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Amplificadores paramétricos de onda viajera e inductancia
cinética

Con la motivacién para que el lector pueda tener una idea clara de como funciona en ge-
neral el TKIP, el capitulo 2 se centra en explicar los procesos por el cual se tiene que pasar
para lograr amplificacion, dividiendo la explicacién en tres partes: Onda viajera (Travelling-
wave), inductancia cinética (Kinetic inductance) y paramétrico (parametric). Se describe en
detalle cada proceso y la teoria necesaria para entender cada etapa. Para el proposito de
darle al lector un mejor entendimiento del dispositivo, se empezara a explicar desde la parte
3 hasta la 1.

La parte paramétrica o Parametric explica los conceptos de Four-Wave-Mixing. Se expli-
can las relaciones que gobiernan la amplificacion y cuales son sus condiciones. Se concluye
que una condicién fundamental es realizar el efecto en un sistema no lineal.

La etapa Kinetic Inductance o inductancia cinética, se centra la teoria BSC para explicar
los efectos principales que se necesitan para entender este tipo de aplicaciones. Se dan
algunos ejemplos que enlazan esta teoria con los amplificadores paramétricos (paramp).

En la tercera parte Travelling-wave u Onda viajera explican el fenémeno de dispersion.
Se mencionan fendmenos que se observen en la vida cotidiana, para luego indicar la im-
portancia de este en el proceso de amplificacion. Finalmente se concluye cuales son los
requerimientos para lograr la dispersién deseada y de que forma se pueden cumplir.

Ademas de estos procesos, se tiene uno adicional que consiste en el disefio de una linea
microstrip invertida utilizando un material superconductor, para ello primero se replican dis-
tintos resultados de articulos relacionados, para luego obtener una microstrip para distintas
permitividades relativas y tangentes de pérdidas. Finalmente se obtienen las medidas ne-
cesarias para obtener una impedancia caracteristica de 50 [€2] del modelo mencionado.

En en capitulo 3 Implementacion se combina la teoria con simulaciones, expresando
la relacidn de dispersion ideal para un problema general y comparandola con disenos es-
pecificos. Ademas se detallara los resultados de la amplificacion obtenida por cada filtro.
Finalmente se mencionan las dificultades que llevaron a cada proceso, describiendo su
posterior solucion.



Agradecimientos

Mi familia, por creer y apoyarme incondicionalmente, gracias a ustedes soy la persona
que soy, inspirandome en cada uno de sus logros.

Maria Isabel Ordenes, mi profesora de biologia de ensefianza media, siempre con una
disposicion para ensenar independiente de donde fuera.

Prof. Marcos Diaz, el primer profesor que conoci en la universidad, no solo me ayudo a
superar diversas falencias que tuve cuando empecé la carrera, también me abrio las puer-
tas para participar en su laboratorio en diversos proyectos.

Prof. Patricio Mena, mi profesor guia de pregrado, su ayuda y apoyo fueron invaluables
en pulir mi trayectoria como investigador, ademas de introducirme en la fisica de semicon-
ductores y superconductores.



Tabla de contenido

1. Introduccion

2. Marco Teodrico

2.1. Travelling-wave kinetic inductance parametric amplifier. . . . . . . ... . ..

2.2. Amplificacion paramétrica .

2.2.1. Mezcladordecuatroondas . . . . . . . . . . . . . . ..

2.2.2. EfectoKerr . .. ..
2.2 Efecto Kerr Optico . . . . ..

2.2.3. Cancelacibndebombeo . . . . . . . . . . . . . ...

2.3. Teoria de superconductores
2.3.1. Inductancia cinética
2.4. Filtros en microondas . . .

24.1. Guiadeondacoplanar . . ... ... ... .. ... .. ...

2.4.2. Microstrip . . . . ..

2.4.3. Impedancia superficial en lineas superconductoras . . . . . . ... ..

2.5. Linea microstrip en HFSS .
2.6. Resumencapitulo . .. ..

3. Implementacion
3.1. Relacion de dispersion . . .
3.1.1. Diseno filtro periddico
3.2. Ecuaciones de acoplamiento

enmicrostrip . . . . ...

3.3. Diseno de linea superconductoraen HFSS . . . ... ... ... .......
3.3.1. Replicaciébnderesultados . . . . . .. . ... ... ... ... ...,
3.3.2. Pérdidas en una linea superconductora . . . . ... ... .......
3.3.3. Microstripinvertidaa50[Q] . . ... ... ... .. ... .. ...

3.4. Resumen del capitulo . . .

4. Conclusiones

4.1. Objetivos generales y especificos. . . . . .. .. ... .. ... ...

4.2. Problemas durante el trabajo

5. Bibliografia



Indice de figuras

2.1.

2.2.

2.3.

2.4.

2.5.

2.6.

2.7.

2.8.

3.1.

3.2.

3.3.

3.4.
3.5.

El péndulo oscila a una frecuencia natural w, mientras que la cuerda oscila a
una frecuencia 2w, esto produce el efecto de amplificacion paramétrica [4]. .
Esquema de entradas con frecuencias fpump, fsignat Y S@AAS frump, fsignat ¥
fiaier para el mezclador de cuatroondas [5]. . . . . ... .. ... ... ...
Esquema ilustrativo del efecto de la linea periddica, este representa la dife-
rencia de la constante de propagacion de la linea y la dispersion lineal kg,
donde la frecuencia w, se encuentra en en una banda de propagacion, mien-
tras que la frecuencia 3w, es bloqueada [2]. . . . . ... ... ... .. ....
Filtro periddico de lineas de transmision con entradas V,, y I,,, y salidas V,,;
y I,.+1, donde los Z; representan la matriz de impedancias de la linea j. . . .
Esquema de una linea de onda coplanar, donde h; y hy son las alturas de
los sustratos de permitividad relativa ¢, y ¢,0 respectivamente, hs y hy son
las distancias entre los sustratos y las cubiertas metalicas, W es la distancia
entre la tierra y la pista conductoray S es el anchode esta. [16]. . . . . . ..
Figura de una linea en microstrip, el cual tiene una linea conductora de largo
L, ancho W'y espesor d. Un sustrato de altura H con una permitividad relativa
e, Y una tangente de pérdidas de angulo ¢ y en la capa inferior un plano de
tierra[17]. . . . . e
Menu de la opcidn Impedance, utilizando el comando pwl para definir una
impedancia superficial [24]. . . . . . . . ..
Menu donde se muestran las propiedades necesarias para caracterizar el
material [25]. . . . . ..

Filtro utilizando un modelo de lineas de transmision, donde las caracteristi-
cas de las lineas estan representadas por el subindice u o unloaded y las
perturbaciones por el subindice [ 0 loaded. . . . . . . .. ... ... .. ...
Relacién de dispersion del filtro periddico obtenida utilizando los parametros
delatabla3.2. . . . . . . . .
Relacion de dispersion del filtro periédico en AWR usando las medidas de la
tabla 3.2. . . . . e
Modelo 2D del filtro microstripen AWR. . . . . . ... .. ... . ...
Relacion de dispersion del filtro periédico en Wolfram Mathematica usando
microstrip con los parametrosde latabla3.3. . . . ... ... ... ... ...

14

17

24

32



Universidad de Chile - Facultad de Ciencias Fisicas y Matematicas [
Departamento de Ingenieria Eléctrica ‘ fom

3.6. Relacion de dispersion del filtro periédico en AWR usando microstrip con los

parametrosdelatabla3.3. . ... ... ... ... ... ... .. ... 32
3.7. Amplitudes de las senales pump A,, signal A, e idle A; a lo largo de un re-

sonador de 4[mm] para una frecuencia de 5[GHz], una ganancia de 19[dB] y

AO=4T7[rads]. . . . . . e 34
3.8. (lzquierda:) Ganancias para distintos valores de A#é sin dispersion (AS = 0).

(Derecha:) Ganancia para distintos valores de dispersion con Af = 3[rads]

[9]. . . e 34
3.9. Ganancia obtenida usando las ecuaciones (2.26), (2.27) y (2.28), con A5 =

ks + ki — 2k, (lzquierda:) Utilizando k. = k,, con f, la frecuencia de corte de

la relacion de dispersion de k.. (Derecha:) Usando k. = k;, donde f; es la

frecuenciadecortede k; [2]. . . . . . . ..o 35
3.10.Modelo en HFSS de una SML, utilizando una linea de cuatro caras, cada una

con una impedancia superficial obtenida en mediante la ecuacion (3.6) [21].. 36
3.11.Comparacion con los resultados del SML con un sustrato Si0, para la figura

6 (izquierda) y 11 (derecha) de V. Belitsky [21]. . . . . . . .. .. ... .. .. 37
3.12.Impedancia de la linea en microstrip utilizando los datos de la tabla 3.6. . . . 37
3.13.Transmision S(2, 1) usando un substrato aSi para largos entre 50 a 400[um] y

frecuencias de 5, 10, 15 y 20[GHz], con tan § de 200 x 107y 1000 x 107¢. . . 39
3.14.Impedancia de la linea superconductora en microstrip con SiN y utilizando los

parametrosde latabla3.6. . ... ... ... .. ... ... ... ... ..., 40

3.15.Transmision S(2, 1) usando un substrato SiN para largos entre 50 a 400[um]
y frecuencias de 5, 10, 15 y 20[GHz], con tand de 200 x 107¢ y 1000 x 107,
el resto de las medidas se encuentraenlatabla3.6. . . . ... ... ... .. 41
3.16.Pérdidas por metro para distintas tangentes de pérdidas para una microstrip
invertida en substrato aSi y SiN, para el resto de los parametros se ultilizo la

tabla 3.6. . . . . . 42
3.17.Modelo de la microstrip invertida de linea superconductora utilizada [28]. . . 42
3.18.Microstrip invertida supercoductora utilizando los datos de la tabla 3.7 para

obtener una impedanciade 50[2]. . . . .. ... ... ... 43



indice de tablas

2.1.

3.1.
3.2.
3.3.
3.4.
3.5.
3.6.
3.7.

