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Introduzione

Negli ultimi anni si e registrato un notevole auteedelle attivita legate alle telecomunicazioni con
un conseguente sfruttamento delle risorse e dailicdrsponibili in tutte le banda dello spettro
radio. Questo fenomeno ha costretto gli studiosadioastronomia non solo a proteggere le bande
allocate introducendo diversi metodi di mitigaziaeancellazione delle interferenze, ma anche a
eliminare i segnali ai bordi delle bande interessat fine di evitare fastidiosi fenomeni di
intermodulazione che possono alterare il contespettrale di interesse radioastronomico, senza
tuttavia abbassare il debolissimo livello energetlei segnali utili ricevuti da un radiotelescopio.

A questo proposito e nata I'idea di montare supricma del front-end, quindi del primo stadio di
amplificazione a radio frequenza, dei sistemidiiti ad alta selettivita ma anche a bassa perdita,
che possano realizzare queste due specifichefiltalipossono essere realizzati con dispositivi
planari, solitamente microstrip lines e con materdl'S che sono superconduttori gia alla
temperatura di 90 K, da qui la definizione di afinperatura critica. Sfruttare queste proprietéadel
materia per le applicazioni radioastronomiche di@emon solo sempre piu comodo in quanto il
front end di un ricevitore per radioastronomiapgcimente raffreddato a temperature anche al di
sotto dei 77 K, ma quasi essenziale visto la debofia perdita per inserzione introdotta da questo
tipo di dispositivi che,quindi, potrebbero esseiibzzati in futuro anche per costruire altre faireg

di dispositivi.

Questo lavoro descrive le fasi di studio delle @asni e di progettazione di un filtro HTS passa
banda per applicazioni radioastronomiche in bandd.Z5 - 5.05 GHz) a 77 K, utilizzando una
configurazione di tipo square open loop su micipdines che permette di realizzare dei filtri di
tipo semi ellittico, quindi un compromesso tra aédettivita, accettabile piattezza di banda e huon
reiezione delle bande laterali attenuate.

Il progetto finale in materiali HTS & ottenuto atterso le fasi di progettazione e realizzazione di
filtri in rame con dielettrico di tipo commercialzuroid 6010LM sia a temperatura ambiente che a
77 K, al fine di testare la metodologia di progattae con materiali piu economici e facilmente

realizzabili, ma anche di studiare le problematiguate alle condizioni di lavoro criogeniche.



1. Superconduttivita

La superconduttivita ad alta temperatura (HE&tituisce I'avanguardia dell’odierna
tecnologia dei sistemi di comunicazione, dei sistetettronici, della strumentazione
medica e dei sistemi militari alle microonde. krfila superconduttore giocano un ruolo
importante in molte applicazioni, specialmente uelte per la prossima generazione dei
sistemi di comunicazione mobili. Molti filtri a saponduttore sono semplicemente delle
strutture a microstriscia con pista metallica ¢aga da sottili strati di HTS. Per il progetto
dei filtri a microstriscia in HTS, é essenziale goendere alcune importanti proprieta dei

superconduttori e dei substrati per la crescitdi dégti HTS piu adeguati.

1.1 Breve storia dei superconduttori

| superconduttori, materiali che presentano wesistenza nulla al passaggio della
corrente elettrica che li attraversa, sono unadeétime frontiere della scoperta scientifica.
Non soltanto i limiti della superconduttivita noon® stati ancora individuati, ma le teorie
che spiegano il comportamento dei superconduttmmb scostantemente revisionate. La
superconduttivita venne osservata per la primavodl mercurio dal fisico olandese Heike
Kamerlingh Onnes dell’Universita di Leyda nel 19Quando Onnes raffreddo il mercurio
alla temperatura dell’elio liquidoT¢ = 4 K) la sua resistenza precipitd improvvisamente
La temperatura alla quale avviene questo passagijo stato di conduzione normale allo
stato superconduttore € indicata come temperaturargizione o criticaT).
Nei decenni successivi vennero scoperti altri nfietaghe e composti superconduttori. Nel
1941 il nitrato di niobio si riveldo superconduttaael6 K, nel 1953 il silicato di vanadio
mostro proprieta superconduttive a 17 K; nel 19&hne sviluppato il primo cavo
superconduttore per uso commerciale, realizzatouoanlega di niobio e titanio. La prima
teoria largamente accettata della supercondutfivigvanzata nel 1957 dai fisici americani
John Bardeen, Leon Cooper e John Schrieffer. La Taoria della superconduttivita
divenne nota come la teoria BCS. La teoria BCStasmatematicamente complessa e si
propone di spiegare la superconduttivita per gdimadnti chimici e le leghe semplici alle
temperature prossime allo zero assoluto. Comunguemperature piu alte e con sistemi
superconduttori differenti la teoria BCS si rivelaadeguata per una completa
comprensione della superconduttivita. La teoria BCBasa sull'osservazione, evidenziata
da L. Cooper, che, se tra gli elettroni vicini akaperficie di Fermi si stabilisce
un’interazione attrattiva anche debolissima (srodtice cosi il concetto di coppie di

Cooper), cio porta alla formazione di coppie dittebmi legati e di conseguenza lo stato
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normale diviene instabile. Ammettendo che gli etetit vicini alla superficie di Fermi
interagiscono in modo attrattivo, la teoria BCSserga un modello per la superconduttivita
Un altro passo significativo della teoria verfiagto nel 1962, quando Brian D. Josephson
previde che oltre al normale effetto tunnel comsitd nel passaggio di elettroni tra due
superconduttori separati da un barriera di mateisblante e possibile un effetto tunnel
coerente consistente nel passaggio, nelle stessizomi, di coppie di Cooper, ottenendo
cosi una ‘supercorrente’ attraverso la barriera..sba previsione venne confermata nel
1963 e gli valse il premio Nobel nel 1973. Questmoimeno € noto come “effetto
Josephson” ed é stato applicato a dispositivirel@tti come gli SQUID, uno strumento
capace di rilevare i piu deboli campi magnetici.
Nel 1964 Bill Little dell’Universita di Stanford ggeri la possibilita di superconduttori
organici (basati sul carbonio). Il primo di questiperconduttori teorici fu sintetizzato con
successo nel 1980; il composto studiato, II(TMTBF), deve essere raffreddato ad una
temperatura di transizione estremamente bassa (.2 K) e soggetto a pressione elevata
per manifestare proprieta superconduttive. Ma, Ua semplice esistenza provo la

possibilita di “progettare” molecole modellate pemportarsi in una determinata maniera.

Figura 1.1 — Struttura cristallina dei cuprati diri®.

Da allora bisogno attendere il 1986, anno invemne fatta una scoperta rivoluzionaria
nel campo della superconduttivita. Alex Muller eoBeBednorz, ricercatori presso I'lBM
Research Laboratory a Rischlikon, in Svizzera,roreaun fragile composto ceramico che
manifestava proprieta superconduttive alla piu tdtaperatura allora conosciuta: 30 K.
Cosa rese questa scoperta cosi straordinaria fu wlaeriali ceramici erano considerati
normalmente isolanti; infatti, essi presentano soarsa conducibilita elettrica. Percio, i
ricercatori non li avevano reputati possibili sugmerduttori ad alta temperatura. |l
composto di lantanio, bario, rame ed ossigeno clidleMe Bednorz sintetizzarono, si
comporto in un modo tuttora inspiegabile dal putiteista teorico.
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Nel gennaio del 1987 un gruppo di ricerca pressmiVersita di Alabama — Huntsville
sostitui il lantanio con littrio nella molecola duller e Bednorz ed ottenne l'incredibile
temperatura critica di 92 K. Questo materiale (oggio come YBCO) si e rivelato
superconduttore a temperature piu elevate di quidiiazoto liquido — un comune
refrigerante, in Figura 1.1 ne e evidenziata latstra cristallina. La Figura 1.2 mostra,
invece, il confronto tra gli andamenti della resista, al variare della temperatura, nel rame

e nel YBCO (con substrato allumina e LAO).
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Figura 1.2 — Dipendenza della resistenza dalla

temperatura nel rame e neCZB

Ulteriori passi in avanti si sono fatti usardkygli elementi rari — e spesso tossici — con
base la struttura perovskite. La classe correntsigtema”) dei superconduttori ceramici
con le piu alte temperature di transizione e quadiiacuprati con mercurio. La temperatura
critica record di 138 K e ora detenuta da un capdaimercurio, con tallio drogato, e bario,
calcio, rame ed ossigeno.

Sebbene nessun passo avanti significativo meflgeratura critica dei superconduttori
sia stato ottenuto negli anni recenti, altre sagpeiruguale importanza sono state fatte. Nel
1997 alcuni ricercatori scoprirono che ad una teatpea molto prossima allo zero
assoluto, una lega di oro e di indio era sia uresiygnduttore sia un magnete naturale. Il
senso comune sostiene che un materiale con tadripta non dovrebbe esistere. Gli anni
recenti hanno anche visto la scoperta del primemanduttore ad alta temperatura che
non contiene rame e la scoperta del primo supetttord plastico.

Sorprendenti scoperte come queste hanno obbligariesaminare continuamente le

teorie sulla superconduttivita ed a considerarelionazioni di elementi sempre nuove.



1.2 Proprieta dei superconduttori ad alta & (HTS)

| superconduttori sono materiali, come gia evid#oz che presentano una resistenza
intrinseca nulla in regime di corrente continuargi@avengono raffreddati al di sotto di una
certa temperatura. La temperatura alla quale lateegza mostra un cambiamento repentino
e nota come la temperatura critica o di transiziam#icata conlc. Per regime di corrente
alternata, la resistenza non va a zero al di sbtiz;, ma incrementa allaumentare della
frequenza. Comunque, alle frequenze tipiche deltaonde e delle RF (nella banda dei
cellulari, per esempio), la resistenza di un matersuperconduttore € probabilmente un
millesimo rispetto a quella del migliore dei cortdut ordinari. E' certamente bassa
abbastanza da rendere significativo il migliorarnemelle prestazioni dei filtri a
microstriscia alle microonde ed alle radio — fremges(RF).

Sebbene i superconduttori vennero scoperti 19&t almeno 75 anni dopo la loro
scoperta, tutto quello che si conosceva sui supdudtori richiedeva una temperatura di
transizione estremamente bassa, intorno ai 30reniore; questo limitava le applicazioni
di questi primi superconduttori. Una rivoluziond c@mpo della superconduttivita avvenne
nel 1986 con la scoperta di superconduttori corpegature di transizione superiori ai 77
K, il punto di ebollizione dell’azoto liquido. Quessuperconduttori sono pertanto noti
come superconduttori ad alta temperatura (HTS).

|
8 ]: YBa2Cu307
°T

Reslatmee: (md2)

!
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Figura 1.3 — Variazione della resistenza in fungion

della temperatura per YBCO

La crescita di strati di HTS e la realizzaziadefiltri a microstriscia in HTS sono
compatibili con i circuiti integrati alle microondsa ibridi che monolitici. Sebbene ci siano
centinaia di superconduttori ad alta temperatura warie temperature di transizione, il
cuprato di ittrio e di bario (YBCO) ed il cupratotdllio, bario e calcio (TBCCO) sono di

gran lunga i due materiali HTS piu conosciuti e omrcialmente disponibili. Questi
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materiali sono elencati nella Tabella 1 insieme &ilo temperature di transizione tipiche.
In Figura 1.3 si puo, inoltre, apprezzare la cuche mostra la brusca transizione della

resistenza del YBCO in corrispondenza della projgmaperatura di transizione.

