka, 7 je jedini¢ni vektor
prostiranja, a k predstavlja konstantu prostiranja. Iz (3.1) zamenom prethodnih izraza moze se

dobiti

—

7 -k AxE, (3.51)

H,= ﬁxﬁoz
o

S

Ovde k =w+ ue 1 n=+/u/ & suredom talasni broj i talasna impedansa.

Da bi opisali prostiranje talasa u sredinama sa gubicima dovoljno je samo da & bude
izrazeno u kompleksnoj formi kao u (3.15) na taj nacin talasni broj takode postaje kompleksni

broj kao

. . . Ue 3 .
y = Jjor ue =Jw\/ﬂ0808{1—1—f’j =a+jp (3.52)
WEE

r

gde je a konstanta slabljenja, a 3 je propagaciona konstanta. Dalje vazi y° =k’ = -’ ue

pa se talasna jednacina moze napisati u formi
V2E-y’E=0 (3.53)
Na osnovu ovoga opSta forma prostiranja polja u sredini sa gubicima ¢e biti

H=He ™ =—hixEe’™ E=Ee™ (3.54)

Kada se talas prostire u vakuumu, vazduhu ili bilo kom drugom dielektriku bez gubitaka,

sve prethodne jednacine vaze samo $to se uzima da je « tj. slabljenje jednako 0.

a=0 (3.55)

B=k= a)\/,uog, = W K€ &, :ko\/‘g_r = 2iz/g_ :27ﬂ (3.56)

A/
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p=Ho o [ Ho_ M 1207 (3.57)
€ gOgr '\/g_r \/8_}’

Ovde vazi pretpostavka da je o =0, x =y, osim za magnetike. 4, 1 A su redom talasna
duZina u slobodnom prostoru i u posmatranoj sredini. Isto vazi i za talasne impedanse 7, 1 7.

U prakti¢noj situaciji potrebno je razmatrati dielektrik sa odredenim gubicima. Za takve

dielektrike joS uvek vazi da je o/we' <<1 tako da imamo
. . O o )
¥ = JoN togoE, 1= :—JA"'Jko\/gr (3.58)
—_— weE, 2\ &gE T ——
ko\/?r — B

Ovde je koris¢en identititet (lix)o'5 ;(lix/ 2) za x << 1. Posto slabljenje nije 0, polje ¢e

eksponencijalno opadati sa prostiranjem talasa. Izraz za talasnu impedansu ¢e sada biti

-0.5
n= Ho :\/ Ho [l—j J,j ~ o (1+j 9 J (3.59)
g'(l—j i, j EyE, we \/g_r 20,8,

Posto je reaktivna komponenta veoma mala u vecini realnih slu¢ajeva moze biti zanemarena
tako da vazi n =7, /\/5_,.

U provodnicima tj. tipicnim metalnim strukturama koje su sastavni deo svih antenskih
struktura, javljaju se gubici kao posledica razlike sa idealnim provodnikom PEC-om, tj. u

realnim uslovima oni poseduju konacnu provodnost §to znaci da ¢e dolaziti do gubitaka. Za

vektor struje i elektricne indukcije ¢e vaziti

J

l | =7 5> (3.60)
‘8D/8t‘ we
0.5
. . . O N\ | OUO
y:a+]ﬁ;]ko\/g_{—]wgo€j :(1+]),/% (3.61)
-0.5
n= Ho (—] o ] E(l-l—]) % (362)
EE, WEE, 20

Ovde vidimo da u dobrim provodnicima konstanta slabljenja i1 prostiranja imaju istu

amplitudu. Ovo zna¢i da ¢e polje naglo slabiti unutar provodnika. Rastojanje na kojem
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amplituda polja opadne za faktor 1/e se smatra dubinom prodiranja polja u provodniku i

naziva se dubina skin-a 1 oznac¢ava se sa 9.

I N i (3.63)
Q) ey

Dubina skin-a je inverzno proporcionalna kvadratnom korenu radne frekvencije i
provodnosti sredine. Ovo direktno znaci da je na visSim ucestanostima prodiranje u provodnik
mnogo manje nego na nizim ucestanostima. Ovo u praksi znaci da se kao provodnici na
visokim ucestanostima mogu koristi tanke folije metala ili Suplje metalne Sipke. Ali
istovremeno ovo proizvodi ogromne gubitke usled povrSinske hrapavosti provodnika.
PovrsSinska hrapavost je usko vezana sa radnom wucestano$¢u. Usled procesa obrade
provodnika bilo da se radi o talasovodu ili tankoj metalnoj foliji nije moguce dobiti savrSeno
gladak metal. Problem sa hrapavo§¢u materijala je jedan od glavnih problema kod 3D Stampe
antenskih struktura.

Hrapavost nije veliki problem dok ne postane uporediva sa veli¢inom dubine skin-a. Ovo
u praksi zna¢i da ¢e talas koji se krece po gruboj sredini morati da prede mnogo vece
rastojanje nego da se krece po pravoj liniji za slucaj glatkog provodnika. Na W opsezima (75-
110 GHz) ovaj mehanizam gubitaka moZe postati dominantan, ¢ak i viSestruko ve¢i od
gubitaka u dielektriku. Kod Stampanih struktura se podrazumeva postojanje dielektrika i
metalne folije koja je vezana za njega. To u praksi znaci da postoje dve strane folije koje ne
moraju imati istu hrapavost. Za slucaj jedne table dielektrika sa folijom razlikuje se hrapavost
na interfejsu izmedu dielektrika i folije 1 izmedu vazduha i1 folije. Hrapavost izmedu
dielektrika 1 folije se Cesto namerno dodaje da bi se obezbedila dobra veza. U pogledu
hrapavosti najkvalitetniji je rolovani bakar ¢ije vrednosti hrapavosti mogu biti 0.3 mikrona na
gornjoj strani i 0.4 mikrona na dielektri¢noj strani. Znatno jeftinija i Sire koriS¢ena varijanta je
elektro-deponovani bakar koji ima tipi¢ne vrednosti od oko 0.4 mikrona na gornjoj i 2
mikrona na dielektri¢noj strani. Postoje mnoge varijacije i dodatni tretmani koji mogu da
poboljsaju karakteristike folije. Ovo su tipi¢ni primeri za folije namenjene za veoma visoke

ucestanosti.
3.4 Numericke metode za reSavanje Maxwell-ovih jednacina

Poznavanje teorijskih principa na kojima pociva funkcionisanje neke pojave je osnova za
njeno uspesno reSavanje. Ovo se naravno odnosi i na dizajn antena gde ve¢ pravilno
definisanje Zeljenih parametara moze znacajno da suzi izbor odgovarajuc¢eg dizajna. Ipak,

kompletna teorijska reSenja su dostupna samo za najprostije slucajeve. Tano reSavanje
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Maxwell-ovih jednacina realnih i slozenih problema je u praksi moguce samo numericki.
Razvoj numerickih metoda je direktno uslovljen razvojem kompjuterskog hardvera. Na ovaj
nacin je omogucéeno stvaranje virtualnog prototipa uredaja Cije osobine se mogu ispitati 1
vrsiti korekcije u cilju zadovoljavanja Zeljenih parametara. Virtualni model moze biti direktno
ubacen u virtualno okruzenje koje opisuje realne uslove u kojima ¢e uredaj funkcionisati. Na
taj nacin se moze ispitati uticaj sredine na performanse uredaja kao i uticaj samog uredaja na
okolne sklopove i na krajnjeg korisnika.

Tipican metod rada se sastoji u definisanju problema, koriste¢i graficki korisnicki interfejs
(GUI) softvera koji se bazira na nekoj numeri¢koj metodi, poev od geometrije, vrste
materijala, grani¢nih uslova, portova, Zeljenih rezultata i svega drugog Sto je od interesa.
Interfejs omogucéava laku modifikaciju svih parametara. Kada se zavrsi unos svih podataka
softver ¢e proceniti dati problem i u slucaju da postoji odredeni konflikt ili greska u postavci
modela, propust ¢e biti signaliziran. Po zavrSetku simulacije i inspekciji rezultata mnogi dalji
rezultati se mogu dobiti prostom obradom dobijenih reSenja bez ponovne simulacije.

Jedna od opstih podela numerickih metoda je na osnovu broja nezavisnih prostornih

promenljivih u odnosu na koje su polje i pobuda zavisni [8].

e 1D metode, gde je zavisnost samo od jedne dimenzije. Primene su vezane za proste
probleme transmisionih linija, uniformne propagacije talasa, sferi¢ne i cilindri¢ne
probleme koje zavise samo od radijalne dimenzije. SPICE program koristi ovaj tip

metode.

e 2D metode, kod kojih je polje i funkcija izvora ograni¢ena na dve prostorne dimenzije.
Tipi¢ne primene su za poprecne preseke transmisionih linija i talasovoda, TEno
modove prostiranja u pravougaonim talasovodima, koaksijalnim TEM problemima i
sfericnim problemima koji zavise samo od poluprec¢nika i azimuta ili poluprecnika i

elevacije.

e 2.5 D metode, ovo su metode gde polje zavisi od tri prostorne dimenzije, ali su izvori
(struje) uglavnom vezani za dve prostorne dimenzije. Tipi¢ni primeri su planarne
strukture poput mikrostripa, koplanarne strukture, patch antene i viseslojne planarne

strukture. Primarni metod za reSavanje ovakvih struktura je metoda momenta.

¢ 3D metode, gde se reSavanje vrsi u uslovima da su i polje i izvori funkcionalno zavisni
od sve tri prostorne dimenzije. Ovde spadaju metode koje omogucavaju reSavanje

proizvoljne strukture. Metoda konacnih elemenata FEM (Finite Element Method) [9-
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12], metoda momenta MoM (Method of Moments) [13-15], metoda konac¢nih razlika
FDTD (Finite Difference Time Domain) [16-17] i metoda modelovanja bazirana na
matricama transmisionih linija TLM (Transmission Line Matrix) [18] su neke od
najpoznatijih numerickih metoda. Postoje mnoge hibridne metode 1 modifikacije

osnovnih formi ovih metoda.

Jedna od fundamentalnih razlika izmedu ovih metoda je da 1li problem reSavaju u

vremenskom domenu (npr. FDTD 1 TLM) ili u frekvencijskom domenu (npr. FEM i MoM).

» S-parametri i karakteristike drugih parametara u nekom frekvencijskom opsegu su osnovni
rezultati koji se traze zbog Cega se Cesto reSavanje vrsi direktno u frekvencijskom opsegu.
To se vrsi tako Sto se kao pobuda koristi signal u obliku vremenskog harmonika na datoj
ucestanosti. Promenom ulazne frekvencije dobijaju se rezultati preko frekvencijskog
opsega. Ako su potrebni rezultati u vremenskom domenu moze se primeniti inverzna
Furijeova transformacija nad rezultatima u frekvencijskom domenu. Po nacinu reSavanja

metode resavanja u frekvencijskom domenu se mogu dalje podeliti na

e Metode koje reSavaju parcijalne diferencijalne jednacine. One tipi¢no reSavaju
Helmholtz—ove vektorske jednacine drugog reda. Metode reSavanje ukljucuju FEM
koji je najpoznatiji i osnova je softvera HFSS, metoda spektralnih elemenata (Spectral

Element Method-SEM), metoda konacnih razlika u frekvencijskom domenu.

e Metode koje reSavaju integralne jednacine. Ovde se vrS$i reSavanje integralnih
jednacina povrsine ili zapremine, izvedenih iz Maxwell-ovih jednacina i Green-ove
funkcije za okolnu sredinu. ReSavanje povrSinskih integrala na bazi MoM-a je

najcesce koris¢ena tehnika sa ovim pristupom. Primenjena je u alatu WIPL-D.

» Ako Zelimo da karakteristike antene vidimo u Sirokom frekvencijskom opsegu pogodnije
je da se reSavanje Maxwell-ovih jednacina vrsi direktno u vremenskom domenu kako bi se
doslo do Sirokopojasnih talasnih formi. S-parametri mogu biti dobijeni preko Furijeove
transformacije rezultata u vremenskom domenu. Stoga se metode na bazi vremenskog
domena najcesce koriste ako su potrebni rezultati za Sirokopojasne strukture jer je moguce
pokriti ceo frekvencijski opseg jednom simulacijom, dok bi za celu simulaciju u
frekvencijskom domenu trebalo ponoviti simulaciju za svaku frekvenciju. Sa druge strane
ako je razmatrani problem uskopojasan i jako rezonantan onda je frekvencijski domen

bolji izbor. Metode na bazi vremenskog domena mogu biti podeljene na

35



e Metode koje resavaju parcijalne diferencijalne jednacine. Ove metode rade ili sa
talasnim jednaCinama drugog reda ili sa Maxwell-ovim jedna¢inama prvog reda.
Metode koje koriste ovaj pristup su FDTD, metoda kona¢nih elementa u vremenskom
domenu FETD, metoda spektralnih elemenata u vremenskom domenu SETD,
pseudospektralna metoda u vremenskom domenu PSTD, metoda konac¢ne integracije
FIT (primarna metoda u CST paketu), TLM (sekundarna metoda u CST paketu),
metoda multi-rezolucije u vremenskom domenu MRTD. FDTD je najpopularnija

tehnika dok je FIT zapravo specijalna forma FDTD.

e Metode koje reSavaju integralne jednaCine. Ovde se vrSi reSavanje integralnih
jednacina povrSine ili zapremine, izvedenih iz Maxwell-ovih jednacina i Green-ove
funkcije za okolnu sredinu u vremenskom domenu. Nazalost reSavanje integralnih
jednacina u vremenskom domenu je veoma zahtevno u pogledu racunarskih resursa

tako da joS nisu implemetirane u komercijalnim alatima.

MoM tehnika je prirodna za proracune u vezi antena jer je bazirana na povrSinama i
strujama dok su FEM i FDTD bazirani na zapreminama i poljima. Ovo znaci da jedino
povrsina antenske strukture treba da bude diskretizovana i reSena da bi se dobili potrebni
rezultati dok je kod FEM-a i FDTD-a potrebno resavanje celokupne zapremine. Za proracun
dijagrama zracenja bi u opStem slucaju bio potreban ogroman virtualni prostor da nisu
razvijeni odgovaraju¢i grani¢ni uslovi koji oponasaju beskonacni otvoren prostor. Na taj
nacina omogucena je procena dalekog polja u prostoru veoma blizu same antene. MoM radi
po principu reSavanju struja na svim povrSinama u prisustvu izvora struje ili polja. Dijagram
zracenja je zatim dobijen integracijom ovih struja.

U praksi veli¢ina reSivog problema je tipi¢no ograni¢ena dostupnim hardverskim
resursima. Pojedine antene zbog svojih ogromnih dimenzija poput reflektorskih antena mogu
biti problematicne za reSavanje. Vecina softverskih paketa nudi razne opcije za simetrije
kojima se reSavanje problema moze viSestruko ubrzati. Antenski nizovi sa velikim brojem
elementa se mogu efikasno proracunati upotrebom periodi¢nih grani¢nih uslova. Na taj nacin
nizovi veli¢ine 1 po nekoliko stotina talasnih duzina mogu se proceniti na osnovu simulacije
samo jedne celije koja se sastoji od jednog elementa. Velika prednost savremenih alata je
moguénost ko-simulacije. To u praksi znaci da se Cesto ne mora simulirati cela struktura ako
se menja samo njen mali deo ve¢ se samo taj deo ponovo simulira, a ostatak strukture se

koristi u formi snimljenih struja ili polja.
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4 STAMPANE ANTENSKE STRUKTURE

U mnogim primenama se zahteva da antena bude kompaktne veli¢ine, male tezine, laka za
instalaciju 1 jeftina za proizvodnju. Antene koje zadovoljavaju ove uslove su Stampane
antenske strukture medu kojima je patch antena jedna od najjednostavnijih 1 najpoznatijih
tipova ove antene [3-4, 7, 19]. Ove antene se sastoje od noseceg sloja tj. dielektrika i
provodnog sloja koji je obi¢no bakarna folija koja je povezana na dielektrik. Strukture mogu
biti viSeslojne tj. moguce su razne kombinacije razliCitih dielektrika u obliku sendvica, sa
razli¢itim provodnim slojevima izmedu njih. Ove antene u zavisnosti od -elasti¢nosti
dielektrika mogu biti Cisto planarne ili se prilagodavati povrSini ako su napravljene na
fleksibilnom dielektriku poput kaptona. Mogu se praviti u mnogim tehnologijama, mehanicki
su veoma ¢vrste kada su povezane na metalni nosa¢. Kompatibilne su sa integrisanim kolima 1
mogu se lako ubaciti u ve¢ postojec¢i sistem. U zavisnosti od oblika 1 izabrane strukture
moguce su razne kombinacije rezonantne frekvencije, dijagrama zracenja, polarizacije,
impedanse. Moguc¢e su kombinacije sa aktivnim elementima poput dioda tako da se na taj

nacin moze obezbediti elektronska rekonfigurabilnost.
4.1 Mikrostrip antene

Pod mikrostrip antenama se najceS¢e podrazumevaju klasi¢ne patch antene koje su
povezane sa problemom niske efikasnosti, rade sa veoma malim snagama, imaju veoma visok
Q faktor, slabu cisto¢u polarizacije, poseduju nezeljeno zraenje od napojne mreze i imaju
veoma mali radni opseg [4]. Za svaki od problema, u zavisnosti od konkretnih potreba, postoji
odgovarajuce reSenje koje Cesto zahteva kompromis u nekim drugim aspektima. Najlakse
reSenje za povecanje opsega rada i efikasnosti je povecanje visine dielektrika. Medutim ovo
dovodi do problema sa povrSinskim talasima koji ne samo da mogu odneti veliki deo snage t;.
smanjiti efikasnost, ve¢ priklju¢enu snagu izracuju na diskontinuitetima, narocito na ivicama
dielektrika Sto moze znacajno degradirati dijagram zraCenja same antene. PovrSinski talasi se
mogu eliminisati na razne nacine, poput konstruisanja rupica u dielektriku i slicnih struktura
koje onemogucavaju propagaciju povrsinskih talasa [20-25]. Razne prostorne kombinacije
viSe patch-eva u grupi mogu takode poboljsati karakteristike.

Poceci mikrostrip antena su 1950-tih godina, mada znatno vecu paznju dobijaju 1970-tih.

Tipic¢na struktura podrazumeva veoma tanak sloj metala debljine ¢ << 4,, gde je A, talasna
duzina u vazduhu, smeStena na visini /4 iznad provodne ravni (/4 <<A4, tipi¢no

0.0034, << h << 0.054,) [4]. Maksimum dijagrama zracenja je u pravcu normalnom na ravan
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patch-a (broadside) za tipican patch. U zavisnosti od izbora moda rada i ovo je moguce

modifikovati. Za pravougaoni patch duZina L je tipicno A,/3<L<A,/2. Izmedu sloja

metala i donjeg provodnog sloja (mase) se nalazi dielektrik. (SI. 4.1).

———

1
Zracedi Zracedi J N
slot #1 slot #2 z N ,; p
| €, Diclektrik = =4 T

Masa
Masa

Slika 4.1 Struktura patch antene sa mikrostrip napajanjem [4].

Vrsta dielektrika koja se koristi za mikrostrip antenu odreduje mnoge njene karakteristike
poput veli¢ine, efikasnosti, radnog opsega 1 dijagrama zracenja. Tipi¢ne vrednosti dielektricne
konstante se krecu u opsegu 2.2<¢ <12 [4]. Za bolje performanse su najceS¢e pozeljni
debeli dielektrici sa nizim &, zbog pruzanja bolje efikasnosti i radnog opsega. Tanji
dielektrici sa ve¢im &, se najcesce koriste za antene namenjene za integraciju u mikrotalasna
kola zbog manjeg sprezanja i ¢vrS¢e vezanog polja, mada se kao posledica javlja slabije
zracenje 1 manja efikasnost [4]. Upotreba konkretnog dielektrika zavisi od mnogo faktora, a
naroCito od njegovih gubitaka karakterisanih preko tan . Radni opseg je takode od glavnog
znaCaja za izbor dielektrika poSto svi gubici rastu sa povecanjem frekvencije. U nekim
slucajevima je moguce kao dielektrik koristi vazduh ili sunderaste materijale poput Rohacell-
a, veoma niske ¢ ~1.1. Na taj nacin je moguce dobiti ultra-efikasne antene bez problema
povrsinskih talasa i velikih gubitaka u dielektriku.

Mikrostrip antene se uglavnom proizvode u tehnici foto-litografije. Oblici mogu biti
proizvoljni, tipi¢ni su pravougaoni, a javljaju se i kao kruzni, elipti¢ni, trougaoni itd. Pravilni
oblici poput kvadrata, kruga, pravougaonika su najces¢i, jer se lakSe analiziraju, prave i imaju
povoljne zracece karakteristike. Mikrostrip dipoli su naroc¢ito pogodni zbog toga §to poseduju
veliki radni opseg, veoma nisku kros-polarizaciju i zauzimaju manje prostora od patch antene

zbog Cega su pogodniji za nizove.
4.2 Napojne metode

U zavisnosti kako se snaga dovodi do same mikrostrip antene mogu se izdvojiti 4

najpopularnije metode: direktno preko mikrostrip linije (Sl. 4.1), preko koaksijalne sonde
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(S1. 4.2a), preko sprege kroz prorez (aperture coupling) (SI. 4.2b) i preko sprege u blizini
(proximity coupling) (SI. 4.2¢) [3-4, 7].

Zajednicka masa

|
|
: - Patch
/
| Vi
: ik A
L i | Cirkularni mikrostrip 5//_:i
ot /
[ )
! \ A,/ patch ;;/.\Ilkummp /7
i : linija /
Dielektrik l £, e Slot
Slotu

, r
? \ £, zajednickoj masi
Masa

LT Mikrosirip linija
Koaksijalni pristup

(a) (b)

-
Y4

Patch

s
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Slika 4.2 Mikrostrip antene sa: (a) koaksijalnim napajanjem, (b) napajanjem preko sprege

kroz prorez, (c) napajanjem preko sprege u blizini [4].

Direktno napajanje preko mikrostrip linije (S1. 4.1) je najpopularnije, jer se izvodi u istoj
ravni 1 realizuje na isti nac¢in kao i pravljenje same mikrostrip antene. Linija je od istog
materijala kao i sama antena samo tipicno mnogo manje Sirine, podeSavanjem polozaja i
veli¢ine zaseka u samoj patch anteni, a koji se nalaze sa obe strane voda, moguce je
obezbediti dobro prilagodenje. Ipak problem sa ovim napajanjem je Sto narocCito u slucaju
nizova sa mnostvo diskontinuiteta postaje izvor neZeljenog zracenja i gubitaka narocito za
deblje dielektrike. Takode, poSto se nalazi u istoj ravni kao i sama antena, linija moze
negativno uticati na raspodelu struja na samoj anteni usled sprezanja.

Napajanje preko koaksijalne sonde (Sl. 4.2a) je tip napajanja gde je unutrasnji provodnik
koaksijalnog voda izolovan (sonda) i povezan sa zraCeCim elementom, dok je spoljni
provodnik povezan na masu, tj. donji provodni sloj u sluaju obicnog mikrostripa.
Prilagodenje se moze lako posti¢i izborom povoljnog mesta na anteni gde ¢e se izvrsSiti

povezivanje. Dva tipi¢na sluc¢aja ovog napajanja je napajanje odozdo tj. pod pravim uglom u
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odnosu na ravan antene i napajanje sa ivice dielektrika u istoj ravni antene. Koaksijalno
napajanje se tipino kombinuje sa napajanjem preko mikrostrip linije u sluc¢aju antenskih
nizova, tj. linijama se vr$i povezivanje svih zrace¢ih elemenata i zatim do odredene tacke u
prostoru se dovede vod gde se spaja sa sondom. Pri tome se naravno mora voditi racuna da
prilagodenje na prelazu mikrostrip-sonda bude §to bolje, sa malim unesenim slabljenjem. Kao
1 sama mikrostrip linija koaksijalni vod je nesimetri¢na struktura tj. i sama sonda moze biti
izvor nezeljenog zraCenja narocito kros-polarizacije. Sonda se koristi 1 kao primarni izvor
zracenja u horn i talasovodnim antenama.

Za antene gde se zahteva velika Cisto¢a polarizacije, a i veca fleksibilnost u dizajnu
povoljno je da celokupna napojna mreza bude u drugoj ravni u odnosu na ravan zraceéih
elementa. Prenos snage se obavlja mehanizmom sprege (SI. 4.2b). Ovo je tipi¢no najtezi nacin
za fabrikaciju 1 tipicno ima uzak opseg rada, a najve¢i problem predstavlja potreba za
savrSenim poravnavanjem slojeva, jer i mala odstupanja remete mehanizam sprege. Medutim,
prednost ovog modela je §to se moze lakSe modelovati, jer napojna mreza ima veoma mali
uticaj na dijagram zraCenja antene, tako da se nezavisno mogu modelovati napojna mreza i
zrace€i elementi. Tipicna struktura koja podrazumeva napajanje preko sprege kroz prorez
podrazumeva sloj napojne mreze i sloj zrace¢ih elemenata na razli¢itom dielektriku. Izmedu
slojeva postoji zajednicka masa sa prorezom ispod zrace¢eg elementa. Na donjem napojnom
sloju postoji mikrostrip linija koja prenosi snagu preko slota u masi do samog zraceceg
elementa. Dva dielektrika su Cesto razli¢ita, a moguce je koristiti 1 viSe slojeva radi
poboljsanja karakteristika.

Drugi tip Cesto koris¢enog bez-kontaktnog napajanja je napajanje preko sprege u blizini
(Sl. 4.2¢). Ovde se podrazumeva takode najmanje dva sloja dielektrika. Na gornjem sloju je
zraceCi element, izmedu slojeva dielektrika se nalazi vod, a donja strana drugog dielektrika je
masa. Napojni vod se tipi¢no zavrsava sa otvorenim spojem na mestu ispod antene gde se vrsi

predaja snage.
4.3 Metode analize

Za analize mikrostrip antena dostupno je mnostvo metoda: model transmisione linije,
model rezonantne Supljine i na kraju modeli zasnovani na koriS¢enju numerickih metoda
implementiranih u odgovaraju¢e softverske alate. Model transmisione linije je
najjednostavniji, ali pruza dobro pocetno reSenje u pogledu fizickih dimenzija. Model
rezonantne Supljine je dosta tacniji, ali i kompleksniji. Ovi modeli mogu se uspesno koristi za

dizajn usamljenih elementa, ali veoma tesko modeluju efekte medusobne sprege Sto je veoma
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znaCajno za dizajn nizova. Zbog toga je prakticno neophodno napraviti model nekom

numerickom metodom da bi se obezbedile njegove trazene karakteristike.
4.3.1 Model transmisione linije

Kod modela transmisione linije mikrostrip antene, za slucaj pravougaonog patch-a, antena
se se predstavlja kao dva slota razdvojena sa transmisionom linijom niske impedanse Zc i

duzine L. Zbog kona¢nih dimenzija dolazi do ivi¢nih efekata [7].

[i Ereff
'

(a) (b) (c)

Slika 4.3 (a) Mikrostrip transmisiona linija na dielektriku, (b) kretanje linije polja, (c) linija

okruZena dielektrikom sa efektivnom dielektricnom konstantom ¢, [4].

Za liniju sa Sl. 4.3a tipi¢ne linije elektricnog polja teku kroz dielektrik i vazduh (SI. 4.3b),
pri ¢emu su pretezno koncentrisane u dielektriku. Ivicni efekti efektivno prosiruju mikrostrip

linije zbog cega se uvodi pojam efektivne dielektricne konstante & ., ( Sl. 4.3c). Ona se

reff
definiSe kao dielektricna konstanta uniformnog dielektrika tako da linija sa efektivnim
dimenzijama ima identi¢ne elektri¢ne karakteristike kao realni vod [4]. Sa rastom frekvencije

linije polja se viSe koncentriSu u dielektriku i ¢, ~ ¢,. Data ¢, je funkcija frekvencije, ali

za nize frekvencije ima skoro staticku vrednost ¢ije inicijalne vrednosti su date kao

e+l ¢ -1 n'?
Wih>1,  &.4=""—+" 1+12— 4.1)
2 2 /4

Zbog ivi¢nih efekata patch antena ¢e elektri¢no biti veca nego Sto jeste (Sl. 4.4). U odnosu
na fizicke dimenzije linija se na jednom kraju produzava efektivno za vrednost AL koja je
funkcija ¢

o+ 10 j€ dato kao

(6. +o.3mj+0.264j

(6. —0.258{VZ+0.8J

£=0.412
h

(4.2)

41



|

| vy

| \\ -

- w4 [y e o 1

|

|

|

|

(a) (b)

Slika 4.4 Efektivno produzenje patch antene zbog ivi¢nih efekata: (a) pogled odozgo, (b)
pogled sa strane [4].

Na osnovu ovoga sledi da je efektivna duzina patch antene

L, =L+2AL (4.3)

a za dominantni TMo1o mod rezonantna frekvencija je

()

(4.4)

_ 1 __ %
" oL e Jue, 2L4e,

gde je v, brzina svetlosti u slobodnom prostoru. Ura¢unavanjem ivi¢nih efekata dobija se

1 1 1 1%
e doo = = =q =4
( )OIO 2Lef/\/8mﬂ \/,uogo 2(L + 2AL)\/8,2_[7 \/,uogo 2L\e, \/,uogo 2L\e,

(4.5)

gde je g = ( £ )010 / ( f. )010 faktor redukcije duzine. Za efikasan zrace¢i element Sirina patch-a

1 [ 2
W= (4.6)
21, oy V€, F1

a duzina patch-a na osnovu rezonantne frekvencije i ivi¢nih efekata je onda

se tipi¢no krece oko

L= ! -
2f, \/gn;[f' \/,uogo

2AL (4.7)

4.3.2 Model rezonantne Supljine

Mikrostrip antene se ponasSaju kao rezonatori punjeni dielektrikom u kojima dolazi do
pojave rezonansi viseg reda [3-4, 7]. Polje u dielektriku moze biti tretirano kao rezonantna

Supljina sa elektricnim provodnicima gore 1 dole 1 magnetnim zidovima duz zidova
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dielektrika. PoSto je debljina dielektrika obi¢no veoma mala, talasi koji dodu do ivice su
izlozeni jakoj refleksiji, zbog ¢ega je mali deo snage izracen. Polje ispod patch antene u
dielektriku na taj nacin moze biti predstavljeno kao stojeci talas u obliku kosinusne funkcije.
Posto je debljina dielektrika mnogo manja od talasne duzine moze se smatrati da je polje
konstantno duz visine. Takode ivi¢ni efekti su veoma slabo izraZeni duz ivica patch-a tako da
se samo TM™ konfiguracija polja moze posmatrati u ovom modelu. Dakle, donja i gornja
strana ovog modela mogu se posmatrati kao PEC, a zidovi kao PMC (Perfect Magnetic
Conductor) savrSeni magnetni provodnik.

Primenom grani¢nih uslova na jednacine polja rezonantne Supljine moze se dobiti

vrednost za rezonantnu frekvenciju kao

~ 1 mﬂ_Z ﬂz ﬂZ
U =2 /Jg\/( h j +(Lj +(Wj (3.8)

gde su m, n, p redom brojevi varijacija polu-ciklusa polja duz x, y, z ose [4]. Mod prostiranja

sa najnizom rezonantnom frekvencijom se naziva dominanti mod. On se tipicno moze odrediti

iz (4.8) analizom odnosa dimenzija. Za tipi¢ne mikrostrip antene vazi da je h << L, h << W

tako da sledidaza L > W > h, mod sa najnizom frekvencijom ¢e biti TM,,, (Sl. 4.5a)

1 v

_ _ 0
(fr)om 20 e 2L\/g

(4.9)

Slede¢i visi mod bi bio TM,, (S1. 4.5b) za slu¢aj L > W>L/2> h i njegova rezonantna

frekvencija je

1 Y
L)oot = = L (4.10)
a2 Wius 20 e,
Medutim, ako je L>L/2> W >h, drugi mod ¢e biti TMy,, (SI. 4.5¢) sa rezonantnom

frekvencijom

1 Vo

(fr)ozozL ,ué‘:L\/é‘_r

4.11)

Ako je W > L > h dominanti mod ¢e biti TMy,,, ¢ija rezonantna frekvencija je data sa (4.10),

dok ¢e pri uslovu W > W /2 > L > h drugi mod biti TM_,,, (Sl. 4.5d). Rad patch antene u

nekom od modova je znacCajan jer nece svaki mod dati isti dijagram zracenja. Takode,
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prisustvo ortogonalnih modova u blizini glavnog moda moze imati veliki uticaj na kros-

polarizaciju.

