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Resumo

MODELAGEM DE DISPOSITIVOS DE ONDAS ACÚSTICAS DE SUPERFÍCIE
COM FOCO EM SIMULAÇÃO EM AMBIENTES DE CIRCUITOS

Raphael Cardoso de Oliveira Jesus

Agosto/2021

Orientadores: Elyson Ádan Nunes Carvalho
Ollivier Tamarin

Departamento: Engenharia Elétrica (DEL/CCET/UFS)

Dispositivos de ondas acústicas de superfície são largamente utilizados na área de
telecomunicações como filtros com altos fatores de qualidade, sendo usados também como
sensores nos últimos anos, criando a necessidade de sistemas eletrônicos de aplicação
específica para leitura e interface. Para projetar esses circuitos, é necessário entender
as peculiaridades dos dispositivos utilizados, o que pode funcionar como uma barreira
para projetistas. Este trabalho tem como objetivo principal a facilitação do projeto de
sistemas que interagem com dispositivos de ondas acústicas de superfície do tipo linha de
atraso, propondo e discutindo diferentes modelos que podem ser simulados em qualquer
ambiente de projeto. No contexto deste trabalho, as linhas de atraso são dispositivos em
que um sinal é atrasado por um tempo constante entre transdutores piezoelétricos, e seus
modelos podem ser divididos em duas categorias: a baseada em impedâncias concentradas
dependentes da frequência, avaliadas utilizando os teoremas de Foster e Mittag-Leffler,
e a baseada em elementos distribuídos, utilizando linhas de transmissão. Essas duas
categorias apresentam bons resultados no domínio da frequência, sendo compatíveis com
medições de um dispositivo real. Já no domínio do tempo, as diferenças teóricas entre
as categorias se manifestam como uma instabilidade apenas no modelo de impedâncias
concentradas, tornando-o inutilizável em simulações transientes.

Palavras-chave: ondas acústicas de superfície, sensores SAW, filtros mecânicos, mo-
delagem por circuitos equivalentes.
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Abstract

SIMULATION-ORIENTED MODELLING OF SURFACE ACOUSTIC WAVE
DEVICES

Raphael Cardoso de Oliveira Jesus

August/2021

Advisors: Elyson Ádan Nunes Carvalho
Ollivier Tamarin

Department: Electrical Engineering (DEL/CCET/UFS)

Surface acoustic wave devices are widely used as high quality factor filters for telecom-
munications. In recent years they have been investigated as sensors, which creates a need
for application-specific electronic systems that interact with the sensor. To design such
circuits, it is important to understand the peculiarities of the devices, which can be a
barrier for system designers. In this work, we propose and discuss different models that
can be simulated in any project environment, thus facilitating the project of systems that
interact with surface acoustic wave delay lines. In the context of this work, delay lines are
devices in which a signal is delayed by a constant time between piezoelectric transducers
and their models can be divided in two categories: a lumped-element model, based on
frequency dependent impedances implemented by applying the Foster and Mittag-Leffler
theorems, and a distributed-element model, based on transmission lines. These two cat-
egories result in models compatible to the real device in terms of frequency response. In
the time domain simulations, however, the important theoretical differences between the
models result in an unstable behavior only in the lumped-element model, such that it is
not suitable for transient simulations.

Keywords: surface acoustic waves, SAW sensors, mechanical filters, equivalent circuit
model.
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Capítulo 1

Introdução

A engenharia eletrônica, no contexto de tratamento de informação, faz uso extensivo
de técnicas que separam sinais elétricos por suas características. A partir das análises
por transformadas lineares, como as de Fourier e Laplace, é possível distinguir sinais por
seus comportamentos de acordo com a frequência, filtrando apenas as partes desejadas.
Os filtros elétricos e eletrônicos são realizações práticas que tiram proveito dessa análise
teórica provida pelas transformadas. A eletrônica, entretanto, não se restringe aos sinais
elétricos, visto que a informação pode tomar diferentes formas a depender da aplicação.
Um exemplo disso é quando os sinais são de ondas elásticas que se propagam por um
meio, ao invés de ondas eletromagnéticas.

Nesse contexto, existem os filtros mecânicos, em que as próprias estruturas geométricas
determinam as respostas em frequência. Isso se dá porque a velocidade de propagação de
uma onda mecânica é da ordem de 105 vezes menor que a da luz, então pequenas distâncias
percorridas correspondem a atrasos de tempo consideráveis. Isso é interessante, pois
respostas em frequência complexas podem ser obtidas a partir de pequenos componentes
mecânicos [1], de forma que há interesse em processar sinais que não são naturalmente
mecânicos com esses filtros. Para utilizar esses elementos no processamento informação
elétrica, basta uma forma de convertê-la para sinais mecânicos, função que pode ser
desempenhada pelos materiais piezoelétricos [2].

A relação entre efeito piezoelétrico e filtros é antiga, mas continua relevante em sis-
temas modernos, a exemplo dos cristais de quartzo utilizados como referência de tempo
em sistemas embarcados. Esses cristais são geralmente pequenos discos e, quando exci-
tados por um sinal elétrico, produzem ondas acústicas de volume (Bulk Acoustic Waves,
BAW), que entram em ressonância numa frequência determinada pelo tamanho do cris-
tal. Como essa frequência de ressonância é muito específica, os dispositivos baseados em
BAW funcionam como filtros de alta seletividade. Filtros BAW foram os primeiros filtros
piezoelétricos a serem desenvolvidos [3].

A partir de 1965 [4] surgiram os primeiros filtros que utilizavam ondas acústicas de
superfície (Surface Acoustic Waves, SAW) geradas pelos transdutores interdigitados, es-
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truturas metálicas cujo mecanismo de funcionamento é detalhado no capítulo 2. Em con-
traste aos disposivos BAW, que têm como efeito primário a ressonância, os filtros SAW
são muito mais versáteis, com forte aplicação na área de telecomunicações como resso-
nadores para sistemas oscilatórios, linhas de atraso para filtros passa-faixas complexos e
customizáveis, e até mesmo realizando a operação de convolução [2].

Dentre as funções desempenhadas por dispositivos de ondas acústicas de superfície,
os filtros com linhas de atraso foram os mais explorados [1] pois apresentavam comporta-
mentos consistentes, além de serem facilmente modificáveis. Na Figura 1.1 são mostrados
filtros SAW realizados no século XX a partir da teoria apresentada no capítulo 2.

(a) (b)

(c)

Figura 1.1: Filtros SAW de alta ordem fabricados entre as décadas de 1960 e 1990: (a)
passa-faixas de banda larga centrado em 36,7 MHz, (b) passa-faixas de banda estreita
centrado em 287 MHz, (c) filtros comerciais da empresa SAWTEK [1] (Modificada).

Mais recentemente, dispositivos SAW foram aplicados de maneiras diferentes, em es-
pecial como sensores [5]. Visto que nesses dispositivos a energia da onda se concentra na
superfície, é possível desenvolver pequenos sensores com alta seletividade e sensibilidade
a alterações de massa [6–14]. Esses sensores foram inicialmente estudados para medir
presença de gases [11], mas também possuem aplicação para detecção de bactérias E.
Coli [7], além de já terem mostrados resultados positivos para medição de poluentes em
rios [6].

Para o projeto dos sensores são comumente utilizados modelos tridimensionais ba-
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seados em equações diferenciais parciais de propagação, resolvidas numericamente por
métodos de elementos finitos [8]. Alternativamente, as equações podem ser simplificadas
para obtenção de resultados analíticos, que resultam nas equações de dispersão [14], po-
dendo ser utilizadas para calcular as velocidades de propagação da onda mecânica dados
os parâmetros construtivos e as propriedades físicas dos materiais. Esses modelos mais
modernos substituíram as abordagens clássicas, baseadas em equações unidimensionais de
propagação, que produziam circuitos equivalentes estudados analiticamente para deduzir
as características dos dispositivos [15–20].

Entretanto, quanto mais exato um modelo, mais difícil tende a ser sua utilização
por pessoas com formações e competências diferentes, de forma que um conhecimento
avançado dos modelos físicos é geralmente tido como pré-requisito para engenheiros que
utilizam dispositivos SAW em suas aplicações [2]. Algo similar acontecia com o projeto
de circuitos integrados nos anos 1960-1970, em que a indústria de semicondutores era
povoada majoritariamente por físicos com alto grau de especialização [21]. Isso mudou
após a difusão de conhecimentos de forma simplificada e, principalmente, a criação em
1972 de um "simulador universal" para circuitos transistorizados, o SPICE (Simulation
Program with Integrated Circuit Emphasis), que gerou uma revolução com a popularização
do projeto de circuitos integrados pois permitia que os usuários executassem diferentes
tipos de testes em seus sistemas antes de enviá-los para o custoso processo de fabricação
[22].

Com inspiração na trajetória da indústria de semicondutores, este trabalho tem como
objetivo principal contribuir para a disseminação do uso de dispositivos SAW. Para isso,
são propostos e discutidos modelos com foco em simulação SPICE, que continua como
uma das formas mais difundidas de simular circuitos eletrônicos. Desde sua criação,
o SPICE passou por várias mudanças e extensões, tal que atualmente existem versões
diferentes do programa, propostas por diferentes empresas, como o pSPICE, da Texas
Instruments, o HSPICE, da Synopsys, o LTSPICE, da Analog Devices, ou o ngSPICE,
uma iniciativa da comunidade de software livre. Dentre as variantes citadas, apenas o
ngSPICE e o LTSPICE são gratuitos. Além disso, apesar desses simuladores possuírem
funcionalidades avançadas distintas, as funções básicas são compatíveis entre si. Logo,
para obter um modelo compatível com qualquer simulador, apenas funções básicas devem
ser utilizadas.

Todos os simuladores SPICE são capazes de realizarem simulações no domínio do
tempo (transientes) e no domínio da frequência (AC) com componentes eletrônicos sim-
ples: resistores, indutores, capacitores, diodos, transistores e fontes dependentes ou in-
dependentes. Esses componentes podem ser instanciados com valores numéricos ou pa-
rametrizados, como no caso dos componentes comportamentais, definidos por funções de
parâmetros do circuito. Componentes comportamentais são úteis na modelagem de dis-
positivos pois permitem a inclusão de relações não lineares dependentes da temperatura,
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da tensão ou corrente de algum ponto do circuito, ou da frequência.
Utilizar a frequência como parâmetro de componente comportamental insere uma

limitação no modelo, pois apenas simulações AC podem ser realizadas. Isso acontece
porque esse tipo de simulação excita o circuito com uma série de funções senoidais, fazendo
uma varredura de frequências. Com isso, para cada iteração da simulação existe um
valor de frequência que pode ser utilizado para avaliar o componente comportamental.
A adaptação de parâmetros dependentes da frequência para simulações no domínio do
tempo para quaisquer tipos de circuitos, sobretudo os não-lineares, é uma área que vem
sendo desenvolvida, mas ainda encontra dificuldades e ainda não há uma forma geral de
resolvê-las [23].

As restrições impostas por componentes dependentes da frequência dificultam o uso
da abordagem mais direta de simular um dispositivo SAW, que é caracterizar sua resposta
no domínio da frequência e utilizar os dados medidos como uma tabela de impedâncias
no simulador, conhecida como a simulação de arquivos s2p. Além disso, mesmo numa
simulação AC, essa abordagem é limitada pois só produz resultados nas frequências em
que o dispositivo foi medido, o que pode gerar problemas por erros de interpolação. Neste
trabalho, foram buscadas alternativas que superem essas duas limitações. Para isso,
foram identificadas duas formas de representar um dispositivo, que estão relacionadas à
solução das equações unidimensionais de um filtro piezoelétrico, resultando no modelo de
parâmetros concentrados, ou à analogia entre essas equações e a propagação de um sinal
eletromagnético, resultando no modelo de parâmetros distribuídos.

O modelo que resulta da solução das equações contém elementos que não podem ser
diretamente implementados num circuito, mas uma aproximação para eles é conhecida,
utilizando o teorema de Foster [24, 25]. Como alternativa, foi investigada neste trabalho
uma aproximação através de teoria de funções complexas, por meio do teorema de Mittag-
Leffler. Apesar de serem aplicados com o mesmo objetivo, os dois teoremas produzem
modelos que diferem significativamente, como apresentado no capítulo de resultados.

Em contrapartida, a implementação num simulador do modelo resultante da analogia
entre equações é mais direta, porém seu desenvolvimento é complexo, como mostrado
no capítulo 4. Esse tipo de modelo foi amplamente utilizado para prever analiticamente
a resposta de um dispositivo antes da fabricação [26], mas foram encontradas poucas
discussões do seu uso em simulações, como o trabalho de Yu [27], que apresenta uma
proposta compacta porém limitada.

Apesar do tópico de interesse deste projeto ser relevante para problemas atuais, os
artigos mais importantes encontrados na literatura são antigos. Além disso, não foi en-
contrado nenhum trabalho durante a revisão bibliográfica que abordasse diferentes mo-
delos, suas questões de implementação, e vantagens ou desvantagens de cada um para a
simulação de um filtro ou sensor SAW.

Nesse contexto, este trabalho aborda os modelos para linhas de atraso SAW com foco
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em simulação, em especial utilizando SPICE, por ser uma plataforma facilmente integrável
às ferramentas atuais de projeto. Os resultados foram comparados com o comportamento
caracterizado de um sensor SAW do laboratório IMS, mostrado na Figura 1.2. Ao final do
trabalho, foram obtidos modelos que podem ser facilmente implementados para facilitar
o desenvolvimento de circuitos que interajam com qualquer linha de atraso SAW.