Materiali Te (K)
YBa,CusO7

~ 92
(YBCO)
TI,Ba,CaCuyOy

~ 105
(TBCCO)

Tabella 1 — Tipici materiali HTS

La superconduttivita puo essere spiegata camecanseguenza di elettroni accoppiati e
non viaggianti nel reticolo cristallino di un saidGli elettroni accoppiati viaggiano sotto
linfluenza di un campo elettrico senza perdite istege. In aggiunta, a causa
dell’agitazione termica presente nel solido, alcuhequeste coppie di elettroni sono
separate, cosi che alcuni elettroni normali somopse presenti alle temperature sopra lo
zero assoluto. E’ inoltre possibile modellare lapesgonduttivita in termini della

condulttivita complessa, — jo,, e tale modello & chiamato il modello a due cdiren

Super Current .

R
Mormal Curent

Figura 1.4 — Semplice modello circuitale per ladttivita

Un semplice circuito equivalente é illustratdhigura 1.4, che descrive la condulttivita in
un superconduttord.indica la densita totale di correntds® J, sono le densita di corrente
dovute rispettivamente alle coppie di elettroniagdi elettroni normali. La corrente totale
nel circuito si divide tra linduttanza e la resista, quest’ultima rappresenta la

dissipazione. Al diminuire della frequenza, la t@&ata induttiva decresce ed una corrente



piu elevata attraversa l'induttore. Quando la aueee costante l'induttanza cortocircuita
completamente la resistenza, consentendo il lipassaggio della corrente.
Come conseguenza del modello a due corrertgridulttivita di un superconduttore € un

numero complesso esprimibile come:

g=0,-)0,=0 l4—j 1 1—l4 (1.1)
PN ) e (T '

doveo, rappresenta la conduttivita per lo stato normale @iy € un parametro costante, il

cui significato sara presto chiarito. Si noti checalcolo della (1.1) non é strettamente
valido per valori di temperatura prossimra

Normalmente I'approssimaziome » o1 puo essere fatta per superconduttori di buona
qualitd badando che la temperatura di esercizio siantroppo prossima a quella di
transizione, dove piu elettroni nello stato normaeno presenti. Facendo questa
approssimazione, un importante parametro dettoopdifa di penetrazione, basato sul

modello a due correnti, & dato da:

A=t (1.2)
o,
sostituenda, dalla (1.1) nella (1.2) si ottiene:
A
A=—2
7Y (2.3)
1-1 —
)

dove Ao € la profondita di penetrazione quando la tempesiatende a zero Kelvin. In
dipendenza dalla qualita dei superconduttori, Uaredipico dii, € circa 0.2um per HTS.

La profondita di penetrazione é definita comealistanza caratteristica della superficie
del superconduttore tale per cui un’onda pianalertie che si propaga nel superconduttore
e attenuata di -3 dB dal suo valore iniziale. Quéshomeno e analogo all’effetto pelle dei
conduttori normali, rappresentante la profonditéa ajuale i campi elettromagnetici
penetrano i superconduttori, e definisce I'estemesidi una regione vicina alla superficie
del superconduttore nella quale la corrente puceressndotta. La profondita di
penetrazione € indipendente dalla frequenza, madjpendere dalla temperatura, come si

puo notare dalla (1.3). Questa dipendenza e divirspiella osservata nell’effetto pelle dei
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normali conduttori. Si ricorda infatti, che perffetto pelle dei normali conduttori vale la
formula:

2
wo,

o= (1.4)

doveo e la profondita di penetrazionesge la conduttivita di un normale conduttore, a tal
proposito si osserva che quest’ ultima € un numeate e non piu complesso. Nonostante
sia soliti porsi nelle condizioni di ritenesg indipendente dalla frequenza, la profondita di
penetrazione nell’effetto pelle rimane una funzide#a frequenza.

Un ulteriore aspetto distintivo dei supercomaliite che una corrente o campo continui
non possono penetrare completamente in essi. @eramente, abbastanza dissimile dal
caso dei normali conduttori, nei quali c’é la coetplpenetrazione della corrente continua
nel materiale. A riprova di cio, una corrente coud decade dalla superficie del
superconduttore entro il materiale in un modo msitoile a quello della corrente alternata,
ovvero proporzionalmente e ?* , dovez & la coordinata dalla superficie nel materialg e
e la distanza di penetrazione di London. Indliré la distanza entro la quale la corrente
continua decade di 3 dB rispetto al proprio valata superficie del superconduttore. Nel
modello a due correnti, il valore della profondiidpenetrazionén un superconduttore in
dc sara lo stesso di quello della profondita dighexzione in ac.

Un altro parametro importante per i materiali sgpaduttori € 'impedenza superficiale. In
generale, risolvendo le equazioni di Maxwell pelonda piana uniforme in un metallo di

condulttivitas, si ottiene un'impedenza superficiale data da:

Lo [Jau (1.5)

doveE; e H; sono le componenti tangenziali di campo elettéanagnetico alla superficie.
Questa definizione dellimpedenza superficiale éegale ed applicabile anche per i

materiali superconduttori. Per essi occorre sastitucon g, — jo,, € si ottiene:

_ | Jau
Zs ™ (01 - j0'2) (1.6)

dove parte reale e parte immaginaria possono esssee in evidenza, come nella formula

che segue:
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Zo =R+ Xq :\/?wkmlyk_al , k= ;kal (1.7)

conk =./g7 +0’ . Ponendk =g, e \/1+0,/0, =1+ 0’1/(20'2) peroy»o1, € sostituendo

o> con ((umz)_l, Si ottiene:

o

5 e Xg= (0},0\4_ (18)

RS

E’ importante notare che per il modello a dogenti, appurata I'indipendenza ¢li e A
dalla frequenza, la resistenza superficiBeaumentera come? Cid & di importanza
pratica per giustificare I'applicabilita dei supencluttori ai dispositivi alle microonde,
come con i normali conduttori, come sara discugdaeguito della presente trattazione. R
dipendera anche dalla temperatura. La Figura 12stra un comportamento tipico B
dipendente dalla temperatura, dd%gé una resistenza di riferimento. Inoltre, la @t
superficiale nella (1.8) puo essere espressa ¢@meol, dove l'induttanzd. = p)_ e detta
induttanza cinetica od interna. Il significato duegto termine risiede nella propria
dipendenza dalla temperatura, che sara tenutanio goincipalmente per lo spostamento

in frequenza dei filtri a superconduttore rispeiiia stessa.

T
/
/

!

Figura 1.5 — Dipendenza della resistenza supedidei

superconduttori dalla tempena

A dimostrazione di cio, la Figura 1.6 mostra whpendenza tipica dalla temperatura di
un risonatore a microstriscia in HTS, ottenuta ispentalmente, dove la frequenza di

risonanzafy € normalizzata dalla frequenza di risonanza a 6Q&stabilita termica dei
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sistemi di raffreddamento per i filtri in HTS pu&sere migliore di 0.5 K; inoltre lo

spostamento in frequenza potrebbe non costituirgnaolo per molte applicazioni.

(Y, (60K)

TK

Figura 1.6 — Dipendenza dalla temperatura delguaza
di risonanza di un risonatanmicrostriscia in
materiale HTS.

Strati di materiale superconduttore sono iitwstti fondamentali per I'applicazione nei
filtri, e risulta condizione imprescindibile per aitorretta programmazione conoscerne a
fondo le proprieta. L'espressione dell'impedenzpesficiale descritta precedentemente é
valida per strati infinitamente sottili; e puo egsmodificata per tener conto dello spessore
finito della striscia HTS. Sé € lo spessore di suddetta striscia, allora l'ingmed

superficiale verra espressa in ragione della foarseguente:

t 1

Zf = RS Cot"(;j +%—t + JXS Cot"(%j (19)
senﬁ(}lj

dove Rs e Xs sono date dalla (1.8). Di nuown » o; € assunto nella derivazione delle
precedenti espressioni. L'effetto dello spessangdidegli strati sottili di superconduttore
tende ad aumentare sia la resistenza che la reattuperficiale della striscia stessa. La
Figura 1.7 mostra la resistenza superficiale d&gditi sottili di HTS come una funzione di
t/A; indicando che, con lo scopo di ridurre la resigte superficiale della striscia
superconduttrice, lo spessore di questa dovrebdereepiu grande da tre a quattro volte
della profondita di penetrazione. Cio é analogoeguisito dei dispositivi alle microonde
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con strati sottili di materiale conduttore normaleye lo spessore del conduttore dovrebbe
essere almeno tre o quattro volte piu stretto dmitdfondita di penetrazione, provocata

dall’'effetto pelle.

5Rs

4Rs —

3IRs

2Rs —

1Rs ———-m—-— —==

Thin Fim Surface Resistance

ORs — i ] ] |

tL
Figura 1.7 — Andamento della resistenza supalédi strati
sottili di superconduttorgesssa come funzione

normalizzata del proprio smes.

A questo punto, € spontaneo comparare la eegiatsuperficiale del materiale HTS con
guella di un normale conduttore. Per quest'ultimadsistenza e la reattanza superficiale
sono uguali e possono essere espresse mediamenéeldsima espressione qui di seguito

riportata:

R =X = [ (1.10)

Come si evince dalla formula (1.10), entrambe Bndezze sono proporzionali alla radice
guadrata della frequenza. Poiché la resistenzafstipke di un superconduttore aumenta
molto rapidamente (con il quadrato della frequenes)ste una frequenza alla quale la
resistenza superficiale dei conduttori normali diee piu bassa di quella dei

superconduttori. Questo fenomeno € meglio noto itaome di frequenza di scambio

(crossover frequency).
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Figura 1.8 — Confronto della resistenza supertcgdl YBCO

a 77 K e del rame in funaatella frequenza

La Figura 1.8 mostra il confronto tra la resmsta superficiale del YBCO a 77 K con

guella del rame, come una funzione della frequelnzalori tipici usati per ottenere questo
andamento grafico sono:

» Resistenza superficiale degli strati sottili di YBE10 GHz e 77 K)
=0.25 2

* Resistenza superficiale del rame (10 GHz e 77 B)7=

 Resistenza superficiale del rame (10 GHz e 300 R§.2 nQ2

In questo caso, la frequenza di scambio tra rasteag di HTS a 77 K é circa 100 GHz.

Si puo osservare dalla Figura 1.8 che a 2 GHedistenza superficiale degli strati sottili
di HTS a 77 K & un migliaio di volte piu piccola gliella del rame a 300 K. Sulla base
della trattazione dei fattori di qualitd dei ristov@d a microstriscia svolta nei capitoli
successivi, si puo ragionevolmente assumere chasonatore a microstriscia in rame
abbia un fattore di qualita del conduttdpe = 250 a 2 GHz e a 300 K. QuindiQ del
conduttore e inversamente proporzionale alla st superficiale, se lo stesso risonatore

e realizzato con strati sottili di HTS, segue od®e il relativoQc pud assumere valori
superiori a 250 x1D
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| materiali superconduttori alle microonde nnasb delle non linearita quando sono
esposti a campi elettromagnetici particolarmentenisi, e pertanto le loro proprieta quali
la conduttivita, la permittivita elettriche e la rpeeabilita magnetica cominciano a
dipendere da questi campi. Questo fenomeno siiceerdnche nei materiali HTS. Si e
appurato che la resistenza superficiale degli istddtS, che € in relazione con la
conduttivita precedentemente trattata, si degragando il campo magnetico presentera
nella striscia un picco anche solo moderatameseteatd. Fintantoché I'intensita del campo
magnetico si mantiene al di sotto di un valoreiawit la resistenza superficiale salira
bruscamente cosi come gli strati HTS cominceranpereere proprieta superconduttrici.
Questo valore critico del massimo dell'intensitacdmpo magnetico € conosciuto come il
campo critico ed e indicato ddc, ed il suo valore pud essere correlato con quisita

densita di corrente continua dalla formula:

Jo=—°% (1.11)

dove/_ e la profondita di penetrazione di London, chédhstesso valore dinella (1.2), e

Jc € detta densita di corrente critidg.€ un parametro importante per la caratterizzazione
dei materiali HTS. E’ dipendente dalla temperagoiassume un valore tipico a®cm?

a 77 K per un buon superconduttore. Si osservilzli@.11) é valida solo quando striscia
HTS e diverse volte piu stretta della profonditpelnetrazione.