(© (d)

Slika 4.5 Izgled odgovaraju¢ih modova prostiranja po modelu rezonantne Supljine [4].
4.3.3 Numericki modeli

Numeri¢ki modeli podrazumevaju koristenje neke od metoda pomenutih u poglavlju 3.
Ove metode su tipi¢no opste Sto znaci da se modelovanje antena uglavnom vrsi na isti nacin
kao kod bilo koje druge strukture. Jedina bitna razlika je Sto je ovde neophodno dobiti dobar
dijagram zracCenja pa se zbog toga koriste odgovaraju¢i grani¢ni uslovi za imitaciju dalekog
prostora neophodnog za pravilno racunanje dalekog polja. Prethodni pomenuti modeli u 4.3.1
14.3.2, a1 mnogi drugi znatno komplikovaniji modeli, su donekle precizni samo za najprostije
strukture. Bilo kakva modifikacija potpuno remeti pocetnu formulaciju. Za razliku od njih,
numeri¢kim metodama je moguce direktno posmatranje polja u prostoru i njegova promena
kako u vremenu tako i1 sa modifikacijom strukture. Ovaj pristup ¢e biti primaran za strukture

razmatrane u ovoj disertaciji.
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4.4 Mikrostrip dipol

Zigani dipol je prvobitni zradeéi element koji je u velikoj upotrebi u raznim formama i
danas. Realizacija dipola u Stampanoj tehnologiji je veoma popularna zbog mnogih prednosti
koje nudi. Sam Stampani dipol je veoma malih dimenzija i znatno Sireg radnog opsega od
tipi¢ne patch antene. Sastoji se od dve grane sa strujama u antifazi. Sam dipol je za razliku od
mikrostrip patch antene i koaksijalnog voda simetricna (balansirana) struktura tako da se za
napajanje zahteva balansiran izvor poput dvozicnog voda. Kako se ve¢ina napajanja vodi
preko nesimetri¢nih izvora potrebna je struktura koja ¢e izvrSiti transformaciju simetri¢nog
moda na balansirani tj. balun. Kod Stampanih dipola balun se uglavnom izvodi takode u
Stampanoj tehnologiji. Postoje mnogobrojne varijacije Stampanih dipola, ali dve bazicne
forme su Stampani dipol u tehnologiji balansnog mikrostripa (BMS) (SI. 4.6b) 1 Stampani
dipol u tehnologiji CPS-a (Coplanar Stripline), Sl. 4.6a.

CPSvode 7 4.
€ r % £ r S
(a)
Dipol sa gornje
strane dielektrika)
ir-xd
¥
b
]
8 c Dipol sa donje
r 7 strane dielektrika
(b)

Virtuelna masa

g hems = 2 hvis

hBMEI: Ith

(©

Slika 4.6 (a) Dipol u CPS tehnologiji, (b) dipol u tehnologiji BMS-a, (c) prikaz BMS voda.
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CPS tehnologija [26-28] je veoma jednostavna i podrazumeva par simetri¢nih vodova u
istoj ravni bez mase. Ima malu osetljivost na debljinu dielektrika, male gubitke, slabu
disperziju 1 laku implementaciju otvorenih i kratkih spojeva. Kao ¢isto jednoslojna planarna
struktura veoma je povoljna za implementaciju u integrisanim kolima 1 dodavanje drugih
komponenti. Ono §to je problemati¢no je da je tipi¢na impedansa voda u CPS tehnologiji oko
200 oma.

Balansirani mikrostrip (BMS) se moze posmatrati kao obican mikrostrip duplo manje
debljine dielektrika i duplo vece impedanse (Sl. 4.6¢). Impedansa obi¢nog mikrostrip voda je

data za Sirinu voda i debljinu dielektrika 4 kao

60 ln(%+ﬁj W/ih<l1
.y W 4h

7, = (4.12)

1207 Wihs1
e 7 /h+1.393+0.667In( / h+1.444)]

Z s (W, 1) = 2% ZC(W@ (4.13)

Balansirani (simetri¢ni) mikrostrip se sastoji od dva identi¢na voda na istom dielektriku sa
razlic¢itih strana dielektrika 1 moze se koristiti za napajanje Stampanih dipola [29-32]. MozZe se
posmatrati kao obi¢an mikrostrip sa virtualnom masom u sredini dielektrika, otud i formula
(4.13). Simetrican mikrostrip omogucava prakticno konstrukciju svih mogucih struktura iz
klasi¢nog mikrostripa, sa tim $to je zbog simetri¢nosti strukture i struja u antifazi nezeljeno
zracenje dosta manje nego kod mikrostrip voda. Prelaz na obican mikrostrip je vrlo
jednostavan, tj. jedan od vodova se proSiruje putem taper-a i postaje masa dok drugi vod je
vruéi kraj i on menja Sirinu na Zeljenu impedansu. Prelaz na nesimetri¢nu strukturu kod CPS-
a se tipicno obavlja preko CPW-CPS balun-a, gde je CPW (Coplanar Waveguide)
nesimetri¢na struktura koja se moze direktno povezati na pobudnu sondu.

Za razliku od patch antene koja zraci samo na jednu stranu, na gore, jer je sa donje strane
masa, Stampani dipoli ¢e zraciti i gore 1 dole podjednako, §to u mnogim sluc¢ajevima nije
pozeljno narocito ako se dipol integriSe kao deo veceg sistema. ReSenje ovog problema je
postavljanje metalnog reflektora paralelno ravni dipola ispod njega na tipicnom rastojanju od

A,/4 tj. Cetvrtinu talasne duZine u vazduhu. Ovo ne samo da obezbeduje zracenje na samo

jednu stranu ve¢ daje znatno veci gain.
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4.4.1 Dipol iznad provodne ravni

Za analizu dipola iznad provodne ravni neophodno je uvesti pojam virtualnog dipola
(image) koji se ponaSa kao pravi dipol i ¢ije zracenje se kombinuje sa zracenjem pravog
dipola, tzv. teorema likova. Ovaj sistem realnog i virtualnog dipola ¢e dati identi¢no polje u

nekoj tacki u prostoru kao sam dipol iznad provodne ravni [4].
4.4.1.1 Vertikalni elektri¢ni dipol iznad provodne ravni

Ako uzmemo da je vertikalni elektri¢ni dipol smeSten iznad beskonacne provodne ravni

na visini 4. U nekoj tacki prostora Pi dolaze direktan i reflektovani talas pri ¢emu vaZzi zakon
refleksije (8 =6,). Produzavanjem linije reflektovanog talasa izgledac¢e kao da on poti¢e od

virtualnog izvora koji se nalazi ispod provodne ravni na rastojanju /4 [4].

Py

Direktni talas Reflektovani

talas

Direktni talas

Pravi izvor

Reflektovani
talas

7" Ry 7Ry
/ Pre w
‘/‘/\ L o=
h r - N
/
A // ///
R2 V///
1
Virtuelni izvor (lik)
(a)
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Slika 4.7 (a) Prikaz kretanja talasa za vertikalni elektri¢ni dipol, (b) vertikalni dipol iznad

provodne ravni, (c) kretanje talasa vertikalnog dipola u dalekom polju [4].

Slicno se dokazuje za P ili za bilo koji drugu tacku u prostoru (Sl. 4.7a). Na osnovu
Maxwell-ovih jednaCina direktna 1 reflektovana komponenta u dalekom polju dipola duZine /,

konstantne struje /o, u tacki posmatranja P, gde su k1 7 talasni broj i talasna impedansa, ¢e po

[4] biti
I Je /M
E! :jnMsm@1 (4.14)
m
. ke kI le™
E, = jRn———sinf, = jp———sinb, (4.15)
7, 7,

gde je R, koeficijent refleksije koji iznosi 1 za savrSenu refleksiju. Dakle, totalno polje u
posmatranoj tacki ¢e biti suma direktne i reflektovane komponente iznad ravni refleksije, dok
polje ne postoji u PEC strukturi, dakle ispod ravni refleksije (SI. 4.7b). Na osnovu slike 1

geometrije ¢e biti
7= [r? + h> = 2rhcos6] (4.16)
ry = [ + b = 2rhcos(z - 0)] (4.17)
Posto u dalekom polju vazi » >> h prethodni izrazi se mogu prikazati kao

r, =r—hcos@ (4.18)
r, = r+hcos@ (4.19)

Za malu amplitudsku varijaciju polja ¢e vaziti 1, = r, = r paje izraz za totalno polje (SI. 4.7¢c)
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kI le

sin O[2 cos(kh cos(0))] (4.20)
4mr

E,=jn

Iz jednacine (4.20) se vidi da je totalno polje prakticno jednako polju pocetnog
usamljenog izvora pomnozenog sa faktorom koji zavisi od pozicije izvora i1 koji se naziva
faktor niza [4].

Totalna izraena snaga na hemisferi poluprecnika » se moze dobiti kao

- 1 27 pn/2 . 7/2 .
P, :iEowdi:Z M |E9|2r251n9d9d¢:%jo E,[*r*sinade  (4.21)
a zamenom (4.20) dobija se
L' 1 cos(2kh)  sin(2kh)
P =g~ |=- + 4.22
rad 7277 i |:3 (2kh)2 (2kh)3 ( )

Za kh— o izrazena snaga ¢e biti jednaka izracenoj snazi jednog elementa, dok za

kh — 0 snaga ¢e biti duplo veca [4]. Izraz za intenzitet zracenja moze biti napisan kao

2

1yl sin” @ cos” (khcos 6) (4.23)

U=r'W, = rz(i|Eg|2j =710
2n 2| 1

Maksimalna vrednost na € = /2 iskljucujuéi kh — o Ce biti

2

n\l,!
u =U|, ,, =—— 4.24
max O=r/2 2 i ( )
Samim tim direktivnost moze biti izrazena kao
47U
Dy = 3V _ 2 (4.25)

3 (2kn)  (2kh)

P {1 cos(2kh) N sin(2kh)}

Maksimalna vrednost direktivnosti se dobija za vrednost k4 =2.881 §to daje 4 =0.45854
1 iznosila bi 6.566 §to je viSe od 4 puta u odnosu na vrednost od 1.5 za usamljen element [4]

(veoma kratak dipol / << 1). Otpornost zra¢enja moze biti napisana kao

2 .
R - 2Pm2d _ 27”7(1) {l_ cos(2k2h) N sm(Zkfz)} (4.26)
1, A)|3  (2kn)  (2kh)
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Odavde se vidi da je vrednost otpornosti za kh — o, tj. kada dipol nije u blizini provodne

ravni, ista kao za usamljen dipol, dok je za k4 =0 dvostruko veca od usamljenog elementa.
Ovo se intenzivno koristi kod vertikalne monopol antene duzine 4/4 koja se sa svojim likom

ponasa kao A/2 dipol.
4.4.1.2 Horizontalni elektri¢ni dipol iznad provodne ravni

Identi¢na analiza sa teoremom likova se moze izvrSiti za horizontalno postavljen dipol

iznad savrSeno provodne ravni (Sl. 4.8) [4]

klyle™
E, :jn%sml// (4.27)
1
klle ™ klle ™
E, = jR,n———siny = —jn————siny (4.28)
47, 4,

Ovde ¢e koeficijent refleksije biti R, =—1. Ugao w koji se posmatra od y-ose ka tacki

posmatranja se moze razloziti kao
cosy =a -a, =a, -(ﬁx sinfcosg+a sindsing+a, c050)= sin #sin @ (4.29)

Kako vaze izrazi (4.18-4.19) totalno polje se moze pisati kao

kI Je
47y

E,=E!+E,=jn J1-sin’@sin® ¢ [2sin(khcos6)] (4.30)

Dok ¢e izraCena snaga i otpornost zracenja biti

P 771 1 2 2 sin(2kh) B cos(2k2h) N sin(2kfz) 431
20413  2kh (kh)  (2kh)
2 . .
R = U”(Lj 2 sin(2kh) cos(2k2h) . sm(Zkfz) 432)
1) 3  2kh (2kn)  (2kh)

Intenzitet zracenja Ce biti dat izrazom

Uzi‘E i =11—012(1—sm2esin2¢)sin2(khcose) (4.33)

2" 2] A '

Maksimalne vrednosti intenziteta i direktivnosti ¢e zavisiti od vrednosti k4 1 bice
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Slika 4.8 (a) Prikaz kretanja talasa za horizontalni elektri¢ni dipol, (b) horizontalni dipol iznad

provodne ravni, (c¢) kretanje talasa horizontalnog dipola u dalekom polju [4].

Ovde je od interesa maksimalan dobitak zracenja pod uslovom broadside pravca t;.
6 = 0°, sto Ce biti za slucaj 7 = A/4 i dobitak ¢e iznositi oko 6 [4].

U realnim situacijama reflektor nikad ne¢e imati osobine PEC-a, to moze biti Cesto i
povrsina zemlje koja moze imati razliCite karakteristike zavisno od vrste tla, vlaznosti i sli¢no.
Takode, pored razli¢ite provodljivosti deo snage moze biti 1 apsorbovan. Za Stampane antene
se tipi¢no kao reflektor koristi metalna plo¢a od aluminijuma, Celika ili slicnih metala dobre
provodnosti. Realan reflektor je kona¢nih dimenzija tako da u zavisnosti od radne frekvencije
1 njegovih dimenzija, tipa antene, uticaj ivicnih efekata, narocito u formi difrakcije, moze biti

jako izrazen.
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S ANTENSKI NIZOVI

Usmeren dijagram zracenja sa velikim pojacanjem je neophodan za mnoS$tvo aplikacija.
Poveéanje dimenzija usamljenog elementa moze dovesti do trazenih karakteristika. Drugi
nacin za oblikovanje zeljenog dijagrama zraCenja bez modifikacije zraceCeg elementa je
njihovo udruzivanje i formiranje antenskog niza [3-4, 7, 19, 33-34]. Elementi niza su
uglavnom identi¢ni $to ne mora nuzno biti neophodno, ali je Cesto prakti¢nije i lakSe za
analizu. Kao zrace¢i elementi niza mogu se koristiti bilo koji antenski tipovi: dipoli, patch,
horn antene, slotovi itd. Totalno polje niza u idealnom slucaju ¢e biti jednako vektorskom
zbiru polja od svih elemenata. U praksi ovo nece biti slucaj zbog efekta medusobne sprege
izmedu elemenata niza tj. raspodela struje jednog elementa moze biti znatno drugacija u
zavisnosti od njegovog mesta u nizu, $§to se opet znacajno razlikuje od raspodele struje
usamljenog antenskog elementa. U praksi je cilj da se polje u zeljenim pravcima sabira, a u
nezeljenim medusobno ponistava. Ovo je samo delimicno ostvarivo. Tipi¢ni nac¢ini na koji se
od niza identi¢nih elemenata moze dobiti Zeljeni dijagram zracenja su: geometrijski raspored
elemenata (linearni, cirkularni, pravougaoni, sferi¢ni), relativno rastojanje izmedu elemenata,
amplitudska pobuda svakog elementa, fazna pobuda svakog elementa, relativni dijagram

zracenja svakog elementa.
5.1 Faktor niza

Ako uzmemo dva antenska elementa na medusobnom rastojanju d i pretpostavimo da
nema sprege tj. da ¢e njihovo individualno polje ostati nepromenjeno tada mozemo izvesti isti
zakljucak kao kod teoreme likova tj. da ¢e u dalekom polju ukupno polje biti jednako zbiru

polja individualnih komponenti [4, 19].

- jlm—(8/2)] - jlikn~(p12)]
¢ ¢ cos 02} (5.1)

A kl,l
E =E +E,=2a,jn—" { cosé, +
4r

h H
Ovde vazi 6 =0,=6, za amplitudsku varijaciju ¢e vaziti r,~r,~r dok ¢e za faznu

e d d . o .
varijaciju vaziti # = r _ECOS 0, r,=r+ ECOS 0 tako da se prethodna jednacina svodi na

— jkr
E, = ﬁngMcos H[e+f(""°°59+ﬂ)/2 4 o /(kdcos0+p)/2 ] _
t
4rr

kI le " 1 -2)
a,jn—>-——cos® 2cos{—(kdcos€ + ,[)’)}
4r 2
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Faktor za koji se totalno polje niza razlikuje od polja individualnog elementa se naziva

faktor niza (Array Factor).

AF = 2cosB (kd cos @ + ,B)} (5.3)

Ovde je faktor niza izveden za dva elementa, ali isti se moze pokazati za proizvoljan broj

elemenata (SI1. 5.1).

N A e e e

1/(N- 1Dy

1/3v | #4

3y

(a) (b)

Slika 5.1 Izgled polja za N elemenata niza za tacku posmatranja u dalekom polju: (a)

geometrija, (b) fazorski dijagram [4].

Svaki niz ima svoj faktor niza. Faktor niza je funkcija broja elemenata, njihove
geometrijske raspodele, relativne faze, magnitude i rastojanja izmedu elementa. PoSto sam
faktor niza ne zavisi od zracecih karakteristika samog elementa niza on moZze biti formiran
tako Sto se kao zamenski elementi koriste idealni izotropni radijatori odgovarajucih faza,
amplituda i prostornog rasporeda. Zatim se totalno polje moze dobiti preko mnozenja faktora
niza sa poljem jednog elementa (za slucaj nizova sa identicnim elementima). Tako da se za
faktor niza od N uniformnih elementa istih amplituda i medusobnog rastojanja u linearnom

prostornom rasporedu moze pisati kao

N sin(2 ;//j
AFN — Ze_/(nfl)(kdcongrﬂ) | \N& / W= kd cos @ + ﬂ (54)

n=l sin("yj
2
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U datom nizu S predstavlja progresivni fazni pomeraj, tj. faznu razliku izmedu dva
susedna elementa linearnog niza [4]. 1z izraza (5.4) se vidi da za uniformni linearni niz od N

elemenata jedini nacin za kontrolu faktora niza je izbor relativne faze y izmedu elemenata

[4]. 1z (5.4) nule se mogu naci kao

N N A 2n
sinf] —y |=0=>—y|,_, =tnr =6 =cos”' | —|-f+t—x ||, n=12,3.. 5.5
(2‘”) 2‘//|9_9n n |:27ZZZ( B N jj' (5.5)

Maksimumi se mogu naci kao
v o1 41 A
5 :E(kdcost9+ﬁ)\9=9m:im7z =6, =cos %(—ﬂiﬂmﬁ) , m=0,1,2.. (5.6

Za m = (0 postojace samo jedan maksimum koji ¢e biti

_cos [ 2B
6, =cos (277’0’) (5.7)

Ovo se deSava kada je ugao posmatranja  =0. 3 dB Sirina faktora niza se moze naci iz

sledeeg izraza

%l/l :%(kd cosH—i—ﬂ* -0, = T1.391=06, :%—sinl{i(—ﬂi 2'782ﬂ (5.8)

27d N

Za slucaj velike vrednosti d u odnosu na talasnu duzinu izraz se moze pisati kao

A 2.782
9,1{3—%(—&: - ﬂ (5.9)

3dB Sirina moZe biti odredena kada su poznati uglovi prvog maksimuma 6, 1 tacke 6, posto
¢e za simetri¢ni dijagram to biti

®,=20,-6, (5.10)

Ono §to je veoma bitno je postojanje sekundarnih maksimuma tj. bo¢nih lobova koji se mogu

naci iz sledeceg izraza

:ngcos—l{%{_ﬁi?s]\jljﬂ}, s=1,2,3,...
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Ovo se za d >> A moze svesti na

eszﬁ_i{—ﬁi[zﬁljﬂ} s=1,2,3,.. (5.12)

Maksimum prvog bo¢nog loba se moze izvesti kao

N N 3z
?WZT(deOSMﬁL”“ zi{TJ (5.13)
0. =cos™ i[— B i3—ﬂ}
‘ 27md N
Odavde ako uzmemo vrednost normalizovanog faktora niza dobija se
(3]
sin ?W
(4F), = == =0212
N, 37 (5.14)
2 66,

(4F), [dB]= 2010g10(0 2)=-13.47dB

Na ovaj nacin je dobijena poznata vrednost da ¢e nivo bo¢nih lobova u uniformnom nizu

u najboljem slucaju biti oko 13.47 dB ispod nivoa glavnog loba.
5.2  Niz sa broadside zracenjem

U mnogim primenama se tipicno zahteva da antenski niz ima zracenje u broadside pravcu
tj. tipi¢no u pravcu normalnom na ravan antenskog niza 6, =90° (Sl. 5.1a y-osa). Pod ovim
se podrazumeva da maksimum dijagrama zracenja bude usmeren u ovom pravcu §to se svodi
na izbor zraCeceg elementa niza koji samostalno ima dobro zracenje u broadside pravcu i
izborom faktora niza pod zeljenim uslovima [4]. Uslov za faktor niza je da prvi maksimum
bude na 6, =90° Sto daje

W =kdcosO+ B, = =0 (5.15)
Odavde se dobija uslov da bi uniformni linearni niz imao zracenje u broadside pravcu
neophodno je da svi elementi imaju istu faznu ekscitaciju. Po ovom uslovu rastojanje izmedu

elemenata moze biti proizvoljno, ali u praksi to mora biti ogranic¢eno da bi se izbegla pojava

maksimuma istog nivoa kao glavni lob u drugim pravcima. Rastojanje izmedu elemenata d ne
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treba da bude jednako celobrojnom umnosku talasne duzine (d #nA, n=1,2,3...) kada je

L =0, jer bi onda

v =kdcos@+p|,.,, =2mcos 0‘ g=0°,180°= T2NTT (5.16)

n=1,2,3...

Ovo bi znacilo da pored Zeljenog broadside maksimuma postojao maksimum duz z-ose niza

(SL. 5.1a) na 6, =0°180°. Ovo je tipi€no nepozZeljna karakteristika dijagrama zracenja pa se

zato da bi se izbegla pojava ovih maksimuma rastojanje izmedu elemenata niza ogranic¢ava da

bude manje od talasne duZine tj. d_, < A. Na osnovu prethodnih izraza i ubacivanjem uslova

za broadside zracenje mogu se dobiti karakteristike ovog niza date u Tabeli 5.1.

Tabela 5.1 Karakteristike broadside antenskih nizova [4].

Nule

Maksimumi

3dB tacke

Maksimumi bo¢nih lobova

Sirine prvih nula (FNBW)

3dB S$irina

Sirina prvog bo¢nog loba

0, = cos_l(i%g} n=1,2,3...

n#N,2N,3N.

0, = cos'l(i m_/lj
d

m=0,12....

0 zcos_l(i 1.3911}

Nd
md ] A <<1

6. ~cos™ ii(szrlj
S 2d

N
s=1,2,3....
mwd | A <<1

0,6=2 Z—cos_l[ij
2 Nd

0, ~2 %—0051(1'391/1)}

I aNd

/A <<1

O, ~2 Z—cos‘l(ij
2 2dN

7d | A <<1
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5.3 Niz sa skeniranju¢im dijagramom zracenja

Antene se definiSu kao uredaji koji vrSe konverziju energije izmedu elektromagnetskih
talasa i struje u elektricnim kolima. Efikasnost ove konverzije se moze znac¢ajno poboljsati
ako se obezbedi da maksimum direktivnosti antene bude usmeren u pravcu dolaska Zeljenih
radio talasa. Takva kontrola se najprostije moze posti¢i prostim mehanickim pomeranjem
usmerenog antenskog niza. Rezolucija, brzina skeniranja, pouzdanost ovakvih sistema je
prakticno direktno zavisna od mehanickih karakteristika sistema. Nizovi sa elektronskim
skeniranjem tzv. fazirani nizovi su znacajno promenili nac¢in kontrole dijagrama zracenja [34].
Ovi nizovi vrSe kontrolu dijagrama zracenja promenom faze i amplitude individualnih
elemenata. Kontrola faze svakog elementa se vrSi uredajem koji se zove fazni Sifter.
Elektronsko skeniranje je gotovo trenutno i moze se prakti¢no primeniti na bilo koji tip antene
nezavisno od njene veliCine.

Skenirajuc¢e antene su primarno razvijene za radarske potrebe. Zbog svojih mnogobrojnih
prednosti u odnosu na klasicne mehanicke radarske sisteme, pre svega u pogledu veli¢ine i
cene, elektronske skenirajuce antene su postale glavni tip mobilnih i fiksnih radarskih sistema.
Najnapredniji sistemi sa elektronskim skeniranjem imaju slede¢e osobine: generisanje
zeljenog dijagrama zraCenja, Zeljena Sirina glavnog snopa, redukovan i kontrolisan nivo
boc¢nih lobova, definisanje polozaja nula dijagrama zracenja, dobijanje Zeljenog dobitka.

Kao $to izbor odgovarajuce faze zracecih elemenata niza moze formirati broadside niz
tako se na slican nacin dijagram zraenja moZe usmeriti u bilo kom pravcu. Pod

pretpostavkom da ¢e snop biti orijentisan u pravcu ugla 6, gde je 0°< g, <180°, tada ce biti
w =kdcosO+ ., = kd cos 0, + = 0= ff =—kd cos ), (5.17)

Iz ovoga sledi da kontrolisanjem progresivnog faznog pomeraja izmedu susednih
elemenata maksimum dijagrama zra¢enja moZze biti usmeren u zeljenom pravcu i na taj nacin
se formira skeniraju¢i antenski niz. Ovo je osnovni princip funkcionisanja elektronskog
faznog skeniraju¢eg niza. Tipi¢an primer linearne skenirajuée antene dat je na Sl. 5.2.
Dijagram zracenja svakog elementa, njegova ulazna impedansa i raspodela struja ¢e tipi¢no
biti razli¢iti cak i kada su svi elementi pobudeni sa istom amplitudom i fazom zbog efekata

medusobne sprege.
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90°

\ 4

Izvor oo

Slika 5.2 Frekvencijski skenirajuca antena sa dijagramom zracenja (d je rastojanje izmedu

elemenata niza, a / je duZina voda koji unosi fazni pomeraj, =6, je ugao skeniranja).

Da bi se obezbedilo kontinualno skeniranje jednog sistema potrebno je da postoji
tehnologija koja obezbeduje neprekidnu promenu faze. Ovu ulogu vrse elementi koji se zovu
fazni Sifteri (pomeraci faze). Postoje viSe vrsta faznih Siftera [2]. Frekvencijski fazni Sifteri su
uredaji koji imaju frekvencijski zavisnu faznu karakteristiku. To su tipi¢no dvoportni uredaji

.....

tipa je prost transmisioni vod odgovaraju¢e duzine / koji za promenu frekvencije Af ¢e dati

promenu faze

Ag[°]= 36002 Ad[rad]= 22 (5.18)
\% \%

gde je v brzina svetlosti u medijumu u kome se talas prostire. Ovo je jedna od prvih tehnika za
elektronsko skeniranje koja omogucava kontinualnu promenu faze sa promenom frekvencije.
Druga cesto koris¢ena metoda je konstruisanje vise vodova razli¢itih duzina, a zatim se
prekidackim mehanizmom bira odredeni fazni pomeraj tj. polozaj glavnog snopa. Sli¢na
metoda se koristi kod Rotman-ovih sociva [35-36], Butler-ovih matrica koje tipicno
predstavljaju mreZze sa odredenim brojem ulaza 1 izlaza konfigurisane da pobuda svakog
izlaza daje drugaciji fazni raspored [37-38]. Ove metode mogu da rade na samo jednoj
frekvenciji, ali za razliku od frekvencijskog skeniranja ne mogu da daju kontinualno
skeniranje ve¢ samo izbor izmedu predefinisanih pravaca, zbog toga se ¢esto kombinuju sa
frekvencijskim skeniranjem da bi se dobilo skeniranje u dve ravni: u jednoj kontinualno

frekvencijsko, a u drugoj diskretno prekidacko.
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Koris¢enje dioda koje sa promenom napona daju razlicitu fazu je jo§ jedna metoda koja je
u upotrebi, ali ima prilicno velike gubitke. Feritni fazni Sifteri rade na principu promene
permeabilnosti sredine kroz koju se talas prostire 1 na taj na¢in menjaju i brzinu prostiranja
talasa kroz sredinu, $§to na osnovu (5.18) rezultuje 1 u promeni faze.

Kako je A =v/ f 1ako je snop usmeren na ugao 6, fazna razlika izmedu elemenata treba

da bude 27z(d/ /I)sin 6,.Uobicajeno je da se na potreban fazni pomeraj dodaje celobrojni

umnozak od 27z radijana Sto daje vecu frekvencijsku zavisnost. Ako uzmemo da je broj

dodatih 27 radijana m, fazni pomeraj dobijen od linije duZine / se moze pisati kao

272(d / A)sin @, + 272m =27/ A

. mA (5.19)
Sln@o = —7+—

d

Kada je snop usmeren ka broadside, §to znaci da je €, =0 na Sl. 5.2, onda je iz jednacine
(5.19) m =1/ 4, gde je 4, talasna duzina koja odgovara poziciji snopa na broadside pravcu, a

/. je odgovarajuca frekvencija. Sada (5.19) moZemo pisati kao

siné), =i(1—ij=i(1—ﬁj (5.20)

d A ) d f
ST : . o A
Ako se skeniranje vrsi kao * 6, tada bi potrebna relativna promena frekvencije bila — pa je
0
sing = | A |- AP & (5.21)
2d\ f, ) 360" d

Kako i svi nizovi i skeniraju¢i nizovi mogu imati pojavu neZeljenih maksimuma S§to

ograniava mogucnost skeniraju¢eg opsega uglova. Ako je €, grani¢ni ugao na kome se prvi

neZeljeni maksimum pojavljuje, a @, trenutni ugao skeniranja glavnog snopa tada vaZzi odnos
sin@, —sin6,|=1/d (5.22)

Uz pretpostavku da se nezeljeni maksimum moze tolerisati kada je na uglu £90° tada ce
vaziti da
1+singy|<A/d

A (5.23)
1+sin 6,

max
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Kao prakti¢an primer moze se uzeti da je relativni opseg 20%, a Zeljeno skeniranje & 25°,

tipicno rastojanje izmedu elemenata je A/2 tada po (5.21) bi trebalo /=2.14,, dok bi za

opseg od 10% bilo potrebno da bude / =4.24,.

5.4 Napojne mreZe za raspodelu snage kod mikrostrip nizova

Nizovi sa uniformnom raspodelom ¢e tipi¢no imati najvecu direktivnost i najmanju 3dB
Sirinu za dati broj elemenata i njihovu prostornu raspodelu. Medutim, uniformni nizovi imaju
dijagram zracenja koji nije pozeljan u mnogim primenama, to se pre svega odnosi na bo¢ne
lobove koji ¢e u najboljem slucaju biti oko 13.47 dB ispod nivoa glavnog loba, jednacina
(5.14). To je nepozeljno u mnogim primenama gde se tipicno zahteva najmanje 20 dB
potiskivanja.

Chebyshev-ljeva (Dolph-Chebyshev) raspodela omogucava produkovanje jednakih nivoa
svih bo¢nih lobova za najuzu 3dB Sirinu. Taylor je razvio raspodelu koja je bazirana na
Dolph-ovoj upotrebi Chebyshev-ljevih polinoma koji ¢ée produkovati najuzi snop za
specificirani nivo bo¢nih lobova [19]. Za velike nizove Taylor-ova raspodela je efikasnija od
Chebyshev-ljeve. Binomijalna raspodela ¢e dati veoma nizak nivo lobova, ali i znatno
smanjen gain i proSirenu 3dB Sirinu. Chebyshev-ljeva raspodela za slucaj beskona¢no malih
boc¢nih lobova ¢e se svesti na binomijalnu. Postoji prakticno ogroman broj matematickih
modela na osnovu kojih se moze izvesti raspodela u skladu sa specificnim potrebama. Jo$
neke poznate raspodele su: trougaona, kosinusna, kosinus kvadrat itd. Razvojem racunarskih
sistema omoguceno je dobijanje specificnih raspodela za dati sistem koje mogu biti
prilagodavane u zavisnosti od trenutnih potreba.

Kada se izabere odredena raspodela u skladu sa vrstom i namenom antenskog niza tada je
potrebno izvrsiti fiziCku realizaciju. To se obi¢no vrsi implementacijom odgovarajuce napojne
mreze. Mreze za napajanje mikrostrip nizova mogu biti podeljene u dve kategorije: paralelne
(korporativne) i serijske [33]. Korporativne mreze imaju tipi¢no jedan ulazni port od koga se
ra¢va mnostvo grana do krajnjeg izlaznog porta koji se zavrSava sa antenskim elementom.
Serijski tip napajanja podrazumeva jednu liniju voda od koje se deo snage predaje zrace¢im
elementima. Veza izmedu elemenata i linije voda moze biti direktna ili preko raznih
mehanizama sprege. Dva poznata tipa serijskih nizova su rezonantni niz i niz sa putujué¢im
talasom (traveling wave). Oba tipa i serijski i paralelni tip napajanja, mogu biti postavljeni u
istoj ravni sa antenama ili u posebnom sloju. Izbor mreze za napajanje je kao i izbor same

raspodele stvar kompromisa. Negativni efekti koji se javljaju kao posledica napojnih mreza
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su: gubici u dielektriku i provodniku; gubici usled povrSinskih talasa; nezeljeno zracenje na
pojedinim delovima mreze poput ivica, racvanja, prelaza. Ovi gubici doprinose samim

gubicima zraceceg elementa i znacajno smanjuju efikasnost celog sistema.