(a) (b)

Figura 1.2: Sensor de ondas acústicas de superfície fabricado pelo IMS Bordeaux em (a)
destaque para visualização de sua estrutura, (b) situação de uso, numa célula de testes.

Como diversos modelos foram estudados e comparados ao longo deste projeto, as
contribuições do trabalho estão dispersas entre eles, e podem ser sintetizadas como:

• Comparação das abordagens com componentes concentrados e distribuídos em di-
versas situações de simulação;

• Novas interpretações sobre os resultados obtidos através do teorema de Foster;

• Metodologia simplificada de cálculo dos componentes aproximados pelo teorema de
Foster;

• Utilização do teorema de Mittag-Leffler como alternativa ao teorema de Foster;

• Simplificação no modelo de componentes distribuídos;

• Proposição de um novo modelo completo para o dispositivo SAW, considerando sua
resposta eletromagnética e permitindo ajustes pelo usuário do modelo.

Esta dissertação é dividida de seguinte forma: no capítulo 2 é apresentada a funda-
mentação teórica necessária para o entendimento do trabalho. A revisão bibliográfica
realizada durante a execução deste projeto é discutida no capítulo 3. O desenvolvimento
dos modelos utilizados é contemplado no capítulo 4, seguido pelos resultados de simulação
no capítulo 5. No capítulo 6 constam as conclusões do trabalho.

1.1 Objetivos

Os objetivos podem ser divididos entre geral e específicos, como apresentados a seguir.
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1.1.1 Geral

O objetivo geral deste trabalho é estudar e desenvolver modelos de dispositivos SAW
para facilitar o projeto de circuitos elétricos de interface.

1.1.2 Específicos

Para atingir o objetivo geral desta proposta, são listados os seguintes objetivos espe-
cíficos:

• Avaliar o estado da arte acerca de metodologias de modelagem de dispositivos SAW
com circuitos equivalentes;

• Identificar e discutir limitações dos modelos encontrados;

• Simular modelos equivalentes em softwares abertos, acessíveis para reprodução pela
comunidade científica;

• Verificar validade dos modelos para dispositivos existentes por meio de dados expe-
rimentais.
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Capítulo 2

Fundamentação Teórica

Neste capítulo são apresentados os conceitos básicos necessários para o entendimento
deste trabalho. As primeiras seções são relacionadas aos efeitos físicos dos dispositivos
SAW, enquanto os modelos estudados são discutidos na seção 2.4. Apesar dos modelos
serem baseados em equacionamentos complicados, os mecanismos de funcionamento de
uma linha de atraso SAW são simples, como demonstrados na seção 2.1.

2.1 Funcionamento intuitivo de dispositivos SAW

Para ilustrar o comportamento primário de um dispositivo SAW, pode-se considerar
o exemplo da Figura 2.1, em que caixas de som separadas por um metro são conectadas
numa mesma fonte que emite continuamente um sinal senoidal cuja frequência é f =

340 Hz. O comprimento de onda λ do som depende da velocidade de propagação no meio
e, considerando a velocidade do som no ar de 340 m/s, ele pode ser calculado como

λ =
340 m/s

340 Hz
= 1 m. (2.1)

Figura 2.1: Sistema ilustrativo com emissão e captação de ondas sonoras.

Com isso, quando a onda acústica parte de A para B, ela percorre exatamente um
comprimento de onda, e sofre interferência construtiva com o som gerado por B. O mesmo
acontece quando a frente de onda chega a C. É importante notar que, para frequências
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múltiplas de 340 Hz, a separação entre os emissores corresponde a valores múltiplos do
comprimento de onda, e o mesmo efeito será observado.

Quando a frequência do sinal emitido varia, λ é alterado e o comprimento percorrido
não é mais equivalente ao comprimento de onda, fazendo com que ocorram interferências
destrutivas. Assim, observa-se um efeito de filtro passa-faixas, pois as frequências pró-
ximas à central (340 Hz) são menos afetadas. Num dispositivo de ondas acústicas de
superfície, as caixas de som são análogas a seções de um transdutor metálico sobre um
material piezoelétrico.

Além de serem filtros passa-faixas, as linhas de atraso SAW apresentam também uma
característica linear de fase. Esse efeito também pode ser deduzido a partir do exemplo da
Figura 2.1. Por exemplo, dada a distância de três metros entre o emissor B e o microfone,
que faz o papel de receptor da onda, análogo a um segundo transdutor metálico, o tempo
de propagação do sinal até o microfone é constante, com o valor de aproximadamente
τ = 9 ms. Assim, considerando emissões senoidais, os sinais emitido (se) e recebido (sr)
são funções do tempo, representados por

se(t) = sen(2πft) = sen(φe), (2.2)

sr(t) = sen(2πf(t− τ)) = sen(φr). (2.3)

As fases dos dois sinais são os argumentos da função seno, de forma que a diferença
de fase entre eles é

φr − φe = (2πft− 2πfτ)− (2πft) = −2πfτ. (2.4)

Portanto, supondo τ constante, a fase é uma função linear da frequência, com inclina-
ção negativa. O comportamento de ganho e fase são as características principais da classe
de dispositivos estudada neste trabalho, e podem ser visualizados por conceitos simples
de propagação e interferência. Evidentemente, muitos outros mecanismos estão presentes
numa linha de atraso, que determinam a resposta em frequência com mais exatidão. Como
os dispositivos estudados nesta dissertação são elementos piezoelétricos, o entendimento
mais detalhado dos seus efeitos deve partir do próprio efeito piezoelétrico, detalhado na
seção 2.2.

2.2 Efeito Piezoelétrico

O efeito piezoelétrico, demonstrado pelos irmãos Jacques e Pierre Curie em 1880 [28],
consiste na geração de potencial elétrico a partir da aplicação de forças mecânicas. Esse
efeito é reversível e depende do material utilizado, mais especificamente da distribuição
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da cargas em seu interior.
Na Figura 2.2a, parte de uma estrutura atômica hexagonal em repouso é representada,

com cargas positivas (vermelhas) e negativas (azuis). Ao aplicar uma força, a estrutura é
deformada como na Figura 2.2b, alterando também a concentração de cargas, o que gera
um potencial elétrico [2]. O potencial gerado seria negativo se a direção de atuação da
força fosse oposta à indicada.

(a)

(b)

Figura 2.2: Estrutura atômica hexagonal (a) em repouso, (b) sob ação de uma força, em
verde.

Por outro lado, se a estrutura for tetragonal como na Figura 2.3a, a ação de uma
força causa deformação na estrutura sem alterar a concentração de cargas. Esse efeito
é mostrado na Figura 2.3b. Portanto, conclui-se que o material precisa ser dotado de
assimetria para exibir o efeito piezoelétrico, ou seja, todos os materiais piezoelétricos
são anisotrópicos, tal que suas propriedades físicas dependem das direções de atuação de
forças ou campos sobre eles.

(a)
(b)

Figura 2.3: Estrutura atômica tetragonal (a) em repouso, (b) sob ação de uma força, em
verde.

Outro detalhe importante a respeito dos materiais é que apenas aqueles que possuem
estrutura cristalina irão apresentar o efeito piezoelétrico [2]. Em materiais amorfos, a
distribuição de cargas é aleatória, então efeitos de compressão ou descompressão não
afetarão a concentração de cargas igualmente ao longo do sólido. A estrutura do material
também influencia na intensidade do potencial elétrico produzido por uma força aplicada.
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Essa relação é resumida pela constante de acoplamento eletroacústico, K2, muito relevante
para o projeto de dispositivos SAW, pois quanto maior o acoplamento, menos perdas de
conversão o dispositivo apresentará [1].

Outro parâmetro importante na escolha do material é o coeficiente de temperatura
(temperature coefficient of frequency, TCF), associado à geração de potencial elétrico por
alterações de temperatura. Em geral, é desejado que esse parâmetro seja próximo de
zero [29]. Na Tabela 2.1 são apresentados os materiais piezoelétricos mais comumente
utilizados, assim como seus parâmetros mais relevantes.

Tabela 2.1: Materiais piezoelétricos comuns e suas respectivas constantes de: velocidade
de propagação de ondas de Rayleigh no meio (u), densidade (ρ), acoplamento eletroacús-
tico (K2), e coeficiente de temperatura (TCF) [29].

Substrato u(m/s) ρ(kg/m3) K2(%) TCF(ppm/◦C)
Quartzo ST 5050 2650 1,9 40
Quartzo AT 5099 2650 1,4 0 a 1
LN YX 36◦ 4800 4628 16 −75 a −80
LT YX 36◦ 4200 7454 5 −30 a −45

O material piezoelétrico mais comum é o quartzo (SiO2), cuja estrutura cristalina é
dependente do ângulo em que é cortado. Os cortes mais utilizados são o AT e o ST, com
35◦ e 42◦ respectivamente. Os outros materiais listados na tabela são o Niobato de Lítio
(LiNbO3, LN), e Tantalato de Lítio (LiTaO3, LT). Dentre os materiais listados, o quartzo
AT tem o coeficiente de temperatura mais próximo de zero, sendo normalmente escolhido
para a fabricação de sensores, apesar de possuir o pior acoplamento eletroacústico.

O quartzo possui outra vantagem pois, como é composto por dióxido de silício cris-
talino, o processo de fabricação de dispositivos SAW pode aproveitar a infraestrutura
existente para fabricação circuitos integrados. Por isso, a maioria dos dispositivos uti-
liza esse material em seus substratos. Para compreender como se dá formação de ondas
acústicas em substratos piezoelétricos, as características dessas são discutidas na seção
2.3.

2.3 Ondas Acústicas de Superfície

As ondas acústicas de superfície foram formalizadas matematicamente em 1885, pelo
Lorde Rayleigh [30]. No entanto, foi apenas em 1965 que surgiu uma forma consistente
de produzi-las a partir de tensões elétricas em meios piezoelétricos, com a invenção dos
transdutores interdigitados (interdigital transducers, IDT), por White e Voltmer [4], em
estruturas como a mostrada na Figura 2.4.

Ao depositar o IDT sobre um substrato piezoelétrico e excitar seus terminais com
uma tensão alternada de frequência f0, frequência central do filtro, a variação de campo
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Figura 2.4: Representação de um IDT com dígitos (dedos) uniformemente entrelaçados
(W constante) e com separação λ0 entre dedos de mesma polaridade.

elétrico sob cada dedo causará uma variação de deformação no substrato, gerando uma
onda acústica de Rayleigh da mesma frequência que a excitação, por conta do efeito
piezoelétrico. Essa onda irá se propagar com velocidade u, que depende do material de
acordo com a Tabela 2.1, portanto o comprimento de onda λ0 pode ser calculado como

λ0 =
u

f0
. (2.5)

Quando a onda se propaga até o próximo dedo de mesma polaridade, a nova onda
gerada poderá produzir uma interferência construtiva se elas estiverem em fase. Isso
acontece quando a distância entre dedos de mesma polaridade é de λ0. Esse mecanismo
é visualizado na Figura 2.5.

Figura 2.5: Vista lateral da propagação da onda acústica no substrato [1] (Modificada).

Ainda na Figura 2.5, pode-se notar que ao invés de se concentrar totalmente na su-
perfície, a amplitude da onda decai gradualmente com a profundidade no substrato. Essa
relação é exponencial e a amplitude é quase nula numa distância de aproximadamente λ0
da superfície [1].

A onda de Rayleigh é a mais comum em filtros SAW e é do tipo transversal, ou seja,
o movimento das partículas se dá numa direção perpendicular à propagação da onda.
Apesar de existirem duas formas de obedecer a essa condição no espaço tridimensional,
a movimentação das partículas no modo de Rayleigh é vertical, para fora do substrato
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representado pelo bloco retangular da Figura 2.6a. Com isso, a onda acústica é severa-
mente atenuada caso a superfície esteja em contato com um líquido, devido a choques das
partículas com o outro meio não gasoso, restringindo a atuação dos sensores que utilizam
ondas de Rayleigh a meios gasosos [31].

(a) (b)

Figura 2.6: Vista traseira do substrato com uma onda acústica de superfície de (a) Ray-
leigh, (b) Love [32] (Modificada).

Com isso em vista, pesquisadores desenvolveram dispositivos SAW baseados no modo
de propagação formalizado pelo matemático Augustus Love [33]. Esse modo também é
do tipo transversal, mas o movimento das partículas se dá horizontalmente ao longo do
substrato, perpendicular à propagação da onda. Com isso, os choques entre um possível
meio líquido e as partículas são diminuídos, de forma que a maior parte das perdas se dá
por viscosidade. A geração do modo de Love é feita ao incluir uma fina camada guia sobre
o substrato piezoelétrico [14], como ilustrado na Figura 2.6b, com a condição adicional de
que a velocidade de propagação nessa camada deve ser menor que no substrato.

O material e espessura da camada guia podem ser escolhidos de forma a tornar o
dispositivo mais sensível a perturbações. Na Tabela 2.2 são mostrados materiais comuns
utilizados na fabricação da camada, assim como as velocidades de propagação correspon-
dentes. A poliimida, ao final da tabela, é um polímero, uma classe de materiais que possui
fortes perdas acústicas [29].

Tabela 2.2: Materiais utilizados na camada guia com constantes referentes às ondas acús-
ticas de Love [29].

Material da
Camada Guia u(m/s) ρ(kg/m3)

SiO2 2850,04 2200
ZnO 2650,00 5720
Au 1215,19 19300

Poliimida 780,48 1420

O dióxido de silício é geralmente o mais usado por ser um material padrão na indústria
de semicondutores, além de ser uma molécula estável em água e um excelente isolante
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elétrico [29]. A desvantagem principal do SiO2 é que a espessura necessária para otimizar
a sensibilidade é grande, entre 3,5 µm e 6,5 µm [34], complicando o processo de fabricação.