Non linearitd nella resistenza superficiale rmio aumentano le perdite dei filtri in
HTS, ma causano anche i problemi di intermodula®i generazione armonica. Cio, in
generale, limita la potenza maneggiabile dei fitrHTS. In molte applicazioni, come in
un ricevitore dove i filtri HTS operano a potenzdotte, gli effetti della linearita sono
trascurabili quando non siano presenti forti seign&trferenti e quando la banda passante
osservata non sia estremamente ridotta. Per apiolicali elevata potenza di filtri in HTS,
la capacita di trattare potenza di un filtro HT® pun generale, essere aumentata seguendo
due possibili vie. Il primo metodo, dal punto dsta del materiale HTS, e di incrementare
la densita di corrente critick per migliorare il materiale od operare con il fltad una
temperatura inferiorelc aumentera con il diminuire della temperaturaeticndo metodo,
dal punto di vista del progetto alle microonde, siste nel ridurre la densita massima di
corrente nel filtro distribuendo la corrente piitfarmemente su di un’area piu estesa. Filtri

ad alta potenza in HTS sono in grado di gestiredpitD0 W, come é stato dimostrato.
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1.3 Substrati per la crescita di film sottili di HTS

Gli strati superconduttori vanno accresciutiaszuni tipi di substrati che devono essere
inerti, compatibili con la crescita di strati didna qualita, e anche avere proprieta alle
microonde appropriate per le specifiche applicaziGon l'intento di ottenere una buona
crescita epitassiale, le dimensioni del reticolestalino alla superficie del substrato
dovrebbero adattarsi alle dimensioni dei reticeli superconduttori. Se cido non si verifica,
degli sforzi di tensione o compressione possonafetarsi negli strati, producendo difetti
e dislocazioni. In alcuni casi, i substrati possaeagire chimicamente, causando la
creazione di livelli di impurita e facendo crolldeequalita della striscia superconduttrice.
Gravi lesioni possono essere causate negli sede gspansioni termiche del substrato e
della striscia non sono adeguatamente adattateniAtiei problemi qui sollevati possono
essere superati mediante I'applicazione di uncsttascinetto (buffer layer) tra la striscia
ed i substrati. Inoltre, la superficie dei substdatvrebbe essere liscia e priva di difetti ed
accoppiamenti se possibile. Cido causa delle ceesoidesiderate e dei meccanismi che
possono danneggiare la struttura e la qualita deiiscia. Per le applicazioni alle
microonde, € di fondamentale importanza che i satishbbiano una bassa tangente di
perdita del dielettricotérny). Se la tangente di perdita non é sufficientembatsa, allora il
vantaggio di usare un superconduttore non avreldivond’essere. E’ anche desiderabile,
in molte applicazioni, che la costante dielettriekativa €;) di un substrato non vari troppo
con la temperatura, migliorando la stabilita ternielle applicazioni finali. Ad ogni buon
conto, la costante dielettrica relativa deve esagevolmente riproducibile e non variare
apprezzabilmente da campione a campione, e questidté importante per consentire una
produzione di massa.

Con tutti i precedenti requisiti, non c’e dapendersi se un substrato ideale per strisce
HTS non sia stato ancora trovato. Tuttavia, undeser eccellenti substrati, che
manifestano proprieta alle microonde piu che bupee strisce HTS di elevata qualita,
sono di uso comune. Nonostante cio, i substratii ogig largamente usati e
commercialmente disponibili sono l'alluminato dnfanio (LaAlQ o LAO), l'ossido di
magnesio (MgO) e I’ Alumina (ADs - allumina). Il LAO presenta una costante dieiedtr
relativa piu grande di quelle dell’'ossido di madgaes dell’ Alumina. L' Alumina & un
substrato a basse perdite e basso costo ma laostente dielettrica € non isotropa e
richiede uno strato cuscinetto per accrescere kaiaati di HTS. L’'ossido di magnesio €, in
generale, un ottimo substrato per le applicaziomiénimeccanicamente friabile. La Tabella
2.1 elenca alcuni tipici parametri dei substratiisticati . Per i substrati in Alumina, il
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valore delle costanti dielettriche relative e ftonper gli assi parallelo ed ortogonale

all’asse c (asse del cristallo) a causa dell'anisotropiacdstallo stesso.

Substrato "1y (tipico) tan(] (tipico)
LaAlOs 236 @ 77K 7.6 x 10@77 K e 10 GHz
MgO 9.6 @ 77K 5.5 x 10@ 77 K e 10 GHz

116||asse—c @ 77 K
Alumina 1.5%x10° @ 77 K e 10 GHz
9.4 Dasse—c@ 77K

Tabella 2.1 — Substrati per strisce HTS

1.4 Applicazioni dei filtri in HTS

| filtri a microstriscia in HTS sono disposttiehe utilizzano strati sottili superconduttori
(HTS) invece dei convenzionali strati condutton. denerale, grazie alle perdite molto
basse del superconduttore, l'uso di strati sotillS puo portare a significativi
miglioramenti nelle prestazioni del filtro a mictoscia per quanto concerne le perdite di
inserzione in banda passante e la selettivita. t@uggalita si rivelano particolarmente
vincolanti per le prestazioni dei filtri a bandeesta, i quali giocano un ruolo importante in
molte applicazioni.

Si puo affermare cosi che I'applicazione dirifin HTS nelle stazioni base riceventi
garantisce un alta selettivita, alta reiezione iflb@nda, basso rumore e basse perdite di
inserzione per ricevitori wireless. Nuovi progettifiltri in HTS, nei quali le perdite di
accoppiamento e l'area occupata dal singolo riwaasono minimizzate, mostrano
migliori prestazioni e dimensioni piu contenutepgato ai filtri in HTS che si basano sui
metodi di progettazione convenzionali.

| filtri planari con sottili film HTS presentan@ome appurato, basse perdite e, quando
sono multiplexati in banchi di filtri, hanno il veaggio di volumi piu piccoli rispetto a
quelli dei filtri realizzati con la tecnologia coenzionale e di prestazioni confrontabili. In
vengono analizzate le questioni relative allapgtione dei filtri in HTS per la
preselezione nel front-end dei ricevitori a micrdenQueste problematiche includono la
figura di rumore e la distorsione dovuta alla imtedulazione del terzo ordine. In Figura
3.1 e illustrato lo schema a blocchi del front-ete ricevitore usato per sviluppare le

considerazioni svolte nell’articolo citato.
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Lo
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Antenna

Figura 1.9 — Diagramma a blocchi semplificato @feint-end di un ricevitore.

Per concludere il paragrafo vengono di segdédscritte le problematiche e le nuove
grandezze importanti per filtri in HTS in quellepdipazioni dove é richiesto un maggior
livello di potenza.

In linea generale, esistono tre fattori princdre limitano la potenza trattabile dai filtri in
microstriscia per applicazioni a microonde:

. Il crollo alle radiofrequenze;
. Il riscaldamento nei materiali;
. Le non — linearita presenti nei materiali.

Per un filtro HTS si riscontrano i medesimi ilimn termiti di potenza sfruttabile. I
crollo alle radiofrequenze si verifica con campetelci di forte intensita. Usando un
substrato piu spesso con una costante dielettiichgssa ed evitando l'uso di aperture di
accoppiamento troppo piccole, si puo ridurre lacemtrazione del campo elettrico. I
riscaldamento e associato con la dissipazione ratienmali, inclusi i dielettrici ed i
conduttori. Questo puo giocare un ruolo minoreankthitazione della capacita di trattare
la potenza per filtri HTS con elevato fattore datita (Q) usando strati HTS di alta qualita
ed un substrato con bassa tangente di perdita.obelinearita nei materiali, associate
specialmente con la resistenza superficiale naalim dei superconduttori, appaiono essere
il maggiore interesse per la progettazione di fHff S ad elevata potenza.

Aumentando la potenza in ingresso di un filHdS aumentera la densita massima di
corrente alla superficie del superconduttore. Qaafed densita di corrente massima
oltrepassa la densita di corrente critica del neleeHTS, la resistenza superficiale sale
repentinamente, provocando la transizione dal pragiato superconduttore allo stato non
superconduttore, ed eventualmente il crollo detlesgazioni del filtro HTS. Comunque,
prima che il massimo della densita di corrente supe&alore critico, si verifica un altro
effetto dovuto alla non linearita della resisteszgerficiale, che pud limitare la potenza
utilizzabile dal filtro HTS. Questo fenomeno €& cecioto come doppio tono o

intermodulazione del terzo ordine (IMD). Nel casarmdpedenza non linear2 = Z(l), la
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tensione sara una funzione non lineare della ctar¥it) =I(H)Z(1) = al(t) + anl(t) + ... .

se si applica un segnale fondamentale a doppiolfne l;senwit + l,senwot, si avranno
dei prodotti di intermodulazione alle frequenma®; + nw, dovem ed n sono due numeri
interi. Nonostante presentino questi prodotti,gregi IMD del terzo ordine 8w, — w, €
2w, — w1 sono di interesse primario poiché possono ricadella banda passante del filtro,
causando interferenza con i segnali desideratini®gurare la IMD del terzo ordine in un
filtro, segnali a doppio tono sono usualmente tatlaper avere i medesimi livelli di
potenza all'ingresso del filtro, e per avere fratgeetali che i segnali IMD del terzo ordine
sono nella banda passante del filtro. La potena ttmdamentale e la potenza dell'IMD
del terzo ordine all’'uscita del filtro sono miswea tracciate come funzione della potenza
applicata in ingresso. In un grafico doppiamentgatdmico, la pendenza dell'IMD del
terzo ordine é circa 3 dB, rispetto ad 1 per lad@omentale. Conseguentemente,
l'intersezione si presenta quando la potenza ditaisella fondamentale diventa uguale
alla potenza di uscita nell'IMD del terzo ordineud3to punto di intersezione, misurato in
dBm, é noto come il punto di intersezione del tevedine (TOI o IP3) ed é usato come
figura di merito per valutare le non linearita et nel filtro. Un’elevata intercetta indica

un elevata capacita del filtro di trattare potenza.

i e

| —o— Fundamental - 7\

- - | + \\

AN
3

—0— 3rd-order harmonic

Qutput Power (dBm)
888588888
I
AN

I (N NN N N
o 10 20 30 40 S50 80 70 BO

Input Power (dBm)

Figura 1.10 — Determinazione del punto interceta@lzo ordine (IP3)
Mediante estrapolazione Ineedei dati misurati.
Nella pratica, questa intercetta non puo esserarraigs direttamente, ma puo essere
valutata tracciando i livelli della fondamentaledell'intermodulazione a doppio tono a
livelli di potenza piu bassi, ed allora usando témpolazione lineare determinare

I'intercetta, come si evince dalla Figura 1.32, segjuito riportata.
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2. Filtri a Microonde di Tipo Quasi-Ellittico

L'incremento nella domanda di filtri a microondenceelettivita sempre maggiore ha portato ad
escludere I'uso di filtri di tipo Chebyshev in qei@amesso richiede un progetto con elevato numero di
poli ed un maggior insertion loss in banda, a péttona maggiore semplicita di progettazione; per
ovviare a questi problemi, a fronte di un aumergtladcomplessita di calcolo, sono stati proposti

dei filtri con zeri di trasmissione aventi una ospa in frequenza di tipo quasi-ellittico.