Zraceli elementi

Fazni
Sifteri
* Delitelji *

snage

Izvor
(a)
Zracecli

l = ] elementi | = |

Delitelji
snage .—@ [zvor

t
o]

(b)

Slika 5.3 Korporativna napojna mreza: (a) za linearni niz sa faznim skeniranjem, (b) za

planarni antenski niz.
5.4.1 Korporativna napojna mreza

Korporativna mreza jednodimenzionalnog niza se sastoji od mreze delitelja koja se tipi¢no
racva u dve nove grane, mada je moguca i znacajno drugacija konfiguracija. Za uniformnu

raspodelu sve grane su konfigurisane tako da se podjednaka snaga doprema na svakom izlazu.
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Ako se zahteva drugacija raspodela onda se na svakom ra¢vanju vrs$i odgovarajuc¢a podela
snage podeSavanjem odnosa impedansi vodova koji ucestvuju u rac¢vanju. Ako su sve grane
podjednako udaljene od izvora onda je faza svih elemenata niza jednaka i niz ¢e uvek dati
broadside dijagram zraCenja. Ubacivanjem odgovaraju¢ih progresivnih faznih Siftera (SI.
5.3a) moze se dobiti skenirajuci niz. Ovaj niz je veoma fleksibilan $to se tice kontrole snage i
prakti¢no se moze ve¢im delom realizovati i nezavisno od samog antenskog niza tj. potrebno
je samo znati impedansu antenskog elementa niza idealno sa uraCunatim efektima sprege od
drugih elemenata. Velika mana ovog tipa napojne mreze je njena tipicno velika povrSina
(znacajno veca od povrsine samog niza zrae¢ih elemenata) i samim tim znacajni gubici. Za
tipicnu simetricnu konfiguraciju niz mora imati 2" elementa, gde je n ceo broj i predstavlja
broj grananja [33]. Za drugi broj elemenata neki tip asimetri¢cne konfiguracije mora biti
koris¢en.

Za planarni tj. niz u dve dimenzije korporativno napajanje se veoma lako implementira
(S1. 5.3b). Kao delitelji snage se tipicno koriste T-spojevi zbog svoje jednostavnosti. Slaganje

impedanse se vrsi sa jednim ili viSe 1, /4 transformatora, mada je mogu¢ i postepen prelaz sa

jedne impedanse na drugu preko taper-a [4].
5.4.2 Serijska napojna mreza

Serijski tip napajanja podrazumeva minimalnu moguéu mrezu za napajanje antenskih
elemenata. Sa ovim tipom napajanja veli¢ina celokupne antena se nece bitno menjati od
veli¢ine koja je definisana rasporedom samih antenskih elemenata. Zbog svojih malih
dimenzija imace znacajno manje gubitke u odnosu na korporativni tip napajanja. Ovaj tip
napajanja je prirodan za frekvencijski skenirajuce antene zbog postojanja progresivnog faznog
pomeraja izmedu susednih elemenata. Medutim ova osobina je veliki ogranicavajuéi faktor
ako je potrebno da antena zadrzi broadside pravac u Sirem opsegu rada za koji je potrebno da
svi elementi budu u fazi. Tako da ¢e tipian tip usmerene antene imati uzak opseg rada.
Takode mehanizam raspodele snage je znatno komplikovaniji.

Tipi¢an niz Stampanih elemenata se postavlja na rastojanju od A, kako bi na centralnoj

frekvenciji dobili broadside pravac (Sl. 5.4a i 5.4c). Medutim ako sami susedni elementi

obrcu fazu za 180° tada je potrebno postaviti elemente na 1,/2 da bi polje u dalekoj zoni
bilo u fazi (SI. 5.4b i 5.4d) [33]. Ovaj niz Ce biti Sirokopojasniji, jer je 4,/2 duplo manje

frekvencijski zavisno u odnosu na A4, .
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Kod rezonantnog niza elementi su periodi¢no rasporedeni duz niza i niz se tipi¢no
zavrSava sa otvorenim kolom na A, /2 ili kratkim spojem na 4, /4 od poslednjeg elementa.
Na taj nain zadnji element ¢e uvek videti otvorenu vezu koja neée uticati na njegovu

impedansu (SI. 5.5). Elementi su na rastojanju 4, ili 4, /2 zavisno od konfiguracije niza (S

5.4).
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Slika 5.4 Linearni serijski napajani antenski nizovi: (a) niz patch antena u sinfaznoj
konfiguraciji, (b) niz patch antena u antifaznoj konfiguraciji, (c) niz dipola u BMS tehnici i

sinfaznoj konfiguraciji, (d) niz dipola u BMS tehnici 1 antifaznoj konfiguraciji.

Drugi naziv za ovaj niz je niz sa stoje¢im talasom. Ovo je zbog toga Sto je pobuda
zraceéih elementa u sustini posledica dva talasa: direktnog od izvora i reflektovanog koji se
vraca sa kraja niza kada dode od kratkog spoja ili otvorene veze koji u idealnom slucaju daju
apsolutnu refleksiju. Ova dva talasa u sustini formiraju stojeci talas. Ovaj niz je koristan samo
u generisanju broadside dijagrama zracenja. Njegovo prilagodenje je ograni¢eno rezonantnom
prirodom, samim tim niz ima veoma uzak opseg rada. Takode ¢e do¢i do sabiranja refleksija
od svakog elementa u fazi. Ulazna admitansa ovog niza je podeSena da odgovara admitansi
napojnog voda. Zbog medusobnog rastojanja izmedu elemenata totalna admitansa niza bice
jednaka zbiru admitansi svih zraceéih elemenata [33]. Ovo se na centralnoj frekvenciji svodi

na zbir konduktansi (Izraz 5.24).

--------------- T T
X» Gi1 G2| eee [GN-] GN Otvorena 1
veéza

Q=35 0 00Q ® — =~ g

Slika 5.5 Sema serijskog niza sa stoje¢im talasom (zavrSen sa otvorenom vezom ili kratkim

spojem) i niza sa putuju¢im talasom (zavrsen prilagodenjem).

N
Y pezonatnoc niza = z G, (5.24)

n=1
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Niz sa serijskim tipom napajanja se naziva niz sa putuju¢im talasom kada se na kraju niza
nalazi terminacija koja je prilagodena na impedansu napojnog voda (Slika 5.5). Ulogu
terminacije moze imati 1 sam zrace¢i element ili otpornik. Svrha ovoga je da se spreci da
reflektovani talas od zadnjeg elementa ponovo vrati u niz i formira bocni lob znacajne
amplitude. Ovaj lob bi bio simetri¢an glavnom lobu u odnosu na broadside pravac. Da bi se

izbegle velike refleksije u fazi elementi su Cesto pomereni malo u odnosu na 4, ili 4,/2 §to

za posledicu ima da glavni snop nije na broadside pravcu. Ovaj tip napajanja je tipi¢an za
frekvencijsko skenirajuc¢e antene i ima znatno Siri opseg rada od rezonantnog niza. Glavna
razlika u odnosu na niz sa stoje¢im talasom je Sto u formiranju antenskog niza ucestvuje samo
direktan talas dok se ostatak snage trosi na otporniku. Ovaj tip napajanja je pogodniji za niz sa
veéim brojem elemenata kako bi manje snage bilo rasuto u terminaciji. Ako uzmemo da su
gubici u napojni linijama zanemarljivi [33], da je F, Zeljena raspodela u nizu poput
Chebyshev-ljeve, N ukupan broj elementa niza, da je Pu snaga koja ulazi u niz, a da je PL
snaga koja se gubi u prilagodenju tada bi izraz za normalizovanu konduktansu svakog

elementa niza bi bio

F
g, = " (5.25)
_Tu Fm — Fm
PUL _PL m=1 m=l1
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6 ANTENSKI NIZ SA NOVIM PATCH ANTENAMA

U ovom poglavlju je predstavljen jedan od originalnih doprinosa disertacije. Rezultati
prikazani u njemu se baziraju na [39-49]. Pored univerzalnih metoda za poboljSanje
karakteristika prilagodenja patch antene poput koriS¢enja debljeg dielektrika sa vecim
gubicima, koje sa sobom nose nezeljene osobine poput pojave visih modova, povrSinskih

talasa i ukupno slabije efikasnosti [4, 19-20], jedno od reSenja je modifikacija samog patch-a.
6.1 Patch antene sa prosSirenim opsegom rada

Jedan od pristupa za dobijanje veceg opsega impedanse (prilagodenja) je patch antena sa
slotom u obliku slova U (SI. 6.1a) [50-52]. Ove antene su tipi¢no namenjene za rad u GSM
opsegu. KoriS¢eni dizajn koristi napajanje sondom koje je veoma neprakti¢no za planarne
antenske nizove (Sl. 6.1a). Ovaj tip antene sa mikrostrip napajanjem i korporativnim nizom
[53] je dat na Sl. 6.1b. Radni opseg je 5.65-6.78 GHz. Debljine koriS¢enih dielektrika su
redom 14.3 mm (0.084,), 1.06 in¢a (26.924mm ~ 0.084,), 10 mm (0.08664,), 3.5 mm

(0.07254,)) za [50-53], respektivno, gde je A, talasna duZina u slobodnom prostoru na

odgovarajucoj frekvenciji. Svi dati nizovi [50-53] koriste veoma debele dielektrike $to ih ¢ini

neadekvatnim za upotrebu na viSim opsezima.

S —
° Sond
@oQ— —+ =4 = += — onda
d D
a é Koaksijalni port
1
(&
k
Slot !
i
k
(a) (b)

Slika 6.1. Patch antene sa U-slotovima: (a) direktno napajanje sondom, (b) napajanje patch

antena mikrostrip vodom u formi korporativne napojne mreze.

Antene sa viSestrukim rezonansama su veoma popularne i mogu omoguciti rad na vise
razli¢itih opsega sa jednom antenom. Ako su rezonanse medusobno bliske moze se dobiti rad
na jednom znacajno proSirenom opsegu. Ove antene se globalno mogu podeliti na: patch
antene sa ortogonalnim modovima, multi-patch strukture, patch antene sa reaktivnim

opterecenjem, [54].
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Kod patch antene sa ortogonalnim modovima dve rezonanse poticu od dva medusobna
ortogonalna moda. Kao ocigledna posledica je da dva ortogonalna moda daju medusobno
ortogonalnu polarizaciju §to veoma ogranic¢ava upotrebu ovog reSenja. Medutim zbog svoje
jednostavnosti moze nac¢i upotrebu u situacijama gde polarizacija nije od znacaja. Moze se

koristiti napajanje sa jednim (SI. 6.2a-b), [55, 56] ili dva pristupa (S1. 6.2¢-d), [57, 58].

:::::::::{%
Sonda Slot
®

il
(a) (b)
Port 2 I
Port 1
(©) (d)

Slika 6.2. Patch antene sa ortogonalnim modovima: jednim pristupom i napajanjem preko (a)
sonde [55], (b) sprege kroz prorez [56]; dva pristupa 1 napajanjem preko (c¢) sprege kroz
prorez [57], (d) sprege u blizini [58].

Multi-patch strukture podrazumevaju formiranje viSestrukih rezonansi koriS¢enjem vise
zrace€ih elemenata u odredenoj konfiguraciji. Visestruki zrace¢i elementi mogu biti smeSteni
u razli¢itim slojevima (SI. 6.3a-b), [59-61] ili u istoj ravni (Sl. 6.3c-d), [62, 63]. Ovaj tip
antene daje dosta fleksibilnosti u pogledu napajanja i kontrole rezonansi. Zbog svoje strukture
su obi¢no znacajno vecih dimenzija od tipicne patch antene i za sluc¢aj visSeslojnih struktura
predstavljaju znacajno skuplja reSenja 1 postoji velika osetljivost na greske u poklapanju
slojeva.

Najpopularnija metoda za dobijanje dve rezonanse je upotreba reaktivnog opterecenja na

jednoj patch anteni. OptereCenje moze biti implementirano na mnoge nacine. Reaktivna

68



opterecenja se mogu javiti u formi: promenjivih koaksijalnih kratkih spojeva (Sl. 6.4a), [64];
kratkih spojeva (Sl. 6.4b), [65]; direktnog notch-a (Sl. 6.4c), [66]; (d) ubacenog notch-a (SL.

6.4d), [67]; pinova (Sl. 6.4e), [68, 69]; diode (SI. 6.4f), [70]; kombinacije slotova i pinova (SI.
6.4g), [71]; slotova (Sl. 6.4h), [72-75].

Dielektrik Dielektrik
I . Dielektrik
Dielektrik Masa R
Slot . .
| | Masa Dielektrik
Sonda Napojni vod
(@) (b)
N ;- - .: B [ ) [ )
o
I . I @® Sonde
o
|
S : 1 _— [ J ()
| |Nap0jni vod
(©) (d

Slika 6.3. Multi-patch strukture u formi: zracec¢ih elemenata u razli¢itim slojevima i
napajanjem preko (a) sondi [59, 60], (b) sprege kroz prorez [61]; zraceCih elemenata u istom

sloju i napajanjem preko (c) sprege kroz prorez [62], (d) preko sondi [63].

| Dielektrik
Masa | | |
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s [ | S Katak
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Slika 6.4. Patch antene sa reaktivnim optere¢enjem u formi: (a) promenjivog koaksijalnog
kratkog spoja [64], (b) kratkog spoja [65], (¢) direktnog notch-a [66], (d) ubacenog notch-a
[67], (e) pinova [68, 69], (f) diode [70], (g) kombinacije slotova i pinova [71], (h) slotova [72-
75].

Upotreba promenjivih koaksijalnih kratkih spojeva omogucava laku kontrolu rezonansi,
ali je struktura veoma neprakticna [64]. Znatno jednostavnije reSenje je u obliku Cistog
mikrostrip kratkog spoja koji ima znatno ograni¢ene mogucnosti kontrole rezonanse [65].
Upotreba notch-eva [66, 67] je lak nain za dobijanje nove rezonanse, ali problem sa ovim
strukturama je Sto zahtevaju asimetriju Sto se odrazava na dijagram zracenja narocito u
pogledu visoke kros-polarizacije.

Kod mnogih tipova postoji problem kontrole odnosa dve rezonanse i znacajan uticaj na
kros-polarizaciju. Radi dobijanja vefeg odnosa jedan od standardnih pristupa je
modifikovanje rezonantne frekvencije moda TMioo samostalno ili u kombinaciji sa modom
TMaoo koriS¢enjem kratkih spojeva sa vijama ili kondenzatorima. Postavljanje kratkog spoja
blizu minimuma struje moda TMaso izaziva veliku perturbaciju njegove rezonantne
frekvencije dok TMioo ostaje isti [68]. Ova tehnika omogucava znacajnu kontrolu frekvencije
druge rezonanse medutim problem sa dijagramom zracenja TM3p0 moda je Sto ima boc¢ne

lobove Sto moze predstavljati veliki problem. Upotrebom pinova na razli¢itim mestima
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omogucena je promena rezonansi i polarizacije u [69]. Upotreba varaktor diode koja se

ponasa kao kondenzator moze obezbediti rekonfigurabilnost kao u [70].
6.1.1 Patch antene sa reaktivnim opterecenjem u obliku slotova

Druga vrsta reaktivnog opterecenja moze biti ostvarena upotrebom slotova na samoj patch
anteni. Moguca je njihova kombinacija sa vijama i velika kontrola rezonansi. Tipi¢na
upotreba podrazumeva dva uska slota paralelno i blizu zracecih ivica patch antene [72-77].
Opis funkcionisanja patch antene sa slotovima moze se dobiti analizom na osnovu modela
rezonantne Supljine. Po njemu ako imamo prva tri harmonika patch-a da odgovaraju
modovima TMioo, TM200 1 TM300. Ovi modovi imaju longitudalne struje rasporedene tako da
imaju nule na zrace¢im ivicama. TMiqo je od najveceg znacaja, jer njegov dijagram zracenja
ima maksimum na broadside pravcu i nema boc¢ne lobove, dok TM»o0 ima nulu na broadside
pravcu, a TM300 ima boc¢ne lobove.

Kada su veoma uski slotovi stavljeni blizu zracece ivice dolazi do manje promene
raspodele struja moda TMio, jer su slotovi locirani blizu minimuma struje ovog moda, tako
da on postaje perturbirani TMioo mod. Posto su promene minimalne samim tim 1 uticaj na
dijagram zracenja je minimalan tako da on u sustini treba da ostane nepromenjen. Sa druge
strane lokacija slota je na mestu gde je struja moda TM300 veoma izrazena tako da ¢e slotovi
veoma jako uticati na ovaj mod. Ovo forsira centralni deo struja moda TM3o0 da bude S$iri tj.
da struja perturbiranog moda bude sli¢na kao kod TMio0 moda. Ovo za posledicu ima da
rezonantna frekvencija TM300 moda bude znaCajno snizena, a i da njegov dijagram zraCenja
bude sli¢an dijagramu TMi00 moda. Dimenzije slota i njihova pozicija je kritiCan parametar,
jer lo§ izbor slota moze da poremeti i dijagram zracenja osnovnog moda TMio, takode mora
se voditi ra¢una da loSa raspodela struje ne izazove nagli rast kros-polarizacije.

Tipicne dimenzije slota za patch duzine L i Sirine W, (Sl. 6.4h) treba da budu

K<W<K; l<£; 0.7<L/W <08, d=w=h (6.1)
50 15 10

gde je w udaljenost slota od zrace¢ih ivica sa kojima je paralelan, a / udaljenost slota od
nezraceCih ivica slota. Kao §to se vidi za efikasno zraCenje patch antena sa slotovima ce
tipi¢no biti §ira od patch antene bez slotova. Sirina slota d ée biti sli¢na udaljenosti slota od
zraceée ivice w Sto ¢e biti sli¢no debljini dielektrika 4. Kod ove antene narocito je povoljna
mogucnost da se nade optimalna pozicija sonde koja ¢e obezbediti dobro prilagodenje na obe

rezonantne ucestanosti.
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Kao §to je reeno za antenske nizove napajanje sa sondama nije veoma pogodno vec je
najoptimalniji izbor ¢isto mikrostrip napajanje ako struktura to dopusta. Jedno tako reSenje
dato je u [77]. Ovde je data struktura primenjena u obliku korporativnog napojnog niza obliku
8 x 8 patch antena. Primenjena je raspodela snage za potiskivanje lobova od 25 dB. Antena
ima relativni radni opseg od 8% (23.65-24.65 GHz). Mereni bo¢ni lobovi su 20 dB i 18 dB
ispod nivoa glavnog loba u E- i H-ravni, respektivno. Mereni gain je ve¢i od 21 dBi, sa
maksimom od 22.5 dBi na centralnoj ucestanosti. Ova antena prikazuje prilicno visok nivo

kros-polarizacije u celom opsegu koji ide do nivoa od 20 dB ispod nivoa glavnog loba.
6.2 Dizajn nove patch antene za niz sa serijskim napajanjem

Nizovi sa serijskim napajanjem imaju znacajnu prednost u odnosu na nizove sa
korporativnim napajanjem u pogledu efikasnosti 1 veli¢ine. Medutim veliki ograni¢avajuci

faktor je Sto je rastojanje izmedu elementa tipi¢no vezano da bude A, na centralnoj

ucestanosti da bi se postigao broadside dijagram zraCenja, takode prilagodenje i raspodela
snage su znatno otezani za slucaj veceg radnog opsega. Ovo je jedan od razloga zasSto
prakti¢no i nema reSenja za jednoslojne serijske antenske nizove sa patch antenama koji rade
u Sirem opsegu sa dobrim karakteristikama. Cilj dizajna nove patch antene je da se poveca
radni opseg antene.

Za slucaj klasi¢ne patch antene samo prvi mod ima pozeljan dijagram zracenja. U [78]
mozemo videti dijagrame zracenja do Cetvrtog harmonika, za modove TMio, TM29, TMi2,
TM22, TM30, TM32, TMa4o (S1. 6.5). Ovde posebno treba napomenuti da sa aspekta radnog
opsega impedanse, sve rezonanse su korisne i mogu omoguciti proSirenje radnog opsega

prilagodenja. Ovo uopSte ne mora da bude slucaj za dobijanje Sireg opsega korisnog

dijagrama zracenja.

(b) (d)
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(e) () (2) (h)

Slika 6.5 Modovi patch antene iz [78], raspodela elektri¢nog polja sa odgovaraju¢im
dijagramom zracenja: (a) TMio (/= 3.11 GHz), (b) TM20 ( f=6.11 GHz), (¢c) TM12(f=7.19
GHz), (d) TM22 (f= 8.85 GHz), (¢) TM30 (/= 9.26 GHz), (f) TM32 (= 11.22 GHz), (g) TMao
(f=12.5 GHz), (h) izgled polu-ciklusa za (d).

Vidi se da svi vi$i harmonici imaju nezadovoljavajuéi dijagram zracenja tipi¢no u obliku
postojanja nule na broadside pravcu ili bo¢nih lobova. Svaki mod je povezan sa
odgovaraju¢im dijagramom zracenja. Ako mod sa nezeljenim dijagramom bude dovoljno
blizu fundamentalnog moda on moze uticati i da dijagram zracenja fundamentalnog moda
bude znacajno pogorsan i u€initi antenu neupotrebljivom. Bilo kakva modifikacija na patch
anteni moze izazvati velike promene u poziciji modova i njihovog ponaSanja. Na osnovu
posmatranja elektricnog polja i brojanja broja polu-ciklusa duz odredene dimenzije moze se
identifikovati odredeni mod koji izaziva rezonansu na datoj ucestanosti. Na Sl. 6.5h
isprekidane linije su granica izmedu polu-ciklusa.

Istrazivanje opsega dijagrama zracCenja je intenzivno ispitivano u [79-84]. Pocetni korak u
dobijanju dimenzija nove patch antene sa simetricnim procepima je iz izraza (4.6) i (4.7).
Sirina i duZina patch antene mogu biti odredena na osnovu rezonantne udestanosti i
dielektricne konstante dielektrika. Ove dimenzije mogu biti kasnije modifikovane radi
postizanja specifi¢nih ciljeva optimizacije.

Glavna razlika izmedu klasi¢ne patch antene 1 predloZzenog reSenja je postojanje
simetri¢nih procepa sa obe strane ivica patch-a kao na Sl. 6.6b. Ovi procepi dozvoljavaju
kontrolu druge rezonanse. Patch je konstruisan na dielektriku sa dielektricnom konstantom

g, =2.2, gubicima od tano =0.0009 i debljinom dielektrika 4 =0.508 mm. Za frekvenciju
od 16.5 GHz dobijaju se vrednosti od 7.2 mm i 5.8 mm za Wi L, respektivno (Sl. 6.6a).
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Slika 6.6. Izgled patch antene sa relevantnim dimenzijama:(a) klasicni patch: W= 7.2 mm,

L=5.8 mm; (b) nova patch antena: W= 8.6 mm, L =5.7 mm, Wg =2.35 mm, Wd = 3.05 mm,
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Slika 6.7 Impedansa nove patch antene u funkciji od frekvencije za razlicite vrednosti

odgovarajucih parametara: (a) Wg, (b) Wd, (c) Li. (Sivi pravougaonici pokazuju poziciju

rezonanse).
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Konac¢ne dimenzije modifikovane patch antene su 8.6 mm i 5.7 mm za Wi L, respektivno.
Kao §to se vidi L je vrlo malo promenjeno, dok je W znacajno promenjeno zbog prisustva
procepa.

Da bi se postigla Zeljena pozicija rezonansi, potrebno je odrediti uticaj specificnih
parametara na karakteristike antene. Sl. 6.7a pokazuje uticaj parametra Wg na impedansu
patch antene na rezonantnim ucestanostima. Zbog mnogo manjeg uticaja na prvu rezonantnu
ucestanost ovaj parametar moze biti koriS¢en za kontrolu pozicije druge rezonanse. Sve
simulacije su radene preko 3D elektromagnetnog simulatora na bazi MoM-a WIPL-D [85]. SI.
6.7b pokazuje frekvencijsku zavisnost impedanse antene za razliite vrednosti parametra Wd.
Ovde je situacija obrnuta, u odnosu na prethodni slucaj tj. pozicija prve rezonanse se znac¢ajno
vise menja u odnosu na drugu rezonansu, mada se u sustini sa rastom parametra Wd rezonanse
prakti¢no priblizavaju. Pozicije rezonansi za razliCite vrednosti parametara su oznacene sivim
pravougaonicima na Sl. 6.7.

Kontrola realnog dela impedanse, uz zadrzavanje fiksne pozicije moze se postici
promenom parametra Li kao Sto je prikazano na Sl. 6.7c. Moze se videti da sa pove¢anjem
parametra Li smanjuje realni deo impedanse posebno izmedu rezonansi Sto ima veliki znacaj
za kontrolu prilagodenja antene u Zeljenom opsegu. Predlozeni patch ima dve bliske

rezonanse na 15.8 GHz i 17.35 GHz i dizajniran je za upotrebu u serijskom nizu.
6.2.1 Raspodela polja nove patch antene

Da bi se razumela priroda rezonansi predlozene patch antene potrebno je posmatrati
raspodelu polja predlozene patch antene i uporediti sa raspodelom polja na standardnoj patch
anteni (Sl. 6.5). Na osnovu modela rezonantne Supljine (poglavlje 4.3.2) specifi¢ni mod patch
antene moze biti identifikovan na osnovu broja polu-ciklusa varijacija polja u odredenom
pravcu prostiranja talasa kao Sto se vidi na Sl. 6.5h. Ocigledno je da dva simetricna dodata
procepa znacajno menjaju polje originalnog patch-a na obe rezonanse. Posmatrajuéi prvu
rezonansu predlozenog patch-a na Sl. 6.8a mozemo videti minimum na sredini patch-a duz
dimenzije L i maksimum izmedu dva procepa. Ovo odgovara fundamentalnom modu
prostiranja TMio klasi¢ne patch antene sa Sl. 6.5a, ali veliki procepi uzrokuju odredenu
varijaciju moda pa se ovaj mod moze zvati perturbirani TM o mod.

U slucaju druge rezonanse sa Sl. 6.8b, mozemo videti raspodelu polja koja indukuje
postojanje odredene komponente ortogonalnog moda na osnovu oblika minimuma na centru

patch-a. Ova rezonansa moze biti nazvana TM, mod gde je 1< 6 < 2. Na Sl. 6.8c prikazana

je rezonansa na 32 GHz koja po izgledu odgovara drugom harmoniku TM2o. Dijagram
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zracenja ovog harmonika se jasno razlikuje od prethodna dva slucaja po postojanju nule na

broadside pravcu zbog ¢ega nije upotrebljiv za nizove.

(a) (b)
5 % s »z:N

— ——=15.8 GHz H-ravan Co-Pol
m o P T i38GH ErmvanCoPolar
5 / ———f=15.8 GHz H-ravan Cross-Polar \
~ ——{=17.35 GHz H-i Co-Pol
R S e N
— o4 —¢—f=17.35 GHz H-| Ci -Polar—*—¢
% _1 O / 4 ravan rg olarf \-1
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Slika 6.8. Raspodela polja i 3D dijagrami zracenja za mod: (a) TMio ( f= 15.8 GHz),
(b) TM,, (f=17.35 GHz), (c) TM2o (/=32 GHz), (d) preseci dijagrama zracenja na prva

dva moda.

Za prakticne svrhe vazno je videti posledice raspodele polja, Sto se posebno odnosi na
dobijeni dijagram zracenja. Iz Sl. 6.8d se vidi da je dijagram zraCenja adekvatan, jer ima
maksimum na broadside pravcu i nema boc¢ne lobove, ali nivoi kros-polarizacije (CPLs) su
uvecani u H-ravni u odnosu na klasi¢an patch. CPLs u E-ravni su veoma niski i nisu
prikazani. Maksimalni nivoi gain-a su 7.2 dBi 1 6.85 dBi na 15.8 GHz i 17.35 GHz,
respektivno. Na prvi pogled ovo moze izgledati neuobicajeno, posto gain obi¢no raste sa

frekvencijom za konstantne dimenzije antene, stoga obi¢no visa frekvencija podrazumeva visi
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gain. U ovom slucaju, zraenje na prvoj rezonansi je efikasnije, jer su gubici na drugoj
rezonansi izrazeniji.

Moze se videti da su dva glavna problema patch antene sa reaktivnim optere¢enjem reSena
u novom predlozenom dizajnu: kontrola impedanse i zraCenja kros-polarizacije. Ovo nije
slu¢aj sa dobro poznatim strukturama [72-75], koje imaju ozbiljne probleme sa dijagramom
zracenja zbog Cega nisu pogodne za koriS¢enje u serijskim antenskim nizovima sa veéim
radnim opsegom. U [77] ¢ak i1 sa korporativnim nizom koji daje mnogo viSe slobode u
rasporedu elemenata i snage izmedu njih, mozemo videti da je CPLs veoma visoki i ostaju na

nivou bo¢nih lobova u celom radnom opsegu.
6.3 Dizajn antenskog niza sa novom patch antenom

Predlozeni patch je aranziran u formi dva identi¢na linearna niza. Linearni niz se sastoji

od identi¢nih patch antena na rastojanju 4, na centralnoj ucestanosti. Patch-evi su praceni sa
identi¢nim A,/4 transformatorima impedanse i ostatak je vod od 50 Q. Niz je simetri¢an u

H-ravni i na taj nacin se izbegava jedan od glavnih problema kod ovakvih nizova, a to je
skeniranje sa promenom ucestanosti. Ovaj princip je demonstriran u [45, 86-89]. Naime ako
se uzmu dva identi¢na niza kao na slici svaki od njih pojedinacno ¢e imati skeniranje, ali ¢e
kombinovani glavni snop biti usmeren ka broadside. Kako je osnovni zahtev niza da radi u
Sirem opsegu niz je konfigurisan kao niz sa putuju¢im talasom. Na kraju niza umesto

otpornika se moZze staviti vod ukupne duzine A,/2 tako da talas koji se reflektuje od kraja

vrati u fazi do zadnjeg elementa i u niz tako da nema gubitka 1 potrebe za terminacijom. Ovo
je moguce zato $to se zahteva broadside pravac u celom opsegu.
Ovo uredenje niza je dosta poznato [45, 86-89] i prosto analiticko reSenje za raspodelu

bazirano na odnosu impedanse transmisione linije Zo 1 ulazne impedanse patch antene Z, je

Z i—1 Z 2N-1
a=[1-201 4]1-20| | j=1..N (6.2)
ZP ZP

gde a; predstavlja amplitudsku raspodelu na i-tom ¢lanu niza. Drugi ¢lan zbira je posledica
reflektovanog talasa od kraja niza i njegov doprinos je za veci broj elemenata prakticno
zanemarljiv. Ovde ¢e 2N biti ukupni broj elemenata linearnog niza. Ovaj izraz pretpostavlja
¢isto realnu prirodu patch antene §to je tano samo na rezonantnoj ucestanosti, tako da je ova
raspodela tacna samo za veoma uzak opseg ucestanosti oko rezonanse. Ova formula je jo$

manje pouzdana ako se u obzir uzmu efekti medusobne sprege.
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Da bi se dobila tacna amplitudska raspodela u Sirem frekvencijskom opsegu moze se
primeniti postupak u dva medusobno nezavisna koraka. Prvi korak je dobijanje tacne
vrednosti impedansi patch antena u nizu. Ovo se radi tako §to se 16 patch antena stavi u
identi¢ne pozicije kao u linearnom nizu, ali bez napojne mreze ve¢ se svaki patch pobuduje
nezavisnim generatorom. Na ovaj na¢in moze se dobiti kompletna matrica impedansi u nizu.
Posto se napojna mreza linearnog niza sastoji samo od mikrostrip vodova sa dve razlicite
impedanse, ona moze jednostavno biti modelovana analiticki preko [90]. Koriste¢i impedansu

A, /4 transformatora kao promenljivu, mozemo dobiti Zeljenu raspodelu. Mreza treba da

izgleda kao SI. 6.9.

PO P8 P7 P6 P5 P4 P3 P2 P2 P3 P4 PS5 P6 P7 P8 P9
A4 v A4 A4 A4 v v vy v A4 A4 v A v A

Slika 6.9. Napojna mreza za linearni niz od 16 elemenata sa centralnim napajanjem.

Umesto patch antena mreza treba da bude zavrSena sa matricom impedansi na mestu patch
antena. Na taj nac¢in omogucena je ko-simulacija, tj. matrica impedansi je dobijena sa 3D
simulacijom, a rezultati se dalje koriste za veoma brzu analiticku simulaciju. Kao element koji
se koristi u AWR MWO je specijalna vrsta porta (Network Terminated Port) koja za razliku
od obicnog opterecenja omogucéava ocitavanje vrednosti S-parametara, impedanse itd. na
samom portu kad on ima sloZenu kompleksnu impedansu ¢ija je vrednost definisana matricom
impedansi. Na ovaj nacin je moguce direktno ocitati raspodelu u formi S-parametara koji po
definiciji predstavljaju odnose napona izmedu odredenih portova, §to ¢e ovde biti odnos

amplituda kao

W, :M, i=1,..8 (6.3)

Ovde i predstavlja redosled patch antene brojec¢i od izvora koji je oznacen kao port 1, tako
da je port 2 oznacen kao prvi patch itd. Posto prvi patch ima direktnu vezu sa izvorom, svi
drugi S-parametri treba da budu normalizovani na njega. Primarni cilj ovog reSenja je da se
dobije amplitudska raspodela koja omogucuje potiskivanje bo¢nih lobova najmanje 20 dB
ispod nivoa glavnog loba sa §to manjom varijacijom gain-a.