A inclusão de uma camada guia produzindo a onda de Love com polarização horizontal
habilitou o uso de SAW para detecção em meios líquidos. Os sensores comumente utilizam
dois IDT, de forma que o transdutor de entrada produz uma onda acústica que se propaga
até o IDT de saída, na topologia de linha de atraso mostrada na Figura 2.7a.

(a) (b)

Figura 2.7: Linhas de atraso do tipo (a) Rayleigh [1] (Modificada), (b) Love, com os IDT
posicionados entre a camada guia e o substrato [32] (Modificada).

Durante a propagação da onda, ela é naturalmente atenuada e atrasada pelo substrato.
Se uma partícula de interesse for depositada no caminho de propagação, a densidade será
afetada na região de propagação, perturbando a onda de forma mensurável na saída. Para
facilitar a captura dessas partículas, pode ser adicionada uma camada sensível sobre a
camada guia, como na Figura 2.7b.

Após fabricação, o sensor pode ser finalmente utilizado em conjunto com circuitos ou
equipamentos eletrônicos para leitura de, principalmente, ganho e fase do filtro pertur-
bados pela deposição de material na superfície do sensor. Na seção 2.4 são discutidos
em mais detalhe esses aspectos, em termos de modelos desenvolvidos com foco em filtros
SAW.

2.4 Filtros SAW

Seja um linha de atraso SAW como a da Figura 2.7a, com uma distância entre os
centros dos IDT L e velocidade de propagação fixa u, que depende dos materiais utilizados.
O tempo τ que a onda acústica leva para chegar ao IDT de saída é

τ =
L

u
. (2.6)

Esse atraso, que dá nome à topologia, é constante, o que resulta numa fase linear.
Essa linearidade é de fato observada, ilustrada pela caracterização do sensor mostrada na
Figura 2.8a, e é uma importante vantagem desses dispositivos. É importante mencionar
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que o método de avaliação de fase de um sinal se dá por meio de aplicação da função arco-
tangente, que está definida num intervalo de −180◦ a 180◦, e portanto a representação de
fase linear possui os saltos presentes na Figura 2.8a.

(a) (b)

Figura 2.8: Curvas de fase (a) e perdas de inserção (b), medidas com o dispositivo em
contato com água e ar [6] (Modificada).

Antes de discutir a curva de ganho de um filtro SAW, é importante mencionar a
definição de um termo comum na área, o de perdas de inserção (insertion loss, IL) [35],
cuja definição é

IL = 10 log10

(
Pi
Po

)
, (2.7)

em que Pi e Po são, respectivamente, as potências de entrada e de saída de um sistema.
Quando se trata de sistemas passivos, há perda de potência, então Pi/Po > 1 e IL é um
valor positivo. É comum, em trabalhos relacionados a SAW, que se utilize o termo perdas
de inserção como análogo a ganho, adicionando um sinal negativo em (2.7), obtendo
curvas como a mostrada na Figura 2.8b, mas há outros trabalhos [20, 36] que utilizam a
definição literal, como mostrado nas Figuras 2.9a e 2.9b.

Para evitar ambiguidades, este trabalho sempre utiliza o termo "ganho" quando tra-
tando da resposta em frequência do filtro. Para avaliar o ganho de um filtro SAW, um dos
primeiros modelos desenvolvidos foi o Delta, por Tancrell [37], baseado na função impulso
(distribuição delta de Dirac).

2.4.1 Modelo Delta

De acordo com Tancrell, o comportamento de ganho do dispositivo é majoritariamente
determinado pela geometria dos IDT, tal que

H(f) =
Vout
Vin

= H1(f)H∗2 (f)e−jβL, (2.8)
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(a)
(b)

Figura 2.9: Curvas de perdas de inserção de acordo com a definição [20, 36] (Modificada).

em que H1 e H2 são as funções de transferência de cada IDT, com H∗2 representando o
conjugado complexo dessa função, e e−jβL é o termo que representa o atraso de propagação,
com β = ω/u. Quando os IDT são uniformemente entrelaçados como o da Figura 2.4, o
termo de atraso da propagação depende de L, a distância entre os centros dos IDT. Para
encontrar H1 e H2, Tancrell propôs o modelo Delta, ilustrado na Figura 2.10, supondo
que os campos elétricos se acumulam nas bordas dos dedos dos IDT como impulsos. A
partir dessa representação, a função de transferência de um IDT pode ser descrita como

H1(f) = 1 + 2 cos

(
π
f − f0
f0

)
+ 2 cos

(
2π
f − f0
f0

)
+ · · ·+ 2 cos

(
Nsπ

f − f0
f0

)
, (2.9)

em que Ns é a quantidade de pares de dedos e f0 é a frequência central do filtro, deter-
minada pela distância entre dedos dos IDT, como visto em (2.5) [1].

Figura 2.10: Modelo Delta para um IDT, com impulsos concentrados nas bordas dos dedos
e, em segunda aproximação, o efeito médio considerado em seus centros [1] (Modificada).
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Em frequências próximas de f0, (2.9) pode ser aproximada [1] para

|H1(f)| ≈ 2Ns

∣∣∣∣
sen(Nsπ(f − f0)/f0)
Nsπ(f − f0)/f0

∣∣∣∣ , (2.10)

que é uma função do tipo sen(x)/x. Essa relação de ganho é válida apenas se os IDT
forem uniformes e não carrega informação de ganho absoluto, logo o ganho na frequência
central é levado para 0 dB, como mostrado na Figura 2.11.

Figura 2.11: Resposta de ganho do modelo Delta para um IDT uniforme com Ns = 20
pares de dedos e frequência central f0 = 100MHz [1] (Modificada).

Esse modelo é simples e limitado, porém apresenta características que justificam o alto
grau de plasticidade dos filtros passa-faixas SAW. Uma delas é o fato de que, observando
o IDT como composição de impulsos, é possível criar diferentes respostas de ganho ao mo-
dificar a intensidade deles. Isso pode ser feito alterando o entrelaçamento W , parâmetro
mostrado na Figura 2.4. Esse ato é denominado apodizar o IDT.

Para determinar o padrão de apodização do IDT, basta realizar a transformada inversa
de Fourier da resposta em frequência desejada, como exibido na Figura 2.12a. Essa ideia é
baseada na teoria de amostragem e é análoga a filtros digitais. A exemplo disso, o clássico
filtro passa-faxas do tipo sinc amostrada pode ser implementado em dispositivos SAW,
com resultados similares ao da Figura 2.12b.

O modelo Delta se mostrou muito útil para representar as curvas de resposta em
frequência de filtros SAW, mas não representa ganhos absolutos ou as impedâncias do
sistema, vistas por circuitos externos que interagem com o filtro. Para isso, existe um
outro modelo, desenvolvido por Smith [15], que busca representar o filtro SAW com um
circuito equivalente.
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(a) (b)

Figura 2.12: (a) Apodização de IDT baseado na transformada de Fourier, (b) filtro com
apodização sinc, para 100 pares de dedos e frequência central 100 MHz [1] (Modificada).

2.4.2 Modelo de Circuito Equivalente

O modelo de circuito equivalente é baseado nas formulações de filtros a ondas acústicas
de volume (BAW) [3], assumindo que cada par de dedos num IDT pode ser representado
como um conjunto de dispositivos BAW, que são conectados em série para compor um
transdutor completo, como mostrado na Figura 2.13a. Essa suposição não é demonstrada
analiticamente e suas limitações podem ser visualizadas ao se observar a distribuição
de campo elétrico do dispositivo, ilustrada na Figura 2.13b, em que são comparadas as
direções reais do campo elétrico com os dois tipos de dispositivos BAW, os crossed-field
e inline-field. Ainda no artigo de Smith, [15], discute-se que, para substratos com baixo
acoplamento piezoelétrico (K2), o modelo crossed-field é o mais apropriado.

(a)

(b)

Figura 2.13: (a) Distribuições de campo estudadas por Mason para dispositivos BAW com
visão lateral de um dispositivo SAW para comparação. (b) Representação equivalente de
um IDT com Ns pares de dedos [15] (Modificada).
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Modelos de equivalentes para dispositivos BAW podem ser deduzidos a partir das
equações de propagação unidimensional de uma onda acústica através de um material
piezoelétrico. Neste trabalho, foi adotado o equacionamento apresentado por Leach, cujas
variáveis são descritas pela Tabela 2.3 [38], tal que





dF

dz
= −ρAzsu;

c
dζ

dz
= − 1

Az
F + hD;

E = −hdζ
dz

+
1

ε
D.

(2.11a)

(2.11b)

(2.11c)

Apesar das derivadas de (2.11) dependeram apenas de z, esse é um sistema de equações
diferenciais parciais, pois o produto pela variável s representa a uma derivada em relação
ao tempo após aplicação da transformada de Laplace. Essas equações são relativas à es-
trutura piezoelétrica mostrada na Figura 2.14. A propagação da onda acústica é indicada
pelas velocidades u1 e u2, na direção z, enquanto um campo elétrico é aplicado na direção
x, perpendicular à propagação da onda, o que caracteriza o modelo crossed-field.

Figura 2.14: Estrutura de um dispositivo piezoelétrico de ondas acústicas de volume
(BAW). [38]

Tabela 2.3: Descrição das variáveis do modelo de propagação unidimensional.

u velocidade de propagação da onda (m/s) ρ densidade do material (kg/m3)
F força de compressão (N) Az área da seção perpendicular ao eixo z (m2)
ζ deslocamento das partículas (m) E campo elétrico (V/m)
ε constante de permissividade elétrica (F/m) D densidade de fluxo elétrico (C/m2)
c constante elástica (N/m2) v tensão elétrica nos terminais (V )
h constante piezoelétrica (N ·m4/C) i corrente elétrica (A)

Ao resolver o sistema de equações diferenciais, é obtida uma solução que relaciona
forças e velocidades de propagação nas extremidades do material [39]. Essa solução tem
a forma
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F1 = jR0 csc

(
π
ω

ω0

)
[u1 − u2] + jR0 tan

(
π

2

ω

ω0

)
u1 +

h

jω
i;

F2 = jR0 csc

(
π
ω

ω0

)
[u1 − u2] + jR0 tan

(
π

2

ω

ω0

)
u2 +

h

jω
i,

(2.12a)

(2.12b)

em que ω é a frequência de operação e ω0 é a frequência natural de ressonância do material,
que depende do seu tamanho. Para simplificar as representações ao longo deste trabalho,
é considerado que θ = πω/ω0. O termo R0 é a resistência característica do substrato,
que depende da constante de acoplamento eletroacústico do material (K2), e pode ser
calculada como

R0 =
1

f0CsK2
, (2.13)

tal que Cs representa o efeito capacitivo entre os condutores [15].
A solução em (2.12) pode ser representada como o esquemático elétrico mostrado na Fi-

gura 2.15a, desde que seja feita uma equivalência entre força/velocidade e tensão/corrente.
Essa representação é denominada modelo de Mason [3]. Para um par de dedos de um
dispositivo SAW, Smith [15] utiliza o esquemático apresentado na Figura 2.15b.

(a) (b)

Figura 2.15: (a) Modelo de Mason para propagação unidimensional em um dispositivo
piezoelétrico de ondas acústicas de volume [39] (Modificada). (b) Modelo para um par de
dedos de um dispositivo SAW [15] (Modificada).

Ao utilizar o esquemático da Figura 2.15b para cada par de dedos, conectando-os acus-
ticamente em série e eletricamente em paralelo como na Figura 2.13a, Smith desenvolveu
uma representação em matrizes de admitância da forma



I1

I2

I3


 = Y



V1

V2

V3


 , (2.14)
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Y =



Y11 Y12 Y13

Y12 Y11 −Y13
Y13 −Y13 Y33


 . (2.15)

Como visto em (2.15), há repetição de termos devido à simetria do IDT, que produz
ondas acústicas iguais para os dois lados. É possível criar transdutores unidirecionais, que
focam a potência em apenas um lado (SPUDT [1]), tornando essa equação inválida. Para
um IDT bidirecional regular, assumindo o tipo Crossed-Field, Smith deduziu que





Y11 = −jG0 cot(Nsθ)

Y12 = jG0 csc(Nsθ)

Y13 = −jG0 tan

(
θ

4

)

Y33 = jwCT + j4NsG0 tan

(
θ

4

)
, (2.16)

em que CT = NsCs, a capacitância total de um IDT. Quando a frequência de operação
é igual à central, a quantidade θ = 2π, e os termos com cossecante e cotangente tendem
a infinito, o que resulta numa singularidade do modelo na frequência central. Para lidar
com esse problema, Smith desenvolveu uma aproximação de primeira ordem, dada por

Y ≈ jG0

δ




−1
Ns

1
Ns

4
1
Ns

−1
Ns

−4

4 −4 −16Ns + δ ωCT

G0


 , (2.17)

tal que δ = 2π(ω/ω0 − 1).
A partir das matrizes de admitância, é possível observar o sistema pela porta 3, que é

a porta elétrica de entrada ou saída de um filtro SAW. Desse ponto de vista, o IDT pode
ser representado com impedâncias em paralelo como na Figura 2.16.

Figura 2.16: Equivalente Crossed-Field, visto pela porta elétrica [15].