2.1 Filtri con Due Zeri di Trasmissione

Nelle seguenti sezioni verranno illustrate le daratiche generali e la sintesi di filtri di tigpasi-
ellittico aventi soltanto due zeri di trasmissi@af&equenze finite vicine alle frequenze di taglio.
Questi filtri si dicono di tipo quasi ellittico iguanto presentano una risposta in frequenza avente
andamento simile a quella dei filtri di tipo ellith, ma con una selettivita leggermente inferiore,

comunque sicuramente superiore rispetto a quellltieChebyshev.

2.1.1 Caratteristiche del Filtro

La funzione di trasferimento del filtro &€ data dadkeguente relazione

PN I
.".._-.|I___."_-:_'_I m ( 2.1 )
1
SV TR LT (2.2)
dove
F --mll{[u 2) eosh '€ + eosh '{—5;:_,:?2 “I :I | cosh II:—ESEIEI.:HI IHI :I} (2.3)

in cui si ricorda che& e la frequenza normalizzata alla frequenza diofutel prototipo passa-
basso del filtrog e la costante di ripple che si ha in base all@ifipa del return loss k= 20 log
|St1| espresso in dB, mentre n € il numero di polifdeb. Si puo notare che peR2, - « la
funzione di trasferimento del filtro degenera ad usposta di tipo Chebyshev.

In corrispondenza delle frequenz@at{con Qa>Qc¢ = 1) sono localizzati gli zeri di trasmissione.

Queste frequenze possono essere calcolate casfertnazioni in frequenza, come segue
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Q. FBH 4 | (CLFBWY 4
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(2.4)
0. FBW 4 \ (. FEW2 +4

Whya B

2.1.2 Sintesi del Filtro
Gli zeri di trasmissione per questo tipo di filtppossono essere realizzati mediante un
accoppiamento trasversale fra due risonatori naaceadti di un filtro standard di tipo Chebyshev.

Dal prototipo passa-basso mostrato in Figura 2a@ssibile ricavare i parametri del filtro nel modo

seguente
2sin(w/2n) (2.5)
L —_—
2 T {2 31
Asin — sin __) .
Balfa—1 il (2.6)
12 fsin?
"
dove
N R
sinh ( =sinh ' = | (2.7)
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Fig. 2.1 Prototipo passa-basso per un filtro galisiico

Gli invertitori di ammettenza che rappresentancagtoppiamenti trasversali,, e J.,_, sono dati

dalle seguenti relazioni:

i L_ (2.8)
._.r.... 1 K]
dove
) |:-._| e Ir.'l- (29)



Per introdurre degli zeri di trasmissione alle freqzeQ = +Q_ & necessario che sia

. A
™ T Q) — (IR (2.10)

Introducendod,_, € necessario modificare il valore dlj, nel seguente modo

o ||¢ﬁw. (2.11)

dove J', é il valore di J,, aggiornato. Le due equazioni 2.10 e 2.11 devorseresrisolte in
maniera iterativa usando i valori inizialidlj eJ,_, date dalle 2.8 .

Il metodo precedentemente descritto viene moltdousalla progettazione di filtri di tipo quasi

ellittico, tuttavia risulta essere poco accurat@ratiutto quando si vuole realizzare un’elevata
selettivita collocando gli zeri di trasmissioneinit alle frequenze di cut-off. Per ovviare a questo
problema, di seguito viene presentata una procepiuraccurata per il calcolo dei parametri del
prototipo passa-basso,nel caso di £ -20 dB e per un filtro a quattro poli (n = 4) con

18<Q, < 24.

(i) = 122147 — 035543008, 4 01833700 — 0.04470) 4 0.0042500)

. . = . — - - ] s — iy i
_l.l-_l_5-.'_.__l 722106 — 9 4867802, 4+ 5890321 E; LLBSTTELY, - DL 1772380 ( 2 12 )
0 430192 4 626745800, — 36734500 4 0993687 — 0,103 170

Jif2,) = 817573 — 113631580, + 6.96223002 — 1.942440% + 02063600}
Equazioni analoghe per lo stesso filtro a sei ett@poli vengono riportati in Nella figura 2.2 @)
riportato I'andamento teorico della risposta ingfrenza in frequenza, per2li un filtro quasi-
ellittico a quattro poli, per due diversi valori @, confrontato con la risposta in frequenza di un
filtro Chebyshev avente lo stesso numero di par. €ompletezza, nella figura vengono riportate
anche le risposte in frequenza per un filtro apsdi (figura 2.2(b)), e per uno ad otto poli (figur
2.2(c)).
Dalle figure 2.2 é possibile vedere la maggiorestsiglta di questi filtri, comparati sempre con
quelli di tipo Chebyshev, che é tanto maggiore tuamnore eQ_, cioé quanto piu vicini sono gli
zeri di trasmissione alle frequenze di cut-offtauta minore &, maggiori saranno i picchi diz5

dei lobi secondari, pertanto bisogna trovare urstgicompromesso fra la selettivita desiderata e
I'ampiezza dei lobi secondari in dB.

Nella figura 2.2 (a) é riportato 'andamento teordella risposta in frequenza in frequenza, per S
di un filtro quasi-ellittico a quattro poli, peud diversi valori diQ, confrontato con la risposta in
frequenza di un filtro Chebyshev avente lo stessmaro di poli. Per completezza, nella figura
vengono riportate
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Fig. 2.2 Risposta in frequenza teorica perdbun filtro quasi
ellittico a quattro poli(a), a gaili (b), ad otto poli (c).

anche le risposte in frequenza per un filtro apsdi (figura 2.2(b)), e per uno ad otto poli (figur
2.2(c)). Dalle figure 2.2 e possibile vedere la giage selettivita di questi filtri, comparati serapr
con quelli di tipo Chebyshev, che e tanto magg@ranto minore €, , cioé quanto piu vicini
sono gli zeri di trasmissione alle frequenze diaffit tuttavia minore €Q_ maggiori saranno i
picchi di S2 dei lobi secondari, pertanto bisogna trovare wstgi compromesso fra la selettivita
desiderata e 'ampiezza dei lobi secondari in d@iiné, ricavati i parametri per il prototipo passa
basso con le equazioni 2.12, si possono ottengagaimetri di progetto per un filtro passa-banda,
ovvero i coefficienti di accoppiamento fra i riséod ed i fattori di qualita esterni, riferendodiaa

struttura generale di figura 2.3, con le seguatézioni:

FEW
B
a1 = M, | il per i = 1 m— 1
I
— (2.13)
”.'l:.l:l 1 Fan J'I“ m n/2
hm
BW . T
M, FBW



2.2 Filtri Quasi Ellittici con Risonatori Square Open-Loop

| filtri passa-banda di tipo quasi ellittico, conedzeri di trasmissione, possono essere realizaati

strutture di tipo square open-loop. Alcuni esempjueesti filtri sono illustrati in figura 2.4 .

'L’ '”l.:

Fig. 2.3 Struttura generale di accoppiamento diltro
passa-banda con due zeri di trasmissione
| metodi di progettazione di un filtro in micragtidines in rame a temperatura ambiente a quattro
poli saranno descritti di seguito, per poi estrapola stessa metodologia anche al filtro in rame a

77 K criogenico e quello in HTS anch’esso criogenic

ololinsan

I

Inn|oloa/ol
L

Fig. 2.4 Layout di filtri passa banda quasi etlita 4, 6, 8 poli.

2.3 Filtro in Rame a 300 K

Nella seguente sezione viene illustrata la progiette di un filtro di preselezione in rame a qumttr

poli in banda C (4.7+5.05 GHz), funzionante indaioni di temperatura ambiente.

2.3.1 Specifiche Richieste

Le specifiche richieste per il filtro da progettano riportate nella Tabella 2.1 e sono relatlize a
banda passante del ricevitore 5 GHz presentetaltéose radioastronomia di Noto.
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Specifica Valore
Frequenga di taglio inferiore I = 4.7 GHz
Frequenza di taglio superiore fy = 5.05 GHz
HReturn loss in banda Ly 2ndR
Reiegions fuori banda L. =30dB a f, = 4.56 GHz

Tab. 2.1 Specifiche di progetto del filtro in ram&00 K

Da queste specifiche si possono ricavare i segpargimetri di progetto:

FEBWY = Lt = 7.18%
W aI1ra (214)
fo=/Fifs = 4.572 GHz

dove FBW é la fractional bandwith eij € la frequenza di centro banda.

2.3.2 Parametri del Prototipo Passa-Basso

Per determinare i parametri del prototipo passadbasquattro poli, bisogna innanzitutto ricavare

Q_, ovvero bisogna determinare a quale frequenzaaak gli zeri di trasmissione per ottenere la

reiezione fuori banda richiesta. Dalle specifichasreiezione fuori banda e dalle relazioni (21)

(2.2) siricava che

Ly, = 10]og ——
Sa1 () (2.15)

Fol,) = /(10" e — 1310~ n 1)

dove Qgsi ricava falle trasformazioni in frequenzadi come segue:

_.f'ffifll' (I'— :—}) ~ 1826 com 12, = 1 (2.16)

Trovato Qg, per ricavareQ , occorre risolvere la seguente equazione

ot (Sl — 1) Ly 0l 1
cosh™ ) T e T/
R L (2.17)
ereh '{.ﬁ_ (100 s — ) 1001 |_]} im— 2)eosh*0L,)
da cui si ricava ch&€ , =2.0085.
Da queste equazioni si ricavano i parametri peratotipo passa-basso
Q) =08543 {0, 0.1611
' ' (2.18)

Jal ) = 138115 Jo{02,) = L0587
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2.3.3 Coefficienti di Accoppiamento e Fattore dualita Esterno

Dai parametri del prototipo passa basso precedemtemicavati, si ottengono i seguenti valori per

i coefficienti di accoppiamento fra i risonatori ikfhttore di qualita esterno:

A}

=0 —_— 3.0
Yo = Qo = gy — 1320
Al =K
Mg — My — EEW G oasa (k&)
W 2
o FRW. o (2.19)
My 001212 (k)
il
B,
_'I;r_._.; u [.05504 {(karl

2.3.4 Dimensionamento della Microstrip Line
Dimensionare la microstrip line, che verra utilitezael filtro, significa ricavare i seguenti parame
caratteristici

1. Ay, cioe la lunghezza d'onda guidata.

2. £,, cioe la costante dielettrica efficace.

Per fare cio occorrono, naturalmente, le carattehis del substrato scelto, che, in questo progetto
il RT/Duroid 6010LM. Questo tipo di substrato presele seguenti caratteristiche principali:

Caratteristica Valore
Crstante Dieletirica [ 10.2
Tangente di Perdita tame — 00023

Conduttivitd del Hame | o = 588 . 107 5/m
Spessore del Substrato | i = 1.27 mm

Spes=ore del Hame t = 0.035 mm

Tabella 2.2 Caratteristiche principali del suldsti®T Duroid 6010LM

Da considerazioni di ordine pratico e geometrice sicelta la larghezza del risuonatore ripiegato
pari a W = 0.5 mm. Da questo dato e da quelli foinitabella & possibile ricavare la costante

dielettrica efficace e il valore di lunghezza d’arat] essa legato;

6+1 € —1 kY™
Er 3 ("T) 437 (2.20)

dove i parametri a e b sono ricavati come segue:
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! Ll layn e T SERLY,
|_ () +0432 J
e — 0.9y 0063 _
b 1,56 | m— 055363
v e+ 3 )

AR )
I \ T ILEE? 1 [Ilf H'1'

(2.21)

Il valore ricavato per la lunghezza d’'onda efficacalunque per la lunghezza di ogni singolo

risuonatore sono dati da:

A — — 238 mim

{ %f 1.9 mm

Da queste formule é possibile ricavare i valori etini:

Cpp = G482 Mo = 24136 mm = 12.065% mm

(2.22)

(2.23)

(2.24)

In figura 2.5 é illustrato un singolasuonatore square open loopdimensionato secondo i

parametri calcolati in precedenza.