Condiciones de borde mas importantes para el modelo de lineas microstrip

en HFSS. . . . . . e 24
Medidas dependientes del filtro en microstrip. . . . . . . . ... ... ... .. 29
Medidas para la relacién de dispersion con frecuencia de corte f, = 7,44[GHz]. 29
Medidas del filtro utilizando linea en microstrip. . . . . . ... ... ... ... 31

Medidas del filtro usando las ecuaciones de Schneider, Hammerstad y Jensen. 31
Medidas del filtro utilizando linea en microstrip utilizando la herramienta TXLine. 31
Medidas de la microstrip paraelaSiyelSiN. . . . ... ... ... ...... 37
Medidas de la microstrip invertida con impedancia caracteristica de 50[2]. . . 43

Vi



Universidad de Chile - Facultad de Ciencias Fisicas y Matematicas
Departamento de Ingenieria Eléctrica ‘ fcfm

Capitulo 1

Introduccion

Desde el siglo pasado, uno de los problemas principales de la astronomia es el ruido
en las mediciones astronomicas, el cual es provocado por diversos fenomenos, entre ellos
el incremento de electrones aleatorios provocado por el incremento de la temperatura (co-
rriente obscura) , y fluctuaciones estadisticas en el caso de una medicidén con una pequefa
cantidad de fotones (ruido de disparo). Posteriormente estas mediciones son amplificadas
para su posterior analisis. Por ende, es importante que en la etapa de amplificaciéon que
se minimice el ruido introducido, de forma de caracterizar el ruido producido en la etapa de
medicion.

Para solucionar este problema se han desarrollado diferentes dispositivos de amplifi-
cacion que minimicen el ruido. Un ejemplo es el caso del HEMT (High-electron-mobility-
transistor) que tiene gran ganancia y bajo ruido. Sin embargo el ruido generado a pesar de
ser menor, sigue siendo significante para la deteccion de sefales astrondmicas. Por ende,
también se han utilizado otro tipo de dispositivos llamados amplificadores paramétricos.

Un amplificador paramétrico es un oscilador armonico controlado por algun sistema ex-
terno, teniendo este sistema una frecuencia distinta de la frecuencia natural del sistema.
Este tipo de amplificadores nacieron de los llamados osciladores paramétricos. Faraday
not6 que una senal de cierta frecuencia era excitada por energias de otra sefal del doble
de su frecuencia en las crispaciones de una copa de vino, de forma de hacerla “cantar”. Sin
embargo, este fenomeno fue reconocido por Rayleigh entre 1883 y 1887. El primer intento
de una aplicacion de esta interaccion fue con George Francis Fitzerald [1] tratando de ob-
tener oscilaciones en un circuito LC variando una inductancia con un dinamo. La primera
implementacion de un amplificador paramétrico se logro al usarlo entre Vienna y Moscu pa-
ra radio telefonia, prometiendo asi un futuro uso. Otras variaciones de este amplificador se
han logrado a lo largo de los anos, como las Junturas de Joshepson, Tubos de kylstron y
métodos dpticos.
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Una de las udltimas implementaciones es el amplificador paramétrico de inductancia
cinética de onda viajera o Travelling-wave kinetic inductance parametric (TKIP) amplifier,
fue patentado por primera vez el afno 2012 [2]. Este dispositivo se basa en la transmisiéon
de la potencia de una fuente llamada bombeo o en inglés pump, a la senal que se quiere
amplificar signal. Este intercambio de energia se produce debido a la combinacion de estas
dos senales utilizando un elemento no lineal, este tiene la ventaja no tener la necesidad de
disipar potencia, por lo que las variaciones de ruido fluctian en el limite de la fisica cuantica.

El objetivo principal de esta tesis es poder disenar parte de un amplificador paramétrico
de inductancia cinética. Para ello, se propone lograr los siguientes objetivos especificos:

= Obtener una relaciéon de dispersion que pueda ser aplicada para cualquier tipo de linea
de transmision.

= Simular la ganancia del amplificador, y corroborar una mayor ganancia al utilizar la
relacion de dispersion obtenida.

= Obtener una simulacién adecuada de las lineas de transmision superconductoras en
HFSS, de manera de poder utilizarlas para una posterior fabricacion.
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Capitulo 2

Marco Teorico

Este capitulo se centrara en la descripcion de los principales procesos que dominan en
un TKIP, explicando la deduccion de las ecuaciones que describen cada etapa, siguiendo
con la estructura descrita: Travelling-wave, Kinetic inductance y Parametric. Posteriormente
se explican las ecuaciones necesarias para realizar los distintos disefios dada una relacion
de dispersién. Finalmente se explican los fundamentos para entender el proceso de simula-
cién de una linea superconductora.

2.1. Travelling-wave kinetic inductance parametric ampli-
fier

El principio basico de un amplificador paramétrico es aprovecharse de una fuente o
pump, para transferir energia a la senal objetivo o signal. Un ejemplo de este tipo de am-
plificacion es un péndulo con una cuerda que varia su largo en el tiempo como se muestra
en la figura 2.1 [3]. Cuando la frecuencia de oscilacién de la cuerda es el doble que la de la
masa, entonces la masa empieza a aumentar su amplitud de oscilacién, este mismo princi-
pio ocurre en este tipo de dispositivos.

2.2. Amplificacion paramétrica

El fendmeno de mezclador de cuatro ondas es fundamental para que que se realice
el intercambio de energias entre dos senales, para de esta forma realizar la amplificacion
deseada. Se empezara esta seccion explicando este efecto, primero describiendo el Efecto
Kerr el cual es necesario para entender las ecuaciones del FMW donde se ve detallada-
mente el proceso de conversidn, incluyendo un ejemplo sencillo que ilustre este proceso.
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fa1h

Figura 2.1: El péndulo oscila a una frecuencia natural w, mientras que la cuerda oscila a
una frecuencia 2w, esto produce el efecto de amplificacion paramétrica [4].

Y Amplified signal Pump

Signal Si waveguide

Pump

Figura 2.2: Esquema de entradas con frecuencias fyump, fsignar Y S21AAS frumps fsignat ¥ fidier
para el mezclador de cuatro ondas [5].

La idea principal para la construccion de este tipo de dispositivos es amplificar intro-
duciendo el menor ruido posible. Para ello se utiliza una senal de bombeo o pump para
intercambiar energia hacia la senal a amplificar, este proceso se lleva a cabo utilizando un
sistema no lineal.

De manera general, se utiliza una fuente f, la cual se acopla a dos modos f; y f, utili-
zando el proceso mezclador de cuatro ondas (FWM) [6]. Después utilizando la dispersion,
seleccionar el ancho de banda adecuado para tener la mayor ganancia posible.

2.2.1. Mezclador de cuatro ondas

El mezclador de cuatro ondas o Four Wave Mixing (FWM) es un fendmeno de intermo-
dulacion no lineal donde tres ondas con frecuencias distintas interactiian con un medio no
lineal, de manera que gracias a que existe conservacion de momentum y energia, se trans-
fiere energia desde las fuentes de frecuencias f,1 y f,» a la sefal amplificada f,, ademas
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de producir dos nuevas ondas con frecuencias f;; y fi2 [7]. Por otra parte, el mezclador de
cuatro ondas es sensible a la fase por lo que este proceso es fuertemente afectado por
ajustes de fase [5].

Usualmente para este fenomeno se utilizan fuentes con una amplitud bastante mayor a
la una senal que se quiere amplificar f;, de manera de extraer una mayor potencia desde
estas. Desde ahora, por simplificacién solo se usa una fuente, por lo que f,; = f,2 = f
y fa = fiz = fi;, donde la senal de frecuencia f; representa una combinacion lineal de las
frecuencias anteriores. La figura 2.2 representa un dispositivo no lineal aprovechando el
proceso de mezclador de cuatro ondas, donde se aprecia la transferencia de energia desde
la senal pump a las senales signal e idle.

A continuacién explicaran dos efectos que son de utilidad para generar el FWM, el pri-
mero es el Efecto Kerr y el segundo es la inductancia cinética de no linealidad cuadratica,
en donde el efecto Kerr es analogo a este ultimo en la dptica no lineal [8].

2.2.2. Efecto Kerr

En la fibra Optica, la no linealidad se debe al movimiento no armonico de los electrones
ligados debido a un campo aplicado. Para la polarizaciéon general inducida por un campo
eléctrico satisface la siguiente relacion [6]

P=¢, (X(l)-E+x(2):EE+>((3)EEEE+--->, (2.1)

donde x!) es la suceptibilidad lineal que no depende del campo eléctrico. La suceptibili-
dad de segundo orden x? corresponde a la generaciéon de segundos armdnicos, la cual es
proporcional al campo y es despreciada en medios isotropicos. La suceptibilidad de tercer
orden x® se produce por el efecto Kerr Py, cuando el indice de refraccién de un medio
cambia debido a la insercién de un campo eléctrico aplicado, este efecto tiene una depen-
dencia cuadratica con respecto al campo eléctrico, donde cada una de las componentes del
tensor de cuarto rango XS’,)CI se define de la siguiente manera

X = X000k + X, 081 + X2, 000, (2.2)

donde §;; es la funcion delta de Kronecker. El resto de las suceptibilidades son despreciadas,
debido a que no se hacen esfuerzos adicionales para realzar la no linealidad para ordenes
mayores al tercero. Luego P es de la forma [6]

P=P,+ Py, =XV -E+\®:EEE. (2.3)
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Luego, considerando cuatro ondas 6pticas de frecuencias wy, ws, ws, w, linealmente polari-
zadas en el eje x, el campo eléctrico total y la polarizacién total se pueden escribir como

4
-1 :
E= 52 E Ejexp [i (kjz — w;t)] + c.c., (2.4)
Jj=1
4
- 1, .
P, = 5 E Prjexpli(kjz —w;t)] + cc., (2.5)
J=1
4
_ 1, :
P = 7 2 Poas o (52 — st + e (2.6)

donde c.c. representa el complejo conjugado de la expresion, k; = n;w;/c es la constante
de propagacion asociada a la frecuencia w; y n; es el indice de refraccion. Considerando
ademas que las ondas se propagan en la direccion z, la ecuacion de Helmholtz extendida
tiene la siguiente expresion

- 1PE Py, PPy
2oz Mg TH g

(2.7)

Luego, despreciando la parte temporal del campo al asumir condiciones cuasi forma de
onda continua (CW). Se tiene que la distribucion espacial del campo E; se puede escribir
como

Ej(r) = Fj(x,y)A;(2). (2.8)

Asumiendo que las amplitudes A; varian lentamente con z, se puede hacer la siguiente
aproximacion [9]

d24,
dz?

a4,
dz

J

: (2.9)

luego, usando la ecuaciones (2.4), (2.5) y (2.6) en la ecuacion (2.7), las ecuaciones de
acoplamiento que rigen la evolucion de las amplitudes A,, A; y A; estdn dadas por
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dA;  inqwy [ 2 2 % iAkz-