Vrednosti iz izraza (6.2) su zatim koriS¢ene kao amplitude generatora usamljenih patch
antena koje su kori§¢ene za dobijanje matrice impedansi. Na ovaj na¢in mozemo videti efekte

specifiCne raspodele na dijagram zracenja. Prakticno jedina promenljiva je A4, /4

transformator, tako da se Zeljena raspodela moze veoma brzo izvesti. Kada se dobije Zeljena
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raspodela tada se vrS$i povezivanje mreze koja produkuje datu raspodelu sa samim patch

antenama 1 dizajn linearnog niza je na taj nacin zavrSen. PoSto je niz simetri¢an amplitudska

raspodela moze biti prikazana na polovini linearnog niza (Sl. 6.10).

1.0

v Tabela 6.1. Amplitudska raspodela niza
- na tri frekvencije.
g’ | e 156 | 165 | 173
o ] ‘\.\‘ ,/0/' —— w7 . . .
oo N ] // = | ] Ghy | omz | GHe
g 1 1 1 1
g .. \ = \ ""A// / / 2 0.792 ]0.66672 | 0.9107
2 Y L
2] I~ L & 3 10.629010.44114]0.81017
LN el oms
oo fF—— % 6 0.29975 | 0.1275 | 0.51529
156 158 160 162 164 166 168 17.0 17.2 7 0.22544 | 0.08427 | 0.41625
Frekvencija (GHz) 8 0.16096 | 0.0563 | 0.32661

Slika 6.10. Amplitudska raspodela niza.

MozZemo videti da se raspodela menja rapidno na ivicama operativnog opsega na mestu
gde su locirane rezonanse (Tabela 6.1). Radi provere uticaja napojne mreze izvrSena je
simulacija na tri frekvencije 15.6 GHz, 16.5 GHz i 17.3 GHz, za sluc¢aj dijagrama zracenja sa
posebnim generatorima koji daju Zeljenu raspodelu i napojnom mrezom koja je oponasa (SI.
6.11). Vidimo da na centralnoj ucestanosti slaganje veoma dobro dok na ivicnim
ucestanostima dijagram zracenja je nesto Siri i ima drugaciji nivo bo¢nih lobova (SLLs).

Neslaganje se desava kao posledica gubitaka u napojnoj mrezi, metalu, dielektriku i usled
nezeljenog zracenja; Sto ne postoji u slucaju direktnog napajanja generatorima. Bez obzira na
to u operacionom opsegu SLLs su ispod ciljanih 20 dB i stoga je glavni cilj postignut.
Linearni nizovi mogu biti kombinovani radi kontrolisanja dijagrama zracenja u E-ravni kroz
napojnu mrezu kao na Sl. 6.12. Niz se napaja sa SMA koaksijalnim konektorom smestenim
normalno na ravan antene sa sondom koja prolazi kroz dielektrik i spaja se sa antenom na
mestu kao na Sl. 6.12. Dijagram zraenja u E-ravni moze biti kontrolisan od strane dva
faktora: amplitudske raspodele izmedu linearnih nizova koji sainjavaju planarni niz i
rastojanjem izmedu njih. U slucaju niza sa samo dva elementa jedini na¢in kontrole dijagrama
zracenja je rastojanje izmedu njegovih elemenata.

Posto antena treba da radi u znacajnom frekvencijskom opsegu ocekivano je da na nizim

ucestanostima SLLs u E-ravni budu nizeg nivoa za konstantne fizicke dimenzije.
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-----f=15.6 GHz sa Gen.
—— f=15.6 GHz sa Mrez.
-~ f=16.5 GHz sa Gen.

—— =16.5 GHz sa Mrez.
--------f=17.3 GHz sa Gen.
f=17.3 GHz sa Mrez.

-20

-25

-30

Normalizovani dijagram zracenja (dB)
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Slika 6.11. Dijagram zracenja na tri frekvencije za slucaj sa napojnom mrezom i sa posebnim

generatorima.
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L GO D)

Ag/4 g

Napojna tacka

Slika 6.12. Konacni izgled antenskog niza u formi 2 x 16 elemenata.

Stoga, da bi se dobili Sto nizi SLLs u E-ravni linearni nizovi koji sacinjavanju ovaj
planarni niz treba da budu medusobno Sto je blize moguce. Na ovaj nafin se smanjuje
doprinos gain-a kao posledica. Rastojanje u E-ravni koje je izabrano je 12 mm, $to iznosi

0.6244, na f =15.6 GHz1i 0.6924, na f =17.3 GHz, gde je A, talasna duzina u slobodnom

prostoru na odredenoj ucestanosti.
6.4 Fabrikacija i merenje

Prototip je napravljen u tehnici foto-litografije i prikazan je na Sl. 6.13. Na Sl. 6.14a
mereni i simulirani S1; su prikazani. Moze se videti postojanje bitne razlike u nivoima pre
svega zbog znacajno izraZenijih gubitka u realnim uslovima, kao i zbog nepreciznosti same
simulacije. Simulirani model ne ukljucuje precizno modelovanje prelaza izmedu mikrostripa i
koaksijalne sonde zbog ubrzavanje postupka simulacije. Ovaj prelaz na sebi nosi odredenu
koli¢inu kalaja da bi se obezbedila dobra veza sonda-mikrostrip, $to je samo po sebi dosta
tesko za tacno modelovanje. Mereni S11 su ispod Zeljenih -10 dB u celom radnom opsegu, kao
1 8ire od 14.7 GHz do 17.9 GHz. Relativni opseg impedanse je 19.6%, §to se moze znacajno

prosiriti u zavisnosti od koli¢ine kalaja na mestu prelaza. ProSirenje opsega impedanse sa
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stanoviSta radnog opsega je nepotrebno, jer nee uticati na proSirenje opsega upotrebljivog
dijagrama zracenja.

Na Sl. 6.14b-d simulirani 1 mereni dijagrami zracenja su pokazani sa veoma dobrim
slaganjem. U H-ravni SLLs su ispod -20 dB u celom operativnom opsegu i u najgorem
slucaju su -22 dB na pocetku radnog opsega ( f =15GHz). U E-ravni, mozemo videti
asimetriju niza. Ovde kao $to je reeno ranije SLLs su funkcija frekvencije 1 njihov nivo se

kre¢e od -16.5 dB za 15.6 GHz do -11.5 dB za 17.3 GHz, $to je znatno losije nego u H-ravni.

Slika 6.13 Proizvedeni prototip dimenzija (215 x 32) mm.
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Slika 6.14 (a) Mereni i simulirani S-parametri; Mereni (puna linija) i simulirani (isprekidana

linija) dijagrami zracenja u E- i H-ravni na (b) 15.6 GHz, (c¢) 16.5 GHz, (d) 17.3 GHz.
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Kombinovanjem vise ovakvih nizova kao u [45] moguce je izvrSiti potiskivanje SLLs u
obe ravni i posti¢i usmeren snop dijagrama zracenja. 3 dB Sirina antene je izmedu 6.5°1 8° u
H-ravni 1 34°-40° u E-ravni. Najve¢i nivo kros-polarizacije (CPLs) je 25 dB ispod nivoa
glavnog loba, na f =17.3 GHz $to je u blizini druge rezonanse. Slika 6.15 daje frekvencijsku
zavisnost izmerenog i simuliranog gain-a i efikasnosti. U simulaciji gain varira od 19.4 dBi do
20.4 dBi, dok u merenjima varijacija je neSto veca, od 18.95 dBi do 20.25 dBi. Simulirana
efikasnost varira od 71.6% do 92.6%, a merena od 60.4% do 89.6%.
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Slika 6.15. Mereni i simulirani gain i efikasnost.

Tabela 6.2. Poredenje parametara sli¢nih antenskih konfiguracija.

Dato
Parametar [88] [88] [89] [91] [92] [93] [94] [95] reSenje
[39]
Patch sa Patch
velikim .
. Combline CPW SIW sa
Tip antene Patch pro;z[;(i)rin u Patch Patch Patch Slot DRA neuniformnim Patch
reflektorom razmacima
Opseg
impedanse 15.95- B 9.26- 23.5- 16.85- 23.84— 6.72- y 14.7-
(GHz) 16.5 1%736263).1 9.4 33.11 17.60 24.25 9.88 8'?1749)'1 17.9
(Relativni (3.4) ’ (1.5) (33.95) (4.35) (1.7) (38.1) ’ (19.6)
opseg (%))
Opseg
korisnog
dijagrama
zradenja, 16.15- 15.4- ) 27.5- 17.1- 24.05— } 15.6-
SLL <-20 16.35 16.45 98 ?)4 29.25 17.6 244 7‘(262872.)73 N/A 17.3
dB (1.2) (6.6) : (6.17) (2.88) (1.44) ’ (10.3)
(GHz)
(Relativni
opseg (%))
Maksimalni
gain 18.95 18.45 22.7 16.09 20.5 24 15.7 14.5 20.25
(dBi)
3dB-Sirina 49 45 53 19 5.4-6 <4.6 N/A 8.3 6.5-8
©) (Avg.)
Efikasnost Simuliran
%) 93.9 88.5 N/A 96 84 67 N/A 47 75
CPLs (dB) <-25 <-34 <-354 <-13.3 <-30 N/A <-30 <-25 <-25
Broj 1x22 1x22 2x32 | 1x12 | 2x16 | 4x32 1x8 1x10 2x 16
elemenata
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I gain i efikasnost imaju pad na prostoru oko druge rezonanse. Karakteristike predlozenog
niza i antena sa slicnim konfiguracijama su date u Tabeli 6.2. Obe antene iz [88] kao i nizovi
iz [89-92], [95] koriste patch kao zraCe¢i element. One se razlikuju u obliku patch-a,
polarizaciji, ali bez obzira na to pokazuju slicne karakteristike. Opseg impedanse je svega
nekoliko %, dok je opseg upotrebljivog dijagrama zracenja jo§ manji. Treba naglasiti da
secenje velikog slota u sloju mase kod niza iz [88] znacajno povecava opseg impedanse
(76.6%), ali poboljSanja u opsegu korisnog dijagrama zracenja su znatno manja (6.6%).
Takode zbog slota ova struktura patch antena zahteva veliki reflektor da bi se dobilo zracenje
u jednom pravcu.

Linearni niz u obliku comb-line konfiguracije i zrace¢ih elemenata u obliku otvorenih
vodova [91] ima znacajni opseg impedanse, ali zbog napajanja sa samo jedne strane dolazi do
neizbeznog i u ovom slucaju nepozeljnog skeniranja. Kompaktni ko-planarni talasovod
(CPW) koji centralno napaja supstrat integrisan u talasovod (SIW) koji je predlozen u [93]
pokazuje slicne rezultate kao prethodni nizovi patch antena [88-89], ali sa znatno
kompleksnijom strukturom koja vodi do znatno slabije efikasnosti. Antena sa dielektri¢nim
rezonatorima (DRA) sa tipicnom mikrostrip napojnom mrezom [94] pokazuje opseg
upotrebljivog dijagrama zrac¢enja od 6.82%.

Predlozena antena je u obliku proste strukture sa jednim dielektrikom, jeftinom
fabrikacijom 1 daje znacajno poboljSani opseg korisnog dijagrama zracenja u poredenju sa
mnogo kompleksnijim antenskim sistemima. Upotreba nove patch antene sa simetricnim
procepima daje znacajno Siri opseg rada u poredenju sa klasicnom patch antenom.
Demonstrirana je fleksibilnost u podesavanju impedanse kao i pozicija rezonansi promenom
relevantnih dimenzija predlozene patch antene. Patch antena je implementirana u niz koji se
sastoji od 2 x 16 patch elemenata. Simulirani rezultati su provereni eksperimentom.
Predlozeni niz ima opseg rada od 10.3%, SLLs < -22 dB, 3 dB Sirinu u H-ravni 6.5-8°, CPLs
< -25 dB u H-ravni, dok u E-ravni SLLs < -11.5 dB, i 3 dB Sirinu 34-40°. Novi patch moze
biti koriS¢en na isti nacin kao i standardni patch s obzirom da ne zahteva nove elemente poput
vija ili kondenzatora, ali sa znatno vise fleksibilnosti u dizajnu §to je veoma vazno u serijskim
antenskim nizovima sa ve¢im brojem elemenata. Obi¢no je u takvim nizovima veoma tesSko
simultano dobiti dobar opseg impedanse (prilagodenje) i dobar dijagram zracenja u Sirem

opsegu. Ovo je upravo postignuto predlozenom patch antenom.
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7 FREKVENCIJSKI SKENIRAJUCI NIZ SA
POTISKIVANJEM BOCNIH LOBOVA

U ovom poglavlju je dat originalni doprinos disertacije na polju reSavanja problema
potiskivanja boc¢nih lobova kod Stampanih skeniraju¢ih antenskih nizova. Rezultati prikazani
u njemu se zasnivaju na [96-109].

Osnove antenskih nizova sa skeniraju¢im dijagramom zracenja su date u poglavlju 5.3.
Glavna tema ove teze su Stampani antenski nizovi, pa samim tim Sifteri koji su koris¢eni za
dobijanje skenirajucih antenskih nizova su takode razvijani u Stampanoj tehnologiji. Bice
prikazane uporedne karakteristike koriS¢enih Siftera kao i njihova implementacija u antenskim
nizovima. U definicijama Siftera bi¢e koris¢eni pojmovi left-handed 1 right-handed materijali,

pa je zbog toga zgodno definisati date pojmove.

Right-handed Left-handed
s
3 2 P,
=»> - 5
—_—) < K P> e
-»> 4 > =>
H ok K K
(a) (b)

Slika 7.1 (a) Medusobna orijentacija vektora E,H, P ik ulevoidesno orijentisanom
sistemu, (b) opsti poloZaj vektora P i k.
Left-handed materijali, poznati i kao metamaterijali [109], su fizicke strukture koje

ispoljavaju drugacije osobine u odnosu na standardne right-handed materijale, u pogledu

propagacije elektromagnetskih talasa kroz njih. Ako imamo Poynting-ov vektor (poglavlje
2.2.2) P i fazni front opisan preko drugog vektora k na bilo kojoj lokaciji prostora sa
koordinatom r tada ¢e tipi¢no vaziti da je P-k >0. Ovo ne vaZi za left-handed materijale,
ve¢ Ge zapravo biti P-k <0. Na bazi Maxwell-ovih jedna¢ina P =ExH, $to zna¢i da pod
normalnim uslovima E, H i k formiraju sistem sa desnom orijentacijom (right-handed) Sl.
7.1a, na osnovu ovoga ako je k orijentisano suprotno od P tada ¢e E,H i k formirati
sistem sa levom orijentacijom (lefi-handed). Sa Sl. 7.1b moze se videti da ce

P-k= ‘f’”l;‘ cosd.
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7.1  Stampani fazni §ifteri

Kao §to je re¢eno u poglavlju 5.3 fazni Sifteri su dvoportne mreze ¢ija je osnovna osobina
da unose odgovarajuci fazni pomeraj u talas koji prode kroz njih. Frekvencijski fazni Sifteri
unose fazni pomeraj kao frekvencijski zavisnu veli¢inu. Veoma pozeljna osobina ovih Siftera
je linearnost faze, Sto predstavlja karakteristiku da se uneti fazni pomeraj menja linearno sa
promenom frekvencije. Ovo omoguéava ravnomerno kontinualno frekvencijsko skeniranje u
celom opsegu skeniranja. Kao pasivne dvoportne mreze sa gubicima Sifteri unose
odgovarajuce slabljenje, Sto je nezeljena osobina i moze ozbiljno da poremeti dinamiku
antenskog niza.

Najjednostavnija forma faznog Siftera je transmisiona linija, koja je elementarna struktura
koja mozZe biti izvedena u bilo kojoj tehnologiji [32]. Gubici kratkih vodova su tipi¢no veoma
niski, a fazni pomeraj je direktno zavisan od duzine linije kao u izrazu (5.18). Frekvencijski
opseg je veoma ograni¢en resurs zbog Cega je za rad antene tipicno veoma znacajno da
postigne Zeljen opseg skeniranja u $to manjem frekvencijskom opsegu. Dijagram zracenja
antene moze znacajno da se promeni u Sirokom frekvencijskom opsegu.

Za mali frekvencijski opseg 1 veliki opseg skeniranja potrebna je velika duZina
transmisionih vodova, samim tim gubici postaju znacajni, a vodovi tipicno moraju biti
meandrirani oko zrace¢ih elemenata Sto za slucaj kada su vodovi i zrace¢i elementi u istoj
ravni moze izazvati znacajnu degradaciju karakteristika zrace¢ih elemenata usred sprezanja

kao i nezeljeno zracenje samih vodova.

Lvia C/4 =

Slika 7.2 Ekvivalentna Sema mikrostrip linije (C, L) sa vijom (Lvia) i SRRs (Split-Ring
Resonators) (Cs, Ls).

U narednim poglavljima bice prikazana tri reSenja za Stampane fazne Siftere. Dva na bazi
left-handed materijala i1 jedan na bazi right-handed materijala. Sve strukture se ponasaju kao
filtri propusnici opsega, samim tim kontrolisanjem nula i polova mogu se dobiti Zeljene

karakteristike. Ekvivalenta Sema Siftera na bazi metamaterijala [109-110] je data na SI. 7.2.
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7.2  Niz sa frekvencijskim skeniranjem sa left-handed Sifterom na

bazi dva SRRs

7.2.1 Left-handed Sifter na bazi dva SRRs

Na SI. 7.3a prikazan je fazni Sifter na bazi left-handed Celije koja se sastoji od para SRRs
(Split Ring Resonators), rezonatora u obliku presecenog prstena, u BMS tehnologiji. U MS
tehnologiji data struktura bi se sastojala od jedne SRR ¢elije spregnute sa transmisionom
linjjom sa vijom u centru linije da bi se obezbedilo ponaSanje u formi filtra propusnika
opsega. Bez vije struktura bi se ponaSala kao nepropusnik opsega i ne bi mogla da se koristi
kao fazni Sifter. U BMS tehnologiji struktura je ista kao u MS tehnologiji samo S$to je

identi¢na struktura na obe strane dielektrika, a na sredini visine dielektrika je virtualna masa,

(poglavlje 4.4).
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Slika 7.3 (a) Left-handed Sifter na bazi dva SRRs, (b) S-parametri Siftera pod (a).

Tako da se data struktura sastoji od para SRRs, voda, i vije. Ovakav Sifter je koriS¢en u
[103], gde omogucava skeniranje sektora od 32° za 5% relativnog opsega. Ako to primenimo
u obliku ugla g, = +16° u izrazu (5.21), mozemo videti da za fazni pomeraj + 50°, zahtevano L
bi bilo oko 5.5 4, (4, je talasna duzina u vazduhu). Toliko duga linija bi zauzimala zna¢ajan
prostor 1 zahtevala posebnu brigu da bi se minimizirao uticaj na zracece elemente. Koris¢eni
dielektrik u [103] je Rogers 4003C sa dielektricnom konstantom od 3.55, debljinom od 1 mm,
1 tangensom ugla gubitaka od 0.0027. Povrsinska hrapavost kori§¢ene bakarne folije za dati
dielektrik je 2.8 mikrona. Impedansa transmisionog voda je 100 €, a gubici dobijeni

simulacijom za sam vod su 0.058 dB/cm za koriS¢eni materijal na 6 GHz. Ovo bi znacilo da

bi vod od 5.5 4, imao uneseno slabljenje od
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9
A:S.S-M-0.0SS dB/em =1.595 dB (7.1)
6-10° 1/s

ovo je naravno slucaj za prav vod, kako bi vod morao da bude meandriran gubici u realnom
slucaju bi bili veci.

Pri projektovanju Siftera pokazalo se da sprega izmedu SRR i balansnog voda ima veliki
uticaj na ukupne karakteristike Siftera, pa je bilo neophodno da se ona maksimalno poveca. To
je prvobitno ucinjeno tako Sto je umesto klasicnih kvadratnih SRRs koris¢en SRR koji je
izduzen u pravcu voda. Takva struktura zahteva postojanje joS dva dodatna SRRs sa druge
strane voda tj. ukupno 4 SRRs. Da bi se izbegla upotreba dodatnih SRR moguce je pojacati
spregu tako $to ¢e sam vod biti savijen oko SRR. U ovom slu¢aju moguce je koristiti ¢ak 1
klasi¢ne kvadratne SRR, jer polozaj voda obezbeduje dovoljnu spregu.

Karakteristike faznog Siftera sa Sl. 7.3a su date na Sl. 7.3b. Koeficijent refleksije ima
minimum od -27 dB i uneseno slabljenje od -0.7 dB na rezonantnoj ucestanosti. Upotreba
ovog faznog Siftera je opravdana u poredenju sa obi¢nim vodom ne samo zbog znatno manjih
dimenzije ve¢ 1 manjih gubitaka u odnosu na ekvivalentni vod. Fazna karakteristika Siftera je
nelinearna $to je osobenost lefi-handed metamaterijala, ali u ovom slucaju ta nelinearnost je
veoma slabo izrazena, tako da imamo gotovo linearno pomeranje glavnog snopa antene sa
promenom ucestanosti. Rezonansa Siftera je izabrana da bude na 5.85 GHz, kako bi se
omogucilo da centralna frekvencija antene bude oko 6 GHz. Dodavanje dipola Sifterima
menja faznu karakteristiku Siftera Sto je ekvivalentno produzavanju napojnog voda i ima za

posledicu dodatni frekvencijski pomeraj Siftera od 150 MHz.

7.2.2 Implementacija niza
Antenski niz se sastoji od osam identi¢nih pravougaonih mikrostrip dipola napajanih sa

balansnim mikrostrip vodom kao S$to je prikazano na Sl. 7.4.

SMA

Balun
Slika 7.4 Antenski niza sa identi¢nim pravougaonim dipolima i Sifterima sa Sl. 7.3a.
Jedna polovina dipola je Stampana sa jedne strane supstrata, a druga polovina sa druge
strane. Dimenzije dipola su optimizovane tako da on bude rezonantan na centralnoj

frekvenciji sa impedansom Z = 400 Q+0j, koriS¢enjem WIPL-D Pro [85]. Pozicija rezistanse

je odredena duzinom dipola, a vrednost rezistanse je odredena Sirinom dipola.
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Ovo prakti¢no znaci da postoje dve promenljive i dve ciljane vrednosti, Sto se svodi na
podesavanje odgovarajucih vrednosti dimenzija. Za pravu optimizaciju potrebno je imati vise
promenljivih od broja ciljanih vrednosti, §to je slucaj sa pentagonalnim dipolima [96].

Rastojanje izmedu dipola je 0.54,, tj. 25 mm na 6 GHz. Prelaz sa balansnog na nebalansni
mikrostrip vod se vr$i trougaonim balunom, odakle se antena moze direktno povezati na
standardni SMA konektor, koji je takode nebalansna struktura. Antenski niz je postavljen

iznad reflektorske ravni na udaljenosti od 4,/4 (kao horizontalni elektri¢ni dipol iznad

provodne ravni, poglavlje 4.4.1.2).
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Slika 7.5 Dijagram zra¢enja antene sa Sl. 7.4.

Dijagram zracenja predloZene antene je dat na SI. 7.5. Antena radi u opsegu od 5.85 GHz
do 6.15 GHz, gde je postignuto skeniranje glavnog snopa od 45° do 77°. Frekvencijska
osetljivost je 10.67° za 100 MHz. Maksimalni gain iznosi 13.73 dBi, 1 opada do 12.4 dBi na
gornjoj ivici radnog opsega, s tim $to je vecina glavnih lobova u radnom opsegu ima gain
iznad 13.2 dBi. Ovo predstavlja veoma dobar kompromis izmedu $to veceg trazenog opsega
skeniranja za $§to manju promenu ucestanosti uz §to manju degradaciju pojacanja antene. Kod
[32] maksimalni gain ide do oko 14 dBi, dok najnizi iznosi 12 dBi. Nivo boc¢nih lobova se
kre¢e od -10 dB do -7.7 dB u odnosu na nivo glavnog loba.

Antena sa frekvencijskim skeniranjem napajana na centralnoj frekvenciji od 6 GHz sa

meandrom duzine 27, u tehnici balansnog mikrostrip voda je predstavljena u [32]. Antena

poseduje mogucénost skeniranja velikog sektora od oko 50 stepeni, ali zahteva frekvencijski
opseg od 20% koji je obi¢no nedostupan na nizim frekvencijama. Slican pristup sa faznim

Sifterima realizovanim pomocu transmisionih vodova predlozen je u [111].
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Antena je realizovana na troslojnom dielektriku i ima veliki ugao skeniranja od 73
stepena, ali sa veoma slabom frekvencijskom osetljivos¢u od 43.24°/GHz, Sto znaci da
zahteva veoma veliku promenu frekvencije od oko 1.7 GHz. Uskopojasno frekvencijsko
skeniranje sa znac¢ajnim poboljSanjem u frekvencijskoj osetljivosti od 1.64°/MHz je izlozeno
u [112]. PredloZena skeniraju¢a antena koristi filtar propusnik opsega izmedu antenskih
elementa koji obezbeduje dodatni fazni pomeraj, ali nedostatak je prilino veliko uneseno
slabljenje u napojnoj mrezi §to znacajno redukuje gain antene. Tako da skeniraju¢a antena od
11 zrace€ih elemenata poseduje gain od svega -6 dBi.

U ovom resenju predlozen je antenski niz sa frekvencijskim skeniranjem sa znatno ve¢om
frekvencijskom osetljivos¢u u odnosu na [32] usled upotrebe left-handed ¢Eelije bazirane na
paru SRRs koji su spregnuti sa balansnim mikrostrip vodom. Predlozeni fazni Sifter
obezbeduje znacajan fazni pomeraj u uskom frekvencijskom opsegu, a da pri tome ima dobro
prilagodenje i malo uneseno slabljenje. Maksimalni gain antenskog niza je 13.73 dBi sa

varijacijom od 1.33 dB u opsegu skeniranja.

7.3 Niz sa frekvencijskim skeniranjem sa left-handed Sifterom na

bazi Cetiri simetri¢no postavljena SRRs

7.3.1 Left-handed Sifter na bazi Cetiri simetri¢no postavljena SRRs
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Slika 7.6 (a) Left-handed §ifter na bazi 4 SRRs, (b) S-parametri Siftera pod (a).

Sifter sa SL. 7.6a je koris¢en u [97-100, 102, 105-107, 109], tipicno za rad nizova na
opsegu oko 10 GHz. Sifter je takode raden u BMS tehnici i sastoji se od ukupno 4 SRRs, dva
sa jedne strane dielektrika, dva sa druge. Par SRRs se nalazi sa obe strane voda i vija se nalazi

u sredini, kao kod prethodnog slucaja. PoSto je Sifter viSestruko simetriCan numericka
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simulacija moze biti viSestruko ubrzana. Takode ovaj Sifter zauzima manju povrsinu od Siftera
u 7.2.1, §to omogucava vecu fleksibilnost u pogledu polozaja i izbora zrace¢ih elemenata, a
zbog svoje simetrije njegov uticaj na dijagram zracenja bi trebalo da bude minimizovan,
narocCito u pogledu pojave asimetrije dijagrama zraCenja. Njegove karakteristike su date na SI.
7.6b. Uneseno slabljenje je 0.95 dB na rezonantnoj frekvenciji.

Dati Sifter omogucéava skeniranje sektora od 30° za 2.5% relativnog opsega, Sto bi po
izrazu (5.21) zahtevalo fazni pomeraj od £47° i trazena duzina ekvivalentnog voda L bi bila

10.354,. KoriS¢en je dielektrik Rogers 5880, sa dielektricnom konstantom od 2.17,

debljinom od 0.508 mm i tangensom ugla gubitaka od 0.0009. PovrSinska hrapavost bakarne
folije za dati dielektrik je 0.3 mikrona, $to je znacajno manje u odnosu na Rogers 4003C. [ u
ovom slucaju impedansa transmisione linije je 100 €, a simulirani gubici za dati materijal 1
frekvenciju od 10 GHz bi bili 0.035 dB/cm $to bi kao i u (7.1) dalo gubitke za ekvivalenti vod

kao

9
A4=1035.2010CM/S ) 035 dB/em = 1,087 dB (7.2)

10-10° 1/s

Vrednost u (7.2) je manja iako je vod znacajno duzi, jer su gubici u samom materijalu

znacajno manji.
7.3.2 Implementacija niza

Kao zraceci elementi koriste se pravougaoni mikrostrip dipoli impedanse Z = 400 Q+0j,

koji su rezonantni na 10 GHz. Niz se nalazi na udaljenosti 4, /4 (7.5 mm) iznad reflektorske
ravni. Rastojanje izmedu dipola u nizu je 4,/2 (15 mm). Izgled niza je dat na Sl. 7.7a, a

proizvedeni prototip je dat na SI. 7.7b. Na Sl. 7.7c vidimo odredeni pomeraj izmedu merenih i
simuliranih rezultata S11 parametra zbog ¢injenice da SMA konektor nije precizno modelovan
kao 1 da veza izmedu baluna 1 samog konektora moze da unese odredene razlike.

Bez obzira na to vidimo da mereni Si1 parametar prikazuje dobro prilagodenje u radnom
opsegu od 10 do 10.3 GHz. Sa Sl. 7.7d opet moZemo videti blago odstupanje od merenih
rezultata kao posledica nepreciznosti proizvodnje. Merene karakteristike pokazuju skeniranje
od 105° to 130°, varijaciju gain-a od 12.1 do 12.9 dBi i frekvencijsku osetljivost od 8.33°/100
MHz. Merene vrednosti nivoa bo¢nih lobova se kre¢u od -11.5 do -9 dB ispod nivoa glavnog
loba. Iz ova dva primera frekvencijski skenirajuca niza sa dva razlicita Siftera mozemo videti
da glavni problem predstavlja nivo bo¢nih lobova koji ¢e tipi¢no biti gori od nivoa bo¢nih

lobova uniformnog niza od 13.47 dB (izraz 5.14).
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Slika 7.7 Antenski niz sa Sifterima sa Sl. 7.6: (a) izgled modela, (b) izradeni prototip, (c)

mereni i simulirani S11, (d) mereni i simulirani dijagram zracenja.

I pored toga Sto su svi elementi niza identi¢ni, raspodela snage medu njima nece biti ista,
tj. tipicna raspodela ¢e biti eksponencijalno opadajuca. Prvi element najblize izvoru ce
dobijati najvise snage dok ¢e poslednji element linearnog niza primati najmanje. Gubici u

Sifterima svakako znacajno uticu na dinamiku raspodele snage u nizu.

7.4 Niz sa frekvencijskim skeniranjem sa left-handed Sifterom i

potiskivanjem boc¢nih lobova

Da bi se dobilo potiskivanje bo¢nih lobova u antenskom nizu potrebno je izvrsiti

odgovarajucu raspodelu snage izmedu elemenata niza. Ovaj zadatak je narocito problemati¢an
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za slu€aj linearnog skeniraju¢eg niza sa serijskim napajanjem (poglavlje 5.4). Tipi¢na
konfiguracija niza sa putuju¢im talasom bi podrazumevala upotrebu zraceéih elemenata
razli¢ite impedanse, tako da bi kada talas putuje kroz niz svaki od zrace¢ih elemenata uzimao
odgovaraju¢i deo od dostupne snage u zavisnosti od vrednosti impedanse. Na kraju niza se
tipicno nalazi prilagodenje ¢ija je uloga da pokupi preostali deo snage u nizu. Bez otpornika
prestala snaga bi se vratila u niz i prouzrokovala skeniranje u pravcu simetricnom u odnosu na
broadside. Ovaj snop bi bio znac¢ajno manje amplitude u odnosu na glavni snop zracenja, ali u
zavisnosti od broja elemenata i dinamike niza moze da predstavlja veoma znacajan bocni lob.
Gubici u Sifterima svakako moraju biti uraCunati.

Bitan problem koji je znacajan za frekvencijski skeniraju¢e antene je Cinjenica da one
moraju da rade u odredenom frekvencijskom opsegu sa zadovoljavaju¢im karakteristikama.
Elementi niza imaju frekvencijski zavisne karakteristike 1 mogu imati znacajno drugacije
ponasanje u zavisnosti od opsega frekvencija na kojima se posmatraju. Raspodela snage se
tipi¢no bazira na odnosu impedansi zracec¢ih elemenata i transmisione linije.

Pristup koji bi bio pogodniji posebno za Sire opsege je posmatranje S-parametara
viSeportne mreze i na taj nacin direktno posmatrati raspodelu snage u frekvencijskom opsegu
(kao u poglavlju 6.3). Da bi raspodela snage bila o¢uvana u frekvencijskom opsegu sve
komponente bi trebalo da imaju slabu promenu impedanse, Sto bi dalo stabilne S-parametre.
Ovo moze biti postignuto upotrebom pentagonalnih dipola [96-98, 101-102, 104-105, 109]
kao zracCeCih elemenata i Siftera iz poglavlja 7.3.1. Proracun impedanse za odgovarajucu

raspodelu moze biti dobijen na osnovu

7 ZIOBM (7.3)

' (w,(n,k))*
gde Z, predstavlja vrednost impedanse u Q od j-tog elementa niza, j=1..n, gde je n broj
elemenata niza; a a; predstavlja akumulirane gubitke u nizu do j-tog elementa niza, $to su
pretezno gubici koji poticu od faznih Siftera i gubici usled zracenja. Z . je konstanta ¢ija

vrednost zavisi od opsega dostupnih impedansi zra¢e¢ih elemenata (od minimalne i

maksimalne impedanse). w;(n,k) su koeficijenti raspodele za niz od n elemenata i Zeljeno

potiskivanje boc¢nih lobova k& dB ispod nivoa glavnog loba za j-ti element niza.
Implementacija ovog pristupa je prikazana i u [96]. Za Dolph-Chebyshev-ovu raspodelu

(poglavlje 5.4) sa parametrima n=8 i k =21;ia, = 1.5( j- 1) vrednosti potrebnih impedansi

su dati u Tabeli 7.1.