W
SCALAD:

Figura 2.5: Risuonatore square open loop utilizralgrogetto del filtro in rame a 300 K.

2.3.5 Dimensionamento della Feed Line

La struttura di I/O usata nel progetto € illustratdla Figura 2.6(a), in cui il valore di W\é stato

dimensionato per ottenere un'impedenza carattesigti= 50 , tale da garantire un adattamento tra

il circuito di alimentazione ed il filtro stesso.

f 3865 mm
b 2 E57 mm
I 1.13% mm
if .6 i
W .5 mim

Tabella 2.3 Dimensioni del risuonatore
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Il valore di t, t1, Wre ed k2, invece, sono stati dimensionati opportunamentefenere il valore del
fattore di qualita esternoeQdesiderato, che nel nostro caso«0® 13.29. In base alle tecniche di
progetto basate sui grafici dai grafici del growglag e della fase del coefficientei,Smostrati in
Figura 2.6(b), ottenuti dalla simulazione EM delteuttura di Figura 2.6(a), si ha che

(2.25)

dove f_=f  =4.718GHzef, =f _ =5 083GHz, incuig =-7478 =-74.78
®+90 % -90°

e la fase di §in corrispondenza dbof 4.9 GHz.

Fi
Feed Ling

SCALA 9:1
(a)

200 | 2.0E-0
k- —1cE0 of
r = —
2 o =
o —10E0 &
= - C &
- Feoe10 £
& ! T X 2

-200 T i T i lr-‘-‘lJI T i IF:H-\- T ilr‘:-ql T I T i T _ 0.0 -

44 45 45 47 4B 49 50 B1 52 53 G54
Frequenza (GHz)
()

Figura 2.6: Risuonatore I/O con feed line 2.6 (j@posta in frequenza di52.6 (b) .

Le dimensioni della feed line ricavate dalla metod@ di progetto sono riportate in tabella 2.4.

W |.246 mm
I |.3585 mm
W o 0.6 mm

Lo [.G15 mm

[ |.G55 mm

Tabella 2.4 Dimensioni della feed line
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2.3.6 Dimensionamento delle Distanze fra i Risonaio

In base a quanto esposto bisogna dimensionarestande fra i vari risonatori per ottenere i
coefficienti di accoppiamento desiderati; per feiceabbiamo gia visto che bisogna ricorrere ad una

simulazione EM.

Distanza fra i Risonatori 1 e 4(s,,)

SCALA S
fa)

Ampiezza di 5§, (dB)
lil

40— - - i.'...
1 : : i -..FP

N i S TNE AN N -
45 46 47 4.4 449 5.0 5.1 5.2

Frequenza (GHz)
&5 08 mm g5 ~12%mm g5 ~1.5mm
(b}

Figura 2.7: Accoppiamento elettrico tra i risuomaioe 4 (a), risposta in frequenza di $b)

Facendo riferimento alla struttura di Figura 2.4{ajsonatori 1 e 4 presentano un accoppiamento

elettrico e pertanto bisogna dimensionare la lastadza,s, ,in maniera tale che il coefficiente di

accoppiamento elettrico siak M1,4=-0.01212, per soddisfare le specifiche richiesteildiltro.

Nella Figura 2.7(a) € illustrata la struttura atifita per simulare 'accoppiamento elettrico fdaie
risonatori specificati, mentre nella Figura 2.7¢€bnostrato 'andamento della risposta in frequenza
di Si2, in ampiezza, al variare della distarza.

Dalla Figura 2.7(b) si vede che pgr, = 1.56 mm si ottengono due picchi di risonanzasealle

frequenze, dalle quali si ricavano i valori di ggg@mento:
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fi =4824 GHz  foy = 4.882 GHz

(2.26)
My ﬂi—éil-- 00119

Distanza fra i Risonatori 2 e 3 §,,)

Facendo riferimento alla struttura di Figura 2.4{ajsonatori 2 e 3 presentano un accoppiamento

magnetico e pertanto bisogna dimensionare la Istanzas, , in maniera tale che il coefficiente di
accoppiamento magnetico sk, =M ,, = 0.05504, per soddisfare le specifiche richigse il

filtro.

SCALAS:

1aj)

Ampiczra di 8, (dB)

I
I
I
[
i i i : i i
_4|:|_..,...L....|....
i i i I -r.
|IIIIiIIIIiIIIIIiIIIIiIIII
T 4.4 419 50 5.1 5.2
Frequenza (GHz)
#5051 mm @ s,~0.Tomm @ s ,~1.184 mm

-5l ||||i|||
45 46

=

i)

Figura 2.8: Accoppiamento magnetico tra i risuond&ae 3 (a), risposta in frequenza de $b)

Nella Figura 2.8(a) € illustrata la struttura atitata per simulare I'accoppiamento magnetico fra i
due risonatori specificati, mentre nella Figura(2)8¢ mostrato I'andamento della risposta in

frequenza diS,, in ampiezza, al variare della distangg. Dalla Figura 2.8(b) si vede che per

s,,= 1.184 mm si ottengono due picchi di risonanzaferalle frequenze
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f =4.714 CHz

fy = 4873 GHz (2.27)

dalle quali si ricava:

M5 J—In—' = 010534 (2.28)
I Tl

che é all'incirca il valore desiderato.

Distanza fra i Risonatoril e 2 §,,)

In quest’ ultimo caso la distanza fra i risonatoe 2 coincide con quella fra i risonatori 3 esg, &
S;4), Visto la simmetria dell'intera struttura. Facendferimento alla Figura 2.4(a), i risonatori 1 e
2 ed analogamente 3 e 4, presentano un accopp@mestio e pertanto bisogna dimensionare la
loro distanza s,=s,,, in maniera tale che il coefficiente di accoppiatoe misto sia
Kg =M, =M,, =0.0625 per soddisfare le specifiche richieste per itdilt

Nella Figura 2.9(a) € illustrata la struttura atitata per simulare I'accoppiamento misto fra i due
risonatori specificati, mentre nella Figura 2.9¢bnostrato 'andamento della risposta in frequenza

di Si2, in ampiezza, al variare della distarza.

Nella Figura 5.9(a) l'offset d fra i due risonatare 2 viene calcolato nel seguente modo:

d=ta— 5 (2.29)

e dai valori dis, ,ed s, , calcolati in precedenza si ottiene d=0.188 mm.
Dalla figura 2.9 (b) si evince che pef,=s,,=1.003 mm si ottengono due picchi di risonanza per

S12 alle frequenze
(2.30)

fu=47CHz  fp=5CHz
da cui si ricava

Mpg=My, =22 -2 ~qpg2 (2.31)

che é all'incirca il valore desiderato.
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SCALA D
fa)

Ampiczza di 5. (dB)
n|

H | H H H

. F o S

i~
45 45 47 45 41 50 5.1 5.2
Frequenza (GHz)

@ s 0592 mm g s ~0.737 mm g s ~1.003 mm
(b

Figura 2.9: Accoppiamento misto tra i risuonatoe 2 (a), risposta in frequenza di $b)

2.3.7 Layout Finale del Filtro

Dai parametri precedentemente calcolati € possihilguesto punto, ottenere il layout finale del
filtro che & mostrato in Figura 2.10, mentre ndlbella 2.5 sono riportate le dimensioni delle
distanze fra i risonatori del filtro precedenteneeditmensionate.

Figura 2.10: Layout finale del filtro in rame a 3R0
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514 .56 mim
1. 154 1mm
S8 100 1

Iy 1331 mm

Ly 09,27

Tabella 2.5: Dimensioni delle distanze tra i risaomi del filtro e del layout.

2.3.8 Risultati della Simulazione

Nella seguente sezione vengono presentati i risalédla simulazione EM, basata sul metodo dei
momenti, della struttura di Figura 2.10 ed illustmaella Figura 2.11; in (a) viene mostrato
'andamento dell’ampiezza diiSin dB al variare della frequenza, mentre in (b)neienostrato
'andamento dell’ampiezza du&al variare della frequenza.

Osservando I'andamento diiSlella Figura 2.11(a) si pud notare che si ha ungdi -15.238 dB

in banda passante alla frequenzadi$.02 GHz, mentre il return loss in banda dovesseee di k

= S11=-20 dB; cio vuol dire che si ha un disadattamei® dovra successivamente essere corretto
in fase di ottimizzazione.

Osservando, invece, il coefficiente28ella Figura 2.11(b) si puo vedere I'andamentcctipiella
risposta in frequenza dei filtri di tipo quasi &itio, ovvero la presenza di due zeri di trasmissio
ed un’elevata selettivita, per la precisione di.b3dB/GHz, a sinistra della banda passante, e di
255.9 dB/GHz a destra della banda stessa.

Osservando sempre la risposta in frequenza pesi $ossono inoltre vedere che i lobi secondari
hanno un’ampiezza differente, ovvero si ha unaossp in frequenza asimmetrica; infatti si ha
un’ampiezza di 8=-15.162 dB adit = 5.24 GHz e di §=-27.956 dB adi.f = 4.12 GHz. Questa
asimmetria della risposta in frequenza del filmon prevista nelle fasi di progettazione e neanche
nella risposta in frequenza teorica (vedere Fi@u23, € dovuta agli accoppiamenti indesiderati fra
risonatori 1 e 3, cosi come fra i risonatori 2 e 4.

Osservando sempre la Figura 2.11(b) é possibilereeche la banda di selezione del filtro a -3 dB,
rispetto al valore diS=-1.52 dB alla frequenza centrale del filtsc=f4.89 GHz, € compresa fra le
frequenzef=4.7 GHz ef=5.07 GHz.

Tutto cio vuol dire che si ha una banda passar@edB leggermente maggiore, visto che la seconda
frequenza di taglio doveva essere=f5.05 GHz. Inoltre é possibile vedere che ndmasiina banda
piatta, piu un eventuale ripple, cosi come previglo studio teorico di questi filtri, ma inveca u
andamento leggermente a campana, dovuto alle pelelib strato conduttore realizzato in rame ed

alle perdite nel dielettrico, dovuto al basso valdrer ed alla tangente di perdita tan
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Dai risultati ottenuti nella prima simulazione s kina risposta in frequenza che si discosta da

guella desiderata, pertanto risulta a questo poetessario un processo di ottimizzazione del layout
del filtro per ottenere le specifiche richieste.

At
gt

AR S
R .

Ampiczza di 5, (dB)

R R S e
41 42 43 44 45 46 47 48 49 5051 52 53 54 55
Frequenza (GHz)
(@)

W]

0— e
45— erreed o
_:2.]_......;..... :

_25_......:...... .

30—

Ampiczza di § (dB)

R

FETT TS PRSI T RRY.A FAF PR § R
f [ i i i

. |k
T T |

II.Iililili‘ il|||i|
41 42 42 44 45 46 47 48 49 5051 52 53 54 55
Frequenza (GHz)

{b)

Figura 2.11: Risposta in frequenza del filtroy i8 (a), S2in (b).

2.3.9 Ottimizzazione del Filtro

Molti CAD usati per la progettazione dei circuiti microonde hanno uno o piu tool per
I'ottimizzazione del layout che consente si possattenere le specifiche richieste. Questi tool si
basano su diversi algoritmi matematici di ottimzpae tramite i quali si cerca, in generale, di
minimizzare una certa funzione errore. Nella Tab2lb sono riportati, per poter essere confrontati,
i valori iniziali ed ottimizzati delle dimensionietl layout del filtro. La risposta in frequenza del
filtro ottimizzato, confrontata con quella di Figu2.11, e riportata in Figura 2.12.