Nesse caso, a admitância de entrada do IDT é a soma das três admitâncias em paralelo:

Y3 = Ga(ω) + jBa(ω) + jωCT , (2.18)
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em que cada termo é expandido como

Ga(ω) = 2G0

[
tan

(
θ

4

)
sin

(
Nsθ

2

)]2
, (2.19)

Ba(ω) = G0 tan

(
θ

4

)[
4Ns + tan

(
θ

4

)
sin

(
Nsθ

2

)]
. (2.20)

Essas equações, assim como a matriz de admitância, possuem descontinuidades quando
θ tende a 2π, e podem ser aproximadas em regiões de descontinuidades, tal que

Ga(ω) ≈ Ĝa

(
sin(x)

x

)2

, (2.21)

Ba(ω) ≈ Ĝa

(
sin(2x)− 2x

2x2

)
, (2.22)

em que x = Nsπ(ω − ω0)/ω0 e Ĝa = (4/π)K2(ω0Cs)N
2
s .

As curvas das duas admitâncias são representadas no gráfico normalizado da Figura
2.17. É importante notar que, enquanto Ga é máxima na frequência central, Ba é zero,
fazendo com que a parte imaginária da admitância seja dominada pelo capacitor CT em
frequências próximas a f0.

Figura 2.17: Gráficos normalizados de condutância e susceptância de acordo com a
frequência, para o modelo Crossed-Field [15] (Modificada).

O comportamento dos dispositivos SAW e seus modelos equivalentes dependem de ca-
racterísticas como velocidade de propagação, geometria do filtro ou comprimento da linha
de atraso. Além disso, efeitos causados por reflexões são significativos na resposta do
dispositivo [1]. Em contrapartida, na eletrônica de alta frequência, as linhas de transmis-
são apresentam características parecidas com as citadas. A similaridade aparente entre a
propagação acústica com a eletromagnética motivou o estudo das linhas de transmissão,
com a fundamentação básica presente na seção 2.5.
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2.5 Linhas de Transmissão

A motivação inicial da teoria de linhas de transmissão surgiu com o advento dos
telégrafos, que consistiam em condutores de dezenas de quilômetros de comprimento.
Nesses condutores, os sinais apresentavam atrasos consideráveis, mesmo com velocidades
de propagação próximas à da luz. Efeitos adversos também podem surgir em condutores
curtos quando a frequência de operação é muito alta. Essencialmente, se o comprimento
do condutor tiver a mesma ordem de grandeza do comprimento de onda do sinal, a
teoria de componentes concentrados não pode mais ser usada, sendo substituída pela
teoria de elementos distribuídos apresentada nesta seção [40], que é baseada num modelo
equivalente para seções infinitesimais de um par de condutores, como mostrado na Figura
2.18.

Figura 2.18: Modelo de um par de condutores seccionado em seções infinitesimais de
tamanho ∆z → 0 [40].

Nesse modelo, as grandezas R′, G′, C ′ e L′ representam, respectivamente, resistências,
condutâncias, capacitâncias e indutâncias por unidade de comprimento. Após aplicar as
leis de Kirchhoff para uma seção ∆z, obtém-se um sistema de equações que relaciona
tensão, v(z, t), e corrente, i(z, t), tal que





− ∂v(z, t)

∂z
= R′i(z, t) + L′

∂i(z, t)

∂t
;

− ∂i(z, t)

∂z
= G′v(z, t) + C ′

∂v(z, t)

∂t
.

(2.23a)

(2.23b)
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As equações diferenciais parciais em (2.23) são conhecidas como as equações do telé-
grafo. Como o sistema é linear, é possível aplicar a transformada de Laplace, que elimina
as derivadas em relação ao tempo e insere a variável de frequência s, resultando em





− dV (z)

dz
= (R′ + sL′)I(z);

− dI(z)

dz
= (G′ + sC ′)V (z).

(2.24a)

(2.24b)

É possível ainda obter equações desacopladas, ou seja, sem dependência cruzada entre
tensão e corrente, tal que





d2V (z)

dz2
− γ2V (z) = 0;

d2I(z)

dz2
− γ2I(z) = 0,

(2.25a)

(2.25b)

em que γ é a constante de propagação, um número complexo que pode ser separado em
partes real e imaginária, definido como

γ =
√

(R′ + sL′)(G′ + sC ′) = α + jβ. (2.26)

A parte real α é denominada constante de atenuação e está relacionada às perdas numa
linha de transmissão, enquanto β é a constante de fase, relacionada ao atraso. Como a
propagação neste modelo não é instantânea, é útil representar o sinal que o percorre
como ondas incidentes ou refletidas, como na Figura 2.19. A relação entre as duas ondas
depende das condições de contorno, ou seja, das impedâncias envolvidas no circuito.

Figura 2.19: Representação das ondas que se propagam por um par de condutores [40]
(Modificada).

Seguindo essa representação, as soluções para tensão e corrente num ponto arbitrário
da linha de transmissão têm a forma geral de

V (z) = V +
0 e
−γz + V +

0 e
γz, (2.27)

I(z) = I+0 e
−γz + I+0 e

γz. (2.28)
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No domínio do tempo, a solução para tensão é

v(z, t) = |V +
0 |e−αz cos(ωt− βz + φ+

0 ) + |V −0 |eαz cos(ωt+ βz + φ−0 ), (2.29)

em que α e β são os mesmos da equação (2.26), e φ0 representa a fase inicial do sinal. Dessa
expressão, podem-se isolar os efeitos de atenuação, relacionados a α, e de propagação,
relacionados a β. De fato, a velocidade da onda nos condutores é

u = fλ =
ω

β
. (2.30)

Outra grandeza de interesse para este trabalho é a impedância característica da linha,
que pode ser obtida ao relacionar (2.27) e (2.28), resultando em

Z0 =

√
R′ + sL′

G′ + sC ′
. (2.31)

A solução geral para um sinal numa linha mostrada em (2.29) possui quatro constantes:
V +
0 , V

−
0 φ+

0 e φ−0 , que dependem do resto do circuito em que a linha é inserida. Uma forma
de analisar isso é relacionando a impedância da linha com as impedâncias do circuito. A
situação limite é verificar se haverá ou não reflexão, ou seja, se V −0 = 0. Para tal,
é demonstrado [40] que não haverão reflexões se as impedâncias do circuito estiverem
casadas, ou seja, Zg = ZL = Z0 na Figura 2.19.

Uma conclusão intuitiva pode ser tirada no caso da linha de transmissão com impe-
dâncias casadas: no ponto de vista da linha, como o sinal nunca retorna, a impedância de
carga age como uma linha de transmissão com um comprimento infinito. Essa interpreta-
ção é útil no modelo do dispositivo SAW, apresentado no capítulo 4. Todas as expressões
mostradas até então são válidas para qualquer linha de transmissão. No entanto, existe
um caso específico muito importante: a linha de transmissão sem perdas.

2.5.1 Linha de transmissão sem perdas

Ignorar as perdas numa linha de transmissão é equivalente a remover os componentes
de resistência e condutância da Figura 2.18, ou seja R′ = 0 e G′ =∞. Assim, as equações
do telégrafo sem perdas têm a forma





dV (z)

dz
= −sL′I(z);

dI(z)

dz
= −sC ′V (z).

(2.32a)

(2.32b)

Sem resistências e condutâncias, a constante de propagação da linha, γ, pode ser
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calculada em regime permanente como

γ = α + jβ = jω
√
L′C ′, (2.33)

um valor puramente imaginário, portanto α = 0 e β = ω
√
L′C ′. Dessa forma, a impedân-

cia característica e a velocidade são simplificadas para

Z0 =

√
L′

C ′
, (2.34)

u =
1

L′C ′
. (2.35)

Por meio dessas duas expressões, é possível determinar uma seção de linha de trans-
missão a partir da impedância e velocidade desejadas, restando seu comprimento para
chegar numa representação completa. Como há formas diferentes de representar uma li-
nha de transmissão, é necessário clarificar quais variáveis serão usadas para determiná-la,
além da notação gráfica adotada por este trabalho.

2.5.2 Representações de linhas de transmissão

Como o foco deste trabalho é representar o dispositivo SAW em um ambiente de si-
mulação de circuitos, a notação padrão do SPICE será adotada. A partir do manual
do ngSPICE [41], uma linha de transmissão sem perdas é um elemento de quatro termi-
nais, definida por sua impedância característica e pelo atraso de tempo através dela, e é
instanciada como

TX N1 N2 N3 N4 Z0 = VALUE TD = VALUE.

Num ambiente SPICE, basta então informar a impedância característica (Z0) e o
tempo de propagação (td) na linha. De fato, o tempo de atraso é o que efetivamente
afeta os sinais durante a simulação, e engloba as variáveis de distância e velocidade numa
só constante. Graficamente, uma linha de transmissão pode ser representada como na
Figura 2.20.

Figura 2.20: Símbolo esquemático da linha de transmissão.

Esse símbolo pode causar confusões num diagrama esquemático de circuito. Por conta
disso, decidiu-se por utilizar neste trabalho a representação inspirada por cabos coaxiais.
Ademais, é comum que os nós N2 e N3 sejam ligados num mesmo ponto. Nas Figuras
2.21a e 2.21b são mostradas as representações possíveis considerando essa conexão.
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(a)
(b)

Figura 2.21: Símbolos esquemáticos equivalentes à linha de transmissão com nós N2 e N4
conectados baseado na (a) representação gráfica de um par de condutores, (b) represen-
tação gráfica de um cabo coaxial.

A partir da fundamentação teórica apresentada neste capítulo é possível compreender
os trabalhos relevantes relacionados a esta dissertação, apresentados no capítulo 3.
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Capítulo 3

Revisão Bibliográfica

Neste capítulo é apresentada a revisão bibliográfica que, no contexto desta disserta-
ção de mestrado, pode ser dividida de acordo com as contribuições para modelagem ou
simulação dos dispositivos.

3.1 Modelagem de dispositivos SAW

O trabalho de Smith [15], que utiliza o modelo de Mason para encontrar o circuito
equivalente para um IDT, produziu resultados de grande interesse para outros pesqui-
sadores ao utilizar uma formalização específica para dispositivos BAW para representar
ondas acústicas de superfície. Já em 1971, Redwood [16] buscou generalizar o equivalente
de Smith para representar características transientes de propagação de onda, chegando
num equivalente de circuito que representa os efeitos físicos com maior exatidão.

No trabalho de Redwood, são investigados dois modelos para dedução de caracterís-
ticas de dispositivos SAW, mostrados nas Figuras 3.1a e 3.1b. Ao alternar seções ativas
(alimentadas por fonte) e inativas, o modelo é capaz de representar IDT mais irregulares,
em que a distância entre os dedos não é necessariamente igual à largura deles. Redwood
argumenta também, em outro trabalho [26], que os dois tipos de modelos são úteis em
diferentes situações, tal que o de impedâncias concentradas facilita o cálculo da função
de transferência, enquanto o de elementos distribuídos simplifica a análise transiente.
Por meio desses modelos, Redwood deduziu analiticamente diversas características dos
dispositivos SAW, sobretudo em regiões próximas às frequências centrais dos filtros.

A relação entre o modelo baseado em elementos concentrados e distribuídos foi tam-
bém apontada por Ballato [42]. De acordo com esse trabalho, uma linha de transmissão é
equivalente ao modelo "T" de impedâncias, conforme a Figura 3.2. Os trabalhos encontra-
dos a respeito dessa relação não mencionam as condições que a tornam válida. Portanto,
nesta dissertação, essa equivalência não foi usada diretamente, e o modelo com linhas de
transmissão foi obtido por outro método, como consta no capítulo 4.

O uso do modelo básico de Mason para dispositivos SAW foi questionado por Aoki [17],
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(a) (b)

Figura 3.1: Equivalente de Redwood usando (a) impedâncias concentradas, (b) elementos
distribuídos [26]

Figura 3.2: Relação entre impedâncias concentradas e linhas de transmissão, tal que
Z1 = jZ0 tan(θ/2) e Z2 = −jZ0csc(θ) [42].

o que levou à proposição de um modelo denominado Mixed-Field, incluindo um parâmetro
α de forma que, quando α = 1 o modelo corresponderia ao Inline-Field, e com α = 0 ao
Crossed-Field.

Em 1984, Shiba [18] propôs uma alteração sobre o modelo de Mason com objetivo de
melhor representar o efeito de interferência de trânsito triplo (Triple-Transit Interference,
TTI). Sua modificação envolveu inclusão da resistência dos dedos do IDT em série, como
na Figura 3.3a. Como o efeito de TTI é prejudicial para o sinal que atravessa o filtro,
Shiba sugeriu tratá-lo utilizando dedos duplos num IDT, como mostrado na Figura 3.3b.

No mesmo ano, Kojima [19] afirmou que a constante de acoplamento eletroacústico
K2 é reduzida quando se utilizam IDT de eletrodos duplos. O autor desenvolveu também
um circuito equivalente, publicado em 1987 [43] como uma melhoria do publicado por
Smith, com objetivo de representar efeitos de armazenamento de energia no material
piezoelétrico.

Os desenvolvimentos previamente citados são relativos a dispositivos SAW com modo
de propagação Rayleigh e podem não ser válidos para outros modos como o de Love,
presente no dispositivo usado como exemplo neste trabalho. As impedâncias equivalentes
desenvolvidas por esses autores dependem sempre da velocidade de propagação, que de-
termina a frequência central, e da constante K2. Esses dois parâmetros sofrem alterações
sob o modo de Love, visto que a onda se propaga mais lentamente na camada guia [29].
Além disso, o modo de Love apresenta uma maior constante de acoplamento eletroacústico
[44].
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(a)

(b)

Figura 3.3: Desenvolvimentos realizados por Shiba (a) Circuito equivalente para uma
seção periódica, (b) IDT com dedos duplos (split-finger geometry) [18] (Modificada).