T - . fi1 |Aq] +22f1k |Ak|™ | A1+ 2fi230A5A3A € (2.10)
L k#1 i

dAs  ingws [ 2 2 % iAkz-

T - . faz |As| +22f2k|14k| Ag + 2fo134 AT Az Age (2.11)
| k2 i

dAs  inqws 2 2 % —iAkz-

= | (sl 2 far [A ) As + 2fsnn A As Afe (2.12)
L k#3 i

dAs  inqwy 2 2 % —iAkz-

—_— = faa |Aa|” + 2 Jar |Ak]” | As + 2fu31041 As Aze (2.13)

dz c oy

donde 7 = n(w) + ny |E|* es el indice de refraccion, n, = 2Re (xg;)m> es el coeficiente no

lineal del indice de refraccion, .. es una de las componentes de x® obtenida por la ecua-

cion (2.2),
que

n(w) es el coeficiente lineal, Ak es el desajuste de constantes de propagacion tal

Ak = (ﬁg’wg + T~l4’UJ4 — ﬁlwl — T~L2’LU2) /C (21 4)
y fijr €S la superposicion de integrales la cual es definida como
"o i (@, y) Ff (2, y) Fi(z, y) Fi(2, y)dedy
Jijm = ff : (2.15)

m_{z]kl} (ff | (2, y | dxdy)

Dado que se utiliza una onda pump de amplitud A, > A, A;, todas las integrales son
similares y se pueden apréximar de la siguiente manera

1
fzykl ~ fz] (216)
Acrs’
donde A.;; es el area efectiva transversal de la fibra definida como
<ff |F(z,y)? dxdy)
Acpp = (2.17)

(S

F(z,y | dxdy)

Se define v; = now;/(cAesf) = 7, utilizando sololuna sefal pump, se t.iene que wy = Wy = W,
Ademas sabiendo que w3 = w, y wy = w;, finalmente las ecuaciones de acoplamiento
quedan de la forma
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dAp . 2 2 2 * 1ALz
S =iy (A + 21A + 21 A) Ay + 24, 4] (2.18)
dA, . A
=N [(JAS]? + 2 Ai* + 2|4, %) A, + 247 A2e 7457 (2.19)
d4; . .
o =0 [(JA? + 2| A, * + 214, %) A; + 247 A2e 7477 (2.20)

Ahora, el tipo de amplificador paramétrico que se esta disefiando no usa el efecto Kerr,
sino que se usa el efecto de la inductancia cinética L(I,I.) la cual tiene una dependencia
cuadratica con respecto a la corriente (ver subseccion 2.3.1), luego la ecuacién de onda
para la corriente se define como

oI 0 ol

usando la expresion dada por la ecuacién (2.4), la corriente 1(z) esta dada por

4
I(z) = % Z F(x,y)A;exp[i(kjz —w;t)] + c.c.. (2.22)

j=1

Con ello haciendo un procedimiento analogo al anterior, finalmente las ecuaciones que mo-
delan la evolucion de las amplitudes A,, A; y A; se pueden escribir como

R (A7 + 2 A" + 2| Ail) A + 24,4, 4525] (2:23)
dAS st * —1 z
i = 7 (AP 204 +214,0) A, + Atz (224
dAZ Zk?l * —tABz
T = o (AP 42048 2 4) A+ 4432 (2.25)
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Figura 2.3: Esquema ilustrativo del efecto de la linea periddica, este representa la diferencia
de la constante de propagacion de la linea y la dispersién lineal k,, donde la frecuencia w,
se encuentra en en una banda de propagacion, mientras que la frecuencia 3w, es bloqueada
[2].

donde I'* = 212 /a. El factor 2 adicional en la ecuacion (2.26) se debe a que los tonos de
las senales idle y signal son el doble de la sefal pump [9]. Por conservacion de energia
y momentum que 2w, = w, + w;. También se define la diferencia de dispersion como
AB(w) = ks+k; —2k,, con ks = k(ws), k, = k(w,) ¥ k; = k(w;) las constantes de propagacion
para ondas de frecuencias w;, w, y w;, donde k(w, Ly, C') es la relacion de dispersion ideal
que se muestra en la figura 2.3. Esta relacion de dispersion debe ser de forma de suprimir
todas las frecuencias desde 3 f, en adelante, de manera de solo amplificar las frecuencias
deseadas.

Suponiendo que el cambio de la amplitud A, es despreciable, es decir % =0y que
ws &~ w, la ganancia paramétrica G, es

2 2
Gs = % =1+ [kf}'f”' sinh gL | (2.26)

*

se define coeficiente de ganancia paramétrica como g = —AS (AB/4 + k, |A,|° /I*). En el
caso de que no haya dispersion, es decir A3 = 0, entonces g = 0 y entonces

*

9 2
G,=1+ (kpﬁ” L) = 1+ (A0 (2.27)

Se puede ver que existe una dependencia cuadratica del desfase propio de la frecuencia de
bombeo, si se afiade una dispersion del tipo A3 = —k, |A,|* /I.* = —A#/L, la cuél es



Universidad de Chile - Facultad de Ciencias Fisicas y Matematicas
Departamento de Ingenieria Eléctrica ‘ fcfm

G~ %exp(QA@), (2.28)

donde se puede apreciar una mejora en cuanto a la ganancia obtenida, pasando de una
dependencia cuadratica de la ecuacion (2.27) a una exponencial.

2.2.3. Cancelacion de bombeo

El problema de tener en la salida del amplificador paramétrico (paramp) la fuente f, es
que es similar a la frecuencia de medicidn, por ende no es posible de apreciar los efectos
del amplificador con la senal f.

Para ello es necesario cancelar la fuente de manera de solo quedarse con las compo-
nentes importantes. Esta supresién se logra desfasando la fuente en la entrada en 180° del
amplificador de manera que la sefnal proveniente de la salida de este se sume destructiva-
mente.

2.3. Teoria de superconductores

Los superconductores son materiales en los que, bajo ciertas condiciones, es posible re-
ducir su resistividad a cero. Esto significa que a pesar de que el material no sea polarizado
con un voltaje en un momento, de todas formas puede existir una corriente si a este ya se le
habia aplicado uno. Dependiendo del superconductor, la corriente puede permanecer en el
material por cientos de anos. Esto se debe a que la corriente que pasa no es provocada por
un flujo de electrones independientes, sino por partes de estos llamados pares de Cooper.
Estos pares son formados por un intercambio de fonones [10].

La propiedad de superconductividad se descubrié en 1911 cuando el fisico Heike Ka-
merlingh al enfriar mercurio (Hg) a 4 grados Kelvin, su resistencia inmediatamente des-
aparecio [10]. Gracias a investigaciones de las propiedades de la material al producir helio
liquido, gano el premio Nobel en 1913. En 1933, Ochsenfeld y Meissner descubrieron que
un superconductor repele el campo magnético, nombrando el efecto Meissner. Esta repul-
sidn no es completa por lo que se tiene una ligera penetracion del campo por una distancia
llamada profundidad de penetracion de London )\, .

Este tipo de materiales son Utiles hoy en dia para levitacion magnética en el caso de
vehiculos de transporte tales como los trenes. Otra aplicacion se encuentra en el biomagne-
tismo, utilizando superconductores para hacer que hidrogenos y moléculas pesadas acep-
ten energia del campo magnético y asi puedan irradiar esta en cierta frecuencia que puede
ser mostrada graficamente.

10
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La aplicacion que se va a centrar este capitulo es la capacidad de generar una induc-
tancia no lineal en funcidén de la corriente. Primero se explicara una breve introduccion a
la teoria de los superconductores para finalmente obtener esta inductancia mas conocida
como inductancia cinética.

2.3.1. Inductancia cinética

La inductancia geométrica o externa L.,:..nai, 1@ cual depende exclusivamente de los
materiales y geometrias de los cuales esta construido un objeto, es usualmente la predo-
minante en un medio. Sin embargo en el estado superconductor, la inductancia cinética L,
se presenta cuando los pares de Cooper tienden a separarse debido a la velocidad con
la que son transportados, dependiendo de las condiciones internas como la frecuencias, y
externas como la temperatura puede ser la inductancia predominante, ademas a diferencia
de la inductancia geométrica, la cinética depende no linealmente de la corriente, que es uno
de los efectos fundamentales para realizar el FWM. Luego la inductancia total de un medio
se puede escribir como [11]

Ltotal = Le:pternal + Lk (229)

Ahora para obtener L, consideremos una linea de transmision de largo [ en donde todos
los cambios de corriente son producidos por una pequena corriente alterna. Luego, el voltaje
inducido V' provocado por la inductancia cinética L, es de la forma [11]

dr
V=L,—. 2.30
o (2:30)
Utilizando la ley de Newton se tiene que
dps
—eV = — 2.31
V= (231)

donde p, es el momentum de los electrones bajo la superconduccion de los pares de
Cooper. Por ende, reemplazando la ecuacién (2.30) en la (2.31) la inductancia cinética es

-1
I — -1 (d]) dp, _ —mdv, (2.32)

dt dt e dl’

A medida que la velocidad de los pares de electrones se incrementa, la separacion de
estos se vuelve favorable. Este fendmeno es explicado bajo la teoria de Ginzburg-Landau,
la cual se expresa bajo la ecuacion [11]

R - : (2.33)
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donde ¥ y ¥ es la densidad del estado superconductor normal y a velocidad maxima
respectivamente. De esta forma f? esta normalizada a la unidad en ausencia de corrientes
y campos. v,, es la velocidad correspondiente a la maxima supercorriente como funcion de
la velocidad de los electrones v,. La expresién completa de la corriente es de la forma

I = —eA|U | fPu,, (2.34)

donde A es la seccion de area de la linea. La corriente maxima se genera de la siguiente
forma, con un incremento de corriente, la energia de los electrones también aumenta, pero
esto provoca un decrecimiento de la densidad total de portadores. Por lo que al aumentar
la corriente, el parametro de orden ¥ es inestable en v,, y por ende I = I(v,). Luego
reemplazando las ecuaciones (2.33) y (2.34) en la ecuacion (2.32) se tiene

m w2\ 7!
L= ——" (1= . 235
’ Aewooﬁ( 3v2n) (2.35)

Dado que en un sistema no se pueden ajustar instantaneamente a cambios en v,, por lo
que el factor de densidad condensada ¥ en un tiempo infinito de relajacién hace que este
se considere f? constante en la supercorriente. Utilizando la aproximacion de polarizacion
pequena la cual es [12]