Osservando la Figura 2.12(a) possiamo vedere giecib indesiderato diise sceso fino al valore

di -19.709 dB alla frequenza fp = 4.985 GHz, rigpaivece al valore di -15.238 dB a 5.02 GHz.
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Parametro

Valore Iniziale (mm)

Valore Ottima (mmn)

314

9

.56
I.154

1003

.62

| 90185
L4195

1.034

(.62

Tabella 2.5: Dimensioni delle distanze tra i risaomi del filtro prima e dopo I'ottimizzazione.

Dalla Figura 2.12(b), invece, si puo vedere chepeezza dei lobi secondari e stata ridotta fino a
-32 dB per il lobo di sinistra e fino a -20 dB jldobo di destra. Inoltre la banda passante aB&d
stata ridotta sino ad ottenere le due frequenzagtio pari af = 4.7 GHz ed#4= 5.045 GHz. Per
guanto riguarda la selettivita del filtro ottimizaae di 115.67 dB/GHz a sinistra della banda
passante, leggermente inferiore rispetto ai 13B/&Hz per il filtro di partenza, e di 256.9 dB/GHz

a destra della banda passante, che € in praticdeugwuella dell’altro filtro.

i i
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| |

Ampiezzadi 5 (dB)
]

|
]
|
|
1
|
' N A N R N R~ E R N N
I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I|I

4142 43 44 45 46 47 48 49 50 51 52 53 54 55

=

Frequenza {GHz)
(a)

& Filtro Ottimizzato & Filtro Iniziale
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oo oh oo
[ [ |

] ] i i
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- n [ae] n [a)
I I

Ampiezza di &, (dB)

A

T T T T T T T T
4142 43 44 45 46 47 48 49 50 51 52 53 54 55
Frequenza (GHz)
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=

Figura 2.12: Confronto tra le risposte in frequedeadue filtri per $1in (@), S2in (b).
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Nella Figura 2.13 e riportato un ingrandimento aélanda passante dei due filtri messi a confronto,
in cui si puo notare che il processo di ottimizeae se da una parte ha migliorato molte
caratteristiche del filtro iniziale, dall'altro heomportato un incremento della perdita in banda
passante portandoci da -1.521 dB a 4.885 GHz In&id..748 dB a 4.87 GHz finali.

i
[
|

Ampiezza di § (dB)
o
I

_4—
- I I IR I I B B
465 470 475 480 485 400 495 500 505 510
Frequenza (GHz)
# Filtro Ottimizzato & Filtro Iniziale

Figura 2.13: Ingrandimento della risposta in freqaeedei due filtri per Sin (a), S2in (b).
Infine nella Figura 2.14 e possibile osservareisribuzione della corrente e del campo elettrico

nel filtro; I'intensita di colore piu chiara denotma maggiore intensita per entrambi i rami di
accoppiamento magnetico.
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Figura 2.14: Distribuzione della corrente e del paralettrico nel filtro a 300 K

37



2.4 Filtro in rame a 77 K.

In questa sezione viene affrontato lo studio dfiliro in rame avente le stesse specifiche di quell
realizzato nei precedenti capitoli, ma alla tempeeacriogenica di 77 K.

Verranno quindi presentati i risultati della prdgetone, delle simulazioni e della ottimizzazione
del filtro in altre condizioni operative come lartperatura criogenica.

Per quanto riguarda le caratteristiche della mtam$ne, ovvero la costante dielettrica efficaca
lunghezza d’onda guidata, queste variano al vadata temperatura in quanto al variare della
temperatura varia la costante dielettrica relatled substrato, cosi come é illustrato nella Figura
2.15.

12.0

11.5

10.5

Costante Dielettrica Relativa e,

i | |
| | |
I I I
0 50 100 150 200 250 300
Temperatura (°K)
Figura 2.15: Andamento sperimentale della costdielettrica relativa di RT/Duroid 6010LM al

variare della temperatura

Dalla Figura 2.15 é possibile vedere che per T=74 #itiene una&r pari a 11.75; cid comportera
una riduzione delle dimensioni complessive del layael filtro in quanto si ha una riduzione della
lunghezza d’onda guidata.
Le altre caratteristiche del substrato alla tempesadi 77 K rimangono invece invariate rispefto a
valori che essi avevano a temperatura ambientesh@dcambia, invece, € la resistenza superficiale
del rame che vale Rs = 6 Ohm. Da cio e possibdavdare la conducibilita del rame a 77 K,
utilizzando
I'espressione della resistenza superficiale adfedtuenza

T (2.32)

H, 'nTn

da cui si ricava che= 5.483 - 108 S/m, che all'incirca un ordine dirgleazza maggiore rispetto al

valore a temperatura ambiente; la cosa comportanimare perdita in banda passante del filtro.
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Imponendo anche stavolta una larghezza del risamnatiri a W=0.5 mm , si ottengono i seguenti

valori:
€re=7.436 Ago=22.5514 mm [=11.2757 mm

da questi parametri si possono ricavare le dimensdie risuonatore e del filtro square open loop ,

riportati in tabella 2.6.

a 3.5289 mm
b 2528 mm
c 1.1296 mm
g 0.27 mm
W 0.5 mm

Tabella 2.6: Dimensioni dei risuonatori del filirorame a 77 K .

| parametri a,b,c,g,W fanno riferimento alla stndt ormai nota del risuonatore square open loop.

2.4.1 Layout Finale del Filtro

Da questi ultimi parametri come fatto precedentdmeer il caso a 300 K, & possibile, ottenere i
parametri di fattore di qualita esterno ed i caédfnti di accoppiamento elettrico e magnetico; da
guesti ultimi & possibile ricavare le distanze riganatori, le loro lunghezze e le spaziature, owve

il layout finale del filtro che e mostrato in FiguR.16, mentre nella Tabella 2.7 sono riportate le

dimensioni delle distanze fra i risonatori delrblprecedentemente dimensionate.

Figura 2.16: Layout finale del filtro criogenicoiame
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Parametro Valore iniziale (mm)  Valore ottimo (mm)
S 1.412 1.81227
S 1.127 1.382
S 0.9156 1.02375
g 0.27 0.2705
L 11.22
L 8.715

Tabella 2.7: Dimensioni delle distanze tra i risaomi del filtro in rame a 77 K .

2.4.2 Risultati della Simulazione ed ottimizzazione

Nella seguente sezione vengono presentati i risalédla simulazione EM, basata sul metodo dei
momenti, della struttura di Figura 2.16 ed illustreella Figura 2.17. Nella Figura 2.17(a) viene
mostrato 'andamento dell’ampiezza di1$ dB al variare della frequenza, mentre in Figura
2.17(b) viene mostrato I'andamento dell’ampiezz&dal variare della frequenza.

Osservando I'andamento di1Si pud notare che si ha un picco di -15.675 dBainda passante alla
frequenza digf= 5.02 GHz, mentre il return loss in banda dovesseee di k= Si11=-20 dB; cio
vuol dire che si ha un disadattamento che dovr&essivamente essere corretto in fase di
ottimizzazione. Osservando, invece, I'andamentoSdi della Figura 2.17(b) si puo vedere
'andamento tipico della risposta in frequenza fi&i di tipo quasi ellittico, ovvero due zeri di
trasmissione ed un’elevata reiezione fuori bandalgprecisione una selettivita di 153.84 dB/GHz,
a sinistra della banda passante, e di 386.6 dB/&thzstra della banda stessa.

Osservando sempre la risposta in frequenza di Sfp@ssono inoltre vedere che i lobi secondari
hanno un’ampiezza differente, ovvero si ha unaossp in frequenza asimmetrica; infatti si ha
un'‘ampiezza di S12 =-14.445 dB ad fL2 = 5.2 GH#i e di S12 =-27.956 dB ad fL1 =4.12 GHz.
Questa asimmetria della risposta in frequenzailded,fnon prevista nelle fasi di progettazione e
neanche nella risposta in frequenza teorica (ve@égara 2.2), € dovuta agli accoppiamenti
indesiderati fra i risonatori 1 e 3, cosi come ifrésonatori 2 e 4. Osservando sempre la Figura
2.17(b) é possibile vedere che la banda di salezitl filtro a -3 dB, rispetto al valore di2S
1.52 dB alla frequenza centrale del filteo=f 4.89 GHz, & compresa fra le frequenzelf7 GHz e
f2=5.07 GHz.

Tutto cio vuol dire che si ha una banda passar@ed® leggermente maggiore, visto che la seconda
frequenza di taglio doveva essere=f5.05 GHz. Inoltre e possibile vedere che ndmasiina banda
piatta, piu un eventuale ripple, cosi come previgito studio teorico di questi filtri, ma inveca u
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andamento leggermente a campana; questo € ddieifpeedite dello strato conduttore, realizzato
in rame ed alle perdite nel dielettrico per il $msalore der ed alla tangente di perdita t&n

Dai risultati ottenuti nella prima simulazione s hina risposta in frequenza che si discosta da
guella desiderata quindi il processo di ottimizeaei del layout del filtro per ottenere le speciéich
richieste comporta un miglioramento delle prestaizisoprattutto in termini di reiezione di banda
ma non di selettivita, come si evince dalla figura

| valori del layout ottimo sono nella terza colordedla tabella 2.7.
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Figura 2.17: Risposta in frequenza dl filtro ggred s,

2.5 Confronto fra i Filtri in Rame a Temperatura di 300 K e di 77 K

A questo punto risulta utile il confronto fra i diiri in rame progettati e simulati a due diverse
temperature, cioe quello alla temperatura ambign890 K e quello alla temperatura criogenica di
77 K. Nella Figura 2.19 e riportato il confront@ fie risposte in frequenza dei due filtri; da gqaest
figura si puo osservare la leggera differenzadrdue larghezze di banda.

Per il filtro a 77 K si ha una banda passante pafi1 = 324 MHz (4.727 + 5.051GHz), mentre per
il filtro a 300 K si ha una banda pari&e= 345 MHz (4.7+5.045GHz).
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Figura 2.18: Risposta in frequenza dI filtro otzzato e confronto con

il fitt non ottimizzato peg, ed s,

Dal confronto fra le due risposte in frequenza ss€ontrata una maggior selettivita nel filtroa 7
K; infatti si ha una selettivita di 128.49 dB/GHiassinistra della banda passante per il filtro7a 7
K, contro i 115.67 dB/GHz per quello a 300 K.

Analogamente si ha una selettivita 344.12 dB/GHz déstra della banda passante per il filtro a 77
K, contro i 256.9 dB/GHz per quello a 300 K.

Inoltre si puo vedere, sempre dalla Figura 2.1®, @bn il filtro a 77 K si ha una reiezione quasi
uguale rispetto a quella del filtro a 300 K; infaftiesta € pari a -32.45 dB alla sinistra delladaan
passante, rispetto ai -32.65 dB del filtro a 300eH,una reiezione di -19.6 dB, alla destra della
banda passante, rispetto ai -20.245 dB di quell@aine. Da tutto cio si puo concludere che si e
riscontrato un leggero peggioramento nella reiezjoer il filtro in rame a 77 K. Infine nella Figura
2.20 viene mostrato un ingrandimento delle dueosspin frequenza dii% per mettere in evidenza

by

la minor perdita in banda passante che preseritird a 77 K; infatti si e ottenuto un valore
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massimo di -1.222 dB contro -1.748 dB per il filmo300 K, con una riduzione delle perdite di

0.526 dB.

v H
E 10— ”é"-
=] !
[.q= _aj— ..;...
5 1o
g ] i
= |
g 40
~s: . |

--E‘:I T I T I T I T I T I T I T
41 43 45 47 49 5.1 &3 5.5
Frequenza (GHz)
(a)

& Filtro a 300°K & Filiroa 777K

g -
-40

Ampiezza i § (dB)

4.1 43 45 47 449 5.1 5.3 5.5
Frequenza (GHz)

(b)

Figura 2.19: Rispost frequenza e confronto tra i due filtri a 3007e

@ Filtro a 300°K @ Filtro a 77°K

1
y
3

|

Ampiezza di 5, (dB)
da
|

-5 R — S R B B
465 470 475 480 485 4890 4895 500 505 510

Frequenza (GHz)

Figura 2.20: Risp@ost frequenza e confronto tra i due filtri a 30@ K7 K
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2.6 Filtro di Tipo Quasi Ellittico in HTS

Nella seguente sezione viene illustrata la progettee di un filtro di preselezione in HTS, alla

temperatura criogenica di 77 K, avente quattro, polbanda C (4.7+5.05 GHz).