Em 1998, Jakoby [45] publicou um modelo do IDT com impedâncias equivalentes, mas
baseado num sensor a ondas de Love. Um diferencial é que ele não conectou subcircuitos
em cascata representando pares de dedos dos IDT, mas utilizou equacionamentos baseados
no Método dos Momentos para calcular as impedâncias diretamente. Além disso, incluiu
um novo componente, Gl, para representar as perdas entre onda e líquido adjacente. Uma
nova proposta, desenvolvida por Nakamura [20], também foge da metodologia de Smith.
Utilizando a teoria de Acoplamento de Modos (Coupling of Modes, COM), foi possível
encontrar um circuito equivalente compacto para todo o dispositivo SAW, mostrado na
Figura 3.4.

Figura 3.4: Equivalente proposto por Nakamura. Os terminais de entrada/saída do dis-
positivo são representados próximos às capacitâncias CT [20].

Mais recentemente, em 2007, Iborra [46] desenvolveu uma metodologia para incluir
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diversos efeitos de segunda ordem sobre o modelo de Smith [15]. Essa metodologia foi
utilizada em conjunto com dados experimentais para estimar o valor de K2 do dispositivo.
O autor afirma que caso não sejam considerados como na Figura 3.5, os efeitos parasitas
provocariam um erro de estimação de até 20 vezes sobre a constante de acoplamento.

Figura 3.5: Solução de Iborra para considerar efeitos parasitas e estimar K2 corretamente
[46] (Modificada).

Além dos modelos baseados em circuitos para linhas de atraso, existem também es-
tudos sobre os ressonadores SAW (SAWR), como o da Figura 3.6a. Os SAWR possuem
um comportamento muito diferente e podem ser modelados de forma similar aos cristais
osciladores, por meio do modelo de Butterworth Van-Dyke [39], como na Figura 3.6b.
Ressonadores não fazem parte do escopo deste trabalho, e o modelo de Butterworth Van-
Dyke, que representa um filtro passa-faixas, é limitado demais para as aplicações desta
dissertação.

(a)
(b)

Figura 3.6: (a) Representação de um ressonador SAW. (b) Modelo de circuito utilizado
[47] (Modificada).

Esta seção apresentou de forma resumida os principais trabalhos que modelam dis-
positivos SAW com foco em linhas de atraso. A seção seguinte trata de trabalhos que
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implementaram simulações desses modelos.

3.2 Simulação de dispositivos SAW

Há diversos trabalhos de simulação de dispositivos SAW que implementam os equa-
cionamentos em programas de análise matemática [48, 49]. Esta revisão bibliográfica,
todavia, foca em trabalhos que buscaram simular linhas de atraso SAW em ambientes de
simulação de circuitos elétricos, pois permite a inclusão de circuitos que interagem com o
dispositivo.

Um pioneiro nesse aspecto foi Morris [50], que em 1986 simulou o equivalente de
Redwood com foco em um dispositivo BAW. O autor questiona modelos que possuem
componentes concentrados dependentes de frequência em favor de modelos que represen-
tam o circuito numa linha de transmissão. Esse trabalho foi realizado em SPICE e, para
lidar com a incapacidade de representar capacitâncias negativas das primeiras versões do
programa, Morris implementou uma aproximação utilizando fontes dependentes. Seu re-
sultado se provou útil para realizar testes de impedância, tempos de resposta, e esquemas
de casamento.

Em 1995, Bhattacharyya [25] utilizou a formalização Mixed-Field de Aoki [17], si-
mulando apenas um IDT com impedâncias dependentes da frequência em SPICE. Para
implementar esses componentes, que variam de acordo com tangente e cossecante, foram
utilizados pares LC em série, como ilustrado pela Figura 3.7, calculados de acordo com o
teorema de Foster [24] para aproximar essas impedâncias. Esse trabalho foi replicado por
Fu [51], focando na utilização da linguagem Verilog-A ao invés de SPICE.

Os resultados obtidos por meio desse método podem ser vistos na Figura 3.8, e exibem
padrões que devem ser mencionados. O primeiro é a repetição da curva de ganho a
partir do dobro da frequência central, num padrão que remete ao rebatimento da resposta
em frequência de um sinal digital devido à frequência de amostragem. Outro padrão
importante é o da fase. É evidente que a queda é linear porém periodicamente somada a
um valor positivo, exceto por frequências próximas à central e seus múltiplos.

Baseado no trabalho de Bhattacharyya, Taha [52] implementou um modelo similar
para um IDT, utilizando porém o equivalente de Shiba [18] mostrado na Figura 3.3a,
que inclui uma resistência em série em cada seção periódica. Em 2004, Munshi [53]
desenvolveu um programa que automaticamente avalia o teorema de Foster, gerando o
circuito equivalente de um IDT, utilizando também o modelo de Shiba. Esse trabalho
investigou a compensação do efeito de armazenamento de energia no substrato, que altera
a velocidade de propagação da onda.

Bhattacharyya, Taha e Munshi [25, 52, 53] utilizam as aproximações mostradas na
Figura 3.7, com três pares LC para a tangente e seis para a cossecante. Em decorrência
disso, obtiveram resultados similares, limitados aos IDT uniformes (não apodizados), e
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Figura 3.7: Implementação do teorema de Foster por Bhattacharyya [25] (Modificada).

Figura 3.8: Resultados de Bhattacharyya. Acima, a curva de fase e abaixo, a de ganho.
A frequência central do filtro é de 74, 4 MHz , com IDT de nove pares de dedos. [25]
(Modificada).

sem discutir a simulação de um dispositivo SAW completo ou detalhar a aplicação do
teorema de Foster.

Para simular um IDT apodizado (ou seja, com diferentes entrelaçamentos de dedos)
Yu [27] propõe utilizar a metodologia de linhas de transmissão como defendido inicial-
mente por Morris [50]. Com isso, um IDT completo é representado com o equivalente da
Figura 3.9, com apenas uma linha de transmissão. Para fazer isso, foi necessário incluir
parâmetros que são funções da frequência no transformador da Figura 3.9. Portanto,
apesar de ser compacto, o modelo permite apenas simulações no domínio da frequência.

Outro destaque importante é o trabalho de Barbosa [54], que utiliza o modelo compacto
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Figura 3.9: Equivalente de Mason utilizando linha de transmissão [27].

de Nakamura, mostrado na Figura 3.4. Utilizando as equações da teoria COM, Barbosa
implementa um modelo simulável para um ressonador SAW, utilizando ainda linhas de
transmissão para substituir impedâncias concentradas, resultando numa curva de ganho
similar à esperada, mas sem discorrer sobre a característica de fase ou sobre simulações
no domínio do tempo.

Como alternativa à simulação em SPICE, Pulido [23] desenvolveu uma metodologia
de simulação transiente que aceita a declaração de um dispositivo utilizando impedâncias
dependentes da frequência. Para aplicar esse método, cada circuito deve ser manualmente
analisado, gerando sistemas de equações baseados nas leis de Kirchhoff. Então, se utiliza
a IFFT (Inverse Fast Fourier Transform) em cada iteração da solução para trazer as
admitâncias de (2.19) e (2.20) para o domínio do tempo. O autor afirma que essa meto-
dologia é capaz de simular qualquer dispositivo linear ou não linear a partir de equações
de impedância ou admitância no domínio da frequência.

Dentre os trabalhos discutidos, poucos [23, 54, 55] simularam dispositivos SAW com-
pletos. Além disso, nenhum trabalho relacionado ao teorema de Foster abordou em de-
talhes sua implementação, citando apenas livros antigos de teoria de redes. Não foram
encontradas também comparações de diferentes tipos de modelos em simulação ou dis-
cussões sobre as limitações das aproximações e equacionamentos utilizados. Por isso um
dos focos deste trabalho é comparar diversas alternativas de modelagem para um mesmo
dispositivo, encontrando as limitações de cada uma.
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Capítulo 4

Desenvolvimento dos Modelos

Neste capítulo é apresentado o desenvolvimento de todos os modelos usados neste
trabalho. Dois deles se referem ao modelo aproximado de um IDT a partir da solução
das equações diferenciais de propagação, mostrada em (2.12). Essa implementação utiliza
impedâncias concentradas que são funções trigonométricas da frequência. Primeiramente
é apresentada uma discussão sobre a aproximação dessas funções através do teorema de
Foster, utilizado por Bhattacharyya [25].

A metodologia de Bhattacharrya utiliza quantidades fixas de pares LC para realizar
a aproximação desejada. Durante esta dissertação, esse método foi replicado e expan-
dido para diferentes quantidades, em busca de uma lei geral de formação para os valores
de indutores e capacitores utilizados no modelo. A generalização desejada só foi encon-
trada ao utilizar outro método para aproximar as impedâncias, baseado no teorema de
Mittag-Leffler, que expande funções complexas em séries de frações parciais [56]. Outra
abordagem está relacionada à equivalência entre as equações diferenciais de propagação
acústica e as equações do telégrafo, apresentadas em (2.32), de acordo com a metodologia
apresentada por Leach [38], resultando em modelos com componentes distribuídos.

Por último, são discutidas formas de representar todo o sensor SAW num só modelo,
permitindo fácil ajuste por projetistas de circuito que o utilizem num simulador.

4.1 Modelo de componentes concentrados

Para implementar o modelo de Mason, desenvolvido a partir da solução das equações
diferenciais e mostrado na Figura 4.1, é necessário transformar em elementos básicos as
impedâncias

ZTAN = jR0tan
(
π

2

f

f0

)
, (4.1)

ZCSC = −jR0csc
(
π
f

f0

)
, (4.2)
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tal que R0 é a resistência característica do dispositivo, f é a frequência de operação e f0
é a frequência central do filtro. Ao longo deste capítulo, apenas a letra j representa a
unidade imaginária.

Figura 4.1: Modelo de Mason para propagação unidimensional em um dispositivo de
ondas acústicas de volume [39] (Modificada).

Com inspiração no trabalho de Bhattacharyya [25], o teorema de Foster [24] foi apli-
cado para encontrar o valor de indutores e capacitores conectados para representarem as
impedâncias de interesse.

4.1.1 Teorema de Foster

O teorema de Foster permite representar qualquer impedância Z dada na forma de
função racional da frequência, completamente determinada por seus pólos (pontos de
anti-ressonância) e zeros (pontos de ressonância), a não ser por uma constante H. Mais
precisamente, a impedância

Z = −jH (ω2
1 − ω2)(ω2

3 − ω2)(ω2
5 − ω2) . . . (ω2

2n−1 − ω2)

ω(ω2
2 − ω2)(ω2

4 − ω2) . . . (ω2
2n − ω2)

, (4.3)

pode ser representada por circuitos ressonantes em paralelo, ou anti-ressonantes em série,
mostrados na Figura 4.2. O teorema é válido caso 0 ≤ ω1 ≤ ω2 ≤ . . . ≤ ω2n−1 ≤ ω2n, ou
seja, caso os pólos e zeros se alternem à medida que a frequência aumenta.

Para cada caso, os i-ésimos pares LC podem ser calculados como

Li =
1

Ciω2
i

=

(
jωZ

ω2
i − ω2

)∣∣∣∣
ω=ωi

; i = 1, 3, . . . , 2n− 1 (Ressonante), (4.4)

Ci =
1

Liω2
i

=

(
jω

Z(ω2
i − ω2)

)∣∣∣∣
ω=ωi

; i = 0, 2, . . . , 2n (Anti-ressonante). (4.5)
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(a)
(b)

Figura 4.2: (a) Pares LC ressonantes, ligados em paralelo. (b) Pares LC anti-ressonantes,
ligados em série.

As duas formas de calcular os circuitos equivalentes são complementares e podem ser
relacionadas pelo método que Foster [24] chama de negativo recíproco. Essencialmente, ao
fazer a conversão mostrada na Figura 4.3, os zeros e pólos se invertem, e um sinal negativo
é adicionado à impedância. Para facilitar o entendimento, um apóstrofe é adicionado aos
elementos que passaram pelo processo negativo recíproco.

Figura 4.3: Ilustração da aplicação do negativo recíproco, em que os valores de indutores
e capacitores são trocados, e conexões anti-ressonantes em série se tornam ressonantes em
paralelo.

Com isso, é possível encontrar os equivalentes para tangente e cossecante, desde que
sejam representados como sequências de pólos e zeros. Um detalhe importante é que, como
são funções periódicas, possuem infinitos pólos e zeros e precisariam de infinitos pares LC
para serem fielmente aproximadas. As deduções mostradas a seguir correspondem a três
períodos da função, situação classificada como n = 3, que é o único caso investigado
pelos trabalhos na literatura. Neste trabalho, a variável n é denotada como ordem de
aproximação e varia de um a cinco. Além disso, todo o desenvolvimento foi feito para
obter circuitos anti-ressonantes em série, como na Figura 4.2b.

Tangente

O primeiro passo da aproximação da tangente com n = 3 é a identificação dos três
pares de pólos e zeros, além da escolha de um ponto arbitrário, usado para determinar a
constante H. Para tal, considera-se o gráfico na Figura 4.4, que apresenta uma estrutura
de pólos e zeros tal que

ZTAN = jHω
(4ω2

0 − ω2)(16ω2
0 − ω2)

(ω2
0 − ω2)(9ω2

0 − ω2)(25ω2
0 − ω2)

, (4.6)
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Figura 4.4: Gráfico da impedância ZTAN , com θ = π(f/f0) = π(ω/ω0).

e o ponto arbitrário escolhido, por simplicidade, foi ZTAN(0,5ω0) = jR0. Essa impedância
possui um zero em zero, o que torna difícil a aplicação direta do teorema de Foster. Por
isso, a metodologia do recíproco negativo foi aplicada, obtendo uma impedância

Z ′TAN = −jH ′ (ω
2
0 − ω2)(9ω2

0 − ω2)(25ω2
0 − ω2)

ω(4ω2
0 − ω2)(16ω2

0 − ω2)
, (4.7)

com o ponto arbitrário modificado Z ′TAN(0,5ω0) = 1/ZTAN(0,5ω0) = −j/R0. Assim, ao
aplicar (4.4) e realizar a troca ilustrada na Figura 4.3, é obtido o circuito anti-ressonante
que representa a tangente. Fazendo Z ′TAN(0,5ω0) = −j/R0 e isolando H, obtém-se

H ′ =
2

11R0ω0

. (4.8)

Avaliando (4.4) para i = 1, 3, 5 e já executando as trocas entre indutores e capacitores,
necessárias para o negativo recíproco,





C1 = L1
′ ≈ 0,7758

R0ω0

, L1 = C1
′ ≈ 1,2891

R0

ω0

;

C3 = L3
′ ≈ 0,6649

R0ω0

, L3 = C3
′ ≈ 0,1671

R0

ω0

;

C5 = L5
′ ≈ 0,3694

R0ω0

, L5 = C5
′ ≈ 0,1083

R0

ω0

.