USNQI

~ 2.
o Y3 (2.36)

de la ecuacion (2.36) y utilizando la expresion (2.35) la inductancia cinética se escribe como

m 412
L.=—" |1 2.37
k Ae2 ‘\Iloolg ( * 27[3) ’ ( )

denominando o? = 2* como la razén de inductancia cinética a inductancia total y I, = alc
, se tiene que la expresion final para la inductancia cinética en funcion de la corriente es de
la forma

[2
L= Ly (1 + ﬁ) , (2.38)

con Ly = gﬁ‘yﬁml. Utilizando una aproximacion en series de Taylor para I < I, , la velocidad
de fase de la linea de transmision bajo este tipo de inductancia es

1

th = = ~ 0 0) (1 _ L ) , (2.39)

272

12
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donde v,,(0) = VL;TC y L'y C son la inductancia y capacitancia total por unidad de largo. Se

asume ademas que la inductancia geométrica L, < L. L, se puede calcular utilizando la
teoria BSC [13], la cual se obtiene de la siguiente forma

hR,

Lo=ZAmy

(2.40)

con R, la resistencia en estado normal y A(T) es el parametro de brecha del supercon-
ductor, donde se asume suficientemente pequena para que la distribucién de corriente que
pasa por el filtro sea uniforme, la cual se describe como

35T,

A(T) = =5, (2.41)

donde T, es la temperatura critica del superconductor y k;, la constante de Boltzmann. Tam-
bién se puede calcular L, a través de la siguiente relacion

_ X (T)

Ly B (2.42)

siendo p, la permeabilidad en el vacio, y A.(T) la profundidad de penetracion del campo
magnético de la linea , el cual tiene la siguiente relacién

Ao
T 1-0,1(T/T,) — 0,9(T/T.)2’

AL(T) (2.43)

con ) de la forma obtenida en la ecuacion (2.44), donde o,, es la conductividad obtenida a
una temperatura 7. y h es la constante de Plank.

h
Ao=(]——= 2.44

el cual a frecuencias f < f. = %(T) la profundidad de penetracién no depende de la

frecuencia.

13
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Figura 2.4: Filtro periddico de lineas de transmision con entradas V,, y I,,, y salidas V,,,; y
I,.+1, donde los Z; representan la matriz de impedancias de la linea j.

2.4. Filtros en microondas

Los filtros son dispositivos que controlan el ancho de banda de un sistema. Por ejemplo
un filtro pasa bajos, como dice su nombre atenua senales con una frecuencia mayor a una
frecuencia de corte w,. Los filtros de microondas comenzaron a desarrollarse en 1937 con
la publicacion de un articulo utilizando la matriz ABCD para calcular impedancias y fases de
imagen mas que obtener secciones de filtros [14]. Los mayores avances y aplicaciones se
lograron en la segunda guerra mundial en el laboratorio de Radiacion del M.L.T, los labora-
torios Bell, entre otros, usandose para filtros de baja frecuencia en telefonia y radio. En los
anos 1950 en un instituto de investigacion de Stanford se incrementaron de forma conside-
rable el desarrollo de filtros y acopladores. A pesar de que después de la guerra varios de
los investigadores que eran fisicos decidieron volver a sus propios temas de investigacion,
todavia ese trabajo se sigue usando hasta hoy en dia utilizando sofisticados programas de
diseno (CAD).

Los filtros se pueden crear a partir de diversas técnicas, materiales y geometrias .
Aqui se van a tratar dos tipos de lineas de transmision, los cuales son Microstrip y Coplanar
Waveguide (CPW). En esta seccion se discutira la forma en como se logra la relacion de
dispersion deseable. Para ello primero se describe la matriz ABCD, la cual relaciona los
voltajes y corrientes de entrada, con los de salida de la forma

Vol |A Bl [Van
-1 o] ] 249
A pesar de que la matriz ABCD se obtiene para cualquier tipo de componentes, en el

filtro se va a utilizar solo lineas de transmision, el cual tiene una matriz ABCD producida por
la expresion [15]

14
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{g‘ g} =12k, (2.46)

donde Z; representa la matriz de impedancias del bloque j, Z, es la impedancia caracteristi-
ca de la linea, k es la constante de propagacion de una onda pasando por la linea j-ésima
y [ es el largo de esta ultima.

Para voltajes V(z) y corrientes I(z) de un sistema que solo se propagan en la direcciéon +z
se escriben como

V(z)=V(0)e7* I(z) = 1(0)e = (2.47)

Luego, como la estructura es infinitamente larga, el voltaje y corriente del terminal n
puede diferir en el terminal n + 1 solo por el factor de propagacion ¢~7¢. Dado lo anterior,
se tiene que solo hay ondas propagandose en una direccion y por ende se tiene que V1 y
I,,+1 son de la forma

Vo1 = Ve 74 Iy = Le 4. (2.48)
Utilizando las ecuaciones (2.45) y (2.48) se tiene el siguiente sistema de ecuaciones
Vn+1€7d o A Bl |Vin
|:]n+levd:| B [C D} [InJrl ’ (2.49)
para que haya solucién no ftrivial, se tiene que el determinante de la matriz resultante de
despejar las variables V,, .1 y I,,,; debe es 0, por lo que
AD +e*? — (A4 D)’ — BC = 0. (2.50)
Ademas, dado que el sistema es reciproco, es decir no contiene cargas activas o no
reciprocas como ferritas se cumple la condicidén
AD — BC =1. (2.51)

Finalmente suponiendo v = «a + j3 y resolviendo el sistema de ecuaciones (2.50) y
(2.51), se tiene que la relacidn de dispersion es

A+D

cos vd = cosh ad cospd + j sinh ad sin fd = 5

(2.52)

15
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2.4.1. Guia de onda coplanar

El primer amplificador paramétrico creado fue disenado con guias de onda coplanares
(CPW), por ende es necesario comprobar el diseno en este tipo de linea para verificar que
los métodos que se desarrollan repliquen resultados similares a los de Eom [2]. Bajo este
contexto, en esta seccion se pretende abordar de manera general el disefo de una linea
coplanar, describiendo las caracteristicas necesarias para su disefo [16]. Un esquema ge-
neral este tipo de guia de onda se muestra en la figura 2.5, donde h; y hy son las alturas
de los sustratos de permitividad relativa ¢, y ¢,- respectivamente, h; y hy son las distancias
entre los sustratos y las cubiertas metalicas, W es la distancia entre la tierra y la pista con-
ductoray S es el ancho de esta.

Debido a que existe un plano conductor junto al sustrato, este genera perturbaciones en
la transmision de un campo eléctrico, por ende se define una permitividad efectiva ¢, para
una CPW de la forma

. Copw
e =
Cair

=14+qEe1—1)+q(E2—1), (2.93)

donde Cepw Y Coir SON las capacitancias por unidad de largo de la linea y del vacio respec-
tivamente. Luego los coeficientes ¢, y ¢» se calculan de la siguiente forma

: (2.54)

)

)

) -1

)] , (2.55)

16
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Figura 2.5: Esquema de una linea de onda coplanar, donde h; y h, son las alturas de los
sustratos de permitividad relativa ¢, y ¢,2 respectivamente, h3 y hy son las distancias entre
los sustratos y las cubiertas metélicas, W es la distancia entre la tierra y la pista conductora
y S es el ancho de esta. [16].

donde la velocidad de fase v, se expresa de la forma

C

Vpp = ——, (2.56)
" Eerr
mientras que la impedancia caracteristica que una CPW tiene esta dada por
1 60m [ K (ks) K(k:4)] -
Zy = = + , 2.57
0 Copwpn /e {K(ké) K(k}) ( )

teniendo que los K (k;) con i = {1,2,3,4}, son los mddulos de la integral eliptica completa
de primer tipo, la cual es de la forma

K(k;) = /1 e (2.58)
e V=) - R |
donde los k; y k. tienen las relaciones
sinh(7S/4h;)
ki sinh {[m (S + 2W)] /4h;}’ ki \V i (2.59)
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Considerando una estructura coplanar convencional con un dieléctrico de sustrato finito,
se tiene que ¢, = 1, haciendo h; = 00, €,0 = 1y hy = hy = oo se tiene

S
p— pu— = = ———— 2.

k1 =ko= ks =ky SO (2.60)
ki = ky, (2.61)

luego utilizando las ecuaciones (2.58) y (2.59), las capacitancias son Copy Y Coir

K (k1) K (ko)
_ _ 2.62
Copw = 250 (601 — 1) K (&) +4€0K(k’6)’ (2.62)
K (ko)
air — 4 e 2.63
Cor = K ) (263
ademas, la inductancia geométrica por unidad de largo L.,i..ne €S de la forma

Lex ernal — —, )
ternal =0 K (ko)

como también la permitividad efectiva ¢, e impedancia caracteristica Z,,, que al depender de
Copw Y Cuir SON de la forma

Copw (er1 — 1) K (ko) K (k1)
.= =1 , 2.65
S B CAVS (Y (269
1 307 K(k’o)
Zoy = = . 2.66
O Coee VR K(K) (2.66)
Ademas, la inductancia geométrica por unidad de largo se escribe como
K /
Lea:ternal = Ho <k ), k 5 k'/ =v1- k2. (267)

AKE T S+2w

Al utilizar en CPW un superconductor , es necesario considerar adicionalmente la induc-
tancia cinética L;, la que depende de la profundidad de penetracion del campo magnético
AL(T), la cual se escribe como

C LT 0,4
4ADK (k) |sinh(t/2Ar) ~ /[(B/A)? —1][1 — (B/D)?] |’

Ly, = poAr(T) (2.68)

donde las relaciones A, B, C, D estan dadas por

18
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t1 [ 2t\?
A byl C) L5 (2.69)
T 2 s
52
= -— 2.7
B=_7 (2.70)
t £\’
C=B——+4/[=) +W2 (2.71)
™ ™
p=2,c (2.72)
™

2.4.2. Microstrip

Ahora una vez implementada la linea en CPW, en donde se comprueba que los métodos
utilizados son validos, se replican los métodos pero esta vez utilizando una linea microstrip,
para ello se va a explicar las ecuaciones necesarias para poder obtener una relacién de
dispersion deseada descrita por la figura 2.3.