92



Izgled modela dat je na Sl. 7.8a, a izgled izradenog prototipa dat je na Sl. 7.8b. Mereni i
simulirani S-parametri su prikazani na Sl. 7.9a. Mereni S11 parametar je bolji nego simulirani

zbog dodatnih gubitaka.

Tabela 7.1 Vrednosti impedansi zracec¢ih elemenata u Q.

Z1 V) 73 Z4 Zs Zs Z7 73

1570.8 750.2 2923 156.1 110.5 103.7 133.4 140

(b)
Slika 7.8 Niz sa left-handed Sifterima i potiskivanjem bocnih lobova: (a) izgled modela, (b)
prototip.
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Slika 7.9 Karakteristike niza sa Sl. 7.8: (a) mereni i simulirani Si1, (b) simulirani dijagram

zracenja, (¢) mereni dijagram zracenja.

Tabela 7.2 Poredenje merenih karakteristika nizova sa identi¢nim pravougaonim dipolima i

razli¢itim pentagonalnim dipolima.

Dipoli Pravougaoni Pentagonalni
Opseg rada (GHz) 10.00-10.30 9.98-10.22
Ugao skeniranja 100°-125° (25°) 100°-122° (22°)
Frekvencijska 83.333°/GHz 91.666°/GHz
osetljivost
3 dB $irina 14.26° — 22.6° 21.2°-29.2°
Gain 12.1 dB-12.9 dB 104dB-11.7dB
SLLs Bolje od 7.5 dB Bolje od 17 dB

Simulirani i mereni dijagrami zracenja su dati na SI. 7.9b i Sl. 7.9¢c, respektivno.
Upotrebljena raspodela imala je za cilj da postigne potiskivanje bo¢nih lobova za najmanje 20
dB u odnosu na nivo glavnog loba. Na Sl. 7.9b vidimo da je to postignuto u celom radnom
opsegu. Mereni rezultati pokazuju nesto veci nivo bo¢nih lobova kao posledicu greSaka usled
proizvodnje i1 neSto slabiji gain zbog dodatnih gubitaka. Detaljno poredenje merenih
karakteristika za antene sa Sl. 7.7 1 S1. 7.8 dato je u Tabeli 7.2.

Vidi se da sa upotrebom pentagonalnih dipola razli¢itih impedansi moze se postici
znacajno potiskivanje bocnih lobova. Kao direktna posledica suzbijanja bocnih lobova je

proSirenje 3 dB Sirine glavnog snopa i malo smanjenje gain-a.

94



7.5 Niz sa frekvencijskim skeniranjem sa novim right-handed

Sifterom i potiskivanjem bo¢nih lobova

Rad na veoma visokim frekvencijama nosi mnogobrojne izazove. Proste elementarne
komponente poput kalema, kondenzatora, otpornika cCesto je veoma teSko i1 skupo
implementirati zbog potrebe za veoma malim dimenzijama kao i Cinjenice da se mogu
ponasati dosta drugacije u zavisnosti od opsega posmatranja. Realne komponente se prave sa
namerom da imaju dominantno Zeljene karakteristike, ali svaka od njih u praksi predstavlja
skup razlicitih parazitnih efekata S1. 7.10 [113-114].

Otpornici se prave od tankih ili debelih filmova SI. 7.10d. Tanki filmovi se prave od
materijala sa gubicima poput nihroma i tantal nitrida. Debeli filmovi se prave od otpornih
pasti na bazi ugljenika ili rutenijum dioksida. Otpornici u formi SMD-a (Surface-Mount
Device) se konstruiSu tako Sto se filmovi postave na dielektrik, a sloj metalizacije se dodaje
na film. Otpornost se odreduje na osnovu toga §to je poznata otpornost odgovarajuéeg filma
po jedinici povrSine. U zavisnosti od tipa otpornika i opsega rada, tipi¢ni problemi su velike
varijacije otpornosti u zavisnosti od temperature i frekvencije.

Male vrednosti induktivnosti mogu biti realizovane sa kratkom petljom transmisione
linije, dok vecée koris¢enjem spiralnih kalemova. Problem sa ve¢im vrednostima induktivnosti
je §to znacajno povecavaju parazitne gubitke i1 kapacitivnost. Kondenzatori takode mogu biti
proizvedeni bilo u formi SMD-a ili Cisto Stampanog interdigitalnog reSenja. Kondenzator
moze imati znacajnu parazitnu induktivnost na odredenim frekvencijama. Otpornik takode
moze imati znatno izmenjenu rezistansu od zeljene i veoma jaku reaktansu. Kratak spoj je
osnovna komponenta mnogih mikrotalasnih sklopova. Tipi¢no se izvodi u obliku vije, koja se
formira tako Sto se izbusi rupa u dielektriku ¢iji se zidovi zatim presvuku metalom. Na taj
nacin obezbedena je veza sa masom za slucaj mikrostripa. Vija je naroCito problemati¢na, jer
koli¢inu metala u njoj i na njenim krajevima, da bi se obezbedila dobra veza, je ¢esto veoma
teSko precizno kontrolisati. Za veoma tanke dielektrike potrebna je specijalna i veoma skupa
tehnologija za implementaciju vija. Zbog svega ovoga se cesto pribegava Stampanim
reSenjima gde god je to moguce (Stampani kalem, kondenzator itd.).

U ovom poglavlju bi¢e predstavljena antena sa frekvencijskim skeniranjem i
potiskivanjem bo¢nih lobova sa pentagonalnim zra¢e¢im elementima, i €isto planarnim right-
handed Sifterima. Bice objasnjena primena niza, prednosti, kao i1 samo ponasanje

pentagonalnih dipola.
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Slika 7.10 (a) Sema realnog otpornika, (b) §ema realnog kalema, (c) $ema realnog

kondenzatora, (d) prikaz tehnologija za izradu komponenti (a)-(c) [113].

7.5.1 Dizajn Siftera

U praksi, danas su veoma popularni aktivni fazni Sifteri [115-118]. Njihova najveca
prednost je Sto mogu produkovati varijaciju faznog pomeraja koris¢enjem DC (jednosmerna
struja) kontrole bez promene frekvencije, ali mana je generalno skuplji dizajn, znacajno veci
gubici i potreba za posebnim sistemom za DC kontrolu. Sifteri na bazi prekida¢a mogu da
daju samo diskretne vrednosti pomeraja. Sa druge strane pasivni frekvencijski Sifteri
zahtevaju odredeni frekvencijski opseg za rad, ali su jeftini, laki za proizvodnju i znacajno su
manjih gubitaka od aktivnih Siftera. Takode, oni mogu dati proizvoljnu vrednost faznog
pomeraja u opsegu rada.

Pored malih gubitaka, linearnosti, velike frekvencijske osetljivosti, veoma pozeljna
osobina faznih Siftera su konstantni uneti gubici u odredenom opsegu, $to omogucava
preciznu procenu uticaja Siftera na ceo antenski niz. Jedan od nacina za dizajn Siftera sa

ravnim gubicima i visokom frekvencijskom osetljivos¢u je upotreba strukture koja ima dve
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medusobno bliske rezonantne frekvencije i tako obezbediti Zeljeno ponasanje Siftera u Sirem
opsegu. Da bi dobili ve¢i ugao skeniranja u odnosu na onaj u [98], dva nova Siftera su
razvijena: jedan koji se sastoji od dve left-handed jedini¢ne ¢Celije 1 drugi koji je right-handed
struktura. Oba Siftera se sastoje od 4 para SRRs, spregnutih sa balansnom mikrostrip linijom.
Dva para sa jedne i dva para sa druge strane dielektrika. SRRs su polu-talasni rezonatori ¢ije
ponasanje je studirano u [109], za pojedinacne i viSestruke SRRs.

Dizajn Siftera pokazuje da pojacano sprezanje izmedu SRRs i transmisione linije
poboljsava ukupne karakteristike Siftera. Zbog toga da bi se pojacala sprega SRRs su izduzeni
duz transmisione linije, umesto koriS¢enja tipi¢nih kvadratnih SRRs. Predlozeni left-handed
Sifter ima dve metalne vije koje povezuju gornji i donji provodnik balansne transmisione
linije i dobijen je kombinovanjem Siftera iz [98].

Dva razmatrana dizajna prikazana su na Sl. 7.11. Moze se videti da right-handed Sifter
ima dva procepa na centru transmisione linije (na gornjoj i donjoj strani dielektrika) Sto
omogucava strukturi da se ponasa kao filtar propusnik opsega. Ova struktura je ¢isto planarna
1 moze biti lako skalirana na viSe frekvencije posSto ne sadrzi vije koje su tipi¢no najces¢i
uzroci nepredvidivog ponasanja i gubitaka, posebno na veoma visokim ucestanostima.

Simulirana amplitudska i fazna karakteristika oba §iftera su poredene na SI. 7.11c. Sifteri
su dizajnirani na Rogers 5880 debljine 0.508 mm sa istim ostalim parametrima kao u
prethodnom slucaju. Sa slike vidimo da je u slucaju right-handed Siftera postignuta prakticno
potpuno ravna karakteristika za unete gubitke u radnom opsegu od 9.8-10.2 GHz, i da oni
iznose 1 dB, dok fazni pomeraj sa Sl. 7.11d u radnom opsegu od 9.8-10.2 GHz iznosi 195°.
Ovo je vise nego duplo od dobijenog faznog pomeraja sa prethodnim Sifterima, samim tim i
ugao skeniranja treba da bude srazmerno veci. Left-handed struktura pokazuje znatno

nestabilnije unete gubitke, narocito na ivicama radnog opsega.
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Slika 7.11 Dizajni faznih Siftera sa dve celije: (a) Right-handed sa dimenzijama /, =5 mm,
w=0.75mm, s, =0.45mm, w, =0.6mm, s, =g =0.1mm; (b) left-handed sa dimenzijama
[ =48mm, w=0.75mm, s, =0.5mm, w, =02mm, s, =0.1mm, g=2mm; (c)

amplituda S-parametara u dB, (d) fazna karakteristika S>; parametra.

Fazne karakteristike su date na SI. 7.11d i na njima se vidi da oba Siftera imaju slicnu
frekvencijsku osetljivost, ali s obzirom da je right-handed reSenje bez vija, sa manjim
gubicima ono je izabrano za dalji dizajn antene.

Karakteristike right-handed Siftera mogu biti podeSavane promenom dimenzija procepa g
sa Sl. 7.11a. Kada je g povecano nagib fazne karakteristike postaje ostriji 1 ve¢i fazni pomeraj
moze biti dobijen za istu promenu frekvencije. Simulirane karakteristike za razli¢ite dimenzije

procepa g su date na Sl. 7.12.
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Slika 7.12 Karakteristike S-parametara right-handed $iftera u zavisnosti od procepa g:

(a) amplituda u dB, (b) fazna karakteristika S»1 parametra.
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7.5.2 Dizajn antene

Antenski niz je koncipiran na isti na¢in kao i kod prethodnih slucajeva. Zracec¢i elementi

su postavljeni linearno na medusobnom rastojanju 4,/2 (15 mm) i na udaljenosti 4, /4 (7.5

mm) iznad reflektorske ravni. Za potiskivanje lobova Dolph-Chebyshev-ova raspodela je
primenjena. Ona je izabrana jer zahteva minimalan odnos potrebnih impedansi od 3.57 za
potiskivanje bo¢nih lobova od 21 dB. Kada je Zeljena raspodela proracunata i primenjena na
niz drugi problem do koga se dolazi je odrzavanje Zeljene karakteristike dijagrama zraCenja u
celom opsegu rada.

U slucaju tipi¢nog linearnog faznog niza Zeljena raspodela snage moze biti postignuta
preko faznih Siftera (koristeci ih istovremeno kao delitelje snage) ili variranjem impedanse
zraceCih elemenata. Prvi slu¢aj moZze biti veoma problemati¢an posto bi to znacilo da Sifteri
nisu sasvim identi¢ni, zbog ¢ega mogu da nastanu odredene fazne varijacije Sto moze ozbiljno
da poremetiti dinamiku skeniraju¢eg niza. Drugi slucaj zahteva zraCece elemente sa velikom
fleksibilnos¢u impedanse i o¢uvanjem zracecih karakteristika u radnom opsegu.

Fazni Sifteri kao dvoportne mreze sa gubicima mogu da odnesu znacajan deo snage. Ti
gubici mogu biti karakterisani preko unetih gubitaka tj. S»1 parametra. Gubici od 1 dB znace
da ¢e 20.6% raspolozive snage biti izgubljeno. Dolph-Chebyshev-ova raspodela za
potiskivanje od 21 dB je data na Sl. 7.13. Jedna je originalna Dolph-Chebyshev-ova
raspodela, a druga je Dolph-Chebyshev-ova raspodela dobijena nakon kompenzacije
kumulativnih gubitaka od 1 dB usled Siftera smestenih izmedu zracecih elemenata. Za razliku
od originalne Dolph-Chebyshev-ove raspodele modifikovana raspodela zahteva odnos
impedanse od 9 radi potiskivanja od 21 dB.

Poredenjem dve raspodele sa Sl. 7.13 moze se videti velika razlika, na osnovu cega sledi
da ako gubici u Sifterima nisu adekvatno uzeti do¢i ¢e do znacCajne degradacije dijagrama
zracenja. Kako je data raspodela implementirana kori§¢enjem zracecih elementa razliCitih
impedansi potrebno je imati zracece elemente koji imaju veliki opseg raspolozivih impedansi.
Trazene impedanse su odredene izrazom (7.3).

Impedansa zraCec¢ih elemenata se sastoji od sopstvene impedanse i zajednicke impedanse
[119]. Sopstvena impedansa je impedansa koja bi bila merena na pristupnim portovima antene
u slobodnom prostoru u odsustvu bilo kojih drugih antena, reflektora ili bilo kojih objekata
koji mogu da utiu na antenu. Zajednicka impedansa uzima u obzir uticaj sprege antene sa

okolnim elementima.
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Slika 7.13 Originalna i kompenzovana Dolph-Chebyshev raspodela.

Linearni nizovi su pogodeni veoma jakom medusobnom spregom izmedu zracecih
elemenata niza [120] i mnogi radovi se bave njenom procenom i kompenzacijom [121-124].
U vecini linearnih nizova zeljena raspodela je implementirana ignoriSu¢i medusobnu spregu
izmedu elemenata i pretpostavljajuci da elementi niza nemaju uticaj jedan na drugi. Za ta¢nu
vrednost ulazne impedanse antene, uticaj sprege sa drugim elementima mora biti uzet u obzir.
Impedansa jednog elementa treba da bude racunata tako su svi elementi niza pobudeni i
nalaze na tacno odredenom mestu u nizu. Tipi¢no, ulazna impedansa zraceceg elementa je
pod velikim uticajem susednih elemenata ako se njihova medusobna impedansa znatno
razlikuje. Uticaj medusobne sprege na impedansu je znatno manje izrazen ako se radi o
identicnim elementima. Impedanse dobijene preko izraza (7.3) treba da uzmu u obzir sve ove

uticaje. Vrednosti trazenih impedansi su date u Tabeli 7.2 za parametre n=8, k=21 i
a; = j—1 dB. Zbog veoma razli¢itih sopstvenih impedansi elemenata niza ulazna impedansa

elementa Ce biti znac¢ajno drugacija od sopstvene impedanse zbog uticaja susednih elemenata.
Ovo ¢e narocito vaziti za nekoliko prvih elemenata niza. Prvi element niza ima sopstvenu
impedansu oko 1350 Q, dok ¢e njegova ulazna impedansa biti 1071 Q kada se nade u nizu
(Tabela 7.2). Tipi¢ne impedanse zracecCih elemenata su obi¢no nekoliko stotina oma, retko
preko 500 Q. Vece vrednosti impedanse zahtevaju veoma tanke strukture koje su uglavnom
teSke za proizvodnju i veoma se lako osSteCuju. Za ovu svrhu, koriS¢eni su specijalno
modifikovani pentagonalni dipoli pomocu kojih je moguce posti¢i veoma visoke impedanse.
Zavisnost impedanse dipola od dimenzija za razliCite debljine dielektrika je data na SI.
7.14. Dva razlicita oblika dipola se koriste u dizajnu: jedan za veée impedanse (500-2000 Q),

S1. 7.14a, i drugi koji je pogodniji za nize vrednosti impedanse, S1. 7.14b.
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Slika 7.14 (a) Varijacije dimenzija dipola za slucaj visokih impedansi za razlicite debljine
dielektrika, sa fiksnim dimenzijama /c = 0.2 mm i we = 16 mm; (b) varijacije dimenzija dipola
za slucaj niskih impedansi za razli¢ite debljine dielektrika, sa fiksnim dimenzijama /lc =4 mm

1we =8 mm.

Krive na Sl. 7.14 pokazuju kako dimenzije dipola / i w zavise od impedanse dipola za
razli¢ite debljine dielektrika Rogers 5880 na frekvenciji od 10 GHz. Krive su dobijene tako
Sto su dve dimenzije dipola drzane fiksne dok su druge dve simultano varirane dok se ne
dobije odgovaraju¢a impedansa na rezonantnoj frekvenciji. U praksi sve 4 dimenzije dipola
mogu biti menjane u svrhu finog podeSavanja impedanse, $to je posebno bitno kada se resava
problem medusobne impedanse. Moze se videti da je moguce posti¢i ogromnu varijaciju

impedansi u opsegu od stotinu do nekoliko hiljada oma.
7.5.3 Eksperimentalna verifikacija dizajna i rezultati

Da bi se eksperimentalno verifikovao predlozeni dizajn dve antene su realizovane za
potrebe skeniranja u jednoj ravni. Jedan linearan niz za dijagramom zracenja u obliku lepeze i

drugi planarni niz koji je suZen i u drugoj ravni u kojoj se ne vrsi skeniranje.
7.5.3.1 Linearni niz

Linearni niz je prikazan na Sl. 7.15 i sastoji se od osam pentagonalnih dipola vrednosti
ulaznih impedansi datih u Tabeli 7.2. Prelaz sa balansnog na nebalansni mikrostrip je uraden

preko baluna. Izmedu baluna i antene nalazi se 4,/4 transformator koji potiskuje skok na

10.08 GHz u Si1 karakteristici. Da bi se spreCio povratak preostale snage nazad u niz,
prilagodenje je stavljeno na kraj niza u vidu otpornika ¢ija je otpornost jednaka impedansi

voda. Sa Sl. 7.16a moze se videti da postoje dva bliska minimuma na 10 GHz i 10.17 GHz
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koja su posledica prisustva Siftera sastavljenog od dve celije. Ovo je znatno uocljivije u
simulacijama nego u merenjima. Simulirani i mereni dijagrami zracenja su dati na Sl. 7.16b-c.

Simulirani sektor skeniranja je izmedu 72 1 130 stepeni, dok je mereni izmedu 71.1 1 127.8

stepeni.

Slika 7.15 Model linearnog niza sa right-handed Sifterima.
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Slika 7.16 Karakteristike antene sa Sl. 7.15: (a) mereni i simulirani Si1; (b) simulirani, (c)

mereni dijagram zracenja; (d) mereni i simulirani gain i efikasnost.
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U pogledu bocnih lobova najgori slucaj je na 10.0 GHz gde simulirani nivo iznosi -18 dB,
a mereni -16.5 dB, dok je na drugim frekvencijama nivo ispod -20 dB. U celom opsegu
skeniranja gain antene se menja izmedu 10.2 dBi i 12.2 dBi. Merena efikasnost varira izmedu
37% 1 55.6% kao S$to je prikazano na Sl. 7.16d. MozZe se videti relativno dobro slaganje

merenih rezultata sa simulacijama. Fotografija napravljenog linearnog niza je data na S1. 7.17.

Slika 7.17 Prototip linearnog niza sa right-handed Sifterima.

7.5.3.2 Planarni niz

Planarni antenski niz je dizajniran kao kombinacija 4 linearna niza kombinovana na takav
nacin, da posmatrajuéi sa gornje strane dielektrika, dva susedna linearna niza imaju dipole
smestene sa jedne strane napojnog voda dok druga dva niza sa suprotne strane. Ova dva para
su medusobno antifazna i samim tim su napajana sa 180 stepeni fazne razlike. Antifazna
konfiguracija znacajno redukuje neZeljeno zraCenje i snizava sveukupni nivo Kkros-
polarizacije. Izgled planarnog niza je dat na Sl. 7.18. Linearni podnizovi su smeSteni na

transverzalno rastojanje od 4, na 10 GHz. Ulazna snaga je podeljena podjednako izmedu sva

4 podniza preko T-spojeva.

Slika 7.18 Model planarnog skenirajuceg niza.
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Da bi se dobila fazna razlika od 180 stepeni izmedu parova podnizova, ulazni T-spoj je

pomeren od centra za A, /4 (na taj naCin jedna strana je duZa, a druga kraca za 4,/4, .
razlikovace se za A, /2). Poredenje merenih i simuliranih rezultata za S11 je dato na SI. 7.19a

i pokazuje da fabrikovani niz ima neSto Siri opseg u kome je Si1 < -10 dB u odnosu na
simulacije, $to je slucaj i sa linearnim nizom. Simulirani ko-polarni i kros-polarni dijagrami
zraCenja u H-ravni su dati na Sl. 7.19b-c, dok odgovaraju¢i mereni ko-polarni dijagrami su
dati na SI. 7.19d.

Moze se videti da je simulirani sektor skeniranja izmedu 73 i 132 stepena, tj. 59 stepeni,
dok je u merenjima taj ugao izmedu 76.5 i 131.4 stepeni. U pogledu boc¢nih lobova, najgori
slucaj dobijen u simulaciji je -19.3 dB, dok u merenjima on iznosi -17.7 dB. Normalizovani
nivo kros-polarizacije je -27 dB ispod nivoa glavnog loba za ugao iznad 60 stepeni gde su svi

glavni lobovi pozicionirani.
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Slika 7.19 Karakteristike antene sa Sl. 7.18: (a) mereni i simulirani Si1; (b) simulirana ko-
polarizacija, (c¢) simulirana kros-polarizacija; (d) merena ko-polarizacija H-ravni dijagrama

zracenja.
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Simulirani i mereni relativni dijagrami zracenja u E-ravni su dati na Sl. 7.20a-b i pokazuju
veoma dobro slaganje sa simulacijama. Takode vidimo sa Sl. 7.20c da je varijacija gain-a
tokom skeniranja ispod 2 dB, dok je merena efikasnost izmedu 31% i 56%. Dodatno merenje
na 10.25 GHz je uradeno iz razloga $to je prilagodenje i nivo bo¢nih lobova zadovoljavajuéi,
ali ovaj dijagram ima varijaciju ve¢u od 2 dB u odnosu na prethodne tako da ne moze biti

grupisan sa njima.
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Slika 7.20 Karakteristike antene sa Sl. 7.18: (a) simulirani, (b) mereni dijagram zracenja u E-

ravni; (¢) mereni i simulirani gain i efikasnost.

7.6 Primena u praksi

Komercijalni radarski senzori zavise od jeftinih reSenja pomocu kojih mogu da vrse
procenu ugla i rastojanja. Pokazano je da kombinacija FMCW (Frequency-modulated
continuous-wave) radara i frekvencijski skeniraju¢e antene moze posti¢i dobijanje informacija

o uglu i rastojanju koriste¢i minimum aktivnih RF komponenti i digitalne obrade signala
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[125-126]. Komercijalna opravdanost sistema drasticno zavisi od dostupnosti jeftinih i
preciznih reSenja u oblasti frekvencijski skeniraju¢ih antena.

Stampana frekvencijski skeniraju¢a antena u [111] je dizajnirana kao vi$eslojna struktura
koja ima veliki sektor skeniranja, niske bocne lobove i frekvencijsku osetljivost od
43.24°/GHz. ReSenje bazirano na kompozitnom right/left hand reSenju koje koristi leaky-
wave mod u formi dielektrika integrisanog u talasovodu [127-129], pokriva veoma veliki
sektor skeniranja, ali zahteva veoma veliki opseg raspolozivog frekvencijskog opsega zbog
Cega dijagram zraCenja ima velike varijacije u gain-u i deformacije, takode ima veoma slabo
potiskivanje bo¢nih lobova. Stabilniji gain se moZze posti¢i modifikujuéi strukturu kao u [130].
Pasivna mreza za fazne nizove na bazi kompozitnih right/left hand transmisionih linija je data
u [131], ali takode zahteva veliki opseg za svoj rad. Mala frekvencijska osetljivost je pojacana
u [112], ali po cenu veoma velikih gubitaka i malog gain-a.

Predlozeno reSenje sa jednom celijom Siftera [98] omogucava skeniranje od oko 30°.
Resenje sa dve Cisto planarne ¢Celije Siftera omogucava prakticno dupliranje ugla skeniranja,
uz povecanje frekvencijske osetljivosti. Predlozeni dizajn sa specijalno razvijenim zracec¢im
elementima velikog opsega impedansi, pentagonalnim dipolima omoguc¢ava implementaciju
raspodele neophodne za potiskivanje lobova u skenirajuéim elementima sa dodatnim
gubicima u Sifterima. Proizvedeni planarni niz ima skeniranje od 55° i frekvencijsku
osetljivost od 14.25°/100 MHz. Rezultati se dobro slazu sa simulacijama. Predlozeno resenje

je odlican kandidat za komercijalne senzorske sisteme.
7.7 Automatska metoda za merenje dijagrama zracenja

Merenje dijagrama zracenja je neophodan postupak za karakterizaciju svake antene. U
slucaju kada se radi o sloZenijim antenskim nizovima sa veoma usmerenim dijagramima
zracCenja i velikim slabljenjem bo¢nih lobova, potrebno je dobiti merenje u Sto vise tacaka.
Rucni postupak, bilo mehani¢kim pomeranjem pozicionera ili davanjem signala za promenu
polozaja, moze biti veoma dugotrajan i sklon greSkama. Automatizovan sistem moze da ubrza
proces 1 nekoliko desetina puta, uz apsolutnu ponovljivost rezultata merenja. Za potrebe

merenja realizovanih antena razvijena je metoda opisana u [108].
7.7.1 Opis sistema

Metoda za automatsko merenje dijagrama zracenja kao osnovu za svoja merenja koristi
vektorski analizator mreza Anritsu ME7838A. Sistem se moze konfigurisati u zavisnosti od

konkretnih potreba merenja u pogledu: frekvencijskog opsega, broja mernih tataka po
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ucestanosti, zadatih pravaca merenja, Sirine medu-frekvencijskog opsega i usrednjavanja,
selekcija ko- ili kros-polarisanog dijagrama zraCenja. Sistem se moze konfigurisati da pri
merenju obavlja usmeravanje antene po maksimalno tri stepena slobode, u zavisnosti od broja
trenutno aktivnih motora. U sistem je takode moguce ukljuciti step-motore razli¢itih gabarita,
sa ili bez reduktora, kako bi se prilagodili gabaritima merene antene koja moze zahtevati ve¢u
nosivost i/ili bolju rezoluciju pozicionera. Posle konfiguracije sistema, kalibracije analizatora
mreza 1 kalibracije nivoa polja na mestu referentne antene, sistem dalje samostalno izvrSava
merenja i na kraju graficki prikazuje dobijene rezultate.

Sistem za merenje se sastoji od: racunara sa korisnickim interfejsom izgradenog u
programskom paketu MATLAB, a kojim se vr$i definisanje svih parametara merenja;
kontrolnog dela, koji sprovodi instrukcije ka step-motorima kojima se vrsi mehanicko
pomeranje sistema za pozicioniranje merene antene; detektora pocCetnog polozaja, kako bi
sistem znao da se orijentiSe; antene za pobudu, kao i referentne antene, koje su spojene sa
analizatorom mreze Anritsu ME7838A. Analizator mreze je takode spojen sa racunarom koji
sprovodi merni postupak, tako da se automatski dobijaju merni rezultati u okviru istog
interfejsa.

Dati sistem za merenje omogucava merenje dijagrama zracenja dalekog polja skeniranjem
po viSe osa. Sistem ima moguénost komunikacije sa analizatorom mreze Anritsu ME7838A
tako da se prilikom merenja mogu specificno navesti parametri od interesa, to jest sistem
moze da se podesi da trazi maksimum ili minimum u opsegu merenja §to moze da bude od
velikog interesa za brzo odredivanje nivoa pojacanja i polozaja nula u dijagramima zracenja.

Sistem je lak za rekonfigurisanje i moZe se koristiti za razne tipove antena.
7.7.2 lzgled sistema

Na SI. 7.21a je prikazan analizator mreze Anritsu ME7838A [132] sa dva porta od kojih
se jedan povezuje (Sl. 7.21b) sa pobudnom antenom, a drugi sa testiranom ili referentnom
antenom, u zavisnosti da li je u toku merenje ili kalibracija sistema. Analizator mreze je
pomocu lokalne mreze (LAN) povezan sa upravljackim racunarom (PC), na kome se nalazi
graficki upravljacki interfejs (GUI), prikazan na Sl. 7.22 i pisan je u softverskom paketu
MATLAB uz pomo¢ , MATLAB App Designer“-a [133].

Na SI. 7.23a prikazan je modul za upravljanje step-motorima, koji sadrzi: napajanje,
kontrolere step-motora L.297 [134], drajvere step-motora [135] i plocu ,,Arduino MEGA
2560 [136] za USB komunikaciju sa upravljackim racunarom. Modul omogucava

upravljanje sa do tri step-motora uz mogucénost upravljanja pozicijom i strujom motora.
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Slika 7.21 (a) Analizator mreza Anritsu ME7838A, (b) blok Sema sistema za merenje.

Mehanicki pozicioner, koji nosi merenu antenu, step-motori koji ga pokrec¢u i usmeravaju,

1 mikroprekidaci (Sl. 7.23b) za detekciju hardverske nule (ponovljive pocetne pozicije

motora), zajedno sa modulom za upravljanje motorima, ¢ine sistem za pozicioniranje antene.

Na SI. 7.24a je prikazana blok Sema ovog sistema povezanog na racunar putem USB-a.
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Slika 7.22 Deo korisni¢kog interfejsa za upravljanje sistemom.
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Softverska komunikacija MATLAB-a sa plocom Arduino ostvarena je upotrebom paketa
za podrsku hardveru: ,MATLAB Support Package for Arduino Hardware* [137]. Signali tri
kontrolera step-motora 1297, povezani su na Arduino ploc¢u u skladu sa Sl. 7.24b. Jos je
vredno napomenuti da su PWM signali, namenjeni za zadavanje struje step-motora, dodatno
filtrirani sa po jednim RC filtrom, propusnikom niskih frekvencija prvog reda.

Softverska komunikacija MATLAB-a sa analizatorom mreze Anritsu ME7838A
ostvarena je putem ,,Instrument Control Toolbox‘“-a [138] kroz LAN, koris¢enjem TCP/IP
protokola, za slanje kombinacije: Anritsu NATIVE, IEEE 488 SCPI i Anritsu Lightning
komandnog seta [139], iz razloga §to za dati instrument nisu dostupni IVI drajveri, koji su
industrijski standard za upravljanje test i mernom opremom, a koje drugi proizvodaci obi¢no

obezbeduju uz svoje instrumente.

(b)

Slika 7.23 (a) Modul sa napajanjem i kontrolerima za rad step-motora i komunikaciju, (b)

pozicioner sa step-motorima.
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Slika 7.24 (a) Blok Sema sistema za pozicioniranje, (b) povezivanje kontrolnih signala na

plocu Arduino MEGA 2560.
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Upravljacka aplikacija ima sposobnost da samostalno identifikuje virtuelni COM port
racunara na kome je instaliran USB Arduino drajver, kao i IP adresu na kojoj se nalazi
analizator mreze. Kalibracija motora i analizatora mreze je takode sastavni deo aplikacije.
Svaki od motora se kalibriSe prema broju koraka, ugaonoj rezoluciji, dozvoljenom hodu i
struji. Analizator mreze koristi SOLR [140] kalibraciju, nadopunjenu merenjem pojacanja
referentne antene. Posle obavljene kalibracije u graficki interfejs je potrebno samo jo§ uneti
zeljeni opseg uglova za merenje, i redosled aktivnih osa, pre nego §to se moze sistemu

prepustiti da ostatak merenja obavi automatski.
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8 PLANARNI ANTENSKI NIZ NA W-OPSEGU NA BAZI
LEAKY-WAVE ZRACENJA

Leaky-wave antene imaju osobinu frekvencijskog skeniranja kao jednu od fundamentalnih
karakteristika. Ova osobina je realizovana na nacin S§to je kroz strukturu za vodenje talasa
omoguceno postepeno curenje kako talas propagira kroz datu strukturu otuda i naziv antene sa
curenjem talasa (leaky-wave). Samim tim ove antene se mogu svrstati u klasu antena sa
putuju¢im talasom. Leaky-wave antene se tipicno konstruiSu modifikujuéi klasi¢ne strukture
za vodenje talasa poput talasovoda i drugih vodova u raznim tehnologijama, tako da se
omoguci kontrolisano curenje talasa. Curenje moze biti produkovano tako Sto talasovod radi
sa vi§im modovima, prostornim harmonicima ili koriste¢i nekonvencionalne strukture
talasovoda koje omogucavaju rad sa fundamentalnim modovima.