(4.9)

Os valores obtidos são os mesmos obtidos por Fu [51], e equivalem a pares LC anti-
ressonantes conectados em série. Ao avaliar numericamente a impedância total para
quaisquer valores de R0 e ω0, o gráfico da Figura 4.5 é obtido, confirmando que o método
foi aplicado corretamente. De forma geral, um circuito equivalente para a tangente tem
o formato mostrado na Figura 4.6.

O mesmo processo foi repetido para n = 1 a 5. Apesar de uma representação genérica
não ter sido encontrada, foi obtida a Tabela 4.1, que pode ser usada para avaliar os
componentes diretamente, com cada coluna sendo referente a uma ordem de aproximação.
Na tabela, estão contidos os valores de capacitâncias normalizadas Ci∗, que são usados
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Figura 4.5: Gráfico da impedância ZTAN com sua aproximação pelo teorema de Foster.

Figura 4.6: Forma geral da aproximação de ZTAN com pares LC.

para obter as capacitâncias e indutâncias fazendo

Ci =
Ci
∗

R0ω0

, (4.10)

Li =
1

i2Ciω2
0

. (4.11)

Tabela 4.1: Capacitância normalizada Ci∗ para diferentes aproximações (n) da função
tangente.

i
n 1 2 3 4 5

1 2/3 16/21 256/330 2048/2625 32768/41895
3 - 16/35 256/385 2048/2835 32768/43890
5 - - 256/693 2048/3465 32768/48906
7 - - - 2048/6435 65536/122265
9 - - - - 65536/230945

Cossecante

A aplicação do teorema no caso da cossecante não é tão direta quanto a tangente pois,
como mostrado na Figura 4.7, não há alternância evidente entre zeros e pólos na curva
tracejada. No entanto, se a função cossecante for separada como soma das duas funções
mostradas pelas linhas sólidas no gráfico, as condições do teorema são garantidas.
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Figura 4.7: Impedância ZCSC como soma de duas funções.

Iniciando pela curva azul da Figura 4.7, o gráfico parte da origem e, em ω0, tende a
−∞, similar a uma tangente negativa. Por conta disso, o método tem a mesma aplicação
que o caso anterior, que utiliza o negativo recíproco, com a diferença de um sinal negativo,
ou seja,

Z ′CSCimp
= jH ′

(ω2
0 − ω2)(9ω2

0 − ω2)(25ω2
0 − ω2)

ω(4ω2
0 − ω2)(16ω2

0 − ω2)
, (4.12)

com o ponto arbitrário determinado em Z ′CSCimp
(0,5ω0) = −2j/R0, resultando em

H ′ =
−4

11R0ω0

. (4.13)

Então, avaliando (4.4) para i = 1, 3, 5, trocando capacitores por indutores como exigido
pelo método negativo recíproco,





C1 = L1
′ ≈ −1, 5515

R0ω0

, L1 = C1
′ ≈ −0, 6445

R0

ω0

;

C3 = L3
′ ≈ −1, 3299

R0ω0

, L3 = C3
′ ≈ −0, 0835

R0

ω0

;

C5 = L5
′ ≈ −0, 7388

R0ω0

, L5 = C5
′ ≈ −0, 0541

R0

ω0

.

(4.14)

Para determinar a segunda parte da cossecante, observa-se que a curva vermelha na
Figura 4.7 começa por um pólo na origem, então não é necessário aplicar o negativo recí-
proco para encontrar os pares anti-ressonantes. A equação que determina essa impedância
é

ZCSCpar = −jH (ω2
0 − ω2)(9ω2

0 − ω2)(25ω2
0 − ω2)

ω(4ω2
0 − ω2)(16ω2

0 − ω2)(36ω2
0 − ω2)

, (4.15)

tal que ZCSCpar(0,5ω0) = −jR0/2, então

H =
13

4
ω0R0. (4.16)
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Avaliando (4.5) para i = 0, 2, 4, 6, são obtidos os componentes





C0 ≈
3,1507

ω0R0

;

C2 ≈
1,5004

R0ω0

, L2 ≈ 0,1666
R0

ω0

;

C4 ≈
1,2503

R0ω0

, L4 ≈ 0,0500
R0

ω0

;

C6 ≈
0,6820

R0ω0

, L6 ≈ 0,0407
R0

ω0

.

(4.17)

A maior diferença entre este caso e os anteriores é a presença do capacitor C0, que
não está em paralelo com nenhum indutor e surge como consequência do pólo na origem.
Ao somar ZCSCpar +ZCSCimp

, ou seja, colocando em série todos os pares LC obtidos para
cossecante como na Figura 4.8, obtém-se a função mostrada na Figura 4.9. Da mesma
forma que na aproximação da tangente, os valores encontrados para n = 3 são confirmados
pelo trabalho de Fu [51].

Figura 4.8: Forma geral da aproximação de ZCSC com pares LC.

Figura 4.9: Impedância ZCSC e sua aproximação pelo teorema de Foster.

Esse procedimento foi aplicado para cinco casos, alterando o número de períodos
aproximados da função cossecante, de forma que os componentes podem ser calculados
a partir da Tabela 4.2 em conjunto com (4.10) e (4.11). É importante notar que a
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representação da cossecante precisa do dobro de pares LC em relação à tangente, além de
um capacitor adicional, indicado pela linha i = 0 na tabela.

Tabela 4.2: Capacitância normalizada Ci∗ para diferentes aproximações (n) da função
cossecante.

i
n 1 2 3 4 5

0 16/5 256/81 1024/325 65536/20825 262144/83349

1 −4/3 −32/21 −256/165 −4096/2625 −65536/41895

2 16/15 64/45 2048/1365 8192/5355 262144/169785

3 - −32/35 −512/385 −4096/2835 −32768/21945

4 - 256/315 1024/819 16384/11781 65536/45045

5 - - −512/693 −4096/3465 −32768/24453

6 - - 2048/3003 8192/7293 524288/405405

7 - - - −4096/6435 −131072/122265

8 - - - 65536/109395 262144/255255

9 - - - - −131072/230945

10 - - - - 524288/969969

Como não foi possível obter equações genéricas a partir do teorema de Foster para
qualquer aproximação (n), outro método foi investigado para deduzir a representação
dessas funções trigonométricas como pares LC.

4.1.2 Teorema de Mittag-Leffler

Como alternativa ao teorema de Foster, um resultado do teorema de Mittag-Leffler
pode ser utilizado para aproximar as impedâncias desejadas. Essa metodologia é co-
nhecida na eletrônica [57], mas não foram encontrados trabalhos que a utilizam para
dispositivos SAW. Esse teorema fornece uma decomposição de funções meromorfas como
soma de frações parciais.

Funções meromorfas são funções complexas, contínuas e diferenciáveis, exceto por
pontos de indefinição, seus pólos. As funções tangente e cossecante se encaixam nessa
definição, e a aplicação do teorema produz

π tan(πz) =
∞∑

i=0

8z

(2i+ 1)2 − 4z2
, (4.18)

csc(z) =
1

z
+
∞∑

i=1

(−1)i2z

z2 − (iπ)2
. (4.19)

Observando as equações, nota-se que as frações parciais são de segunda ordem, do
tipo z/(z2 + p2), o que indica que podem ser representadas por pares LC. A única fração
diferente é 1/z, um pólo na origem representado por um capacitor em série. Neste método,
a ordem de aproximação (n) é a quantidade de termos utilizados na soma. Cada termo
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é comparado à impedância de pares LC para encontrar o valor dos componentes, como
mostrado nas subseções seguintes.

Tangente

Um par LC anti-ressonante possui impedância determinada por

ZLC =
1

C

s

s2 + 1/LC
= j

√
L

C

ω/ωLC
1− ω2/ω2

LC

, (4.20)

tal que ωLC = 1/
√
LC. Para fazer a equivalência de termos, primeiro é necessário colocar

o termo genérico da tangente nesse mesmo formato, ou seja, multiplicando os dois lados
de (4.18) por jR0/π e substituindo z por (1/2)(ω/ω0). Com isso, obtém-se

jR0 tan

(
π

2

ω

ω0

)
=
∞∑

i=0

j
4R0

π(2i+ 1)

ω/[ω0(2i+ 1)]

1− ω2/[ω2
0(2i+ 1)2]

. (4.21)

Para que (4.21) seja representado como pares anti-ressonantes em série, é necessário
que cada termo da soma seja igual ao valor da impedância de um par LC, o que resulta
em





4R0

π(2i+ 1)
=

√
L2i+1

C2i+1

;

ω0(2i+ 1) =
1√

L2i+1C2i+1

.

(4.22)

O sistema pode então ser resolvido para encontrar

L2i+1 =
4R0

πω0(2i+ 1)2
, C2i+1 =

π

4R0ω0

; i = 0, 1, 2, . . . , n− 1. (4.23)

Com isso, podem ser calculados indutores e capacitores para aproximar a tangente de
forma genérica, para quantos períodos forem necessários. Nesta metodologia, o valor da
capacitância é constante, pois não depende de i, o que indica que, mesmo com a mesma
quantidade de componentes, a aproximação utilizando o teorema de Mittag-Leffler difere
da resultante do teorema de Foster.

Cossecante

Para realizar a equivalência com a função cossecante, o primeiro passo é multiplicar
os dois lados de (4.19) por −jR0 e substituir z por πω/ω0, obtendo

−jR0 csc

(
π
ω

ω0

)
=

1

jωπ/(ω0R0)
+
∞∑

i=1

(−1)ij
2R0

iπ

ω/(ω0i)

1− ω2/(ω2
0i

2)
. (4.24)
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O primeiro termo é facilmente mapeado para a impedância de um capacitor definido
por

C0 =
π

ω0R0

. (4.25)

Já os termos da soma devem ser mapeados para pares LC. Neste caso, a correspon-
dência foi feita a cada dois termos, para dois pares LC, com a notação da Figura 4.10.
Focando apenas no termo da soma para i = 2k − 1 e i = 2k e fazendo uma mudança de
variáveis s = jω, obtém-se a relação

2R0ω0

π

(
s

s2 + ω2
0(2k)2

− s

s2 + ω2
0(2k − 1)2

)
. (4.26)

Figura 4.10: Indutores e capacitores para os termos de (4.26).

Simultaneamente, a impedância de dois dois pares LC em série é

s3(L2k−1C2k−1L2k + L2k−1L2kC2k) + s(L2k−1 + L2k)

s4(L2k−1C2k−1L2kC2k) + s2(L2k−1C2k−1 + L2kC2k) + 1
, (4.27)

e esse termo deve ser igualado a (4.26), produzindo um sistema de quatro equações e
quatro variáveis que, ao ser resolvido, resulta em





L2k−1 =
−2R0

ω0π(4k2 − 4k + 1)
, C2k−1 =

−π
2R0ω0

,

L2k =
R0

2k2ω0π
, C2k =

π

2R0ω0

.

; k = 1, 2, . . . , n. (4.28)

Para a tangente e a cossecante, os teoremas de Mittag-Leffler e de Foster produzem
as mesmas topologias de circuito, mostradas nas Figuras 4.6 e 4.8. O teorema de Mittag-
Leffler, no entanto, tem um resultado genérico, e para aumentar a ordem de aproximação
basta avaliar mais iterações de k e i.

Com o método de Foster ou Mittag-Leffler, já é possível representar um par de dedos
de um IDT como na Figura 2.15b em um ambiente de simulação de circuitos. Como
mostrado nos resultados deste trabalho, no capítulo 5, as metodologias que envolvem pares
LC apresentam problemas de simulação. Por conta disso, uma forma de representação
alternativa, que faz uso de linhas de transmissão, foi investigada.
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4.2 Modelo de componentes distribuídos

Em contraste à utilização do modelo de Mason, que é baseado na solução das equações
diferenciais de propagação unidimensional, o modelo de componentes distribuídos é ba-
seado na analogia entre as equações do telégrafo sem perdas e as equações piezoelétricas.
A dedução a seguir está resumida em [38], mas é incluída neste texto por completude.