Una guia en microstrip se puede observar en la figura 2.6, donde permitividad efectiva
esta dada por [15]

er+1 er—1 1 W 2
o i +0,04 (1 — )7 para W/d < 1

€. = . (2.73)

er+1 er—1 1
5 + 5 WFSErIT para W/d > 1

A continuacion, la impedancia caracteristica de la linea Z, es de la forma

\?% In (3¢ + %) para W/d < 1

Zy = . (2.74)

1207
JETW/dT139340,66Tm(W/d1, 44D  Para Wjd>1

De forma opuesta, si dada una impedancia 7, se quiere obtener el ancho W y espesor
d necesarios, las relaciones son

% (2.75)

™

628’2112 W/d<2
2 [3—1—111(23—1)+%{1n(3—1)+0,39—%}] W/d>2’
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Figura 2.6: Figura de una linea en microstrip, el cual tiene una linea conductora de largo
L , ancho W y espesor d. Un sustrato de altura H con una permitividad relativa ¢, y una
tangente de pérdidas de angulo ¢ y en la capa inferior un plano de tierra [17].

donde Ay B son

Zy le.+1 e —1 0,11
A=— 0,23 2.76
60 > e+ 1 < 9 % Er ) ’ (2.76)
37T
B = ) 2.77
220\/57« ( )

Sin embargo, para términos de fabricacion son necesarias relaciones mas precisas, lue-
go se tienen las ecuaciones que Schneider propuso, la cual tiene un error relativo con res-
pecto al experimental de un %0.25 para 0 < W/d < 10 [18]

, o n (32 + ) para W/d < 10
Zy =222 (2.78)
VEe 1207 para W/d > 10

W/d+2,4270,44%+(17%)6

y la permitividad efectiva de Hammerstad y Jensen, teniendo un error relativo de un %0.2
para 0,01 < W/d <100y e, < 128, las cuales son [19]

e +1 g —1 104\ %
_ a 2.7
Ee 5 T3 (1 + ) , (2.79)

donde Zr es la impedancia en el vacio y para efectos practicos ab ~ 0,5 . Luego, la induc-
tancia geométria por unidad de largo en una microstrip es de la forma [19]
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Zov/Ee (2.80)

Le:(:ternal = .
C

En una linea microstrip superconductora, sabiendo que la inductancia total es L = Leyterna +
Ly. La razdn de inductancia cinética a la inductancia total o« = L, /L se escribe como [20]

A ¢ A t,\\ 2
a=1-—(1+ “coth (—8) + ~Zcoth <—g>) , (2.81)
( h ) h Y

donde \; y A, son las profundidades de penetracion de la cinta y tierra respectivamente,
mientras que h es la altura del substrato.

2.4.3. Impedancia superficial en lineas superconductoras

A diferencia de las lineas con conductores normales, las lineas superconductoras tie-
nen la propiedad adicional del efecto Meissner, el cual al tener una repulsion del campo
magnético dentro del superconductor cambia su constante de propagacion /3, e impedancia
caracteristica Z,. Estos cambios se van a explicar para una linea de transmisién en mi-
crostrip superconductora. Para ello primero se describe la conductividad compleja o dada
por

o =01 — joo, (2.82)

donde o, y 05 se obtienen utilizando la teoria Mattis-Bardeen [21]

ﬁzhi T L) = Fe + hw)] % &+ A+ e de 4 -
On T Ja V(€2 = 82) - [(hw — o)’ — a2]? .
+ " = 2w — o)) % - de
w /s V(€2 = 82) - [(rw —2)? — A7)
L S hwe —& — A7 de. (2.84)

On hw A—Fw,—A

V(e = 82) - [(w — ) — A7)

Para frecuencias f < f., la impedancia superficial del superconductor Z5 por unidad de
area con un espesor t, propuesto por G Yassin y S Withington se define como [22]

, 1/2
Zgp, (W) = (‘7 s 0) = jwpeh, = R+ j X, (2.85)

g
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donde o se obtiene de la ecuacion (2.82), con esto la profundidad de penetracion eléctrica
A magnético 4, se escriben de la forma:
X R
A= 6= —. (2.86)
wHo who
Con la impedancia superficial de la ecuacién (2.85), la impedancia caracteristica Z; y la
constante de propagacion S en una linea microstrip superconductora son

Ao coth (f\—o> + Ao coth (;—i)

1200 h
Zy = — 1 = Zp x Sw'/? 2.87
0 ,—gr W + h p X ow'", ( )
t
or Ao coth (f\—z) + Ao coth (ﬁ)
-0 . L1 _ 1/2 o
ﬁg AO W e -+ A ﬁp X Sw , ( 88)
Ao coth (22 ) + Ay coth ( 4
Sw=1+ <*> <*> (2.89)

h Y
con A es la longitud de onda en el vacio, con ¢, el espesor del superconductor y ¢, el espe-
sor del plano de tierra.

Cuando [ = f. la ecuacién (2.85) se puede aproximar a [23]

coth (%) para una excitacion
Zs(w) = jwpgAg - , (2.90)
coth (Aio) + csch (Aio) para doble excitacion

donde si la doble excitacién es simétrica se utiliza el termino de suma, si es asimétrica se
utiliza el término de resta . Si Z, se deja en términos de la conductividad o, se tiene

Zy(w) = (j“;“°>1/2 . coth <(jwyoa)l/2 t) , (2.91)
Zy(w) = (j“;W)l/Q- [coth ((jw,uoa)lm t> + csch ((jw,uoa)l/Q t)} , (2.92)

para una y doble excitacion respectivamente. Una vez calculada la impedancia, existen dos
métodos para modelar una linea superconductora. La primera es utilizando solo un plano
conductor, usando como impedancia superficial la obtenida en la ecuacion (2.95) [23], a
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pesar de que esta forma no representa fisicamente a la linea, para la mayoria de los casos
practicos, es decir con | Z,| < 377 es suficiente.

El segundo método, utiliza dos planos conductores separados por la distancia ¢, la cual
seria el espesor de la linea, esta se puede representar en un circuito como una impedancia
Z, paralelo con la impedancia equivalente de una inductancia L = pt y una resistencia Rq,
este modelo es representativo si wL > Z, 0t > \p.

Si se quiere una mejor aproximacion del método de caras paralelas en comparaciéon con
un superconductor real, se tiene que para doble excitacion la impedancia superficial es

Zo(w,t) = % (22, — juopot) + [AZ2 + (Gupot)”]]. (2.93)

En el caso de una excitacion, se utiliza la aproximacién Z, = CZ,, donde C es

t

2
t
C={1-——— 1+ [ —o ] |, 2.94
2)\Lcothﬁ <2ALcothﬁ> ( )

reemplazando la ecuacién (2.91) en C, se tiene que Z, esta dada por [21]

B jwot Jwpoet \?
Zy(w,t) = Zg(w) x |1 — 27.(w) + \/1 + ( ) . (2.95)

2.5. Linea microstrip en HFSS

Esta seccion se va describir como modelar una linea de transmision de tipo microstrip
en HFSS, para ello se van a tratar los dos modelos explicados brevemente en la seccion
anterior: utilizando solo un plano o utilizando placas paralelas. Primero se va a modelar una
linea con una cinta de conductor perfecto, para ello se muestra en la tabla 2.1, con las con-
diciones de borde necesarias para los planos mas importantes.

Donde Perfect E se utiliza para objetos de conduccion perfect (PEC). Perfect H se usa
para objetos donde se puede aprovechar simetria de este campo para disminuir el tiempo
de simulacion. Radiation se utiliza para ambientes donde hay un infinito espacio. Mientras
que la condicién Impedance modela la parte real e imaginaria de una impedancia en una
superficie.
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Tabla 2.1: Condiciones de borde mas importantes para el modelo de lineas microstrip en
HFSS.

Condicion de borde Tipo de plano
Perfect E Modela una superficie de un conductor perfecto.
Perfect H El campo eléctrico E pasa tangencialmente por ese plano.
Radiation Simula un problema abierto,

haciendo que las ondas se propaguen infinitamente.
Impedance Modela una impedancia superficial.

Impedance Boundary X

General | Defautts |

Mame: IImpedancia_Superﬁcial

Resistance: Ipr[NambreDataseﬂ JFreq) Ohm / square

Reactance: Ipwl[NombreDatasetZ,Freq} Chm / square

™ Infinite Ground Plane

Use Defaults |

Aceptar Cancelar

Figura 2.7: Menu de la opcion Impedance, utilizando el comando pwl para definir una impe-
dancia superficial [24].

Para agregar una impedancia superficial dependiente de alguna variable, se hace clic
secundario en Impedance y se escoge la parte real o imaginaria de esta. Si se quiere
agregar alguna dependencia con respecto a alguno de los paramétros del modelo, es ne-
cesario generar esa dependencia fuera de HFSS y guardar esos datos en HFSS, esto se
hace con la opcion HFSS>Design Datasets >Add>Import. Luego para utilizar estos datos
finalmente para usar los datasets, se selecciona una cara y con clic secundario en Assign
Boundary>Impedance, se anaden los datos usando el comando pwl(Nombre_dataset,va-
riable) [24] como se muestra en la figura 2.7.
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- Magnetic Loss Tangent | Simple 0 i/Edit Modifier for
kM agnetic S aturation Simple 0 tezla B
Lande G Factor Simple 0 1 Thermal Modifer
Delta H Simple 0 A per_meter
- Measured Frequency | Simple 0 Hz
Maszz Dengity Sirmple 0 kadm™3
I W alidate M aterial |
Set Frequency Dependency .. | IEaIcuIate Properties for: LI
Rezat | ak I Cahicel |

Figura 2.8: Menu donde se muestran las propiedades necesarias para caracterizar el mate-

rial [25].

Para definir un substrato, se dirige a la opcion Select Definition>Add Material, con ello
se aparece el cuadro con las propiedades del material que aparecen en la figura 2.8. Para
efectos de esta tesis, las propiedades mas importantes son la permitividad relativa y la tan-

gente de pérdidas dieléctrica.

Si es que se quiere agregar cualquier condicion adicional a algun objeto o superficie, por
precaucion se necesitan eliminar todas las demas condiciones al objeto con anterioridad.
En caso de que no se haga, va a predominar las condiciones que hayan sido las ultimas en

ser inicializadas.
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2.6. Resumen capitulo

En este capitulo se ha revisado la teoria necesaria para entender el disefio de un ampli-
ficador paramétrico. Primero entendiendo como se genera el fenomeno de amplificacion al
explicar el mezclador de cuatro ondas (FWM), para luego ver como se obtiene la no linea-
lidad causada por la inductancia cinética y el efecto Kerr para producir el FWM. Luego se
describe la forma de obtener una relacién de dispersion en base a lineas de transmision.
Una vez teniendo la relacién, se procede a explicar como se obtiene la ganancia paramétri-
ca utilizando la relacion de dispersion que permite rechazar las frecuencias no deseadas.
Finalmente se describen los tipos lineas que se utilizan, detallando las ecuaciones que rigen
su comportamiento y las condiciones necesarias para que sean validas.
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Capitulo 3

Implementacion

Uno de los objetivos principales de esta tesis, es disenar lineas superconductoras, de
manera de poder obtener el filtro periddico que genera la dispersion deseada su posterior
fabricacion.