Ako talas putuje unutar strukture za vodenje talasa, kompleksni talasni broj vodenog polja
je izrazen preko konstante curenja & 1 propagacione konstante f. Frekvencijski zavisna
propagaciona konstanta ﬁ'(a)) prakti¢éno kontroliSe skeniraju¢i ugao, dok « odreduje
amplitudsku raspodelu. Duzina antene je tipicno konstruisana tako da vecina energije iscuri
dok dode do kraja niza, ovo je naravno uslovljeno sa «. Za kratke antene potrebno je veliko
a da bi Sto vise energije iscurelo i povecala efikasnost, dok za duge antene & moze biti
fleksibilnije i moguce je posti¢i antene sa ve¢om direktivnosti.

Prve leaky-wave antene pojavile su se 1940-tih, koriS¢enjem pravougaonih talasovoda
[141]. Zracenje je postignuto upotrebom uskog slota na talasovodu. Kako talas putuje kroz
talasovod deo energije se izraCuje kroz uske slotove. Princip je zatim proSiren na mnostvo

drugih formi koris¢enjem razli¢itih tehnologija [3-4, 142-148].
8.1 Mehanizam rada leaky-wave antena

Primarni uslov za funkcionisanje leaky-wave antene je da ona radi u regionu brzih talasa

tj. B/k, <1, gde je [ propagaciona konstanta, a k, talasni broj. Ovaj uslov dozvoljava £,
za k, koje je usmereno ka spolja na interfejsu izmedu antene i otvorene sredine, da bude
realno, Sto se prevodi u zraCenje. Mehanizam zraCenja se moze predstaviti preko
dvodimenzionalnog talasovoda sa izvorom u z << 0 (SL 8.1). Pri dizajnu planarne antene sa
zra¢enjem usmerenim nagore donja granica talasovoda (x = —h) ¢e biti u formi savrSenog
reflektivnog sloja (PEC ili PMC). Da bi se omoguéilo zra¢enje na gornjoj strani (x = 0), mora

postojati sloj u vidu nesavrSenog reflektivnog sloja koji omogucava delimi¢no curenje talasa
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koje minimalno remeti raspodelu polja. Ovaj nesvrSen sloj u praksi moze uzeti forme slotova,
nizova zica i raznih drugih slozenih struktura [3, 148].
Ako imamo polje orijentisano u pravu y-ose koje propagira duz z-pravca sa

propagacionom konstantom ﬁ'(a)) Magnituda kwg moze varirati u zavisnosti od materijala

koji se nalazi u talasovodu. Tj. &, ¢e biti jednako talasnom broju u slobodnom prostoru (ko)

wg
ako je struktura za vodenje talasa ispunjena vazduhom, ali postaje vece od k&, ako je umesto
vazduha u pitanju dielektrik. U ovom slucaju sredina bez gubitaka takode rezultira da &,
bude realno. Grani¢ni talasni broj k, je odreden dimenzijama talasovoda i propagacionim

modom. Ako antena dopusta curenje samo na granici izmedu vazduha i antene na x =0, tada

je amplituda reflektovanog talasa redukovana srazmerno sa konstantom curenja «.

7
7
7
x4 7
7
7
7
7 P
7 7
7 7
7 7
7 7
7 7
90 k.7 7
\‘ 0 7
B /f k. C / / Z»
k. k* B A
A ] h

B Talasovod ¥
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z

Slika 8.1 Kretanja talasa u poprecnom preseku tipi¢nog /eaky-wave talasovoda [ 148].

Polazec¢i od inicijalnog izraza za polje na tacki 4 kao

—

¥(x,z)=yd, e /) (8.1)

gde je A4, inicijalna amplituda proizvoljnog polja. Pod uslovom da interfejs antene ima

zanemarljivo skladistenje energije u reaktivnom bliskom polju tada ¢e zbog curenja biti

—

¥(x,z)= yA,e ) = ya e ) x=0" (8.2)

$(x,z) =y e o) = ga,Te ) x=0" (8.3)

na tacki B neposredno iznad i ispod interfejsa antene i vazduha. Koeficijent refleksije I' nije

strogo posledica diskontinuiteta ve¢ takode i same zracece strukture. Koeficijent je odreden
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neprilagodenjem impedanse na interfejsu. Uslov za slaganje faze na interfejsu zahteva da
ﬂ(a)) bude kontinualno za slucaj bez gubitaka. Nastavljaju¢i propagaciju polje u tacki C

moze biti tretirano na isti na¢in kao

¥(x,z)=yd,[e /b 5) x=0" (8.4)
¥(x,z)= yA,Te/hehe) x=0 (8.5)

Polje unutar antene ¢e nastaviti da se kre¢e gore-dole na isti nacin dok ili sva energija ne
iscuri ili talas dode do kraja talasovoda zavrSenog prilagodenjem. Kako talas putuje preko
jedinice rastojanja z' amplituda polja ée biti redukovana za I' = e * . Stoga, amplituda polja
¢e biti eksponencijalno redukovana po jedinci rastojanja za konstantu slabljenja o tokom

propagacije. Samim tim polje iznad interfejsa moze biti izraZzeno i kao

—

Y(x,z) = yd,e = e ) (8.6)
Jednacina disperzije odmah iznad interfejsa antene ¢e biti data kao
k. =\ki - (8.7)

Da bi propagacija talasa van interfejsa bila podrzana antena mora da radi u rezimu brzih

talasa gde vazi ﬁ(a)) < k,. Termin brzi talasi opisuje faznu brzinu talasa u pravcu propagacije

u odnosu na brzinu svetlosti kao

y =2 .= (8.8)

Ako je ﬁ(a)) >k, (spori talasi), k postaje imaginarno Sto se prevodi u evanscentni talas

duz pozitivnog smera x-ose. Pod ovim uslovom struktura se nece vise ponasati kao leaky-
wave antena.

Glavni snop leaky-wave antene 6, koja radi u regionu brzih talasa ¢e biti odreden preko

odnosa B(@) i k, kao

0,(w)= arcsin[@} (8.9)

0

Duzina antene L se tipi¢no bira tako da antena izraci oko 90% snage. Inicijalna duzina
moze biti procenjena na osnovu odnosa snage koja dolazi do kraja antene i snage koja dolazi

od izvora. Uzimaju¢i da je ovaj odnos 10% tada se mozZe pisati
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0.18(4,)

L~
(a/k,)

(8.10)
Dizajn leaky-wave antene sa 100% iskoriS¢enjem snage se tipicno smatra neprakticnim

zbog potrebe za velikom strukturom.
8.2 Klasifikacija leaky-wave antena

Leaky-wave antene mogu biti klasifikovane kao uniformne, periodi¢ne i kvazi-periodicne.
Uniformne su najjednostavnije, ali imaju tipi¢no ograni¢ene mogucnosti skeniranja.
Periodi¢ne su jednostavnije od kvazi-periodi¢nih, ali obi¢no zahtevaju specijalne tehnike da bi
se sprec¢io nezeljeni pad gain-a na broadside. Kvazi-periodi¢ne mogu biti konstruisane tako da
omoguce pun sektor skeniranja, ali zahtevaju veoma kompleksne forme.

Ponasanje raznih /eaky-wave antena moze biti objasnjeno koris¢enjem disperzionog kf
dijagrama (SI. 8.2). Disperzioni dijagram pruza graficku interpretaciju disperzionih relacija
izmedu talasa koji propagiraju unapred ili unazad u talasovodu. k,d 1 fd predstavljaju meru
prostorno faznog pomeraja po jedinici rastojanja (d ) duz pravca propagacije koji je
neograni¢en ili ogranicen, respektivno. Isprekidana linija se naziva transverzalna
elektromagnetska linija koja ogranic¢ava prostor zracenja (brzi talasi) i vodenog talasa (spori
talasi). Disperzioni dijagram predstavlja graficki prikaz koji omogucava da se brzo utvrdi da li
data struktura zradi. Cak i kada struktura nije potpuno oklopljena i dopusta zragenje, polje ée
biti vezano u strukturi kada se vrsi rad u regionima sa sporim talasom. Sa druge strane, ako
ista struktura radi u regionu sa brzim talasom doci ¢e do zracenja i glavni snop ¢e zraliti u
skladu sa izrazom (8.8). Disperzioni dijagram se primarno koristi za periodi¢ne strukture, ali
se moze koristiti i za uniformi slucaj pod pretpostavkom da je struktura beskonacno duga sa

d<</1g.

Broadside

ko=-P

Region IV
(spori talasi)

Region I
(spori talasi)

Backfire »=Endfire

S1. 8.2 Disperzioni dijagram /eaky-wave antene [148].
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8.2.1 Uniformne leaky-wave antene

Osnovni mod standardnog pravougaonog talasovoda sa Sl. 8.3a pokazuje disperziju koja
potice u regionu brzih talasa i asimptotski se priblizava granici kako se ucestanost povecava.
Stoga, leaky-wave antena moze biti realizovana delimi¢nim otvaranjem zatvorene strukture i
dozvoljavaju¢i osnovnom modu da se spregne sa okolnim neograni¢enim prostorom. Leaky-
wave antena koja je napajana samo sa jedne strane vrsi skeniranje od blizine broadside pravca
ka endfire pravcu sa rastom frekvencije. Kao $to se vidi sa Sl. 8.3c, kriva disperzije se ponasa
asimptotski za talasovod ispunjen vazduhom (gr = 1) zbog ¢ega je potreban relativno veliki
opseg ucestanosti da bi snop dosao do endfire pravca. Ako je pak talasovod ispunjen
dielektrikom (gr > 1) disperziona kriva se asimptotski priblizava isprekidanoj krivi sa slike.
Na ovaj nacin nagib disperzione krive i opseg rada moze biti definisan. Pored osnovnog moda
neogranicen broj vis§ih modova propagacije je takode generisan kako frekvencija raste.

Nesto drugaciji pristup je zahtevan za rad multi-provodnicke strukture poput mikrostripa
(S1. 8.3b) [143]. Mikrostrip linija nije u potpunosti oklopljena struktura, ali je osnovni kvazi-

TEM mod (m = 0) ograni¢en u strukturi kao na SI. 8.3d. Ako struktura radi u prvom visem
modu (m = 1), dolazi do zraCenja u regionima iznad grani¢ne ucestanosti prvog viseg moda u

leaky-wave oblasti. Do zracenja dolazi sa ivica mikrostrip linije.

(a) (b)

Broadside Broadside

ko=8 ko=-B ko=8

_B. ., _B _B. ., _B
ko—ﬁ ~ - ko—\/é_:r ko—\/? ~ ko—\/?

»Endfire

Backfire »Endfire Backfire

(© (d)

Slika 8.3 (a) Talasovod sa dugim slotom, (b) duga mikrostrip linija, (c) dijagram disperzije za
(a), (d) dijagram disperzije za (b) [148].
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8.2.2 Periodicne leaky-wave antene

Periodi¢ne strukture mogu biti analizirane u prostornom frekvencijskom domenu koriste¢i

prostorni Furijeov razvoj poznatiji i kao Floquet-ov razvoj prostornih harmonika [113, 142,

4.

148, 149].

Slika 8.4 Proizvoljan talasovod sa periodi¢nim strukturama [148].

Za proizvoljnu jednodimenzionalnu periodi¢nu talasovodnu strukturu (Sl. 8.4) polje

vremenskog harmonika ¢e biti opisano kao
‘i’(x,y,z+d): e_jkzod‘i’(x,y,z) (8.11)

Sto znaCi da se polje u okolini na rastojanju d razlikuje samo za fazni pomeraj od

k_,d =(ﬂ— ja)d. Dati izrazi se mogu prikazati u formi periodicne vektorske funkcije

P(x,y,z)=P(x, y,z+d) kao

‘i’(x,y, Z) = e_jk”df’(x,y, z) (8.12)
Sto razvojem u Furijeov red daje
X - ‘z—ﬂnz
Plx,y,2)= Y4, (x,p)e ¢ (8.13)

gde a, predstavlja varijaciju polja prostornog harmonika u x i y pravcu. Zamenom (8.13) u

(8.12) dobijamo

00

¥(x,y,2)= Y, (x,y)e
o (8.14)
k, =k, +%7ﬁn, n=0,+1,+£2,---

zn

Odgovarajuc¢a konstanta propagacije vektora talasnog broja koji je usmeren ka spolja na

interfejsu bice
ko, =k -k, (8.15)

Sto ¢e za slucaj bez gubitaka dati
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k,, =~k = B; (8.16)

Uslovi za postojanje zracenja su zadovoljeni za sve n prostorne harmonike locirane unutar
oblasti brzih talasa. Ovo moze biti prikazano na disperzionom dijagramu prostornih
harmonika koji se ponavljau fd sa periodom od 27 [142, 148].

Na Sl. 8.5 su data dva primera periodi¢nih leaky-wave antena. Prva antena (Sl. 8.5a) je
realizovana preko periodi¢nih slotova na gornjoj strani talasovoda ispunjenog vazduhom.
Drugi primer (SI. 8.5b) je planarni mikrostrip sa periodi¢nim ograncima vodova. Realisti¢ni
dijagram disperzije ima dosta komplikovanu formu, ali upro§¢ena verzija moze biti prikazana
pod pretpostavkom da se antena napaja sa jedne strane i da su perturbacije usled periodi¢nih
optere¢enja zanemarljivo male. Prikaz prvih nekoliko prostornih harmonika u blizini 7 =0 je
dovoljno za razumevanje osnovnih osobina periodi¢nih leaky-wave antena. U prvom slucaju
(S1. 8.5¢) osnovni mod ¢e se pojaviti iznad grani¢ne ucestanosti talasovoda i asimptotski ¢e se
priblizavati grani¢noj liniji. Svi drugi prostorni harmonici imaju istu krivu disperzije, ali su
pomereni za 27 duz fd ose. Sl. 8.5¢c-d pokazuje prva tri n <0 prostorna harmonika koja
se nalaze u regionu brzih talasa. Za mikrostrip strukturu #» =0 pocinje na nultoj ucestanosti

(kod = O) 1 zatim postaje spori talas sa povecanjem frekvencije. PoSto osnovni mod nikad ne

ulazi u region brzih talasa n <0 modovi se koriste za zraCenje.
Za obe strukture sa Sl. 8.5a-b dodatni dizajn je potreban ako se zeli posti¢i skeniranje sa
jednim snopom od backfire do endfire pravca. Za mikrostrip strukturu prost metod je upotreba

dielektrika sa visokom dielektriénom konstantom 1 ograniciti periodi¢nost na manje od A4,/2

[4]. Na taj nac¢in moze se dobiti disperzioni dijagram na Sl. 8.5¢. U obelezenom radnom
opsegu, jedan prostorni harmonik n=—1 skenira od backfire do endfire pravca. Za razne
talasovodne strukture dostupne su razne tehnike koje omogucéuju zraenje u vidu jednog
moda. Upros¢ene krive disperzije koje su prikazane prikazuju osnovne principe rada
periodi¢nih leaky-wave antena. Ipak, u realnom slucaju refleksije od svakog periodi¢nog
diskontinuiteta ne mogu biti zanemarene, narocito na ucestanostima gde se svaki reflektovani
talasi konstruktivno sabiraju tako da uzrokuju pojavu nepropusnog opsega (stopband) u
okviru radnog opsega. Za frekvencijski skeniraju¢e antene sa punim opsegom skeniranja
nepropusni opseg se formira u blizini f =0.

Ovo ima negativan efekat na stabilnost gain-a. Na ovoj tacki putujuci talasi postaju stojeci

talasi i pobuduju sva opterec¢enja simultano.
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(@) (b)

Broadside Broadside
ko= Z Bﬁ
NG
Backfire + t ¥ t »-Endfire
4n -2 0 2r 4r “4n -2m 0 2n 4n
(©) (d)
Broadside
ko=
Backfire

(e)

Slika 8.5 Periodi¢ne leaky-wave strukture: (a) talasovod, (b) mikrostrip, (c) dijagram
disperzije za (a), (d) dijagram disperzije za (b), (e) dijagram disperzije za (b) za slucaj

upotrebe dielektrika sa visokim &, [148].

Ako prethodna periodicna mikrostrip struktura radi u broadside pravcu, svi otvoreni
vodovi su pobudeni u fazi sa £, =0 i admitanse individualnih elemenata se sabiraju §to
rezultuje u pojavi kratkog spoja na lokaciji svakog otvorenog voda. Polje unutar jedini¢ne
¢elije izmedu susednih otvorenih vodova postaje savrsen stojeci talas umesto putujuéeg talasa.
U praksi ovakva antena postaje teska za prilagodenje posto bi ulazna impedansa bila
ekvivalent kratkog spoja, Sto rezultuje totalnom refleksijom [4]. Stoga razne tehnike poput
implementacije kola za prilagodenje izmedu jedini¢nih celija su neophodne da bi se

minimizovao nezeljeni stopband u blizini £ =0.
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8.2.3 Kbvazi-periodi¢ne leaky-wave antene

Leaky-wave antene na bazi metamaterijala se smatraju kvazi-periodi¢ne zbog Cinjenice da

je periodi¢nost znatno manja od talasne duZine vodenog talasa d <<A4,, Sto znali da se

struktura makroskopski ponasa kao homogena celina. Ove antene mogu izvrSiti skeniranje od
backfire do endfire pravca ukljucujuci broadside, a da pri tome rade u osnovnom modu. Pored
disperzionih dijagrama, analiza kola moZze da pruzi direktnu proceduru za dobijanje inicijalnih
geometrijskih parametara antene [150]. Primeri ovih antena su dati na Sl. 8.6. Struktura
bazirana na dielektriku integrisanim sa talasovodom (SIW) je tipi¢an primer (SI. 8.6a) [151-
153]. SIW predstavlja pravougaoni talasovod integrisan unutar dielektrika sa blisko
smestenim vijama koje formiraju metalne zidove. Sli¢no kao 1 periodi¢ne leaky-wave antene
sa talasovodima, SIW leaky-wave antena na bazi metamaterijala radi u osnovnom TMi9 modu
[154]. Kompozitna right/left-handed (CRLH) struktura bazirana na transmisionim linijama sa

S1. 8.6b je jedna od prvih struktura na bazi metamaterijala.

(a) (b)
o— ol ®
R’ Ly, C/
>
Y' |G’
° °
()

Slika 8.6 Kvazi-periodi¢ne antene na bazi: (a) SIW talasovoda, (b) kompozitne strukture sa

visestrukim vodovima; (c¢) ekvivalentna jedinicna ¢elija [148].

Jedini¢na ¢elija CRLH metamaterijalne strukture se sastoji od standardnih right handed
(serijske induktivnosti Lr 1 paralelne kapacitivnosti Cg) reaktivnih elemenata i njihovih
dualnih left handed (serijske kapacitivnosti C; 1 paralelne induktivnosti L;) parova (Sl. 8.6¢).
Poduzna serijska impedansa i paralelna admitansa sa gubicima su ukljucene sa jedini¢nim

elementima kao
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Z'=R'+jol, — j——
J WLy Ja)C,£

1
oL,

(8.17)
Y'=G + jaC, - j

Kompleksna propagaciona konstanta i karakteristicna impedansa mogu biti dobijene iz

generalizovane jednacine telegrafiara kao

kK =NZ'Y'

7z (8.18)
ZC - —’
Y

Visoko-frekventni Visoko-frekventni

Broadside Broadside

stopband

AN

ko=-B

stopband

AN

ko= ko=-B

kod kod

Nisko-frekventni Procep Nisko-frekventni
stopband u radnom opsegu stopband
. Bd .
Backfire »Endfire Backfire »Endfire
(a) (b)

Slika 8.7 Disperzioni dijagrami kvazi-periodi¢ne antene pod: (a) nebalansiranim, (b)

balansiranim uslovom [148].

Dijagram disperzije CRLH strukture (Sl. 8.7a) je ograni¢en sa nisko-frekventnim i visoko-
frekventnim nepropusnim opsezima. Tipi¢no, procep u opsegu se takode generiSe izmedu

serijske i paralelne rezonantne udestanosti. (k,d) i (k,d)

se sh

se odnose na serijske i paralelne

rezonantne ucestanosti i definiSu se kao

(k). =
T ey LiC
(8.19)
(kOd)vh = L
Gde je ¢ brzina svetlosti. Pri uslovu balansiranosti slede¢i uslov je zadovoljen
(kod),, = (kod), (8.20)

Sada se moze dobiti kontinualna kriva disperzije (SI. 8.7b) i na taj nacin eliminisati
nezeljeni procep blizu tranzicione frekvencije. Na taj nacin konstantan gain moze biti dobijen
kada se skeniranje priblizava broadside pravcu. Takode, karakteristicna impedansa postaje

nezavisna od ucestanosti
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z.= |[fe o |L (8.21)
CR CL

Ovo omogucava vecu fleksibilnost u dizajnu i efikasno skeniranje u celom prostornom

sektoru.

8.3 Prakti¢ne tehnike za dizajn leaky-wave antena

8.3.1 Tehnika obrtanja faze

Periodi¢ne leaky-wave antene tipicno imaju probleme sa zra¢enjem visestrukih prostornih
harmonika. Sa Sl. 8.5¢ vidimo da pun opseg frekvencijskog skeniranja bilo kojeg zraceceg
moda ¢e uvek biti deljen sa jednim ili viSe prostornih harmonika. Tehnika obrtanja faze moze
biti primenjena da generiSe jedan snop koji moze da skenira ceo prostorni sektor od backfire
do endfire pravca. U ovoj tehnici dodatni 7 fazni pomeraj po periodi je obezbeden kroz razne

modifikacije strukture rezultujuci da efektivno fazno kasnjenje po ¢eliji bude f,d +7 umesto
B,d [142, 148]. Ova tehnika je primarno upotrebljavana za nizove sa broadside zraenjem da

bi se potisnuli bo¢ni lobovi bez upotrebe dielektrika velike dielektricne konstante ili
kompleksnih korugiranih linija. Isti koncept je usvojen za omogucéavanja zracenja sa jednim
modom kod leaky-wave antene. Primena ove tehnike kod talasovoda je prikazana na Sl. 8.8a,
gde je zracenje viSestrukih modova potisnuto pomeranjem disperzionih kriva duz fSd ose,
pomerajué¢i n=0 mod van zraceCeg opsega n =—1 moda (Sl. 8.8b). Ova tehnika moze biti

primenjena u raznim talasovodnim i planarnim strukturama [142, 148, 155].

Broadside

Backfire

(a) (b)

Slika 8.8 (a) Periodicna leaky-wave talasovodna antena sa obrtanjem faze, (b) dijagram

disperzije za (a) [148].

121



8.3.2 Tehnika za sprefavanje nepropusnog opsega u blizini tranzitne

frekvencije

Veliki problem kod periodi¢nih leaky-wave antena je obezbedivanje efikasnog zracenja na
broadside pravcu [145, 156]. Na Sl. 8.9a je prikazana standardna leaky-wave antena sa
ograncima vodova (combline antena). Ako se ne izvrsi nikakva izmena na strukturi doc¢i ¢e
drasticnog pada gain-a kako se priblizavamo broadside pravcu. Prost pristup u suzbijanju

stopband-a na broadside pravcu bi bio upotreba mreze sa transformatorima impedanse
sastavljene od linije za kaSnjenje i A,/4 transformatora ili preko ogranka voda za
prilagodenje izmedu jedini¢nih ¢elija [157]. Ove interne mreze za prilagodenje minimiziraju
nagle diskontinuitete impedanse izmedu jedini¢nih ¢elija u periodi¢nim /eaky-wave antenama.

Sa Sl. 8.9b dat je prikaz leaky-wave antene sa ograncima vodova gde je sekcija za kasnjenje

duzine d, pracena A,/4 transformatorom ubacena izmedu jedini¢nih celija. Impedansa koja
se nalazi na A, /4 transformatoru kod svake celije moZe biti prilagodena na impedansu porta

Z, ako je duzina linije za kaSnjenje prilagodena tako da impedansa koja se nalazi kod linije

za kasSnjenje Cisto realna i da je impedansa transformatora data kao

Z[nl/4 = \/ZO ’ Zinilinjjuizuika‘frg/erg/e (822)
Jedini¢na I I Jedini¢na
celija celija
l——p l——p
p
[ | | P |
I 1 I 1
(a) (b)

Slika 8.9 (a) Deo combline leaky-wave antene, (b) struktura pod (a) sa mrezom za

prilagodenje [157].
8.4 Gubici na W opsegu

Standardni telekomunikacioni opsezi poput GSM-a (tipi¢no 900-1800 MHz) i opseg oko
2.4 GHz su veoma zaguSeni i prakticno u potpunosti iskoriS¢eni. Zbog toga se u novim

tehnologijama ide sve viSe na znatno vise ucestanosti. Opsezi buduénosti su V (40-75 GHz) i
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W (75-110 GHz) [158]. Glavna prednost ovih opsega je moguénost prenosa masivne koli¢ine
podataka iz razloga dostupnosti ogromnog frekvencijskog opsega. Veliki opseg takode
omogucava veoma znacajno povecanje rezolucije kod frekvencijski skeniranih antena. Vi W
opsezi su slabo zaguSeni i tipicno ne licencirani, Sto ih ¢ini komercijalno privla¢nim.
Interferencija je veoma mala. Automobilski radar na 77 GHz je verovatno najpoznatija
primena ovih opsega. Bitna karakteristika ovih opsega je znacajno manji domet u odnosu na
nize opsege. Takode za svrhu komunikacije potrebna je direktna vidljivost izmedu predajnika
1 prijemnika (LoS-(Line of Sight) komunikacija). Promena vlaznosti vazduha i kiSa moraju se
uzeti obzir. Takode poznati su problemi sa velikim poveéanjem slabljenja signala usled
interakcije sa atmosferskim kiseonikom na oko 60 GHz, sli¢no se deSava i sa drugim
atmosferskim gasovima. Tipi¢ni dometi na V opsegu su oko kilometra. Usled manjih gubitaka
u svemiru domet je znacajno vec¢i zbog ¢ega su opsezi 71-76 GHz i1 81-86 GHz odredeni za
satelitske servise.

Konstrukcija Stampanih antena na W opsegu nosi mnogobrojne izazove. Izbor materijala
za rad W opsegu je presudan za performanse. Nazalost veoma mali broj dielektrika se moze
koristi za rad iz razloga Sto sa povecanjem ucestanosti rastu svi gubici, a i drugi efekti poput
povrsinskih talasa. Stabilnost dielektri¢nih karakteristika u Sirokom opsegu ucestanosti
postaje veoma problematicna. Za problem povrSinskih talasa ako se ne koriste egzoti¢ne
strukture za njihovo potiskivanje, najbolji izbor je Sto tanji dielektrik jer se na taj nacin
minimizira procenat snage koji moze oti¢i u povrsinske talase. Izabrani dielektrik za dizajn u

ovom slucaju je Rogers 3003 debljine 0.127 mm, sa koriS¢enim parametrima &, =3.13 i

tan 6 = 0.002. Debljina bakarne folije je 17 mikrona. Antenski niz je namenjen da radi u W
opsegu i parametar koji je od vitalne vaznosti za procenu gubitaka je povrSinska hrapavost
bakarne folije. Na osnovu izraza (3.62) uzimajuci da provodnost bakarne folije 48 MS/m, tada
za opseg od 70-110 GHz dubina skin-a ¢e biti od 0.219 do 0.274 mikrona (0.219 mikrona za
110 GHz, 0.274 mikrona za 70 GHz). Sto znadi da ¢e talas kretati po sloju bakarne folije do
ove dubine.

Ovde nastaje znacCajan problem iz razloga $to ne postoji savrSeno glatka folija. Odredena
hrapavost ¢e uvek postojati. U slucaju kada je hrapavost uporediva sa dubinom skin-a dolazi
do znacajnog povecanja gubitaka. Ovaj problem je dosta poznat i postoji dosta razli¢itih
modela za njegovu procenu [159-160]. Najprostiji modeli pokazuju da se zbog hrapavosti
talas krece po cik-cak putanji prateci hrapavost tako da u sustini prelazi dosta vece rastojanje

nego da se kreée pravo po glatkoj povrsini. U slucaju dielektrika postoje dva tipa hrapavosti
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(S1. 8.10). Hrapavost folije prema vazduhu Rga (gornja strana) i hrapavost folije prema
dielektriku Rgd (donja strana). Donja strana je tipicno znatno hrapavija, tj. ponekad je tu
potrebno namerno povecati hrapavost da bi se obezbedila dobra veza folije sa dielektrikom.
Za Rogers 3003 dostupno je vise tipova bakarne folije. Folija sa standardnim elektro-

deponovanim bakrom ima Rga =0.4um 1 Rgd =2 pum. Folija sa nisko-profilnim elektro-
deponovanim bakrom ima Rga =1pm 1 Rgd =1um. Folija sa rolovanim bakrom ima
Rga=03um i Rgd =0.4 um. Folija sa rolovanim bakrom ima znacajno manju hrapavost i

ocekivano je da ¢e imati osetno manje gubitke. Uticaj povrSinske hrapavosti na gubitke
takode zavisi od debljine dielektrika, bi¢e viSe izrazen kod tanjih dielektrika. Pored uticaja na
povecanje gubitaka hrapavost bakarne folije takode moze da uti¢e na propagacione osobine
elektromagnetskog talasa. Promena propagacione konstante prakticno menja dielektricne
karakteristike materijala, s obzirom da se dielektricne karakteristike mere na osnovu
propagacije talasa kroz strukturu. Za veoma hrapave bakarne folije dielektri¢na konstanta se

moze razlikovati i do 10% u odnosu na nominalnu vrednost.

h 4

X

Cu

Slika 8.10 Idealizovan prikaz hrapavosti bakarne folije na interfejsu folija-vazduh i

dielektrik-folija.

Uticaj razli¢itih parametara dielektrika na slabljenje prikazan je na SI. 8.11. Model u
pitanju je vod koji je koris¢en u antenskom nizu. U pitanju je vod u tehnici BMS, na
pomenutom dielektriku. Duzina voda je 1 cm, a posmatrani parametar je uneseno slabljenje,
tj. S21. Model je napravljen u CST paketu.

Posto je duzina voda 1 cm, date krive pokazuje gubitke po 1 cm na odredenoj ucestanosti
pod specificnim uslovima. Vidi se da u svim sluc¢ajevima gubici rastu sa ucestanoscu, ipak
moze se videti da postoji razli¢it trend u brzini toga rasta tj. nagiba krive u odnosu na
ucestanost. Gubici koji u startu imaju vece vrednosti znatno brze rastu sa ucestanoséu. Kako
je centralna ucestanost datog opsega 90 GHz, radi poredenja zgodno je posmatrati vrednosti
slabljenja na ovoj uCestanosti. Najmanji gubici su za slu¢aj folije sa o =48 MS/m,
dielektrikom sa tan 6 = 0.002 1 bez razmatranja povrsinske hrapavosti, tj. kao savrSeno glatka

folija. Vrednost iznosi 0.54 dB/cm na 90 GHz.
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Povecanjem gubitaka u dielektriku sa tan 6 =0.004 povecava gubitke na 0.79 dB/cm.
Ako sad uzmemo pocetni slucaj i uzmemo u obzir hrapavost za slucaj rolovanog bakra t;.

0.4 um vrednost skace sa 0.54 dB/cm na 0.94 dB/cm.
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Slika 8.11 S21 parametar BMS voda duzine 1 cm i Sirine 0.2 mm za slucaj razlicite vrednosti

specificne provodnosti bakarne folije, povrSinske hrapavosti i tangensa ugla gubitaka

dielektrika.

Ovde vidimo da uticaj na gubitke ¢ak i najmanje realno moguce hrapavosti je veci nego za
slucaj da dupliramo tand. Ako sada za simulaciju uzmemo vrednost za hrapavost od 1 um $to
odgovara hrapavosti za nisko-profilni elektro-deponovani bakar, vrednost gubitaka je 1.55
dB/cm. Ovde je zgodno videti kolika vrednost specificne provodnosti idealno glatke folije
odgovara da se dobije vrednost gubitaka od 1.55dB/cm na 90 GHz. Ta vrednost je
o =2.2MS/m, tj. hrapavost dovodi do toga da efektivna specificna provodnost bakra bude

oko 22 puta manja nego provodnost idealno glatke folije. Ako pored hrapavosti od 1pum

uzmemo 1 tan 6 =0.004 dobijamo vrednost gubitka od 1.8 dB/cm. Da bi videli doprinos
samog dielektrika slabljenju mozemo vod umesto bakra zameniti idealizovanim metalom bez
gubitaka (PEC) i dobijena vrednost je 0.26 dB/cm. Ako sada uzmemo i da je dielektrik bez
gubitaka tj. tan 6 =0 dobi¢emo vrednost svih ostalih gubitaka osim gubitaka u dielektriku i
metalu. Oni iznose 0.02 dB/cm i samim tim pokazuju da su u ovom sluc¢aju dominantni gubici
u metalu i dielektriku.