Observando a Figura 2.14, o transdutor piezoelétrico é excitado por duas placas parale-
las de área Ax, separadas por uma distância lx. Com isso, é possível definir a capacitância
entre placas C0 e o campo elétrico E no dispositivo como

C0 =
εAx
lx
, (4.29)

E =
v

lx
. (4.30)

Isolando lx na equação do capacitor e substituindo na do campo elétrico,

E =
vC0

εAx
. (4.31)

Além disso, o deslocamento das partículas é a integral de sua velocidade, então, no
domínio da frequência,

ζ =
u

s
. (4.32)

Com isso, (2.11b) pode ser manipulada para

du

dz
= − s

cAz
f +

sh

c
D. (4.33)

Ademais, por (2.11c),

D = ε

(
E +

h

s

du

dz

)
. (4.34)

Substituindo (4.34) em (4.33),

du

dz
= − s

Az(c− εh2)

[
f − hC0Az

Ax
v

]
. (4.35)

É importante notar o termo entre colchetes em (4.35). Para que a equivalência com as
equações do telégrafo seja válida, é necessário que esse esteja presente na outra equação
de propagação (2.11a), repetida por conveniência,

df

dz
= −ρAzsu. (4.36)

Considerando um eletrodo uniforme e ideal, o campo elétrico não varia com a dimensão
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z, então dE/dz = 0, logo, por (4.31),

d

dz

[
vC0

εAx

]
= 0. (4.37)

Então, multiplicando os dois lados pelo termo constante hAzε,

d

dz

[
hC0Az
Ax

v

]
= 0. (4.38)

Como essa derivada é nula, pode ser subtraída apenas de um lado de (4.36), resultando
em

d

dz

[
f − hC0Az

Ax
v

]
= −ρAzsu. (4.39)

O último passo para fazer a equivalência é encontrar a equação de tensão entre os
eletrodos a partir de (2.11c), que pode ser integrada entre 0 e lx para obter

v =
h

s
[u1 − u2] +

1

C0s
i. (4.40)

Logo, o sistema de equações de propagação pode ser reescrito no formato das equações
do telégrafo, tal que





d

dz

[
f − hC0Az

Ax
v

]
= −ρAzsu;

du

dz
= − s

Az(c− εh2)

[
f − hC0Az

Ax
v

]
;

v =
h

s
[u1 − u2] +

1

C0s
i.

(4.41a)

(4.41b)

(4.41c)





dV (z)

dz
= −sL′I(z);

dI(z)

dz
= −sC ′V (z).

(4.42a)

(4.42b)

A partir de uma equivalência entre cada termo, os parâmetros da linha de transmissão
podem ser encontrados como





V (z) = f − hC0Az
Ax

v, I(z) = u;

L′ = ρAz, C
′ =

1

Az(c− εh2)
.

(4.43)

Usando (2.34) e (2.35), é possível calcular a impedância característica e a velocidade
de propagação na linha, denotada por up para não ser confundida com a velocidade no
substrato piezoelétrico u, como

Z0 = Az
√
ρ(c− εh)2, up =

√
c− εh2
ρ

. (4.44)

Para finalizar o equivalente, é necessário garantir que (4.41c) é válida. Isso é feito a
partir da conexão do circuito da Figura 4.11a. Esse circuito é problemático, pois a fonte
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controlada na entrada de tensão possui um ganho dependente da frequência (termo s).
Esse termo pode ser removido por meio de um equivalente de Norton, substituindo a
fonte de tensão por uma fonte de corrente, conforme a Figura 4.11b. Isso é possível pois
a tensão sobre a fonte de corrente é a mesma tensão sobre o capacitor, de forma que

v =
1

sC0

C0h(u1 − u2) =
h

s
(u1 − u2). (4.45)

(a) (b)

Figura 4.11: (a) Equivalente de um dispositivo BAW com linha de transmissão. (b)
Circuito equivalente sem termos dependentes da frequência.

Isso conclui a dedução de um modelo de componentes distribuídos para dispositivos
BAW. Para utilizá-lo num dispositivo SAW, basta substituir a impedância da linha por R0

conforme (2.13), e o tempo de atraso da linha será o mesmo tempo que a onda acústica
leva para atravessar a seção do IDT modelada. Os parâmetros das fontes controladas
também podem ser avaliados de acordo com a geometria do IDT, mas, nos trabalhos com
impedâncias concentradas, geralmente é utilizado um transformador com relação 1:1 [15].
Alterar a relação de transformação afeta o ganho do sinal injetado no dispositivo, um
problema corrigido na seção seguinte, na composição do dispositivo completo.

4.3 Modelo para um dispositivo completo

De acordo com Smith [15], como mostrado na Figura 2.13a, ao compor em série Ns

equivalentes de pares de dedos, pode-se formar um transdutor interdigital. Até então,
foram avaliados os modelos de um dispositivo BAW, mas, para modelagem correta de
um IDT, é necessário considerar que os dedos positivos e negativos estão no caminho da
propagação da onda, com espaço vazio entre eles. Essa consideração é apresentada no
trabalho de Smith (Figura 2.15b) e, num contexto de simulação, é vantajoso remover o
transformador de relação unitária, substituindo-o por uma ligação direta para reduzir a
quantidade de componentes simulados. Assim, a estrutura utilizada por Bhattacharyya
[25] é obtida, como mostrado na Figura 4.12a. O único componente adicional é o resistor
Rs, que representa a pequena resistência de um dedo no IDT, sugerida por Shiba [18].
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(a) (b)

Figura 4.12: Modelo para um par de dedos em um IDT (a) baseado na solução das
equações diferenciais. As impedâncias A e B representam a tangente e cossecante, res-
pectivamente. (b) Modelo baseado na analogia entre equações diferenciais.

A consideração de alternância entre dedos positivos e negativos também deve ser feita
no modelo com componentes distribuídos. Para isso, para cada par de dedos, as linhas
de transmissão se alternam como na Figura 4.12b. A impedância característica da linha
é calculada de acordo com

R0 =
1

f0CsK2
, (4.46)

enquanto o tempo de atraso td é o tempo de propagação entre o dedo positivo e o negativo,
ou metade do tempo de propagação entre dedos de mesma polaridade, e para IDT regulares
pode ser calculado como

td =
1

2f0
. (4.47)

É fácil perceber a similaridade apontada por Ballato [42] entre uma linha de trans-
missão e a estrutura em T de impedâncias quando observam-se os modelos lado-a-lado.
De fato, qualquer um dos dois circuitos pode ser utilizado para compor um filtro SAW no
formato de linha de atraso, como mostrado na seção seguinte. As diferenças entre os dois
equivalentes é discutida com mais detalhes no capítulo 5.

4.3.1 Linha de atraso

Para compor uma linha de atraso, é necessário modelar dois IDT e o espaço entre eles.
Na Figura 4.13 é apresentado o modelo inicialmente proposto neste trabalho. A linha
de transmissão entre os IDT deve possuir a mesma impedância característica calculada
por (2.13), com um tempo de atraso equivalente ao tempo total de propagação entre os
transdutores.

Como mostrado na Figura 4.14, um IDT é um dispositivo de três portas: uma elétrica
e duas acústicas, e todas podem ser entradas ou saídas. Como o IDT é composto por
pares de dedos em série, o primeiro e o último têm uma conexão a menos. No caso do par
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Figura 4.13: Modelo completo de uma linha de atraso SAW.

de dedos à direita do primeiro IDT da Figura 4.13, sua porta acústica livre é conectada à
linha de transmissão. Já no caso do par de dedos à esquerda, um resistor de terminação
com o mesmo valor da impedância característica pode ser conectado. Essa conexão, como
discutido na seção 2.5, modela um substrato infinito, ou seja, não há reflexão nas bordas
do dispositivo. Dispositivos reais podem apresentar reflexões de borda, e, se for necessário
representá-las, basta mudar o valor dos resistores de terminação.

Figura 4.14: Modelo para um IDT com indicação das portas acústicas. Esse modelo é
baseado em impedâncias concentradas, mas a mesma interpretação é válida para o modelo
com componentes distribuídos.

Outro elemento importante é o capacitor que conecta a entrada à saída no modelo
completo. Esse capacitor representa uma separação entre as respostas acústica e eletro-
magnética do dispositivo, confirmada experimentalmente [58]. O efeito capacitivo se torna
ainda mais evidente quando se trabalha com líquidos, devido à variação das constantes
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dielétricas [58].
Dessa forma, os principais efeitos de uma linha de atraso SAW são representados em

um modelo simulável em SPICE. No entanto, é possível que o modelo não apresente uma
resposta de ganho ou fase exata quando comparada com caracterizações do dispositivo.
Como os transformadores presentes no modelo BAW foram removidos, é difícil ajustar
o ganho do modelo através dos parâmetros presentes no circuito equivalente. Logo, um
bloco de circuito pode ser incluído no caminho de propagação para essa finalidade, como
discutido a seguir. Em todas as abordagens mostradas, a fase pode ser modificada ao
alterar o tempo de atraso da linha de transmissão associada.

4.3.2 Abordagem 1: Propagação unidirecional

A forma mais simples de alterar o ganho de um sinal é utilizando uma fonte controlada
por tensão. Para manter as relações de impedância, a fonte deve amostrar o sinal num
resistor de valor R0 e sua impedância de saída também deve ser R0, resultando no circuito
mostrado pela Figura 4.15.

Figura 4.15: Bloco de circuito entre IDT para ajuste de atenuação e fase.

A constante multiplicativa da fonte controlada é tal que é possível definir Ap em dB
como um parâmetro no simulador. Simultaneamente, o parâmetro tp é o responsável por
ajustes de tempo. Nesse circuito, a propagação do sinal só acontece da esquerda para a
direita, ou seja, as reflexões de sinal não são modeladas. Para resolver isso, outro bloco
de circuito pode ser proposto.

4.3.3 Abordagem 2: Propagação bidirecional

Para uma propagação bidirecional de sinal com ajuste de ganho, a solução imediata é
um transformador ideal, que pode ser representado com um par fontes controladas como
na Figura 4.16.

O problema de utilizar um transformador é que o sinal é amplificado numa direção,
enquanto atenuado na outra. Para uma representação física coerente, o sinal deve ser
atenuado pelo mesmo valor nas duas direções. Por conta disso, o circuito da Figura 4.17a
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Figura 4.16: Modelo com fontes controladas para um transformador ideal de 1 : 10.

é proposto para o bloco entre os IDT. Para avaliar as relações de ganho, o circuito da
Figura 4.17b pode ser considerado, tal que a relação entre tensões de saída (vo) e entrada
(vi) é determinada pela constante k das fontes controladas, podendo ser calculada como

vo
vi

=
vi
vo

=
k

4 + k2
. (4.48)

(a)

(b)

Figura 4.17: (a) Bloco de circuito entre os IDT para ajuste de atenuação e fase, permitindo
reflexões. (b) Circuito de testes da topologia proposta.

A relação entre entrada e saída é simétrica, porém não-linear em k. Para um controle
direto do modelo, um termo de compensação deve ser aplicado. Considerando um ganho
relativo desejado Av, em V/V , e sabendo que em (4.48) o ganho é 1/5 para k = 1,

Av
5

=
k

4 + k2
. (4.49)

Ao isolar k como função de Av, o termo de compensação é encontrado como

k =

5
Av

+
√

25
Av

2 − 16

2
, (4.50)

que só é válido para Av < 1, 25, ou seja, esse bloco tem funcionamento garantido apenas
para atenuações. Para que o usuário possa inserir um termo de atenuação em dB, basta
definir

Av = 10−
Ap
20 . (4.51)
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Com isso, foram obtidos modelos que compõem os elementos principais de uma linha
de atraso SAW, que são seus IDT e o espaço entre eles. No capítulo 5 são apresentados
os resultados de testes dos circuitos avaliados, bem como discussões sobre vantagens e
desvantagens das topologias usadas.
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Capítulo 5

Resultados

Os resultados de simulação dos modelos propostos são apresentados neste capítulo
e, para ilustrar as características isoladamente, dois dispositivos SAW são utilizados. O
primeiro é virtual, com 10 pares de dedos por IDT, frequência central de 100 MHz,
impedância característica de R0 = 1 MΩ, e Cf = 0. O segundo modelo corresponde
ao dispositivo real a ondas de Love fabricado pelo laboratório IMS Bordeaux. Nos dois
dispositivos, os resistores de fonte e carga são Rsrc = RL = 50 Ω.

Em todos os testes, é utilizada a segunda abordagem de circuito entre os IDT, apre-
sentada na Figura 4.17a. As diferenças entre os dois blocos é clara, pois na abordagem 1
não há reflexões na linha, mas podem ser aplicados ganhos e atenuações para ajuste da
resposta, enquanto a segunda abordagem permite reflexões com o custo de aplicar apenas
atenuações. O circuito completo utilizado tem a topologia exibida na Figura 5.1.

Figura 5.1: Circuito completo implementado. Nesta figura, foi utilizado o modelo com
componentes concentrados, mas o modelo com componentes distribuídos poderia ser uti-
lizado sem outras alterações.
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Ademais, as simulações foram realizadas no software gratuito LTSPICE XVII com
todos os parâmetros de simulação em valores padrão, num computador com processador
Intel i5-3320M.

5.1 Modelo de linha de atraso virtual

Utilizando o modelo virtual, é possível realizar uma simulação no domínio da frequên-
cia e compará-la com os resultados teóricos esperados, como o da Figura 2.11. Ao simular
o circuito completo no domínio da frequência entre 1 MHz e 200 MHz para as três
formas discutidas de compor o circuito equivalente, são obtidos os resultados da Figura
5.2.

(a) (b)

(c)

Figura 5.2: Resultados da simulação AC para todos os modelos. O eixo de frequência
nos gráficos de fase é alterado para facilitar a visualização. (a) Modelo de componentes
concentrados baseado no teorema de Foster, (b) modelo de componentes concentrados
baseado no teorema de Mittag-Leffler, (c) modelo de componentes distribuídos, com linhas
de transmissão.

No modelo que utiliza o teorema de Foster, o formato é o esperado, tal que o ganho
tem o comportamento de sen(x)/x, e a fase é linear. A exceção é que, em frequências
próximas à central, a simulação produz valores incorretos. Esse erro é consequência da
singularidade do modelo, já discutido desde sua proposição teórica, por Smith [15]. Caso
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a simulação AC passe exatamente pela frequência central, o simulador acusa um erro de
convergência e não conclui a análise. A singularidade da frequência central não surge no
modelo com linhas de transmissão.