En este capitulo, se describira la metodologia utilizada y los resultados obtenidos de
la ganancia paramétrica. Luego, se detallara el modelo de una linea microstrip supercon-
ductora. Primero corroborando la metodologia utilizada, al comparar los resultados de las
simulaciones con los distintos articulos. Luego, para distintas propiedades del substrato, se
obtienen las pérdidas para distintos largos de la linea y frecuencias. Finalmente se abor-
dara una microstrip invertida en 50[Q2] como disefio alternativo, analizando las posibles ven-
tajas y desventajas con respecto al disefo original.

3.1. Relacion de dispersion

El filtro periddico de largo d que formara parte del amplificador paramétrico es de la forma
mostrada en la figura 3.1. Se aprecian lineas de transmisiébn homogéneas de caracteristi-
cas: impedancia caracteristica Z,, constante de propagacion k,, , largo L, coni = {1,2,3, 4},
permitividad efectiva ¢.;f,, ancho de la linea W,, altura del substrato h, y espesor de la
linea conductora t,. Ademas, hay dos conjuntos de perturbaciones aplicadas a la linea ho-
mogénea, las cuales se representan por los siguientes atributos: impedancia caracteristica
Z,, constante de propagacion k;, largo [;, con i = {1,2,3}, permitividades efectivas c.;,
ancho de la linea W, altura de substrato h;, y espesor de la linea conductora ¢;. Donde
d, 1, €ru, €01, Wa, Wi, ha, by, ty, £ SON lOS parametros independientes, el resto de ellas son de-
pendientes, donde su dependencia se puede apreciar en la tabla 3.1. Si se tiene una linea
en CPW se agregan como variables independientes las distancias entre la linea conductora
y la tierra {S,, S;} .
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Figura 3.1: Filtro utilizando un modelo de lineas de transmisién, donde las caracteristicas
de las lineas estan representadas por el subindice u o unloaded y las perturbaciones por el
subindice [ 0 loaded.

Esta forma bajo las medidas apropiadas, genera rechazos desde 3 f,, en adelante, siendo
las frecuencias que se desean eliminar para concentrar la potencia del amplificador en un
ancho de banda entre 0 y 2f,. En esta seccidn se explican las distintos tipos de lineas
usadas para disenar este filtro y los resultados obtenidos. Utilizando la ecuacion (2.52),
ademas de asumir un medio sin pérdidas (« = 0), se tiene que la relacion de dispersion del
sistema es

A+D
2 Y

cos Bd = (3.1)
donde para obtener Ay D, es necesario resolver el sistema de ecuaciones matriciales mos-
trado en la ecuacion (3.2). Para obtener una relacion de dispersion, solo se necesitan los
parametros {d,li, Z., Zi,ccrru €es1}- SiN embargo, para lineas de transmisién reales, los
parametros {Z,, Zi, c.u, €cf 11} S€ deben calcular dependiendo del tipo de linea que se ten-

ga.

A B]  [coskyLy jZ,sink,Li] y [coskyly  jZysinkyly ] y
C D| jmg—le cosk, L1 | _j% cos kili |
[coskyLo jZ,sink,Ly|  [coskls jZ;sinkls]
: sin ky, Lo kL X | - sinkly kil X
jTpr coskuly | U [T coskily | 3.2
[coskyLs jZ,sink,Ls] < [cos kyls  §2Z;sin kls) '
_j—smlz“:LS cosk,Lsz | _j—smzl‘;ll?’ coskily | x
[coskyLy jZ,sink,Ly]
| ’Z“ZL‘* cos ky Ly
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Tabla 3.1: Medidas dependientes del filtro en microstrip.

Dl I3 Ly Lo Ls Ly k., k;

ln ]2, | 3(Di—0) | Di—5(i+1) | Di—5(a+13) | 5(Di—13) | koy/Zersu | ko/Eersi

Tabla 3.2: Medidas para la relacion de dispersion con frecuencia de corte f, = 7,44[GHz].

dlpm] | Llpm] | ZJ[ | Zi[Q] | €eppu | Eerp
3200 120 50 10| 27.5 | 30.7
1[:'0[:'_—' T T T T T I'il' T T T T T il T T T T T E T T T T T T T T T T T
I -"JE\'- E || E |
soo / e \ 2 . |
; | | |
L | ! |
. 600G : C I \
T I / E E ."I E I'l,
E I : o ! '.
o 400¢ : L :
3 5 5 ;’ 5
200} : | i \ ]
. : ' : 'll
o'/ 5 I 5 ]
0 5 10 15 20 25 30 35
f,u zfp S.fp

fIGH?]

Figura 3.2: Relacion de dispersion del filtro periddico obtenida utilizando los parametros de

la tabla 3.2.

Para corroborar la implementacion del modelo teérico, se comparan la relacion de disper-
sion obtenida en Wolfram Mathematica, con la transmisidén S(2, 1) observada en el paquete
de simulacién de AWR, donde para lograr un rechazo de -30[dB] en las bandas prohibidas,
es necesario utilizar hasta 50 filtros en cascada.

Usando los datos que se muestran en la tabla 3.2 la relacion de dispersion de ideal es la
que se muestra en la figura 3.2, donde f,=7.44[GHz] es la frecuencia de la sefial de bombeo
0 pump que se le esta inyectando al sistema. Ademas, a partir de 3 f, las bandas prohibidas
empiezan a crecer, que es lo que finalmente se quiere lograr.
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Figura 3.3: Relacién de dispersion del filtro periédico en AWR usando las medidas de la
tabla 3.2.

Luego utilizando las mismas medidas en AWR al usar lineas de transmision ideales, ob-
serva que la componente S(2,1) se atenua considerablemente en las frecuencias de corte
de la frecuencia de bombeo, esta atenuacién aumenta al colocar en cascada 5, 10, 20 y
50 filtros periodicos los resultados se obtienen en la figura 3.3. A pesar de que se estan
comparando graficos con distintas relaciones, se pueden apreciar similares resultados con
la figura 3.3, teniendo frecuencias de corte cercanas a f,, 2f, y 3f,.

Las perturbaciones generadas entre [f,.2f,] ¥ [2f,,3f,] son provocadas por las perdidas
producidas por un ligero desacoplamiento de impedancias entre los puertos y el filtro, estas
perturbaciones empiezan a ser importantes a partir de los 15[GHz], causando una atenua-
cion hasta los -9[dB]. Sin embargo, el rango de importancia del amplificador usualmente
es hasta los 2f,, por lo que no son un problema significativo. Para el caso de trabajar en
frecuencias mayores a 2f, es necesario redisenar el filtro para obtener un mejor acople de
impedancias.

A pesar de haber corroborado los modelos ideales, es posible tener resultados mejores
en AWR dependiendo del tipo de linea de transmision, como microstrip y guia de onda co-
planar, de los obtenidos utilizando los valores de la tabla 3.2. Es por ello que es necesario
describir detalladamente la corroboracidn de resultados para distintos paramétros, de ma-
nera de llegar a resultados similares.
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Figura 3.4: Modelo 2D del filtro microstrip en AWR.

Tabla 3.3: Medidas del filtro utilizando linea en microstrip.

d[p“m] t[nm] ll [:um] Wu [:um] VVl [:um] Eru Erl hu [Mm] hl [[Lm]
4000 | 150 100 10 80| 7118 8 1.6

Tabla 3.4: Medidas del filtro usando las ecuaciones de Schneider, Hammerstad y Jensen.

ZJQ) | Zi[Y | ecpru | Eeppr
5050 | 210 | 493 | 11.25

Tabla 3.5: Medidas del filtro utilizando linea en microstrip utilizando la herramienta TXLine.

Zu[Q] ZZ[Q} Eef fu Eeffl
50.98 | 2.09 | 4.85 | 11.17

3.1.1. Diseno filtro periddico en microstrip

Para obtener las medidas reales del filtro para su posterior fabricacion, primero se corro-
bora el modelo de microstrip utilizando una cinta de conductor perfecto (PEC), para poste-
riormente introducir la impedancia superficial. De esta forma se obtiene una idea mas clara
de la relacion de dispersion, al simular los efectos superconductores en HFSS.

Para la linea en microstrip, la transmisiéon S(2,1) se obtiene heuristicamente usando
AWR para frecuencias entre 5 a 40[GHz], las medidas obtenidas se muestran en la tabla
3.3. Dado que se requiere fabricar una linea microstrip con una impedancia caracteristica
de 50[Q2], la impedancia Z, del filtro ideal y la del filtro en microstrip estan disenadas para
esa impedancia, luego desde este parametro se obtuvieron todos los demas.
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Figura 3.5: Relacion de dispersion del filtro periédico en Wolfram Mathematica usando mi-
crostrip con los parametros de la tabla 3.3.
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Figura 3.6: Relacion de dispersion del filtro peridodico en AWR usando microstrip con los
parametros de la tabla 3.3.
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Usando las ecuaciones (2.78) y (2.79), se obtienen las impedancias caracteristicas y
permitividades efectivas de la linea mencionada en la tabla 3.3, estas se muestran en la
tabla 3.4. Mientras que con la herramienta de AWR TXLine en donde se obtiene que los
mismos parametros (ver tabla 3.5) se puede apreciar una leve diferencia, esto se debe a
que ecuaciones que usa TXLine ocupa son las (2.73) y (2.74), por lo que son menos cerca-
nas al valor real.

La relacion de dispersion obtenida por las medidas de la tabla 3.3 se muestra en la figura
3.5, donde se puede apreciar que las frecuencias de cortes en f, y 2f, tienen un rechazo de
un ancho de banda 2[GHz], mientras que este rechazo desde los 18[GHz] es completo, este
resultado es satisfactorio puesto que el rango del amplificador no supera los 2, y cortar las
demas frecuencias permite una buena amplificacion.

Los resultados de la de transmisién S(2,1) en dB se muestran en la figura 3.6, donde
aqui se tuvieron mejores resultados el de la linea ideal, primero porque las perturbaciones
son bastante menores, provocado por un una despreciable resistencia de la linea, y porque
no se utilizaron las mismas medidas, obtenidas anteriormente con solo la relacién de dis-
persion ideal, teniendo una mayor libertad para optimizar los parametros de acuerdo a lo
necesitado.