Iz ovog razmatranja vidimo da ako se ne uzme efekat hrapavosti model ¢e biti potpuno
pogresno razmatran. Razlika izmedu 0.54 dB/cm i1 1.55 dB/cm je 1.01 dB/cm S§to u

procentima iznosi oko 21% dodatno izgubljene snage. Ako imamo serijski napajanu strukturu
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sa minimalnim mogu¢im gubicima u mrezi, za strukturu duzine 104, =10-

razlika bi bila 3.36 dB tj. oko 54%. Za slucaj korporativnog napajanje razlika bi bila znatno

veca.
8.5 Zraceci element niza

Prototip antene je izraden u tehnici standardne foto-litografije. Ova tehnika je poznata
decenijama i veoma je jeftina, medutim postoje ograni¢enja koja mogu biti veoma bitna kada
se radi na veoma visokim ucestanostima. Tipi¢na minimalna Sirina voda koja se postize ovom
tehnikom je 0.1 mm, dok su apsolutne tolerancije oko 20 mikrona. Ovo je uglavnom vise
nego dovoljno za X-opseg (8-12 GHz) i nize, ali W-opseg je na 10 puta vecoj ucestanosti $to
znaci da ista struktura bi imala 10 puta manje dimenzije na W-opsegu. Kao zrace¢i element je
koris¢en pentagonalni dipol kao u poglavlju 7, ali sa bitno izmenjenom formom. Zbog
nemogucnosti da se izrade oStre ivice struktura je modifikovana u formi cekica, tj. sve ivice

su pod pravim uglom (Sl. 8.12).

g >
Port 2

S A

Slika 8.12 Prikaz zraceceg elementa niza.

Zrace€i element je potreban da radi u antenskom nizu na bazi leaky-wave principa. Na
osnovu njega sledi da za velike antenske nizove zrace¢i elementi treba da budu konfigurisani
tako da uzimaju §to manje snage od talasa koji se kre¢e u formi putujuéeg talasa kroz niz, gde

se zracec€i element ponasa kao dvoportna mreza.
8.6 PredloZeni antenski niz

Antenski niz je koncipiran od prethodno definisanog zraceceg elementa medusobno
spojenih vodom. Cilj je dobiti veoma uzak snop, pa samim tim broj elemenata je potrebno da
bude veliki. Niz je potrebno da ima sporo skeniranje od oko 20 stepeni za 20 GHz oko

broadside pravca. S obzirom da je obuhvacéen broadside pravac doc¢i ¢e do pojave prethodno
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pomenutih problema uzrokovanim refleksijama koje se sabiraju u fazi od svakog elementa,
tako da efektivno uzrokuju pojavu stopband-a i pad gain-a na mestu broadside pravca. Ovaj
problem raste sa brojem elemenata niza tj. brojem refleksija, tako da za veliki broj elemenata
postaje veoma izrazen. S obzirom da je ravan gain u opsegu rada veoma bitan za upotrebu
date antene ovaj problem mora biti kompenzovan. U tu svrhu je ubacen zasek na vodu koji
treba da bude podeSen tako da ima istu amplitudu, a suprotnu fazu kao refleksija tako da kada
se susretne sa reflektovanim talasom treba da ga efektivno ponisSti i obezbedi nesmetano

funkcionisanje niza (SI. 8.13).

Ulazni
port

—> N b b ® 0o o
(N [} 1

I Kompenzacija I I
psomg eele pating g

Slika 8.13 Prikaz dela niza sa relevantnim elementima.

Na Sl. 8.14 prikazano je prethodno pomenuta pojava stopband-a uzrokovana visestrukim
refleksijama koje se sabiraju u fazi na broadside poziciji dijagrama zracenja, $to je u ovom
slucaju oko 88 GHz. Drugi port se nalazi na kraju niza tako da u ovom slucaju varijacija u S$21
dijagramu oba niza ¢e se direktno odraziti na varijaciju gain-a. Za slucaj niza od 10 elemenata
jasno vidimo porast S11 u okolini 88 GHz i manji pad Si2 dijagrama. Situacija za slucaj istog
niza sa 20 elemenata je jo$ izraZenija, vidimo da vrh Si; raste kao i da varijacija Si2 (gain-a) je
oko 1 dB. Na osnovu ovoga vidimo da za nizove sa vefim brojem elemenata u formi

putujuceg talasa ima ozbiljne probleme na broadside pravcu.

-10
= Wﬂ-@ﬁ —a— DB(|S(1,1)|) : 10 elemenata sa kompenzacijom
15 A\ ' —e— DB(|S(1,2)|) : 10 elemenata sa kompenzacijom
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o 20 \ —v—DB(|S(1,2)]) : 10 elemenata
Z \\ " —e— DB(|S(1,1)]) : 20 elemenata sa kompenzacijom
—<4—DB(|S(1,2)|) : 20 elemenata sa kompenzacijom
-25b 7 \ ﬁ» ——DB(|S(1,1)|) : 20 elemenata
A \£ —e—DB(|S(1,2)]) : 20 elemenata
50 IV \ IF v
-35 M
70 80 90 100 110

Frekvencija (GHz)

Slika 8.14 Prikaz S-parametara niza sa 10 1 20 elemenata sa i bez kompenzacije.
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Upotrebom kompenzacije koja vrsi ponistavanje refleksije reSava se ovaj problem. Posto
je kompenzacija proraunata tako da uklanja refleksiju na mestu broadside pravca, sada ¢emo
na datoj frekvenciji imati minimum S1; talasa posto na toj tacki u idealnom slucaju nece biti
refleksije. Takode ovo se manifestuje tako da Si> ne¢e imati varijacije usled refleksija. Na

ovaj nac¢in moguce je povecavati broj elemenata niza bez opasnosti od pojave stopband-a.
8.7 Prelaz talasovod-balansni mikrostrip

Talasovodna tehnologija je jedna od prvih tehnologija za vodenje talasa. Tipicno se
karakteriSe veoma malim gubicima za slucaj da je dielektrik vazduh. Za nize ucestanosti moze
se smatrati da je bez gubitaka dok za W i viSe opsege dolazi do rasta gubitaka. Dimenzije
talasovoda odredene su radnim opsegom. Na nizim ucestanostima se koriste za specificne
svrhe gde je potreban veliki prenos snage, tipicno za vojne i meteoroloske radare. U drugim
primenama su potisnuti planarnim tehnologijama iz razloga Sto su talasovodi na nizim
ucestanostima velikih dimenzija i znatno vece cene od prostih Stampanih struktura. Za krajne
napajanje Stampanih struktura tipicno se koriste koaksijalni konektori. Neki od najpoznatijih
su: SMA (do 18 GHz), 2.4 mm konektor (do 50 GHz), 1 mm konektor (do 110 GHz). Dakle,
najbolji koaksijalni konektor na svetu je 1 mm konektor koji prakti¢no pokriva opseg od 0-
110 GHz. Razlog za §to se on ne koristi za sve moguée svrhe je njegova visoka cena. Za
opseg preko 110 GHz talasovodni konektor postaje prakticno jedina opcija. U pogledu
dimenzija talasovodi na ovim ucestanostima postaju veoma mali, tako da je talasovod koji se
koristi za rad na W-opsegu ima poprecni presek 1.27 x 2.54 mm (WR-10).

1 mm konektor se upotrebljava tako Sto se dielektrik stavi izmedu para plocica koje ga
drze odozgo i odozdo pri ¢emu se pin nalazi izmedu gornjih ploc¢ica. Pin mora da naleze
veoma precizno na Stampanu liniju od bakra koja vodi dalje ka ostatku Stampane strukture.
Gornje 1 donje plocice su deo konektora i predstavljaju masu zbog cCega se za njeno
izjednaCavanje u svim delovima tipi¢no zahteva da postoje vije koje prolaze kroz dielektrik na
mestu gde ga drze gornje i donje plocice.

U datom reSenju koris¢en je talasovodni WR-10 port. Postoji mnogi nacini da se izvrsi
prelaz sa talasovodne na Stampanu tehnologiju [161-163]. Neki od njih su: preko sonde, preko
tejperovanog talasovoda, preko raznih vrsta sprege pri ¢emu se na Stampanoj strani koriste
elementi poput pravougaonog patch-a. Za potrebu napajanja antene u BMS tehnologiji
najlaksi i najprirodniji prelaz je antipodalnog tipa [164].

Dizajn prelaza se sastoji od dva dela. Prvi deo je konstrukcija talasovoda, a drugi deo

pravljenje odgovarajuce Stampane strukture koja se ubacuje u talasovod. Talasovod se tipi¢no
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pravi od mesinga, aluminijuma, srebra ili bilo kog metala visoke provodnosti i dobrih
mehanickih osobina. Moguce je talasovod napraviti i od plasticnih polimera ako se
unutrasnjost talasovoda adekvatno metalizuje. Za ovu svrhu koristi se konstrukcija talasovoda
u formi split blokova. Ovo podrazumeva da se naprave dve polovine talasovoda koje se zatim
pozicioniraju ¢ivijama i stegnu Srafovima. Veoma je bitno da dve polovine bude identi¢ne i da
je ravan preseka na sredini paralelna sa uzom stranom talasovoda (SI. 8.15a). Tj. za WR-10
dimenzija 2.54 x 1.27 mm, polovine treba da budu dimenzija 1.27 x 1.27 mm. Ovo je bitno iz
razloga Sto su linije elektricnog polja paralelne uzoj strani talasovoda i ravan na sredini je
mesto gde ¢e polje biti najmanje osetljivo na pojavu fizickog preseka. Ukupne dimenzije
poprecnog preseka talasovoda moraju biti najmanje 19 x 19 mm sa odgovaraju¢im pinovima i
urezima kako bi se spojile sa standardnom WR-10 flanSnom.

Drugi deo je Stampana struktura koja se postavlja u tranzitnoj zoni gde je potrebno da se
izvr$i postepen prelaz elektricnog polja talasovoda u kvazi-TEM mod mikrostripa. Dakle,
Stampana struktura treba da se spreze sa TEij9p modom talasovoda i da zatim izvr$i rotaciju
polja za 90° vrseci na taj nacin konverziju talasovodnog u mikrostrip mod (SI. 8.15b). Oblik
ove strukture odreduje osobine prelaza tako je struktura u obliku Vivaldi antene najbolji izbor,
jer obezbeduje Sirokopojasne karakteristike. Uporedo sa konverzijom modova visoka
impedansa talasovoda se konvertuje u nisku impedansu kvazi-mikrostripa. Planarna struktura

se stavlja izmedu split-blokova u ravni preseka (SI. 8.15a).

E-polje

Ravan
preseka

E-polje

(a) (b)

Slika 8.15 (a) Split-blok talasovoda sa linijama elektri¢nog polja TE1o moda, (b) linije kvazi-
TEM moda BMS-a koje se uspostavlja na BMS po konverziji polja talasovoda.

U realnom slucaju da bi planarna struktura mogla da bude stabilno postavljena izmedu
split-blokova urezuju se slotovi dimenzija planarne strukture (S1. 8.16). Cesto se postavljaju
pinovi za pozicioniranje i drzanje planarne strukture. Krajevi Vivaldi strukture (finline

tehnologija) moraju da bude kratko spojeni, tipi¢no se koriste vije koje spajaju Stampu sa
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talasovodom. Slotovi date strukture mogu da predstavljaju veliki problem, jer u njima moze
da se pobudi slot mod, §to znaci da oni mogu da odnesu znatnu koli¢inu snage i da uzrokuju
veoma jake rezonanse. S obzirom da ovi slotovi izlaze na istu stranu na kojoj se nalazi
planarna struktura, ako se pobude mogu biti i izvor nepozeljnog zraenja Sto je narocito
kriticno za upotrebu u antenama.

Za merenje svih vrsta prelaza tipicno se koristi konfiguracija back-to-back koja je
realizovana i prikazana na Sl. 8.17. Pod ovim se podrazumeva da postoje dva u idealnom
slucaju identicna prelaza orijentisana jedan prema drugom. Na ovaj nacin ne dobijaju se
direktno karakteristike S-parametara prelaza ve¢ se prakti¢no dobijaju karakteristike kaskadne
veze prelaza-voda-prelaza kao na SI. 8.18.

Da bi se prakti¢no dobila karakteristika jednog prelaza potrebno je izvrsiti postupak poput
TRL (THRU-REFLECT-LINE) kalibracije. Sustina je da se izvr$i merenje nekoliko linija
razli¢ite duzine i jedne otvorene veze ili kratkog spoja na mestu referentne ravni i na osnovu
toga reSavanjem jednacina dobije vrednost parametara svakog ¢lana kaskadne veze. Mereni
rezultati su dati na Sl. 8.19 gde vidimo postojanje velikih oscilacija u signalu §to je posledica
visestrukih refleksija talasa koji putuje napred nazad izmedu dva prelaza. Ove oscilacije
otezavaju realnu procenu prelaza posto nije moguce oceniti da li postoje jake rezonanse usled
pobude slota u zidu talasovoda ili neke druge greske u samom prelazu ili su sve rezonanse

posledice oscilacija.

’7// Slot u zidu
//A talasovoda
Stampa na
gornjem sloju

BMS

Stampa na
donjem sloju

Slika 8.16 Poprecni presek talasovoda na mestu ravni preseka sa umetnutim dielektrikom u

slotove u zidu talasovoda.
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(d)

Slika 8.17 Realizovani prelaz u back-to-back konfiguraciji: (a)-(c) prikaz sa razli€itih strana,

(d) strana za pristup WR-10 talasovoda sa flansnom.
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Referentna ravan

Slika 8.18 Prikaz strukture koja se meri pri back-to-back konfiguraciji prelaza [113].
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Slika 8.19 Mereni rezultati back-to-back prelaza: (a) Si2 parametar, (b) Si1 1 S22 parametri.

Ipak, sa Sl. 8.19a vidimo da se srednja vrednost unetog slabljenja kre¢e oko -4 dB. Ovo bi

znacilo da je uneto slabljenje jednog prelaza oko -2 dB.
8.8 Antenski niz

Izgled konstruisanog prototipa antenskog niza je dat na Sl. 8.20. Sama antena je najmanji

deo konstrukcije kao Sto se vidi sa Sl. 8.20a. Najveci deo je nosa¢ od aluminijuma na koji je
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smesten i talasovodni pristup. Ispod same antene se nalazi kanal koji ima funkciju reflektora
da bi se dobilo unilateralno zracenje niza. Mereni rezultati su dati na SI. 8.21.

Simulirani S-parametri same antene bi¢e kao na Sl. 8.14, tj. sa dobro uradenom
kompenzacijom bice ispod nivoa od -25 dB. Ovo je znacajno bolje od karakteristika prelaza
sa SI. 8.19b. Na osnovu ovoga sledi da ¢e prakti¢no prelaz biti usko grlo sistema tj. da ¢e
krajnji parametri biti odredeni losijim ¢iniocem sistema §to je u ovom slucaju prelaz. Mogu se
videti jasne slicnosti izmedu SI. 8.21a 1 SI. 8.19b. Prototip niza se sastoji od 100 elemenata pri

¢emu nisu svi aktivni tj. uticaj nekih elemenata se moze zanemariti.

(b)

(d)

Slika 8.20 Izgled realizovanog prototipa antene: (a) odozgo, (b) sa strane, (c) sa talasovodnog

pristupa, (d) sa suprotne strane od (c) gde se vidi kanal koji ima funkciju reflektora.

U vreme konstrukcije niza nije izvrSena kompletna analiza gubitaka, a zbog strukture niza
u formi identi¢nih elemenata nece biti posledica ¢ak i u slucaju beskona¢no mnogo elemenata
iz prostog razloga Sto je sva snaga izracena ili rasuta u gubitke. Kod klasi¢ne forme /leaky-
wave nizova tipicno se uzima da 90% snage bude izraceno, dok 10% se gubi u prilagodenju

na kraju niza. U strukturi ovog niza cilj je bio da se postigne maksimalno iskoris¢enje snage
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tako da na kraju i nema potrebe za prilagodenjem. Stavljanjem porta na kraj niza kao u
poglavlju 8.6 i posmatranjem S21 zapravo se posmatra preostala snaga u kolu i kada ovaj nivo

padne ispod -25 dB to znaci da je manje od 0.3% snage ostalo u kolu §to se moZe zanemariti.
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Slika 8.21 Mereni rezultati prototipa sa Sl. 8.20: (a) Si1, (b) dijagram zracenja.
20 20
LA MA
10 N 10 N
8 JIATA
. IV ; ,
IR\ JANNL LA
@ -10 \\\ @_10 %/ \\X‘ﬁ)l\ <
s > AN 2 %f’ | NATASAN /&
20 e =100 GHz| | | 20 b —— =100 GHz
[‘/’ 95,0 GHz \xf STAY || —=95.0 GHz '
- £=90.0 GH ——£=90.0 GHz
-30 ’I -850 GHy \ -30 / —1=85.0 GHz
/ £=80.0 GHZ \ £=80.0 GHz
-40 I I — -40 I — —
-9  -60  -30 0 30 60 90 90 60  -30 0 30 60 90
Ugao (Stepeni) Ugao (Stepeni)
(a) (b)

Slika 8.22 Simulirani dijagrami zracenja konac¢nog niza: (a) bez talasovoda, (b) sa

talasovodom.

Dijagrami zracenja kona¢nog niza sa i bez talasovoda su dati na Sl. 8.22 gde se jasno vidi
uticaj prisustva talasovodnog prelaza na pojavu dodatnih refleksija koje su ipak dovoljno
niske. Najveca razlika je smanjenje gain-a sa oko 19.5 dBi na oko 17.5 dBi usled gubitaka u
talasovodu 1 linije koja vodi od talasovoda do antene. Ipak, i pored svih uracunatih faktora
vidi se da je mereni gain oko 5 dB manji od simuliranog, $to se moze objasniti gubicima usled
nepreciznosti izrade same antene i prelaza kao i greske usled samog merenja. Ipak sama

antena pokazuje funkcionalnost i moze se uspesno koristi za radarske primene na W opsegu.
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9 ZAKLJUCAK

U disertaciji je opisan nacin za reSavanje problema povezanih sa radom Stampanih
antenskih nizova u serijskoj konfiguraciji. Pod ovim se pre svega misli na reSavanje problema
u vezi sa radom antenskih nizova u Sirem frekvencijskom opsegu, koji se prvenstveno odnose
na degradaciju dijagrama zracenja. Serijska konfiguracija niza podrazumeva minimalno
mogucu napojnu mrezu, samim tim i minimalne gubitke, tj. veli¢ina niza ¢e biti primarno
odredena brojem 1 prostornim rasporedom zracecih elemenata niza. Serijska napojna mreza
ima ograni¢ene mogucnosti za raspodelu snage koja je neophodna da bi se oblikovao
dijagram zracenja. Takode, posto se zraCeci elementi Cesto nalaze na medusobnom rastojanju

od 4, (talasna duzina na dielektriku) na centralnoj ucestanosti, dolazi do sabiranja refleksija

od svih zrace¢ih elemenata u fazi Sto ima destruktivno dejstvo na dijagrama zracenja i
prilagodenje. Fazni pomeraj koji unosi A, je 360 stepeni (27 rad) Sto tipicno odgovara

broadside pravcu dijagrama zracenja za serijske nizove. Kod serijskih nizova rastojanje
izmedu elemenata ne mora biti direktno povezano sa dimenzijama napojnog voda, tj. napojni
vod moze biti duzi od medusobnog fizickog rastojanja koriS¢enjem meandriranja.

U poglavlju Sest dato je originalno reSenje za Sirokopojasni niz sa novim patch antenama
raden u tehnici klasi¢nog mikrostripa. Niz ima usmeren dijagram zracenja, visok gain i
upotrebljiv relativni radni opseg od 10.3 %. Bocni lobovi su potisnuti za vise od 20 dB, a
kros-polarizacija za viSe od 25 dB ispod nivoa glavnog loba. Prilagodenje je odlicno u celom
radnom opsegu. Pod radnim opsegom antene se Cesto podrazumeva prilagodenje koje moze
biti postignuto na mnoge nacine potpuno nezavisno od same antene. Tj. moguce je
konstruisati posebnu mrezu koja ¢e smanjiti neprilagodenje izmedu antene i izvora, §to
dodatno komplikuje konstrukciju i smanjuje efikasnost sistema, a da pri tome ne uti¢e na
poboljsanje dijagrama zracenja. U ovom reSenju cilj je bio da se dobije prakticno upotrebljiv
niz sa stabilnim dijagramom zracenja u celom radnom opsegu. Razvijen je novi tip patch
antene specijalno namenjen za upotrebu u nizovima sa serijskom konfiguracijom. Opisan je
teorijski postupak i eksperimentalna verifikacija. Dati niz je potpuno planarne strukture i
moze se lako skalirati na druge ucestanosti, kao i1 rekonfigurisati u pogledu broja elemenata u
obe ravni.

Poglavlje sedam prikazuje originalan nacin za reSavanje problema boc¢nih lobova uz
kontrolu skeniranja kod nizova sa frekvencijskim skeniranjem. Ovo reSenje je implementirano
u tehnici balansnog mikrostripa. Razvijeno je viSe razliitih tipova faznih Siftera, elemenata

koji unose odgovarajuci fazni pomeraj sa promenom frekvencije, samim tim kada se postave
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izmedu zrace¢ih elemenata dobija se frekvencijski skenirajuéi antenski niz. Skenirajuci nizovi
u serijskoj konfiguraciji se napajaju sa jedne strane tj. tipicno su konfigurisani kao nizovi sa
putuju¢im talasom. Za potrebe oblikovanja dijagrama zracenja tj. suzbijanje boc¢nih lobova
neophodno je izvrSiti raspodelu snage izmedu zracecih elemenata niza. U praksi postoji
ogroman broj matematickih modela na kojima se zasnivaju raspodele snage u antenskim
nizovima. Izgled tipi¢ne raspodele je da se maksimum nalazi na centru niza dok su minimumi
na krajevima niza i naravno raspodela je simetricna u odnosu na centar niza. Ovde se javlja
veliki problem, jer zbog konfiguracije niza prirodno je da najvecu snagu dobija prvi element
niza, a najmanju poslednji. Da bi se obezbedila raspodela moguc¢a su dva pristupa.
Koris¢enjem napojne mreze koja je sastavni deo faznih Siftera §to moze biti problemati¢no,
jer su dimenzije mreze kao i impedansa koja se moze posti¢i sa njom veoma ogranicene.
Najveci problem koji se na ovaj nacin moze javiti su fazne greske tj. kako fazni Sifteri nisu u
potpunosti identi¢ni postojale bi odredene fazne razlike izmedu njih §to moze potpuno da
unisti dinamiku frekvencijskog skeniranja. Drugi nacin koji je primenjen u datom reSenju je
koris¢enje novih posebno modifikovanih zracec¢ih elemenata, pentagonalnih dipola, kojima je
moguce posti¢i ogromne opsege impedanse. Rezultati su verifikovani na viSe
eksperimentalnih modela.

Osmo poglavlje prikazuje originalni niz na bazi antenskih elemenata iz poglavlja sedam.
Niz je namenjen za upotrebu u milimetarskom radaru veoma velike rezolucije zbog Cega se
zahteva sporo skeniranje i rad u veoma velikom opsegu. Zbog ogranicenja tehnologije
proizvodnje zraceci elementi su posebno prilagodeni. Princip rada se bazira na curenju talasa
karakteristicnom za periodi¢ne leaky-wave antene. KarakteriSe se veoma jednostavnom
strukturom 1 stabilnim karakteristikama u Sirokom opsegu.

Svi prethodni nizovi se mogu prilagoditi specificnim zahtevima u pogledu gain-a, radnog
opsega, 3 dB Sirine glavnog snopa. Za mnoge upotrebe zahteva se da i druga ravan zracenja
ima odgovarajuce karakteristike u pogledu Sirine snopa i bo¢nih lobova. Svi antenski nizovi
prikazani u datoj tezi se mogu lako prosiriti u drugoj ravni, $to je i prikazano u poglavlju
sedam. Tipicna upotreba frekvencijski skeniraju¢ih antena podrazumeva da se vise identicnih
nizova u serijskoj konfiguraciji poveze sa sklopom poput Butler-ove matrice ili Rotman-ovog
sofiva ¢ime se omogucava skeniranje u obe ravni. Kontinualno frekvencijsko u jednoj i

sektorsko prekidacko u drugoj ravni.

135



[1]

2]

[10]

[11]

[12]

LITERATURA

J. C. Maxwell, “A4 Treatise on Electricity and Magnetism,” Vol. I, Oxford
University Press, London, 1873.

M. Skolnik, “Introduction to Radar Systems,” 2nd Edition McGraw-Hill, Singapore,
1981.

J. L. Volakis, “Antenna Engineering Handbook,” 4th Edition, McGraw-Hill
Professional, 2007.

C. A. Balanis, “Modern Antenna Handbook,” 3rd Edition, John Wiley & Sons, Inc.,
Hoboken, New Jersey, 2005.

D. Slater, P. Stek, R. Cofield, R Dengler, J. Hardy, R. Jarnot, R. Swindlehurst, “A
Large Aperture 650 GHz Near-field Measurement System for the Earth Observing
System Microwave Limb Sounder,” The proceedings of 23rd annual AMTA meeting

and symposium,” Denver, 2001.

D.J. Van Rensburg, G. Hindman, “An overview of near-field sub-millimeter wave
antenna test applications,” The proceedings of COMITE 2008, Prague, 23-24 Apr
2008.

N. Kinayman, M. 1. Aksun, “Modern Microwave Circuits,” Artech House,
Norwood, MA, 2005.

D. G. Swanson Jr., W. J. R. Hoefer, “Microwave Circuit Modeling Using
Electromagnetic Field Simulation,” Artech House, Norwood, MA, 2003.

J. L. Volakis, A. Chatterjee, and L. C. Kempel, “Finite Element Methods for
Electromagnetics,” IEEE Press, New York and Oxford Univ. Press, London, 1998.

P. P. Sylvester, G. Pelosi, ed., “Finite Elements for Wave Electromagnetics:
Methods and Techniques,” IEEE Press, New York, 1994.

P. P. Sylvester and R. L. Ferrari, “Finite Elements for Electrical Engineers,”
Cambridge Univ. Press, New York, 1992.

J. Jin, “The Finite Element Method in Electromagnetics,” Wiley-Interscience, New

York, 1993.

136



[13]

[14]

[15]

[16]

[17]

[18]

[19]

[20]

[21]

[22]

[23]

R. F. Harrington, “Field Computation by Moment Methods,” Macmillan, New York,
1968.

E. K. Miller, L. Medgyesi-Mitschang, and E. H. Newman, eds., “Computational
Electromagnetics, Frequency Domain Method of Moments,” 1EEE Press, New
York, 1992.

R. C. Hansen, ed., “Moment Methods in Antennas and Scattering,” Artech House,
Norwood, MA, 1990.

A. Taflove, “Computational Electromagnetics: The Finite Difference Time Domain

Method,” Artech House, Norwood, MA, 1995.

K. S. Kunz and R. J. Luebbers, “The Finite Difference Time Domain Method for
Electromagnetics,” CRC Press, Cleveland, OH, 1993.

C. Christopoulos, “The Transmission-Line Modelling (TLM) Method,” TEEE/OUP
Press, 1995.

T. A. Milligan, “Modern Antenna Design,” 2nd Edition, John Wiley & Sons, Inc.,
Hoboken, New Jersey, 2005.

W.S.T. Rowe and R. B. Waterhouse, “Edge-fed patch antennas with reduced
spurious radiation,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol.53, no.5, pp.1785-1790,
May 2005.

D. F. Sievenpiper, L. Zhang, R. F. Jimenez Broas, N. G. Alexo6polous, and E.
Yablonovitch, “High-impedance electromagnetic surfaces with a forbidden
frequency band,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 47, no. 11, pp. 2059—
2074, Nov. 1999.

C. S. Lee, V. Nalbandian, and F. Schwering, “Surface-mode suppression in a thick
microstrip antenna by parasitic elements,” Microwave and Opt. Technol. Lett., vol.

8, pp. 145-147, Feb. 1995.

N. G. Alexopoulos and D. R. Jackson, “Fundamental superstrate (cover) effects on
printed circuit antennas,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 32, no. 8, pp. 807—
816, Aug. 1984.

137



[24]

[25]

[26]

[27]

[28]

[29]

[30]

[31]

[32]

[33]

[34]

D. R. Jackson, J. T. Williams, A. K. Bhattacharyya, R. L. Smith, S. J. Buchheit, and
S. A. Long, “Microstrip patch designs that do not excite surface waves,” IEEE
Trans. Antennas Propag., vol. 41, no. §, pp. 1026-1037, Aug. 1993.

V. R. Komanduri, D. R. Jackson, J. T. Williams and A. R. Mechrotra, “A General
Method for Designing Reduced Surface Wave Microstrip Antennas,” IEEE Trans.
Antennas Propag., vol. 61, no. 6, pp. 2887-2894, June 2013.

K. Goverdhanam, R. N. Simons, and L. P. B. Katehi, “Coplanar stripline
components for high-frequency applications,” [EEE Trans. Microwave Theory
Tech., vol. 45, no. 10, pp. 1725-1729, Oct. 1997.

R. N. Simons, N. I. Dib, and L. P. B. Katehi, “Modeling of coplanar stripline
discontinuities,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 44, no. 5, pp.711-716,
May 1996.

K. Goverdhanam, R. N. Simons, and L. P. B. Katehi, “Coplanar stripline
propagation characteristics and bandpass filter,” IEEE Microwave Guided Wave
Lett., vol. 7, no. 8, pp. 214-216, Aug. 1997.

A. Nesic S. Jovanovic, and V. Brankovic, “Design of printed dipoles near the third
resonance,” IEEE Int. Antennas and Propag. Symp. Digest, Atlanta, GA, vol. 2, pp.
928-931, 1998.

G. A. Evtioushkine, J. W. Kim, and K. S. Han, “Very wideband printed dipole
antenna array,” Electron. Lett., vol. 34, no. 24, pp. 2292— 2293, Nov. 1998.

A. R. Behera and A. R. Harish, “A Novel Printed Wideband Dipole Antenna,” IEEE
Trans. Antennas Propag., vol. 60, no. 9, pp. 4418-4422, Sep. 2012.

A. Nesic and S. Dragas, “Frequency scanning printed array antenna,” /[EEE AP-S
Int. Symp. Dig., Newport Beach, CA, USA, pp. 950-953, June 1995.

R. Garg, P. Bhartia, I. Bahl, A. Ittipiboon, “Microstrip Antenna Design Handbook,”
Artech House, Norwood, MA, 2001.

R. J. Mailloux, “Phased Array Antenna Handbook,” 2nd Edition, Artech House,
Norwood, MA, 2005.

138



[35]

[36]

[37]

[38]

[39]

[40]

[41]

[42]

[43]

[44]

[45]

S. Vashist, M. K. Soni and P.K. Singhal, “A Review on the Development of
Rotman Lens Antenna,” Chinese Journal of Engineering, vol. 2014, Article 1D
385385, 9 pages, doi. 10.1155/2014/385385.

W. Zongxin, X. Bo and Y. Fei, “A Multibeam Antenna Array Based on Printed
Rotman Lens,” Int. Journal of Antennas and Propag., Vol. 2013, Article ID 179327.

J. Remez, R. Carmon, “Compact Designs of Waveguide Butler Matrices,” I[EEE
Antennas Wireless Propag. Lett., vol. 5, pp. 27-31., March 2006.

M. Koubeissi, L. Freytag, C. Decroze, and T. Monediere, “Design of a cosecant-
squared pattern antenna fed by a new Butler matrix topology for base station at 42

GHz,” IEEE Antennas Wireless Propag. Lett., vol.7, pp. 354-357, 2008.

N. Boskovic, B. Jokanovic, M. Radovanovic and N. S. Doncov, “Novel Ku Band
Series Fed Patch Antenna Array with Enhanced Impedance and Radiation
Bandwidth,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 66, no. 12, pp. 7041-7048, Dec.
2018.

N. Boskovic, B. Jokanovic, Franco Oliveri and Dario Tarchi, “High Gain Printed
Antenna Array for FMCW Radar at 17 GHz,” TELSIKS 2015, Nis, Serbia, October
14-17, 2015.

N. Boskovic, B. Jokanovi¢, Franco Oliveri and Dario Tarchi, “gtampani antenski

niz za FMCW radar na Ku opsegu,” ETRAN 2015, Srebrno jezero, 8-11. jun 2015.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, N. Doncov, “Mikrostrip antena na 17 GHz sa reaktivno

opterecenim patch-evima,” ETRAN 2016, Zlatibor, 13-16. jun 2016.