2.6.1 Specifiche Richieste

Le specifiche richieste per il filtro sono ripodatella Tabella 2.8.

Specifica WValore
Frequenza di taglio inferiore fi =4.7 GHz
Frequenza di taglio supericre fo = 505 GH=
Return loss in banda L 20dB
Reiegione fuori handa L. =30 dB a f, —4.535 GHz

Tabella 2.8- Specifiche per il filtro in HTS

FEWY = =t = 7.18%
¥y v T (2.33)
I E'--I.h?fi!llx

!

dove FBW e la fractional bandwidth exkfla frequenza di centro banda.

2.6.2 Parametri del Prototipo Passa-Basso

Per determinare i parametri del prototipo passadasquattro poli, bisogna innanzitutto ricavare
Qa, ovvero bisogna determinare a quale frequenzaaak gli zeri di trasmissione per ottenere la
reiezione fuori banda richiesta. Dalle specifichasreiezione fuori banda e dalle relazioni (21)

(2.2) viste precedentemente

Lo = 10100 m— I

S LI (2.34)

f'-,-l:'.-L ) \ { (IR Lj( 10 01Lg 1]

doveQssi ricava dalle trasformazioni in frequenzastidme segue

Q- (:— '—) 2 om0, = 1 (2.35)

FEW I

TrovatoQs, per ricavaré€abisogna risolvere la seguente equazione trascemdent
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cosh I{'-. (1001as — 11021 I_]} im— 2)ecsh*0L,) (2-36)

da cui si ricava ch@a~= 2.4 .

In questo progetto si e preferito avere degli zrirasmissione leggermente piu distanti dalle
frequenze di taglio per far si che, a causa dek&itabile asimmetria della risposta in frequenza,
non si abbia un’ampiezza troppo grande per il Isboondario alla destra della banda passante,
come é stato evidenziato in precedenza. Infineedatjuazioni (2.12) si ottengono i seguenti
parametri per il prototipo passa- basso:

§(0) = 094772 J,{,) = —0.10642 (2.37)

02l = 134408 JL(0,) = 1.00086

2.6.3 Coefficienti di Accoppiamento e Fattore di Qalita Esterno

Dai parametri del prototipo passa basso precedemtienmicavati, si ottengono i seguenti valori per

i coefficienti di accoppiamento fra i risonatori iéfhttore di qualita esterno:

Ll

i 4] —_— = 13,102
de = Qo T 1319
FBW

W T102

FBW . ], (2.38)

M 4 EE— OO0RIG (k)
=+l

My g = Mgy

00636 (kp)

, FEW .0, S
My g = ——— L0535 (Kag)

=
2.6.4 Dimensionamento della Microstrip Line

Dimensionare la microstrip line in materiale HT8eaorerra utilizzata nel filtro, significa ricavare
seguenti parametri caratteristici:

1. Ago: Lunghezza d’onda guidata.

2. ere: Costante dielettrica efficace.

Per fare cio occorrono, naturalmente, le caratiehis del substrato. In questo progetto e stato
scelto un substrato di all’Alluminato di Lantanica@lOs spesso indicato come LAO), mentre come
superconduttore ad alta temperatura critica € stedtio lo YBCO. Le caratteristiche principali di

guesti due materiali sono riassunte nella Tabefia 2
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Materiale | Caratteristiche

£, — P40
LAC tand — 6. 10"

fr = 0.5 mm

Arp = 180 nim
YBOO | e, = 4-10° S/m

=103 pm

Tabella 2.9- Caratteristiche del substrato e sumehattore
Dai parametri mostrati nella Tabella 2.9 si pu@akire 'impedenza superficiale della microstrip-

line in base alle equazioni (6.35) (6.47) si oitien

o ¢ |
Ry = R, {eoth | o= | + == p = 5204 . 10° O
Ag AL ginh® l. .:—} ( 239 )

. . P A - -
X Xovoth | e | = 12510 02
f ’ WAL

dove
i, w 2024 . 10°° 0 X, —wpdy, = 0061077 0 (2.40)
e
¢ Ty . Ao
g1 = Oy l-.TJI 2143 - 107 5/m Ar ——l' 264.2 nm ( 2.41 )

Bisogna mettere in evidenza che il valore dEF5.294 - 10-6 é all'incirca un ordine di grandezz

piu piccolo rispetto al valore di 60 - 10-6 cheoiene dai dati sperimentali; cido € dovuto a dei
fenomeni di non linearita che si hanno in un supedattore che incrementano il valore della
resistenza superficiale rispetto allo stesso vaieoeico. Da opportuni compromessi si impone una

larghezza W = 0.2 mm per la microstip-line e dalipressioni viste nel capitolo 1 segue che

6 +1 £ —1 kY™ (2.42)
[ B | S 14 T 14.33
dove
AR, o
a LI O IR VT 7 (R S P |’L"| 09412
1 RS I WNERTY, (2_43)

— (1.432
() +0422

= f Eq (1.5 s =
b 0,554 | —) 0,553

k]
[ -3
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Dal valore diere si ricava la lunghezza d’onda guidata come segue
\ (2.44)

g {

.-I'l.,.. — — 16.26 min
A |

LT I RIIRY r:-.

Pertanto la lunghezza di un singolo risonatore azmeda sara (2.45)
A '

[ _')_ £.13 mm

Ottimizzando i parametri precedenti al fine di o#ee la frequenza di risonanza desiderata, Si

ottengono i seguenti valori
(2.46)

Eop = 1611 Aon = 16095 mm [ = 5.2 mm

Nella Figura 2.21 e illustrato un singolo risonat@quare open-loop dimensionato secondo i
parametri precedentemente calcolati. Nella Tak&l® sono riportate le dimensioni del singolo

risonatore.

SCALA 16:1

Figura 2.21- Layout di un singolo risuonatore.

I 2275 mm
b |.E75 mim
(4 1.5125 mm
i (1L25

W 0.2 mm

Tabella 2.10- Dimensioni del singolo risuonatore

2.6.5 Dimensionamento della Feed Line

La struttura di Imput/Output (I/0O) usata nel prdaget illustrata nella Figura 2.22(a), in cui il e

di Wi é stato dimensionato per ottenere un'impedenzateesdica Z= 50.

Il valore di t, t1, Wre ed k2, invece, sono stati dimensionati opportunamentefenere il valore del
fattore di qualita esternoeQ desiderato, che nel nostro caso«0® 13.192. In base a quanto visto
precedentemente, dai grafici del group delay eadaeBe del coefficiente di riflessioneiSmostrati

in Figura 2.22(b), ottenuti dalla
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(2.47)

(), = mmtm = e = 13,1016

—\'l.ll. _|'- |

dove f=footoo=4.6889 GHz ed + ¥ fwo-90° = 5.0583 GHz, in cd0=-72.096 é

la fase di %1 in corrispondenza doft 4.873 GHz.
In definitiva le dimensioni della feed line otteawgono riportate nella Tabella 2.11.

FHI] Line

SCALA 16:1

(@)

20 R R R R : R R R R L Z0E-8
E L B R R b o1 .5E-8 _.-.:
- : o o
- RRRERE f [ =
S e e DEE F
g 0 C &
- : [ -
R e e R B . CS0ED 3
= _15|:|_.......:.......:,......:........:..... R e - B ;

-200 e ' ——L0n

44 45 48 47 48 45 5O B1 L2 B3 &4
Frequenza (G Hz)
b

Figura 2.22- Dimensionamento della feed line.

Wy (172 mm

]

L, [.152 mm
1

Wig 0027 mm

Ly 0,129 mm

- 0,293 mm
I 1025 mm

Tabella 2.11- Dimensioni del singolo risuonatore

2.6.6 Dimensionamento delle Distanze fra i Risonai
In base a quanto esposto in precedenza bisognasionare le distanze fra i vari risonatori per
ottenere i coefficienti di accoppiamento desidegar fare cid abbiamo gia visto che bisogna

ricorrere ad una simulazione EM .
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Distanza fra i Risonatori 1 e 4 (s,

Facendo riferimento alla struttura di un filtro tgpo quasi ellittico a quattro poli (vedere Figura
2.4(a) ), i risonatori 1 e 4 presentano un accoppigo elettrico e pertanto bisogna dimensionare la
loro distanza, s, in maniera tale che il coefficiente di accoppiatoeslettrico sia K= M=

-0.00806, per soddisfare le specifiche richiestalddtro stesso.

Nella Figura 2.23(a) e illustrata la struttura imgibta per simulare I'accoppiamento elettrico fra i
due risonatori specificati, mentre nella Figura32W) € mostrato I'andamento della risposta in

frequenza di B, in ampiezza, al variare della distanza s

P, P,
I E - I

SCALA 16:1
(a)

Ampiczza di &, (dB)

a0 i i i i i i i i i
[ [ I [ I I I [ I
460 465 470 475 480 485 480 495 500 505 510

Frequenza (GHz)
P 5,035 mm s ~0.75 mm g5 ~0.527T mm
(b)

Figura 2.23. Coefficiente di accoppiamento 1,4.

Dalla Figura 2.23(b) si vede che per=s0.827 mm si ottengono due picchi di

risonanza periSalle frequenze di

_|'.I_| I _hl'i.-l.-l [ :l |:.'f

foo = 4.8265 GHz (2.48)

da cui si ricava

R T (2:49)

che é all'incirca il valore desiderato.
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Distanza fra i Risonatori 2 e 3 (%)
In base a quanto detto, i risonatori 2 e 3 presentim accoppiamento magnetico e pertanto bisogna
dimensionare la loro distanza;<Sn maniera tale che il coefficiente di accoppiatoemagnetico
sia Ku = M3 = 0.0535, per soddisfare le specifiche richieste ipfiltro. Nella Figura 2.24(a) e
illustrata la struttura utilizzata per simulare ckappiamento magnetico fra i due risonatori
specificati, mentre nella Figura 2.24(b) € mosttanedamento della risposta in frequenza dj &
ampiezza, al variare della distanza ®alla Figura 2.24(b) si vede che pet s 0.526 mm si
ottengono due picchi di risonanza per &8le frequenze di

fu =4T12GHz  f,y = 4968 GHz (2.50)

da cui si ricava

M _'.'_'.l - 0.0528 (2.51)

che é all'incirca il valore desiderato.

SCALA 16:1
(a)

Ampiczza di &, (dB)
1

I
I
+
A
[ .
j...‘......i...
; A R
: : : : : " :
-5l [ [ [ [ [ | [ = [ [
460 465 470 475 480 485 400 495 500 5058 510
Frequenza (G Hz)
#5035 mm @ 5, ~0.526 mm @ 5, ~1.058 mm

()

Figura 2.24. Coefficiente di accoppiamento 2,3.