La permitividad relativa ¢,., es la del silicio amorfo (a-Si), mientras que la de ¢,; es del ni-
truro de silicio (SiN), el espesor de la linea es de 150[nm] por efectos de fabricacion, pero es
posible obtener resultados similares hasta los 500[nm]. La forma del filtro se puede obser-
var en la figura 3.4, donde se puede apreciar la forma base del filtro indicada en la figura 3.1.

3.2. Ecuaciones de acoplamiento

En esta seccion, se procedera a mostrar y explicar los resultados que se obtuvieron de
las ecuaciones de acoplamiento de las ecuaciones (2.26), (2.27), (2.28), y como de esta se
obtiene la ganancia paramétrica. Corroborando estos resultados con los de Eom [9]. Donde
se describe el método utilizado para calcular la ganancia paramétrica y se explican las dife-
rencias con respecto al articulo.

Donde dada una frecuencia constante f,, queda determinada la frecuencia f; = 2f, — fs ¥y
por ende ks, k; y k, por la ecuacion (3.1) y usando una linea de transmision ideal, ocupando
los parametros de la tabla 3.2. Utilizando las condiciones iniciales de las senales involu-
cradas en la amplificacién paramétrica A,(0), A;(0) y A;(0) conocidas se puede obtener la
amplitud de las tres ondas en funcién de la distancia z. Luego al tomar A,(0) y As(L), con L
el largo del resonador, es posible calcular una ganancia del resonador para esa frecuencia.
Se resuelven las ecuaciones paramétricas para cada punto en frecuencia.
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Figura 3.7: Amplitudes de las senales pump A,, signal A; e idle A; a lo largo de un resonador
de 4[mm] para una frecuencia de 5[GHz], una ganancia de 19[dB] y Af = 4.7[rads].
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Figura 3.8: (lzquierda:) Ganancias para distintos valores de A# sin dispersion (A5 = 0).
(Derecha:) Ganancia para distintos valores de dispersion con Af = 3[rads] [9].

Se procede a calcular la ganancia para una diferencia de fase propia de la senal de bom-
beo Af = 4.7[rads], la cual se obtuvo heuristicamente de forma de maximizar la ganancia
paramétrica. Luego se observa la amplitud de las tres sefales principales, la pump A,(z),
idle A;(z)y signal As(z) como se muestra en la figura 3.7. Se puede apreciar que A, pierde
ligeramente potencia y A, aumenta ligeramente. Por otro lado, A; parte en 0 y empieza a
aumentar considerablemente hasta el punto de sobrepasar el incremento de A, esto es
esperable, ya que las sefnales se combinan para llegar a un equilibrio proporcionalmente a
la potencia que van teniendo en el transcurso del resonador.
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Figura 3.9: Ganancia obtenida usando las ecuaciones (2.26), (2.27) y (2.28), con Aj =
ks + k; — 2k. (lzquierda:) Utilizando k. = k,, con f, la frecuencia de corte de la relacién de
dispersion de k,. (Derecha:) Usando k. = k;, donde f] es la frecuencia de corte de F; [2].

Luego se procede a calcular ganancias con distintos valores de A# constantes y una
dispersion Ag = 0. Luego se obtienen ganancias con dispersion A constante, como se
puede apreciar en la figura 3.8. Donde para el grafico de la izquierda se puede observar un
aumento de la ganancia a medida que A¢ aumenta, como K, I, A,(0) son constantes, bas-
ta variar el largo L para aumentar la ganancia, esto se debe a que mientras mas largo es el
resonador, mas “tiempo” la sefal signal tiene para extraer energia de la sefal de bombeo.
La idea de hacer esto es dar al lector una mejor apreciacion del aumento de ganancia frente
a los cambios de AS y como esta beneficia a la amplificacion de la senal signal.

Para el grafico de la derecha (figura 3.8), mientras mas dispersion, es decir, mas rechazo
de otras frecuencias, se tiene mas energia y por ende mayor ganancia. También se puede
apreciar un aumento significativo en la ganancia cuando f, = f, debido a que es cuando el
sistema entra en resonancia, esto no sucede con resultados de Eom [9], ya que menciona
que se obtuvieron estos graficos despreciando este efecto.

Ahora, para la figura 3.9 se tienen dos graficos, estos representan la ganancia en dB
del resonador. En vez de utilizar Ap = cte., se utiliza AS = k(fs) + ki(fi) — 2k,(f), 1as
constantes de propagacion se obtienen de la relacidén obtenida por la ecuacion (3.1), (3.2) y
las medidas mencionadas en la tabla 3.2 con una frecuencia de corte f, de 7.44[GHz]. Sin
embargo la frecuencia de corte de la senal idle f, es de 8.05[GHz], la cual domina como fre-
cuencia de corte en los graficos al tener el crecimiento mas rapido que f,. El de la izquierda
representa la ganancia con f. = f,, donde se aprecian dos minimos locales producto de dos
frecuencias de corte interactuando y no permitiendo concentrar la potencia en el rango de
frecuencias deseado para Af = 4.7[rads] una ganancia cercana a los 20[dB]. Por otra parte,
el de la derecha f, = f, al solo tener un minimo, logra tener una ganancia de mas de 40[dB].
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Figura 3.10: Modelo en HFSS de una SML, utilizando una linea de cuatro caras, cada una
con una impedancia superficial obtenida en mediante la ecuacion (3.6) [21].

3.3. Diseno de linea superconductora en HFSS

3.3.1. Replicacion de resultados

Una vez obtenidos los parametros del filtro peridédico y del resonador, es necesario
comprobar las medidas que se obtuvieron para una linea de transmision superconductora
(SML), en donde se va a disenar el amplificador. Utilizando la herramienta de modelamiento
3D de HFSS [21]. Para ello se utiliza el modelo propuesto por A.R.Kerr de placas paralelas
[23], donde la tanto la linea de profundidad ¢, y ancho W como la tierra de profundidad ¢,
se toman como cajas vacias de ancho infinitesimal como conductor perfecto, mientras que
para el dieléctrico se utiliza Si0, de ancho i, ademés de asume que el espesor de ¢, es igual
al espesor de la linea t..

Para calcular la impedancia superficial se considera solo una excitacion, por lo que se
utiliza la ecuacién (2.95), esto se hace para agregar el efecto de dependencia en frecuencia
de la penetracion del campo magnético en la linea. Luego usando Zy,.;p »(w) = Z,(w,t5) es
la impedancia superficial de la cara superior e inferior de la linea, mientras que las caras
paralelas tienen una impedancia Zy;,.., ,(w) = Z,(w, W), finalmente se agregan estos efec-
tos al plano de tierra con Z,,,u.a(w) = Z,(w,t,). Esta condicién de borde reemplaza a la
anterior de campo eléctrico perfecto.
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Figura 3.11: Comparacion con los resultados del SML con un sustrato Si0, para la figura 6
(izquierda) y 11 (derecha) de V. Belitsky [21].

Tabla 3.6: Medidas de la microstrip para el aSiy el SiN.

tsfnm] | t,[nm] | W[um] | L[pm] | Alnm] | ergs; | ergin | tand(aSi) | tand(SiN)
60 300 1.5 20| 250 10 71 23x107°%| 150 x 10°°
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Figura 3.12: Impedancia de la linea en microstrip utilizando los datos de la tabla 3.6.

Luego se comparan estos resultados con las figuras 6 y 11 de V.Belitsky [21], se usa un
largo de 30[um], conductividad normalizada ¢,, = 1,619 x 107 [Q~'m~!], temperatura criti-
ca 7. = 8,7[K], penetracion de London de )\, = 8,5 x 10~8[m] y temperatura ambiente de
T = 4,2[K]. Dando un gap superconductor de A = 1,277[mV].
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Los resultados se muestran en la figura 3.11, en donde se comparan los resultados
obtenidos en HFSS con los del articulo de V.Belitsky [21]. A la izquierda se aprecia una
diferencia de ~ 0.5[(2] lo cual es aceptable debido a que paramétros como los tamaros de
los puertos o el ancho del substrato influyen levemente en la impedancia caracteristica 7,
mientras que en la figura de la derecha se observa una clara similitud de los resultados,
teniendo como méximo una diferencia de 2.

3.3.2. Pérdidas en una linea superconductora

Una vez teniendo resultados similares, se confirma que el modelo que se desarrolla es
apto para realizar simulaciones a bajas frecuencias para obtener una linea de impedancia
caracteristica de 50](?]. Para ello se procede a hacer dos tipos de modelos de microstrip en
linea superconductora, uno con un substrato de silicio amorfo y el otro de nitrato de silicio,
en la tabla 3.6 se muestran los parametros de la linea. Ahora en vez de utilizar el método de
placas paralelas para replicar resultados, se usa solo como linea y tierra un plano conduc-
tor, con la impedancia superficial Z, para bajas frecuencias obtenida por la ecuacion (2.90)
[27].

La impedancia caracteristica del modelo utilizando silicio amorfo como substrato se pue-
de ver en la figura 3.12, donde al no estar en altas frecuencias la impedancia no depende
de esta como en la figura 3.11. Dado que en el modelo se utiliza excitacion simétricamente
por dos puertos, se grafican ambos, donde se ve una leve diferencia entre ambos puertos
debido a las pérdidas adicionales producidas por el largo de la linea.

Usando los mismos parametros de la tabla 3.6 con excepcion del largo y la tangente
de pérdidas, se obtienen distintas curvas mostradas en la figura 3.13 entre 50 a 400[um],
y para tangentes de pérdidas de 200 x 107°y 1000 x 10~. El primer valor se eligié debido
a que es un valor cercano a tangentes de pérdidas de substrato en CPW [27], ademas el
disminuir este valor los resultados no cambian. El segundo valor se escogié debido a que
se necesita un valor grande para que las pérdidas de la transmision puedan ser apreciadas.
En la figura 3.13 se muestra la transmision por cada tangente de pérdida y con su respecti-
va linea punteada representando las pérdidas en dB por metro, para rangos de frecuencia
entre 5 a 20 [GHZz].
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Figura 3.13: Transmisién S(2,1) usando un substrato aSi para largos entre 50 a 400[um] y
frecuencias de 5, 10, 15 y 20[GHz], con tan § de 200 x 1075y 1000 x 1079,

Se puede ver que a medida que aumenta la frecuencia las pérdidas aumentan, esto es
de esperarse ya que a pesar de que la impedancia no depende de la frecuencia, la trans-
mision si lo es, esto es debido a que los parametros S son equivalentes a la matriz ABCD
del sistema, y estas ultimas sin importar el tipo de linea, estas dependen de la frecuencia.
Ademas se puede apreciar que a pesar de que entre los 50 a 300[m] se observa una ate-
nuacién en la transmision, esta sube significativamente para largos entre 300 a 400[um].
Ademas, las pérdidas por metro son excesivamente grandes en comparacion con una linea
coaxial, teniendo incluso 1000 veces mayor atenuacion [29]. Una de las posibles razones
es un error en la simulacion causado por la falta de refinamiento de la malla que permite
calcular los campos electromagnéticos.
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Figura 3.14: Impedancia de la linea superconductora en microstrip con SiN y utilizando los
parametros de la tabla 3.6.