J. Misi¢, N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, V. Markovi¢, “Antenski niz sa cirkularnom
polarizacijom za radarske sisteme na 24 GHz,” ETRAN 2017, Kladovo, 05-08. jun
2017.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, V. Markovi¢, “Modifikovana pe¢ antena sa proSirenim

opsegom rada,” ETRAN 2017, Kladovo, 05-08. jun 2017.

N. Boskovic, B. Jokanovic, Franco Oliveri and Dario Tarchi, “Highly Directive
Patch Antenna Array for FMCW Radar at Ku Band,” Microwave Review, Vol. 21,
No. 2, December 2015. pp. 14-18.

139



[46]

[47]

[48]

[49]

[50]

[51]

[52]

[53]

[54]

[55]

[56]

Hukona bormkosuh, ap bpanka Jokanosuh, “IIImamnanu anmencku Hu3 ca 6eauxkum

nojauarwem 3a FMCW paoap na Ku onceey,” 2015. , Texanuko pememe M82.

Hukona bomkosuh, bpanka Jokanouh, Mwiom PanoBanosuh, “Aumencku nuz nHa

Ku onceey ca wupokonojacnuum patch anmenama,” 2016., Texauuko pememe MS8S.

H. bomkosuh, b. Joxanosuh, M. PamoBanoBuh, “Cum¢asnu ammencxku nuz ca
UOEHMUYHUM WUPOKONOJACHUM nevesuma U paoHum oncezom o0 15.6 GHz oo 17.3

GHz,” 2017. Texanuko pememe MS8S.

M. PanoBanoBuh, b. Jokanosuh, H. bomkoBuh, “Ayromarcka MeTona 3a Mepeme
JIyjarpama 3paderma aHTeHa moMohy ananuzaTtopa Mpexe Anritsu VNA ME7838A,”

2017. Texuuuko pemewme M8S.

K. L. Wong and W. H. Hsu, “Broadband triangular microstrip antenna with U-
shaped slot,” Electron.Lett., vol. 33, no. 25, pp. 2085-2087, Dec. 1997.

T. Huynh and K. F. Lee, “Single-layer single-patch wideband microstrip antenna,”
Electron Lett., vol. 31, no. 16, pp. 1310-1312, 1995.

Chair R., Mak C. L., Lee K. F., Luk K. M., Kishk A. A., “Miniature wideband half
U-slot and half E-shaped patch antennas,” IEEE Trans. Antennas Propag. vol. 53,
no. 8, pp. 2645-2652, August 2005.

H. Wang, X. B. Huang, and D. G. Fang, “A single layer wideband U slot microstrip
patch antenna array,” IEEE Antennas Wireless Propag. Lett., vol. 7, pp. 9-12, 2008.

S. Maci and G. B. Gentili, “Dual-frequency patch antennas,” IEEE Antennas
Propag. Mag., vol. 39, pp. 13-20, Dec. 1997.

J-S. Chen, K-L. Wong, “A Single-Layer Dual-Frequency Rectangular Microstrip
Patch Antenna Using a Single Probe Feed,” Microwave and Optical Technology
Letters, vol. 11, no. 2, 1996, pp. 38-84.

Y. M. M. Antar, A. L, Ittipiboon, A. K. Bhattachatyya, “A Dual Frequency Antenna
Using a Single Patch and An Inclined Slot,” Microwave and Optical Technology
Letters, vol. 8, no. 6, 1995, pp. 309-310.

140



[57]

[58]

[59]

[60]

[61]

[62]

[63]

[64]

[65]

[66]

[67]

Y. Murakami, W. Chujo, I. Chiba, M. Frujise, “Dual Slot Coupled Microstrip
Antenna for Dual Frequency Operation,” Electronics Letters, vol. 29, no. 22, 28

October 1993, pp. 1906-1907.

M. Deepukumar, J. George, C. K. Aanandan, P. Mohanan, K. G. Nair, “Broadband
Dual Frequency Microstrip Antenna,” Electronics Letters, vol. 32, no. 17, 15

August 1996, pp. 1531-1532.

S. A. Long, M. D. Walton, “A Dual-Frequency Stacked Circular-Disc Antenna,”
IEEFE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 27, no. 3, March 1979, pp.
1281-1285.

J. S. Dahele, K. F. Lee and D. P. Wong “Dual Frequency Stacked Annular-Ring
Microstrip Antenna,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 35, no.

11, November 1987, pp.1281-1285.

J. Wang, R. Fralich, C. Wu and J. Litva, “Multifunctional Aperture Coupled Stack
Antenna,” Electronics Letters, vol. 26, no. 25, December 1990, pp. 2067-2068.

F. Croq, D. Pozar, “Multifrequency Operation of Microstrip Antennas Using
Aperture Coupled Parallel Resonators,” [EEE Transactions on Antennas and

Propagation, vol. 40, no. 11, November 1992, pp. 1367-1374.

C. Salvador, L. Borselli, A. Falciani, S. Maci, “A Dual Frequency Planar Antenna at
S and X Bands,” Electronics Letters, vol. 31, no. 20, October 1995, pp. 1706-1707

W. F. Richards, S. E. Davidson, S. A. Long, “Dual-Band Reactively Loaded
Microstrip Antenna,” IEEE Transactions on Antennas and Propagation, vol. 33, no.

5, May 1985, pp. 556-560.

S. E. Davidson, S. A. Long, W. F. Richards, “Dual-Band Microstrip Antenna with
Monolithic Reactive Loading,” Electronics Letters, vol. 21, no. 21, 1985, pp. 936-
937

H. Nakano, K. Vichien “Dual-Frequency Patch Antenna with a Rectangular Notch,”
Electronics Letters, vol. 25, no. 16, 1989, pp. 1067-1068.

D. Sanchez-Hemandez and 1. D. Robertson “Analysis and Design of a Dual-Band
Circularly Polarized Microstrip Patch Antenna,” IEEE Transactions on Antennas

and Propagation, vol. 43, no. 2, February 1995, pp. 201-205.

141



[68]

[69]

[70]

[71]

[72]

[73]

[74]

[75]

[76]

[77]

[78]

S. S. Zhong and Y. T. Lo, “Single Element Rectangular Microstrip Antenna for
Dual-Frequency Operation,” Electronics Letters, vol. 19, no. 8, 1983, pp. 298-300.

D. H. Schaubert, F. G. Ferrar, A. Sindoris, S. T. Hayes, “Microstrip Antennas with
Frequency Agility and Polarization Diversity,” IEEE Transactions on Antennas and

Propagation, vol. 29, no. 1, January 1981, pp. 118-123.

R. B. Waterhouse, N. V. Shuley, “Dual Frequency Microstrip Rectangular Patches,”
Electronics Letters, vol. 28, no. 7, 1992, pp. 606-607.

B. F. Wang and Y. T. Lo, “Microstrip Antenna for Dual-Frequency Operation,”
IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 32, no. 9, September 1984, pp. 938-943.

S. Maci, G. Biffi Gentili, G. Avitabile, “Single-Layer Dual Frequency Patch

Antenna,” Electronics Letters, vol. 29, no. 16, August 1993.

M. L. Yazidi, M. Himdi and J. P. Daniel, “Aperture Coupled Microstrip Antenna for
Dual Frequency Operation,” Electronics Letters, vol. 29, no. 17, August 1993.

S. Maci, G. Biffi Gentili, P. Piazzesi, C. Salvador “A Dual Band Slot-Loaded Patch
Antenna,” IEE Proceedings, vol. 142, no. 3, March 1995, pp. 225-232.

P. Piazzesi, S. Maci, G. Biffi Gentili, “Dual-Band Dual-Polarized Patch Antennas,”
Int. J. Microw. Mill.-Wave Comput.-Aided Eng., vol. 5, no. 6, December 1995, pp.
375-384.

S. M. Aguilar, M. A. Al-Joumayly, M. J. Burfeindt, N. Behdad, S. C. Hagness,
“Multiband miniaturized patch antennas for a compact, shielded microwave breast
imaging array,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 62, no. 3, pp. 1221-1231,
March 2014.

L. Han and K. Wu, “24-GHz bandwidth-enhanced microstrip array printed on a
single-layer electrically-thin substrate for automotive applications,” IEEE Trans.

Antennas Propag., vol. 60, no. 5, pp. 2555-2558, 2012.

S. Biswas, D. Guha, and C. Kumar, “Control of higher harmonics and their radiation
in microstrip antennas using compact defected ground structures,” IEEE Trans.

Antennas Propag., vol. 61, no. 6, pp. 3349-3353, Jun. 2013.

142



[79]

[80]

[81]

[82]

[83]

[84]

[85]

[86]

[87]

[88]

[89]

A. Kaya and E. Y. Yuksel, “Investigation of a compensated rectangular microstrip
antenna with negative capacitor and negative inductor for bandwidth enhancement,”

IEEFE Trans. Antennas Propag., vol. 55, no.5, pp. 12751282, May 2007.

H. Oraizi and R. Pazoki, “Radiation bandwidth enhancement of aperture stacked

patch antennas,” IEEE Trans. Antennas Propag. vol. 59, no. 12, 4445-4453, 2011.

L. Moustafa and B. Jecko, “Design of a wideband highly directive EBG antenna
using double-layer frequency selective surfaces and multifeed technique for
application in the Ku-band,” IEEE Antennas Wireless Propag. Lett., vol. 9, pp. 342—
346, 2010.

M. L. Abdelghani, H. Attia and T. A. Denidni, “Dual- and Wideband Fabry—Pérot
Resonator Antenna for WLAN Applications,” IEEE Antennas Wireless Propag.
Lett., vol. 16, pp. 473-476, 2016.

H. Mosallaei and K. Sarabandi, “Antenna miniaturization and bandwidth
enhancement using a reactive impedance substrate,” IEEE Trans. Antennas Propag.,

vol. 52, no. 9, pp. 24032414, Sep. 2004.

A. Neto, N. Llombart, G. Gerini, and P. De Maagt, “On the optimal radiation
bandwidth of printed slot antennas surrounded by EBGs,” IEEE Trans. Antennas
Propag., vol. 54, no. 4, pp. 1074-1083, Apr. 2006.

WIPL-D Pro v13.0, Software and User’s Manual, WIPL-D d.o.o., Belgrade, 2016.

J. Huang, “A parallel-series-fed microstrip array with high efficiency and low cross-

polarization,” Microw. Opt. Technol. Lett., vol. 5, no. 5, pp. 230-233, May 1992.

D. M. Pozar, “Comparison of three series fed microstrip array geometries,” in Proc.
IEEE Antennas and Propagation Society Int. Symp. Dig., vol. 2, Ann Arbor, MI,
June 28-July 2 1993, pp. 728-731.

R. Bayderkhani and H. Reza Hassani, “Wideband and low sidelobe slot antenna fed
by series-fed printed array,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 58, no. 12, pp.
3898-3904, Dec. 2010.

F.-Y. Kuo and R.-B. Hwang, “High-isolation X-band marine radar antenna design,”

IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 62, no. 5, pp. 2331-2337, 2014.

143



[90]

[91]

[92]

[93]

[94]

[95]

[96]

[97]

[98]

[99]

NI AWR Microwave Office v11.0, Software and User’s Manual, NI, Austin, 2014.

S. Afoakwa and J.-B. Jung, “Wideband Microstrip Comb-Line Linear Array
Antenna Using Stubbed-Element Technique for High Side-lobe Suppression,” IEEE
Trans. Antennas Propag., vol. 65, no. 10, pp. 5190-5199, 2017.

V. Milosevic, M. Radovanovic, B. Jokanovic, O. Boric-Lubecke, V. M. Lubecke,
“Tx leakage cancellation using antenna image impedance for CW radar
applications,” 46th European Microw. Conf. (EuMC), London, United Kingdom,
2016, pp. 425-428.

J. Xu, Z. N. Chen, and X. Qing, “CPW center-fed single-layer SIW slot antenna
array for automotive radars,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 62, no. 9, pp.

45284536, Sep. 2014.

J. Lin, W. Shen, and K. Yang, “A Low-Sidelobe and Wideband Series Fed Linear
Dielectric Resonator Antenna Array,” IEEE Antennas Wirel. Propag. Lett., vol. 16,
pp- 513-516, 2016.

J. Yin, Q. Wu, C. Yu, H. Wang, W. Hong, “Low Sidelobe Level Series Fed
Microstrip Antenna Array of Unequal Inter-Element Spacing,” IEEE Antennas
Wirel. Propag. Lett., vol. 16, pp. 1695-1698, 2017.

N. Boskovic, B. Jokanovic and M. Radovanovic, “Printed Frequency Scanning
Antenna Arrays with Enhanced Frequency Sensitivity and Sidelobe Suppression,”

IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 65, no. 4, pp. 1757-1764, April 2017.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, A. Nesi¢, “Frequency Scanning Antenna Arrays with
Pentagonal Dipoles of Different Impedances,” Serbian Journal Of Electrical
Engineering, vol. 12, no. 1, pp. 99-108, February 2015.

N. Boskovic, B. Jokanovic and A. Nesic, “Frequency Scanning Antenna Array with
Enhanced Side lobe Suppression,” Metamaterials 2014, Copenhagen, Denmark, 25-
30. August 2014.)

N. Boskovic, B. Jokanovic and A. Nesic, “Printed Scanning Antenna Array with
SRR Phase Shifters,” Metamaterials 2013, Bordeaux, France, 16-21. September
2013.

144



[100]

[101]

[102]

[103]

[104]

[105]

[106]

[107]

[108]

[109]

[110]

N. Boskovic, B. Jokanovic and A. Nesic, “Compact Frequency Scanning Antenna

Array with SRR Phase Shifters,” TELSIKS 2013, Nis, Serbia, October 16-19. 2013.

B. Milosevi¢, B. Jokanovi¢, M. Radovanovi¢, N. Boskovi¢, “Prikupljanje i
konverzija RF energije u Sirokom frekvencijskom opsegu,” ETRAN 2018, Pali¢, 11—
14 Jun, 2018.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢ 1 A. Nesi¢, “Frekvencijski skenirani antenski nizovi sa
neuniformnom amplitudskom raspodelom,” ETRAN 2014, Vrnjacka Banja, 2-5. jun
2014.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢ i A. Nesi¢, “Frekvencijski skeniran antenski niz sa SRR

faznim Sifterima”, ETRAN 2013, Zlatibor, 3-6. jun 2013.

M. Ili¢ 1 N. Boskovi¢, “Poredenje karakteristika Stampanih bow-tie dipola sa

dipolima petougaonog oblika,” ETRAN 2012, Zlatibor, 11-14. jun 2012.

Nikola Boskovi¢, dr Branka Jokanovi¢, dr Aleksandar NeSi¢, “Skenirani antenski
niz sa pentagonalnim dipolima i1 neuniformnom amplitudskom raspodelom,”

Tehnicko resenje, 2014.

Nikola Boskovi¢, dr Branka Jokanovi¢, dr Aleksandar Nesi¢, “Antenski niz sa
proSirenim opsegom skeniranja i pentagonalnim dipolima razliitih impedansi,”

Tehnicko resenje, 2015.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, A. Nesi¢, “Antenski niz na X-opsegu sa frekvencijskim
skeniranjem pomocu faznih pomeraca sa split-ring rezonatorima,” Tehnicko resenje,

2013.

M. Radovanovi¢, B. Jokanovi¢, N. Boskovi¢, “Automatska metoda za merenje
dijagrama zracenja antena pomocu analizatora mreze Anritsu VNA ME7838A.,”

Tehnicko resenje, 2017.

N. Boskovi¢, B. Jokanovi¢, V. Markovi¢, “Frequency Scanning Antenna Arrays
with Metamaterial Based Phased Shifters,” Facta Universitatis, Series: Electronics

and Energetics, Vol. 32, No 3, pp. 449-461, September 2019.

R. Bojanic, V. Milosevic, B. Jokanovic, F. Medina-Mena and F. Mesa, “Enhanced
Modelling of Split-Ring Resonators Couplings in Printed Circuits, ” IEEE Trans.
Microw. Theory Tech., vol. 62, no. §, pp. 1605-1615, 2014.

145



[111]

[112]

[113]

[114]

[115]

[116]

[117]

[118]

[119]

[120]

[121]

L. Cui, W. Wu and D. Fang, “Printed Frequency Beam-Scanning Antenna with Flat
Gain and Low Sidelobe Levels,” IEEE Antennas Wirel. Propag. Lett., vol. 12, 2013.

A. Fackelmeier and E. M. Biebl, “Narrowband frequency scanning array antenna at
5.8 GHz for short range imaging,” Microwave Symposium Digest (MTT), 2010
IEEE MTT-S International, pp. 1266-1269, 2010.

D. M. Pozar, “Microwave Engineering”, 4th Edition, John Wiley & Sons, Inc.,
Hoboken, New Jersey, 2012.

V. V. Petrovi¢, D. V. Tosi¢, A. R. Dordevi¢, “Mikrotalasna pasivna kola,”
Elektrotehnicki fakultet, Beograd, 2010.

A. Malczewski, S. Eshelman, B. Pillans, J. Ehmke, and C. Goldsmith, “X-band RF
MEMS phase shifters for phased array applications,” IEEE Microwave and Guided
Wave Letters, pp. 517-519 Dec. 1999.

F. Ellinger, H. Jackel, and W. Bachtold, “Varactor-loaded transmission line phase
shifter at C-band using lumped elements,” IEEE Trans. Microw. Theory Techn., vol.
51, no. 4, pp. 1135-1140, Apr. 2003.

J. S. Hayden and G. M. Rebeiz, “Very low-loss distributed X-band and Ka-band
MEMS phase shifters using metal-air-metal capacitors,” IEEE Trans. Microw.
Theory Techn., vol. 51, no. 1, pp. 309-314, Jan. 2003.

H. Kim, A. B. Kozyrev, A. Karbassi, and D. W. van de Veide, “Linear tunable
phase shifter using a left-handed transmission line,” IEEE Microw. Wireless

Compon. Lett. , vol. 15, no. 5, pp. 366-368, May 2005.

A. W. Rudge, K. Milne , A. D. Olver, P. Knight, “The Handbook of Antenna
Design,” Vol. 1, London, Peter Peregrinus, Ltd., 1982.

I. J. Gupta and A.K. Ksienski, “Effect of mutual coupling on the performance of
adaptive arrays,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 31, no. 5, pp. 785-791,
September 1983.

R. S. Adve and T. K. Sarkar, “Compensation for the effects of Mutual Coupling on
Direct Data Domain Adaptive Algorithms,” IEEE Trans. Antennas Propagat., vol.
48, no. 1, Jan. 2000.

146



[122]

[123]

[124]

[125]

[126]

[127]

[128]

[129]

[130]

B. Friedlander and A. J. Weiss, “Direction Finding in the Presence of Mutual
Coupling,” IEEE Trans. Antennas and Propag., vol. 39, no. 3, pp. 273-284, March
1991.

H. T. Hui, “A Practical Approach to Compensate for the Mutual Coupling Effect in
an Adaptive Dipole Array,” IEEE Trans. Antennas and Propag., vol. 52, no. 5, pp.
1262-1269, May 2005.

C. Hu, E. Lee, C. Liao, W. Huang and K. Jheng, “The effect of mutual coupling on
the self-impedance of linear microstrip array,” Cross Strait Quad-Regional Radio

Science and Wireless Technology Conference (CSORWC), pp. 88-90, 2012.

Y. Alvarez-Lopez, C. Garcia-Gonzalez, C. Vazquez-Antuna, S. Ver-Hoeye, and F.
Las Heras Andres, “Frequency scanning based radar system,” Progress In

Electromagnetics Research, vol. 132, pp. 275-296, 2012.

M. Winfried, M. Wetzel and M. Menzel, “A novel direct imaging radar sensor with
frequency scanned antenna,” in [EEE MTT-S Int. Microwave Symp. Dig., vol. 3, pp.
1941-1944, 2003.

Y. Dong and T. Itoh, “Composite right/left-handed substrate integrated waveguide
and half mode substrate integrated waveguide leaky-wave structures,” IEEE Trans.

Antennas Propag., vol. 59, no. 3, pp. 767-775, Mar. 2011.

Y. Dong and T. Itoh, “Substrate integrated composite right-/left-handed leaky-wave
structure for polarization-flexible antenna application,” [EEE Trans. Antennas

Propag., vol. 60, no. 2, pp. 760-771, Feb. 2012.

S. S. Haghighi, A. Heidari, and M. Movahhedi, “A Three-Band Substrate Integrated
Waveguide Leaky-Wave Antenna Based on Composite Right/Left Handed
Structure,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 63, no. 10, pp. 4578 - 4582, Oct.
2015.

Nasimuddin, Z. N. Chen, and X. Qing, “Multilayered composite right/left-handed
leaky-wave antenna with consistent gain,” /IEEE Trans. Antennas Propag., vol. 60,

no. 11, pp. 50565062, Nov. 2012.

147



[131]

[132]

[133]

[134]

[135]

[136]

[137]

[138]

[139]

[140]

[141]
[142]

[143]

J. H. Choi, J. S. Sun, and T. Itoh, “Frequency-scanning phased-array feed network
based on composite right/left handed transmission lines,” IEEE Trans. Microw.

Theory Techn., vol. 61, no. 8, pp. 3148-3157, Aug. 2013.

“Installation Guide VectorStar ME7838 Series.” https://dl.cdn-anritsu.com/en-
us/testmeasurement/files/Manuals/Installation-Guide/10410-00293F .pdf

“MATLAB App Designer.”

https://www.mathworks.com/products/matlab/appdesigner.html

“L297 - Stepper Motor Controller datasheet.”
http://www.st.com/content/ccc/resource/technical/document/datasheet/f9/35/6¢e/31/4

8/18/48/51/CD00000063.pdt/files/CD00000063.pdf/jcr:content/translations/en.CD0

0000063.pdf

“1.298 - DUAL FULL-BRIDGE DRIVER.”
http://www.st.com/content/ccc/resource/technical/document/datasheet/82/cc/31/39/0

a/29/4d/10/CD00000240.pdf/files/CD00000240.pdf/jcr:content/translations/en.CD0

0000240.pdf

“Arduino Mega 2560 Rev3.” https://store.arduino.cc/arduino-mega-2560-rev3

“MATLAB Support Package for Arduino Hardware Documentation.”
https://www.mathworks.com/help/supportpkeg/arduinoio/index.html

“Instrument Control Toolbox.”

https://www.mathworks.com/products/instrument.html

“Programming  Manual  VectorStar  MS4640A  Series.”  https://dl.cdn-

anritsu.com/enus/test-measurement/files/Manuals/Programming-Manual/10410-

00267L.pdf

Anritsu, “Understanding VNA Calibration.”

http://anlage.umd.edu/Anritsu_understanding-vna-calibration.pdf

Hansen WW, “Radiating electromagnetic waveguide,” US Patent 2.402.622, 1940.
R. E. Collin and F. J. Zucker, “Antenna Theory,” Mc-Graw-Hill, New York, 1969.
Menzel W, “4 new travelling wave antenna in microstrip,” Arch Elektron Uebertrag

Tech vol. 33, pp. 137-140, 1979.

148



[144]

[145]

[146]

[147]

[148]

[149]

[150]

[151]

[152]

[153]

[154]

[155]

Sutinjo A, Okoniewski M, Johnson RH, “Radiation from fast and slow traveling

waves,” IEEE Antennas Propag. Mag. vol. 50, no. 4, pp. 175-181, 2008.

Jackson DR, Caloz C, Itoh T, “Leaky-wave antennas,” Proc. IEEE, vol. 100, no. 7,
pp. 2194-2206, 2012.

Jackson DR, “Recent advances in leaky-wave antennas,” Proceedings of the URSI
international symposium electromagnetic theory (EMTS), Hiroshima, Japan, pp 9—

12,2013.

Menzel W, “Planar leaky-wave antennas—early concept and actual result,” European

microwave conference, Nuremberg, Germany, pp 483486, 2013.

ZN. Chen et al. (eds.), “Handbook of Antenna Technologies,” Springer, Singapore,
2016.

Collin RE, “Field theory of guided waves,” 2nd ed. IEEE Press, New York, 1991.

Caloz C, Itoh T, “Electromagnetic metamaterials: transmission line theory and

microwave applications,” Wiley-IEEE Press, New York, 2005.

Hirokawa J, Ando M, “Single-layer feed waveguide consisting of posts for plane
TEM wave excitation in parallel plate,” IEEE Trans Microw Theory Tech vol. 46,
no. 5, pp. 625-630, 1998.

Wu K, Deslandes D, Cassivi Y, “The substrate integrated circuits — a new concept
for high frequency electronics and optoelectronics,” TELSIKS 2003, Nis,
Yugoslavia, 2003.

Bozzi M, Georgiadis A, Wu K, “Review of substrate-integrated waveguide circuits

and antennas,” Microw Antennas Propag IET vol. 5, no. 8, pp. 909-920, 2011.

Dong Y, Itoh T, “Composite right/left-handed substrate integrated waveguide and
half mode substrate integrated waveguide leaky-wave structures,” [EEE Trans

Antenna Propag., vol. 59, no. 3, pp. 767-775, 2011.

Yang N, Caloz C, Wu K, “Fixed-beam frequency-tunable phase reversal coplanar
stripline antenna array,” IEEE Trans Antennas Propag., vol. 57, no. 3, pp. 671-681,
20009.

149



[156]

[157]

[158]

[159]

[160]

[161]

[162]

[163]

[164]

Burghignoli P, Lovat G, Jackson DR, “Analysis and optimization of leaky-wave
radiation at broadside from a class of 1D periodic structures,” IEEE Trans Antennas

Propag. vol. 54, no. 9, pp. 2593-2603, 2006.

Paulotto S, Baccarelli P, Frezza F, Jackson DR, “Novel technique for open-stopband
suppression in 1-D periodic printed leaky-wave antenna,” I[EEE Trans Antennas

Propag. vol. 57, n0.7, pp. 1894-1906, 2009.

M. Lucente et al., “Analysis and design of a point-to-point radio-link at W band for
future satellite telecommunication experiments,” 2011 Aerospace Conference, Big

Sky, MT, USA, pp. 1-10, 2011.

E. Hammerstad O. Jensen “Accurate models for microstrip computer-aided design,”

IEEE MTT-S Int. Microw. Symp. Dig. pp. 407-409, May 1980.

P. G. Huray et al. “Fundamentals of a 3-D ‘snowball’ model for surface roughness
power losses,” Proc. IEEE Workshop Signal Propag. Interconnects pp. 121-124,
May 2007.

Ho, T. Q, & Shih, Y. C., “Spectral-domain analysis of E-Plane waveguide to
microstrip transitions,” IEEE Trans. Microw. Theory Tech., vol. 37, no. 2, pp. 388-
392, 1989.

Grabherr, W, Hudder, B, & Menzel, W., “Microstrip to waveguide transition
compatible with mm-wave integrated circuits,” IEEE Trans. Microw. Theory Tech.,

Sep., vol. 42, no. 9, pp. 1842-1843, 1994.

H. lizuka, K. Sakakibara and N. Kikuma, “Millimeter-Wave Transition From
Waveguide to Two Microstrip Lines Using Rectangular Patch Element,” in /IEEE
Trans. Microw. Theory Tech., vol. 55, no. 5, pp. 899-905, May 2007.

A. Mozharovskiy, A. Artemenko, V. Ssorin, R. Maslennikov and A. Sevastyanov,
“Wideband tapered antipodal fin-line waveguide-to-microstrip transition for E-
band applications,” 2013 European Microwave Conference, Nuremberg, 2013, pp.
1187-1190.

150



BIOGRAFIJA AUTORA

Nikola Boskovi¢ je roden 6.6.1986. u Pozegi, gde je zavrSio osnovnu $kolu 1 gimnaziju
sa odli¢nim uspehom. 2005. godine upisao je Elektrotehnicki fakultet u Beogradu na kome
je diplomirao 2010. godine na smeru za Mikrotalasnu tehniku odseka za Telekomunikacije,
sa prosecnom ocenom 8,11. Diplomski rad branio je na temu ,,Izvori elektromagnetskog
zraCenja u elektrotehnici®. Iste godine, na istom fakultetu, upisao je diplomske-master
studije na modulu za Mikrotalasnu tehniku, koje je zavrSio 2011. godine, sa prosecnom
ocenom 9,67. Master rad branio je na temu ,,Modelovanje viSeslojnog mikrotalasnog filtra
programom WIPL-D AW Modeler”. U novembru 2014. godine upisao je doktorske studije
na Elektronskom fakultetu u Nisu, na smeru za Telekomunikacije.

Na institutu IMTEL-komunikacije a.d. je bio zaposlen od 01.11.2011. do 31.07.2012.
godine. Na institutu za fiziku u Beogradu je od 01.08.2012. AngaZovan je na projektima
[11-45016 ,,Generisanje 1 karakterizacija nanofotonskih funkcionalnih struktura u
biomedicini i1 informatici® i TR-32052 ,Istrazivanje 1 razvoj reSenja za poboljSanje
performansi bezicnih komunikacionih sistema u mikrotalasnom 1 milimetarskom opsegu
frekvencija®“. Glavni autor je na 23 rada ukljucujuéi dva rada kategorije M21, po jednog
rada kategorije M24, M51 1 M52, jednog tehnickog reSenja kategorije M82 i 6 tehnickih
reSenja kategorije M85. Kao glavni autor ima 8 saopStenja sa medunarodnih skupova
kategorije M33 i 3 saopStenja sa nacionalnih konferencija kategorije M63. Kao koautor ima
saopsStenje sa medunarodnog skupa kategorije M31, dva saopstenja kategorije M33. Kao
koautor prisutan je i na jednom saopsStenju sa nacionalne konferencija kategorije M63 i dva
tehnicka reSenja kategorije MS85. Recenzent je mnogih Casopisa iz oblasti antena i
prostiranja talasa uklju¢uju¢i IEEE Transactions on Antennas and Propagation 1 IEEE
Transactions on Magnetics.

Dobitnik je nagrade ETRANA za najbolji rad mladog istrazivaca na sekciji antene i
prostiranje 2014. godine 1 najbolji rad na sekciji antene i prostiranje 2015. 1 2017. godine.

Tokom studijskog boravka u Karlsruhe Institute of Technology, Karlsruhe, Germany u
toku oktobar-novembar 2018. godine u okviru bilateralnog projekta ,,5G-MultiScan* razvio

je planarni antenski niz na W opsegu za potrebe milimetarskog radara.

152



IZJAVA O AUTORSTVU

Izjavljujem da je doktorska disertacija, pod naslovom

SERIJSKI NAPAJANI PLANARNI ANTENSKI NIZOVI SA POBOLJSANIM
KARAKTERISTIKAMA

koja je odbranjena na Elektronskom fakultetu Univerziteta u Nisu:

* rezultat sopstvenog istraZivackog rada;

* da ovu disertaciju, ni u celini, niti u delovima, nisam prijavljivao na drugim
fakultetima, niti univerzitetima;

* danisam povredio autorska prava, niti zloupotrebio intelektualnu svojinu drugih lica.

Dozvoljavam da se objave moji li¢ni podaci, koji su u vezi sa autorstvom i dobijanjem
akademskog zvanja doktora nauka, kao $to su ime i prezime, godina i mesto rodenja i datum
odbrane rada, i to u katalogu Biblioteke, Digitalnom repozitorijumu Univerziteta u Nisu, kao i
u publikacijama Univerziteta u Nigu.

U Nisu,

Potpis autora disertacije:

Z;mm&% Yartora

(Nikola M. Bogkovi¢)




IZJAVA O ISTOVETNOSTI ELEKTRONSKOG I STAMPANOG OBLIKA
DOKTORSKE DISERTACIJE

Naslov disertacije:

SERIJSKI NAPAJANI PLANARNI ANTENSKI NIZOVI SA POBOLJSANIM
KARAKTERISTIKAMA

onski oblik moje doktorske disertacije, koju sam predao za

Izjavljujem da je elektr
bliku.

unosenje u Digitalni repozitorijum Univerziteta u NiSu, istovetan Stampanom 0O

U Nisu,

Potpis autora disertacije:

&m@% Yot

(Nikola M. Boskovi¢)




I1ZJAVA O KORISCENJU

OvlaS¢ujem Univerzitetsku biblioteku »Nikola Tesla“ da u Digitalni repozitorijum
Univerziteta u NiSu unese moju doktorsku disertaciju, pod naslovom:

SERIJSKI NAPAJANI PLANARNI ANTENSKI NIZOVI SA POBOLJSANIM
KARAKTERISTIKAMA

Disertaciju sa svim prilozima predao sam u elektronskom obliku, pogodnom za trajno
arhiviranje.

Moju doktorsku disertaciju, unetu u Digitalni repozitorijum Univerziteta u NiSu, mogu
koristiti svi koji postuju odredbe sadrzane u odabranom tipu licence Kreativne zajednice
(Creative Commons), za koju sam se odlugio.

1. Autorstvo (CC BY)

2. Autorstvo — nekomercijalno (CC BY-N O)

3. Autorstvo — nekomercijalno — bez prerade (CC BY-NC-ND)

4. Autorstvo — nekomercijalno — deliti pod istim uslovima (CC BY-N C-SA)
5. Autorstvo — bez prerade (CC BY-ND)

6. Autorstvo — deliti pod istim uslovima (CC BY-SA)

U Nisu,

Potpis autora disertacije:

@W@% Paross

(Nikola M. Boskovic)