O modelo cujos pares LC são calculados através do teorema de Mittag-Leffler apresenta
características indesejadas ainda mais evidentes na proximidade da frequência central.
O comportamento exibido tem como razão o menor erro de aproximação, ilustrado pela
Figura 5.3, relacionado a esse método. Nessa figura, são ilustrados os erros de aproximação
apenas para a função tangente, mas o comportamento é análogo para a função cossecante.

(a) (b)

Figura 5.3: Erro de aproximação entre equação da tangente e a aproximação com im-
pedâncias, com variação de ordem de aproximação n para o (a) teorema de Foster, (b)
teorema de Mittag-Leffler.

O motivo pelo qual uma melhor aproximação implica um pior comportamento perto da
frequência central está relacionado com a solução analítica de Smith [15] para o problema
da singularidade, descrito em (2.17). Essencialmente, o modelo é inválido nessa região,
então quanto mais próximo do modelo exato, ou seja, menor o erro, mais problemas de
simulação ocorrerão. Além do teorema usado, a ordem de aproximação também afeta
o erro significativamente. O outro efeito da ordem de aproximação é mais geral e está
relacionado a repetições da curva de ganho, como mostrado na Figura 5.4.

Esse comportamento é intuitivo, pois a ordem de aproximação foi definida como a
quantidade de períodos da função trigonométrica aproximada por pares LC, então a
ordem de aproximação determina também a quantidade de "períodos" da resposta em
frequência. No caso do modelo que utiliza linhas de transmissão, a resposta em frequên-
cia se repete infinitamente. A ordem de aproximação por pares LC possui diversos efeitos
sobre a resposta em frequência e, como um maior n implica mais componentes, o esforço
computacional também é afetado, como ilustrado pela Figura 5.5.

Como mostrado no gráfico, conforme a ordem de aproximação aumenta, ou seja, mais
pares LC são usados para representar as funções tangente e cossecante, mais tempo e
memória são consumidos pelo simulador. Enquanto isso, o modelo de componentes dis-
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Figura 5.4: Resposta em frequência em banda larga para diferentes valores de n nos
modelos de componentes concentrados.

Figura 5.5: Tempo médio de simulação e memória necessária para armazenamento dos
dados para uma simulação de 1000 pontos. O modelo com linhas de transmissão foi
incluído como TL.

tribuídos, que apresentou o melhor comportamento até então, é também o que menos
consome recursos computacionais, pois tem ainda menos elementos que o caso n = 1 dos
modelos de componentes concentrados.

Na próxima seção, é discutida a capacidade do modelo representar um dispositivo SAW
a ondas de Love real, além de serem feitas considerações sobre a simulação no domínio do
tempo.

5.2 Modelo de linha de atraso real

Nos experimentos mostrados nesta seção, é utilizada a linha de atraso fabricada pelo
IMS Bordeaux e utilizada como sensor. Esse dispositivo é fabricado em quartzo AT,
com camada guia de SiO2, e os parâmetros de interesse para composição do modelo são
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resumidos na Tabela 5.1. A partir das características do dispositivo, as constantes do
modelo podem ser calculadas, em especial a impedância característica, a capacitância por
seção e resistência por seção. O tempo de atraso da linha e a frequência central também
são resultados diretos de medições durante a fabricação do dispositivo.

Tabela 5.1: Parâmetros principais do dispositivo a ondas de Love.

Características do dispositivo
Acoplamento eletroacústico Capacitância por IDT Resistência por IDT Pares de dedos Distância entre os IDT

k2 = 1, 4 % [13] CT = 8, 51 pF RT = 10, 1 Ω NP = 44 L = 8, 4 mm

Constantes de modelo
Impedância característica Capacitância por seção Resistência por seção Tempo de atraso Frequência central

R0 = 3, 17 MΩ Cs = 0, 19 pF Rs = 444, 4 Ω tL = 2 µs f0 = 116, 5 MHz

O cálculo da impedância característica se dá de acordo com (2.13), mas ela depende
da capacitância por seção. A partir de medições realizadas no processo de fabricação dos
IDT, são avaliados RT e CT , parâmetros de um IDT inteiro entre os terminais positivo e
negativo. Como cada transdutor é composto por pares de dedos em paralelo, as constantes
Rs e Cs podem ser avaliadas como

Cs =
CT
NP

= 0, 19 pF, (5.1)

Rs = RTNP = 444, 4Ω. (5.2)

No modelo do dispositivo real também é incluída a capacitância parasita Cf com um
valor arbitrário de 10 fF , apenas para visualização de seu efeito. Com isso, a simulação
AC resulta no gráfico da Figura 5.6a, colocado ao lado da medição realizada com o anali-
sador de rede vetorial (vector network analyser, VNA) Anritsu Master MS2036C, presente
na Figura 5.6b.

(a) (b)

Figura 5.6: Resposta em frequência do dispositivo não perturbado (azul) e perturbado
por uma gota de água (vermelho) obtido por: (a) simulação AC do modelo com linhas de
transmissão, com Ap = 4 dB e tp = 1 ns, (b) medição com VNA.
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O modelo reproduz o formato geral da resposta medida tanto em ganho quanto em
fase. Além disso, as ondulações presentes na curva de ganho da medição, que podem ser
interpretadas como erros de medida, na verdade são parte da resposta do dispositivo e
surgem quando o capacitor parasita é adicionado. Essa capacitância adicional, além de
criar as ondulações mencionadas, dá ao filtro uma característica de passa-altas conforme
a frequência aumenta. Para visualizar esse comportamento, o modelo com linhas de
transmissão foi simulado até a frequência de 400 MHz e comparado cos resultados de
uma medição de 300 pontos do dispositivo real através do VNA Copper C1220, como
mostrado na Figura 5.7.

Figura 5.7: Resposta em banda larga do dispositivo SAW comparada com a simulação do
modelo baseado em linhas de transmissão.

Na resposta medida, é possível notar o pico na frequência central, próximo de f =

116,5 MHz, em concordância com o modelo simulado. Além disso, a adição do capacitor
suprime o comportamento original de função sinc, mostrado na Figura 5.4, quando a
frequência se distancia da central. Curiosamente, o próximo pico da resposta medida
não corresponde à frequência 3f0 como na simulação. Uma possível razão para isso é
que modos secundários de propagação acústica, não considerados no modelo, dominam a
resposta do dispositivo nessa frequência.

A última característica que deve ser analisada é a capacidade de simulações no domínio
do tempo. Simulando dois modelos do dispositivo real, um baseado no teorema de Foster
e outro baseado em linhas de transmissão, são obtidos os gráficos das Figuras 5.8a e 5.8b.
Como base de comparação, na Figura 5.8c é apresentado o resultado da transformada
inversa de Fourier, calculada a partir da resposta em frequência da Figura 5.6b.

A resposta transiente do modelo baseado no teorema de Foster apresentou um compor-
tamento instável, o que se repete quando os pares LC são calculados através do teorema de
Mittag-Leffler. A instabilidade é consequência da singularidade na resposta em frequência,
pois nesse ponto o ganho é infinito. Outra forma de justificar o comportamento instá-
vel é observando os pares LC que compõem a cossecante, como em (4.19) ou na Tabela
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(a) (b)

(c)

Figura 5.8: Resultados no domínio do tempo para: (a) simulação transiente do modelo
com teorema de Foster, (b) simulação transiente do modelo com linhas de transmissão,
(c) transformada inversa de Fourier da resposta em frequência medida.

4.2. Nessas aproximações, existem pares LC de valores negativos, que produzem pólos no
semi-plano da direita, e portanto geram o comportamento instável.

A resposta relacionada ao modelo com linhas de transmissão não apresenta problemas
de instabilidade e, a depender do circuito utilizado entre os IDT, é capaz de produzir a
segunda resposta acústica, decorrente de reflexões no dispositivo. Além disso, os modelos
exibem um pulso inicial relativo à resposta eletromagnética modelada pelo capacitor para-
sita. Quando o valor dessa capacitância é grande, o pulso eletromagnético terá amplitude
maior que a do pulso acústico, e seus efeitos sobre um sistema podem ser simulados ao
variar Cf .

Logo, apesar de o circuito "T" de impedâncias tangente/cossecante ser tratado pela
literatura como equivalente a uma linha de transmissão, como indicado na Figura 3.2,
a singularidade da frequência central presente no modelo de componentes concentrados
impede o uso desse modelo para simulações no domínio do tempo. Apesar disso, como é
possível controlar a quantidade de repetições da resposta em frequência ao variar a ordem
de aproximação, os modelos baseados nos teoremas de Foster e Mittag-Leffler podem ser
úteis para simulações no domínio da frequência.
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Capítulo 6

Conclusões

Ao longo do trabalho, foram investigadas modelos para dispositivos de ondas acústicas
de superfície com um equivalente de circuito, utilizando apenas as funcionalidades básicas
do SPICE, permitindo que todos os resultados sejam replicados com simuladores gratuitos.
Todo o desenvolvimento teve como base a proposta de Smith [15], que compõe em série
os modelos de ondas acústicas de volume para cada transdutor interdigitado. Além disso,
foi proposto um modelo completo para uma linha de atraso, com dois possíveis circuitos
entre os IDT.

Os dois circuitos propostos têm vantagens e desvantagens claras, o que facilita a es-
colha entre eles. Uma das abordagens permite controle de ganhos e atenuações, mas
não permite reflexões na linha, enquanto a outra abordagem só modela atenuações, mas
permite propagação bidirecional. Um dos objetivos durante a criação desses blocos foi a
facilidade de ajustes no modelo durante a sua utilização, a partir de apenas dois parâme-
tros: Ap e tp. Outra abordagem possível, que não foi investigada durante o trabalho, é a
de linhas de transmissão com perdas, ao invés de fontes controladas. Dessa forma, todos
os quatro componentes de uma linha deveriam ser calculados (R′, G′, L′ e C ′), tornando
o uso intuitivo mais difícil.

A investigação apresentada neste trabalho complementa os trabalhos da literatura que
utilizam o teorema de Foster [25, 51, 53], com investigações a respeito de diferentes quan-
tidades de períodos aproximados nas impedâncias, definidos como ordens de aproximação.
Além disso, não foram encontrados outros trabalhos que utilizam o teorema de Mittag-
Leffler para calcular os pares LC em dispositivos SAW. Com esse teorema, foi possível
encontrar equações gerais para os componentes para qualquer ordem de aproximação n,
o que não foi possível por meio do teorema de Foster. No entanto, como o teorema de
Mittag-Leffler produz aproximações mais exatas, o seu modelo correspondente apresentou
mais problemas na simulação em frequências próximas à central.

A indefinição na frequência central, ou singularidade, do dispositivo é inerente à meto-
dologia que utiliza a solução das equações de propagação como impedâncias concentradas.
Essa característica não está presente no dispositivo real, logo a singularidade é de repre-
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sentação. Por esse motivo, ao realizar uma melhor aproximação das funções trigonométri-
cas de impedância através do teorema de Mittag-Leffler, a simulação AC apresenta mais
problemas. Isso indica que utilizar componentes comportamentais, que implementam as
equações de forma exata, também produz um modelo incapaz de representar a resposta
em frequência do dispositivo.

Ao trocar a representação, utilizando uma estratégia de analogia entre equações dife-
renciais, o problema é resolvido tanto no domínio da frequência, quanto no domínio do
tempo, em que uma simulação estável é alcançada. O único trabalho encontrado que uti-
liza linhas de transmissão em simulação como neste trabalho de mestrado é o de Hohkawa
[55]. Mesmo assim, apenas a resposta transiente de um sistema específico é considerada,
sem discussões sobre o modelo.

Um elemento importante neste trabalho, inspirado pelo modelo de Iborra [46], é a
inclusão do capacitor Cf em paralelo com o sistema. Isso é ainda mais importante quando
se utiliza uma linha de atraso como sensor em meios líquidos [58], pois a capacitância
aumenta podendo afetar seriamente um sistema de medição, então é importante que um
modelo simulável contemple esse efeito.

Os circuitos investigados neste trabalho representam a estrutura mais básica de IDT
para uma linha de atraso, e foram capazes de representar corretamente a resposta de
um dispositivo baseado em ondas de Love. O modo específico de propagação não é
relevante nos modelos estudados pois o circuito equivalente é baseado numa propagação
unidimensional. Diferentes tipos de IDT, no entanto, podem ser considerados ao modificar
o modelo equivalente dos pares de dedos conforme as diversas expansões do equivalente
de Mason. Outro problema interessante é que os modelos estudados são composições de
diversos blocos iguais em série, resultando num circuito com muitos componentes.

Representações compactas, baseadas por exemplo nas simplificações que resultam no
circuito da Figura 2.16, facilitariam a implementação do modelo, além de reduzirem con-
sideravelmente o esforço computacional relacionado. Outro modelo compacto cuja simu-
lação pode ser investigada é o proposto por Nakamura [20], baseado na teoria de modos
acoplados. Caso modelos desses tipos possam ser simulados, terão grandes vantagens em
termos de facilidade de implementação e consumo de recursos computacionais, por isso
serão estudados em trabalhos futuros.

Para auxiliar os projetistas de circuitos, que são usuários do modelo mas não dispõem
do tempo para entendê-lo completamente, um algoritmo gerador de circuitos equivalentes
foi desenvolvido na linguagem python. Esse programa, disponível gratuitamente na pla-
taforma GitHub (https://github.com/cardosorapha/sawspicegen), é capaz de gerar
os modelos SPICE de um dispositivo SAW de acordo com especificações gerais desejadas.
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