Finalmente, entre los dos graficos de la figura 3.13 se observa que la pendiente de
las curva de transmisién con una tangente de pérdidas de 200 x 10~° es menor que la de
1000 x 107°, ya que la tangente de pérdidas depende de la componente real e imaginaria
de la permitividad del medio, al aumentar también esta aumentando esta ultima, por lo que
la impedancia caracteristica Z, en magnitud es de esperarse que sea mayor.

Ahora para el nitrato de silicio, al ocupar las medidas de la tabla 3.6 se tiene la impe-
dancia caracteristica observada en la figura 3.14. A diferencia del silicio amorfo, esta tiene
un incremento en la impedancia caracteristica hasta los 55.8[(2], esto se puede ver por las
ecuacion (2.78) de impedancia caracteristica, donde esta es inversamente proporcional a
VEers- Ademas, nuevamente no existe una dependencia en frecuencia, que es lo esperado
en bajas frecuencias.

Sin embargo, al obtener el grafico de transmision en funcidn de largo como detalla en la
figura 3.15, se puede apreciar una disminucion de la atenuacion en la linea, esto es debido
que las pérdidas son mas notorias con lineas mas cortas, entonces a pesar de que efecti-
vamente con el nitrato de silicio se tengan pérdidas mayores, los cambios en las pérdidas
son menores. Ademas nuevamente se comprueba que las perdidas son aumentan debido
al largo y a la frecuencia. Por otro lado, se puede observar una atenuacién por metro mas
grande de lo normal, por lo que a pesar de que la impedancia caracteristica es la esperada,
es necesario revisar los modelos electromagnéticos en busca de los posibles errores.
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Figura 3.15: Transmision S(2, 1) usando un substrato SiN para largos entre 50 a 400[m] y
frecuencias de 5, 10, 15 y 20[GHz], con tand de 200 x 107¢ y 1000 x 1075, el resto de las
medidas se encuentra en la tabla 3.6.

Ahora para ver cuanto se atenua la transmision S(2, 1) por metro para distintos valores
de la tangente de pérdidas como se muestra en la figura 3.16, también se puede apreciar
qgue no solo mientras aumenta la frecuencia, las pérdidas son mayores, también al aumen-
tar tan § la atenuacion es mayor. Ademas, aqui se aprecia de mejor el problema de las
pérdidas, donde incluso alcanzar a llegar a mas de los 1500[dB/m]. Esto también trae como
consecuencia que exista una leve diferencia en la transmision para distintas tangentes de
pérdidas. La diferencia entre tangentes de pérdidas es mayor en el nitrato de silicio que el
silicio amorfo. Esto es debido a las permitividades relativas, ya que la permitividad efecti-
va del SiN es menor que la del a-Si. A consecuencia de esto la impedancia es mayor (ver
ecuacion 2.83), y por ende hay mas pérdidas.
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Figura 3.16: Pérdidas por metro para distintas tangentes de pérdidas para una microstrip
invertida en substrato aSi y SiN, para el resto de los parametros se utilizé la tabla 3.6.
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Figura 3.17: Modelo de la microstrip invertida de linea superconductora utilizada [28].
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Tabla 3.7: Medidas de la microstrip invertida con impedancia caracteristica de 50]¢2].

ts(nm] | tonm] | W [um] | L[pm] | ho[pm] | halnm] | ers; | eras
60 300 1.619 20 2 250 | 11.8 10
£0.00 Impedancia microstrip invertida v/s frecuencia
57.50 é — Zo Puerto 1
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£ S
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25000
% ]
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o .
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Figura 3.18: Microstrip invertida supercoductora utilizando los datos de la tabla 3.7 para
obtener una impedancia de 50I2].

3.3.3. Microstrip invertida a 50|()]

Teniendo modeladas las lineas anteriores con sus respectivas impedancias 7, y trans-
misiones S(2,1) en funcién de los largos, frecuencias y tangentes de pérdidas, se prosigue
a disenar una linea microstrip invertida con las medidas detalladas en la tabla 3.7. Una de
las ventajas de este tipo de dispositivos frente a una microstrip blindada (modeladas en la
subseccién 3.3.2) es que para un ancho de cinta mayor, se tiene una misma impedancia
caracteristica 7, [30].

Una forma grafica se encuentra en la figura 3.17, donde en vez de usar aire como ma-
terial entre la tierra y la linea, se usa una configuracion de silicio con permitividad relativa
de 10. Se utiliza un h, de 2[um] para encerrar la mayor parte del campo electromagnético
dentro de la microstrip y a la vez reduciendo el tiempo de simulacion. Sin embargo, esta
medida no es real ya que para una de silicio, h, es del orden de los 500[um].

Debido a que la microstrip se encuentra en un substrato de un espesor grande hgupsrato >
tinea, S€ CONsidera utilizar condiciones de borde abiertas, es decir, una condicidn que absor-
ba el campo electromagnético producido en la linea. Para ello se selecciona la cara inferior
del substrato de silicio, y luego con clic secundario a la opcion Boundary Conditions> Ra-
diation.
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Para comprobar que efectivamente exista campo fuera de la condicién de borde se grafi-
ca el campo del dispositivo, con ese propdsito se selecciona toda la linea y con clic secun-
dario se utiliza la opcion Plot Fields>E>Mag_E, de igual forma se realiza lo mismo pero
con el campo magnético H.

La impedancia caracteristica obtenida aprecia en la figura 3.18, donde practicamente
para ambos puertos es de 50](2], esta ultima configuracion es la mas probable de usar para
la fabricacion del dispositivo.

3.4. Resumen del capitulo

En este capitulo se explicaron los distintos resultados obtenidos tanto por los modelos
tedricos explicados en el capitulo 2, como los obtenidos en las simulaciones. Primero se
obtuvieron medidas concordantes con la fabricacién del filtro periddico que realiza la dis-
persion, obteniendo similares resultados en Wolfram Mathematicas y AWR. Luego se obtu-
vieron distintos resultados de la ganancia utilizando la relacidén de dispersion ideal al probar
con distintas configuraciones de Af y Ap, para finalmente modelar el filtro bajo la fisica
de los superconductores, obteniendo impedancias caracteristicas de 50[(?] y sus pérdidas
respectivas para distintos largos y tangentes de pérdidas. De esta forma se logra el objetivo
propuesto al inicio de la tesis.
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Capitulo 4

Conclusiones

4.1. Objetivos generales y especificos

Se logré un modelo de dispersion de parametros {d, [, Z., Z;, €effu: €ef 1}, QUE lUEGO pPue-
da ser aplicado a cualquier linea de transmision mientras puedan obtener los parametros
mencionados. Se logré simular la ganancia paramétrica utilizando una relacién de disper-
sion general, y comparar estos resultados con los obtenidos en el articulo de Byeong Ho
Eom [9] para distintos valores de dispersion AS y desfases propios de la senal de bombeo
Af. Se obtuvieron simulaciones adecuada de las lineas de transmisién superconductoras
en HFSS. Primero corroborando la metodologia con el articulo de V. Belitsky [21], para luego
simular lineas que permitan una impedancia caracteristica cercana a los 50((2|, obteniendo
las pérdidas respectivas para ver su factibilidad en la construccion del filtro.

Dado que se concretaron objetivos especificos, se concluye que exitosamente se logra
disenar una parte del amplificador parametros. Finalmente este trabajo abre por primera vez
en la universidad el tema de los amplificadores parametricos, facilitando el trabajo para las
futuras personas que deseen trabajar en esta area, quedando para trabajo futuro el disefo
del resonador y la fabricacion del dispositivo.

4.2. Problemas durante el trabajo

Durante el trabajo de esta tesis, hubieron diversos problemas que son necesarios men-
cionar para que de esta manera no se vuelvan a repetir. Los problemas se van a explicar de
acuerdo a la estructura mencionada en la introduccién.

Primero, con el proceso Travelling-wave el problema principal fue el tiempo de simula-
cion para los filtros en cascada. Antes se habia tratado de hacer una CPW con 1200 filtros,
para una resistividad metalica alta no es un problema significativo, pero para simular un
conductor perfecto es necesario disminuirla, causando una demora excesiva en la simula-
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cién, que incluso puede llegar a demorar horas para cambiar un parametro. Por lo que se
decidié disminuir este nimero de manera que a pesar de obtener peores resultados, era
suficiente para evaluar este tipo de linea.

El proceso Kinetic Inductance fue el mas sencillo debido a que solo era necesario en-
contrar la no linealidad producto de la inductancia cinética de manera tedrica, tampoco hubo
confusion de conceptos que no permitieran un desarrollo fluido de esta parte. De igual for-
ma para el efecto Kerr, a pesar de que los fendmenos son analogos para el FWM, era clara
la diferencia para obtener las ecuaciones de acoplamiento.

Luego, en el proceso Parametric se tuvieron dificultades por que las ecuaciones de aco-
plamiento tenian distintas versiones dependiendo del articulo, con distintas ganancias re-
sultantes. También al tener definidos todos los parametros para lograr esas ganancias, fue
necesario obtener heuristicamente estos valores. Uno de ellos fue Af debido a que no se
tenia claro la amplitud original de la senal de bombeo, ni tampoco el valor de la corriente
critica. El segundo problema fue que la relacién de dispersion utilizada tiene una distinta
frecuencia de rechazo, por lo que también la forma de ganancia es distinta.

El modelamiento de lineas de transmision fue el proceso mas complejo de lograr. Pri-
mero porque la informacion de como introducir las ecuaciones de impedancia superficial en
HFSS eran escasas, por lo que se limitd a buscar por la guia de HFSS [25]. El segundo
problema fue el tiempo de simulacion, en primera instancia se pens6 en simular lineas de
transmision hasta 1[mm], pero se tardaban entre 2 a 3 dias para largos mayores a 600 [m],
por lo que era poco eficiente hacerlo para esos largos.
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