Distanza fra i Risonatori 1 e 2 ()
| risonatori 1 e 2, ed analogamente 3 e 4 vistesilametria della struttura, presentano un

accoppiamento misto e pertanto bisogna dimensidadoeo distanza:s=s., in maniera tale che il
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coefficiente di accoppiamento misto sia K M1,2 =Ms34 = 0.0636, per soddisfare le specifiche
richieste per il filtro.

Nella Figura 2.25(a) e illustrata la strutturaimgata per simulare I'accoppiamento misto fra i due
risonatori specificati, mentre nella Figura 2.25bhostrato 'andamento della risposta in frequenza
di Si2, in ampiezza, al variare della distanza Nella Figura 2.25(a) I'offset d fra i due risooatl

e 2 viene calcolato nel seguente modo

d= Lt (2.52)

e dai valori di s4ed 2 3precedentemente calcolati si ottiene d = 0.1508 mm.
Dalla Figura 2.25(b) si vede che pers s3,4= 0.404 mm si ottengono due picchi di risonanza per
Si2alle frequenze di

S =460 GHz fig = 4998 GHz
s 2.53
da cui si ricava ( )
My g = My, L.-_'.'_' = [1.0635 (2.54)
I+ Ia
che é all'incirca il valore desiderato.
'“I.! *{’
.
1 2
r
SCALA 16:1
(a)
i
&
2
5 -
H A ...4.5.........5.........:......... v
2 R B R E i
_E -5': ....é........?....ﬁ;..i.é........E.........;.........E..l.r:j..l....é.........
—_—
44 45 46 47 48 40 50 51 85I 53
Frequenza (GHz)

#5015 mm s 0356 mm g s 0404 mm
(b)

Figura 2.25. Coefficiente di accoppiamento 1,2.
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2.6.7 Layout Finale del Filtro
Dai parametri precedentemente calcolati € possihilguesto punto, ottenere il layout finale del
filtro che € mostrato in Figura 2.26, mentre ndlibella 2.12 sono riportate le dimensioni delle

distanze fra i risonatori del filtro precedentengeditmensionate.

1.4 (.8276 mm
(L5326 mm
813 (1.404 mm

Ly 7865 mm

Ly 5457 mm

Tabella 2.12. Dimensioni delle distanze tra i risatori e relative lunghezze.

2.6.8 Risultati della Simulazione

Nella seguente sezione vengono presentati i risalédla simulazione EM, basata sul metodo dei
momenti, della struttura di Figura 2.26 ed illustreella Figura 2.27. Nella Figura 2.27(a) viene
mostrato 'andamento dell’ampiezza di1$ dB al variare della frequenza, mentre in Figura

2.27(b) viene mostrato I'andamento

kg 2.26. Layout della struttura HTS
dellampiezza di ®al variare della frequenza. Osservando I'andaménti della Figura 6.27(a)
si puo notare che si ha un picco di -11.096 dBanda passante alla frequenzapdi #.99 GHz,
mentre il return loss in banda doveva essererdF$&i1 = -20 dB; cio vuol dire che si ha un
disadattamento che dovra successivamente esseed@an fase di ottimizzazione.
Dallandamento di & della Figura 2.27(b) si pud vedere I'andamentoctipdella risposta in

frequenza dei filtri di tipo quasi ellittico, ovv@idue zeri di trasmissione ed un’elevata seledtjvit
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infatti si € ottenuta una selettivita di 170.33 @Blz a sinistra della banda passante, e di 295.26
dB/GHz a destra della banda stessa.

Osservando sempre la risposta in frequenzaidsi§ossono inoltre vedere che i lobi secondari
hanno un’ampiezza differente, ovvero si ha unaogtpin frequenza asimmetrica; infatti si ha una
ampiezza di £=-27.969 dB adit = 5.34 GHz e di £=-38.55 dB adifi = 4.15 GHz.

I:I H H H H H H
;g ED—_ EL
Ly - : : : : : :
a _4|:|_...........:..........:...........:...........:.. ......E. .........i...........i...........
= 50 T i i i 5 E_ : :
8 a ' ' ' f a '
B 60— il
7 ; P ;
-20 LI I B I B B '|"'"'| ] 7
375 400 425 450 475 500 525 550 575
Frequenza (GHz)
(aj
0] 3dB| g
A0 ] ! {2
. — : | :
S 20 J; e ;
- - g [ o
= i i
3 40 g JI.1I
™~ [ ; - ;
2 5o SR RIS RS ..{I......J....!...I.......I...
= Do R : :
1 | ﬂ ) o
?I:' T | I'-F.l : T |'Irl‘-\|-I IFT-H —
375 400 42 450 475 500 5235 550 BTS
Frequenza (GHz)
i)

Figura 2.27. Andamento diiSed S1 per il filtro HTS.
Questa asimmetria della risposta in frequenza d&b,f come gia spiegato, € dovuta agli
accoppiamenti indesiderati fra i risonatori 1 €&i come fra i risonatori 2 e 4. Osservando sempre
la Figura 6.27(b) e possibile vedere che la bandaldzione del filtro a -3 dB, rispetto al valatie
Si2=-0.0222 dB alla frequenza= 4.841 GHz, € compresa fra le frequenze 4.662 GHz eif=
5.082 GHz. Infine nella Figura 6.28 e possibileepgare un ingrandimento della risposta in
frequenza di & per evidenziare il ripple in banda passante. Si potare che rispetto la valore
massimo di = -0.0222 dB alla frequenza# 4.841 GHz, si ha un valore minimo deS -0.3739
dB alla frequenza £ 4.991 GHz, cioé alla stessa frequengzef cui si ha un picco nella risposta di
Si1in banda passante; cio comporta un ripple par8a @B che é ben lontano dal valore desiderato
di 0.04321 dB (che corrisponde ad un return logske -20 dB).
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Frequenza (GHz)
Figura 2.28. Deviazione del ripple in banda di&er il filtro HTS.

Dai risultati ottenuti nella prima simulazione s, lgquindi, una risposta in frequenza che si discost

da quella desiderata, pertanto risulta necessariprocesso di ottimizzazione del layout del filtro

per ottenere le specifiche richieste.

2.6.9 Ottimizzazione del Filtro

Per ottimizzare il filtro si & scelto di modificareeguenti parametri del layout:S:s Si2Wr1

&
=
L=
-]
3
=
E
-
375 400 425 450 475 500 525 550 575
Frequenza (GHz)
(a)
& Filiro Ottimizzato & Filiro Iniziale
&
=
v
=
=
B
=
=)
-E H H H H H H H
ST T | T | T | T | T | T | T | T
375 400 425 4850 475 E00 525 5ED  ETS
Frequenza (Hz)
i)

Figura 2.29. Confronto tra le prestazioni del diltron ottimizzato e quello ottimizzato.
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Il tool di ottimizzazione del CAD e stato impostatomaniera tale che venisse ridotto il ripple in
banda passante fino al valore desiderato, ovvesd&ahk -20 dB per f = 4.7+5.05 GHz.

La risposta in frequenza del filtro ottimizzatonfmntata con quella di Figura 6.14, é riportata in
Figura 2.29. Osservando la 2.29(a) possiamo vexterel picco indesiderato diife sceso; inoltre

si e ottenuta una notevole simmetria per la risposfrequenza di$. Dalla Figura 2.29(b), invece,

si puo vedere che I'ampiezza dei lobi secondagggérmente aumentata dovuto al fatto che gli zeri
di trasmissione sono stati avvicinati di piu altequenze di taglio rispetto ai valori iniziali. Per
guanto riguarda la selettivita del filtro ottimizaasempre confrontata con quella del filtro inlizja

e di 215.36 dB/GHz a sinistra della banda passaht&e¢ maggiore rispetto ai 170.33 dB/GHz per il
filtro di partenza, e di 362.28 dB/GHz a destrdalbhnda passante, anch’essa maggiore rispetto ai
295.26 dB/GHz del filtro iniziale; pertanto se daauwarte si € avuto un leggero peggioramento a
causa dellaumento dellampiezza dei lobi seconddallaltro si € ottenuto un aumento in
selettivita.

Infine nella Figura 2.30 e riportato un ingrandittedella banda passante dei due filtri messi a
confronto, in cui si puo notare che il processeottimizzazione é riuscito a ridurre il ripple siab

valore 0.07652 rispetto al valore iniziale di 0.35.

Ampiezza di &, (dB)
T

05 T 1 T T 1 T 1
465 470 475 480 485 400 408 500 505 510
Frequenza (GHz)

@ Filtro Ottimizzato @ Filtro Iniziale
Figura 2.30. Confronto tra le prestazioni del diltron ottimizzato e quello ottimizzato: ripple in
banda per Su.
Nella Figura 2.31 riportiamo inoltre la rispostariaquenza del filtro ottimizzato pet£ed Siin un
range di frequenza piu ampio per mettere in eviddazseconda armonica che € alla frequenza di
9.394 GHz, cioe all'incirca pari a @fdove b € I'armonica fondamentale, ovvero la frequenza

centrale del filtro.
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@ Ampiczza di §,. (dB)
@ Ampiczza di §,, (dB)

-El‘j LI | rrri | LI | rrri | rrri | LI | LI
375 475 575 6.75 7.75 8.75 075 10.75
Frequenza (GHz)

Figura 2.31. Risposta del filtro HTS a banda larga.

2.7 Confronto fra i Filtri in Rame ed in YBCO alla Temperatura di 77 K

A questo punto risulta utile il confronto fra i ddiétri progettati e simulati alla temperatura
criogenica di 77 K, cioé quello in rame e quelloriBCO. Nella Figura 2.32 é riportato il confronto
fra le risposte in frequenza dei due filtri; da sgaefigura si puo innanzitutto osservare la minor
perdita in banda passante che presenta il filtso@erconduttore. Si e ottenuto, infatti, un valore
massimo di -0.0218 dB per il filtro in YBCO, con upple di soli 0.0765 dB in banda passante,
contro -1.222 dB per il filtro in rame, con unauabne delle perdite di 1.2 dB. Inoltre semprealall
Figura 2.32 si puo vedere che la banda a -3 dBddeifiltri € leggermente differente; per la
precisione si ha una larghezza di banda panfa= 420 MHz (4.662+5.082 GHz) per il filtro in
HTS, mentre si ha una larghezza di banda paAfea 324 MHz (4.727 + 5.051 GHz) per il filtro in
rame.

Un ulteriore miglioramento che si e ottenuto cofiltifo a superconduttore € la maggior selettivita;
infatti si ha una selettivita di 215.36 dB/GHz dilaistra della banda passante per il filtro in HTS
contro i 128.49 dB/GHz per quello in rame. Analogate si ha una selettivita 362.28 dB/GHz alla
destra della banda passante per il filtro in HT®o 1 344.12 dB/GHz per quello in rame. Da tutto
cio si evince che si e ottenuto un incremento ratedella selettivitd soprattutto alla sinistralael
banda passante.

Infine si puo vedere sempre dalla Figura 2.32 abe it filtro in HTS si e ottenuto anche un
incremento nella reiezione rispetto a quello in eaalla stessa temperatura; infatti si ha una
reiezione di -36.506 dB, alla sinistra della bapdasante, rispetto ai -32.45 dB del filtro in raex,
una reiezione di -25.16 dB, alla destra della bapalssante, rispetto ai -19.604 dB di quello in

rame.
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Figura 2.32. Confronto HTS e rame a 77 K.
Nella Figura 2.33 viene, invece, mostrato un ingnax@nto delle due risposte infrequenza di, S
per mettere in evidenza la minor perdita in banassante che presenta il filtro in HTS rispetto a

guello in rame.

@ Filtroin Rame a 77°K @ Filtro in HTS a T7°K
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Figura 2.33. Confronto del particolare in bandaHii&s e rame a 77 K.
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