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Kurzfassung

Seit der Erfindung des Transistors haben diese Halbleiter-Bauteile mit fortschreitender
Entwicklung die bis dato in Verstiarkern verwendeten Bauteile, die Elektronenréhren, immer
mehr verdrangt. Als ein weiterer Schritt dieser Entwicklung findet im X-Band (8 bis
12 GHz) die Verdringung in Radar- und Satellitenanwendungen statt. Fiir den Einsatz in
solchen Anwendungen werden Leistungsverstirker in Form von monolithisch integrierten
Mikrowellenschaltkreisen (MMIC) mit einer Ausgangsleistung von >10 W benétigt. In dieser
Arbeit werden koplanare monolithisch integrierte X-Band-Leistungsverstiarker auf der Basis
von GaN-Transistoren vorgestellt, die diesen Anforderungen entsprechen. Das Ziel ist, das
Potential der koplanaren Variante im Vergleich zur gingigen Mikrostreifen-leitungsversion

zu kldren und die Machbarkeit aufgebauter Verstarkermodule zu demonstrieren.

Zu diesem Zweck wird in einem Fallbeispiel ein identischer Verstéirker in beiden Leitungs-
varianten simuliert. Aus den Ergebnissen wird ersichtlich, dass der Einsatz von
Mikrostreifenleitungen Verstiarker mit besseren Kennwerten zur Folge hat. Um die Defizite
der Koplanarleitung zu kompensieren, werden drei Optimierungssétze untersucht. Als Erstes
werden neue Leitungs-Diskontinuititen betrachtet. An einer einfachen Parallelschaltung
zweier Transistoren liefert eine dieser alternativen Verteiler- und Kombinierer gegeniiber
der Standard-Variante eine um etwa 0,7 dB hohere Pousmax, €ine um etwa 3 % hohere PAE
und ein um etwa 0,3 dB hoheres Gr. Als Zweites werden alternative Ausfiihrungen der CPW,
die geringere oder zumindest vergleichbare ohmsche Verluste aufweisen als die
Mikrostreifenleitung, untersucht. Hierzu werden sogenannte Interdigit CPWs (ICPW)
analysiert, mit Fokus auf den ohmschen Verlusten. Dieser Ansatz liefert zwar einige
interessante Erkenntnisse, nicht aber eine Variante mit geringeren Verlusten. Beim dritten
werden mehrere Transistoren mit unterschiedlichen Zuleitungsvarianten gegeniibergestellt.
Als Resultat konnte eine Zuleitungsvariante gefunden werden, bei der gegeniiber Standard-
Zuleitungsvariante eine um 0,6 dB hohere Pous,max, €ine um 3 % hohere PAE und einum 1 dB

hoheres Gr erzielt wird.

Anschliefend werden vier GaN-MMIC-Leistungsverstiarker vorgestellt, die bis zu einer
maximalen PAE von 37 %, einer Gr von 26 dB und einer Py, max von 12 W aufweisen. In
einer State-of-the-Art-Betrachtung konnte gezeigt werden, dass der entworfene
Leistungsverstirker-MMIC Verstiarkerkennwerte erzielt, die im Mittelfeld der gingigen und
mit Mikrostreifenleitungen aufgebauten Leistungsverstirker-MMIC liegen. Mit diesem
realisierten X-Band MMIC-Leistungsverstiarker werden hybriden Verstirkermodulen mit
klassischen Steckverbindern aufgebaut. Neben einem Modul als single-ended-Verstarker

wurden auch balancierte Leistungsverstirker realisiert. Dazu wurde ein modulares



Kurzfassung v

Aufbaukonzept entwickelt. Die balancierten Verstdrker erreichen bei 10 GHz ein Pous,max vOn
22 W, ein Gr von 24 dB und eine PAE von 31 %. Das Modul als single-ended-Verstarker
liefert eine Pousmax von 11,5 W, ein Gr von 25 dB und eine PAE von 30 %.

Weiterhin wird noch die Breitband-Version eines Leistungsverstirkers fiir den
Frequenzbereich 2 bis 12 GHz vorgestellt, die auf dem Konzept des nicht-uniformen
verteilten Verstarkers basiert, der State-of-the-Art-Werte erreicht.

Zusammenfassend kann man festhalten, dass mit der vorhandenen koplanaren GaN-MMIC-
Technologie Verstirker realisiert werden, die den Stand der Technik bei vergleichbaren
Mikrostreifenleitungen nicht voll erreichen. Zwei der drei Optimierungsansitze fiir die
Koplanarleitungsstruktur liefern Verbesserungen, mit denen man das Leistungspotenzial

koplanarer GaN-MMIC-Technologie weiter ausschopfen kann.



Abstract

Since the invention of the transistor, solid-state devices have replaced electron tubes in
amplifiers more and more. As a further step in this development nowadays, the replacement
in radar and satellite applications takes place in the X-band (8 to 12 GHz). For use in such
applications as power amplifiers in the form of monolithic microwave integrated circuits
(MMIC) are required with an output power of >10 W. This thesis presents coplanar
monolithically integrated X-band power amplifiers based on GaN transistors that meet these
requirements. The goal oft he thesis is to clarify the potential of the coplanar wave guide
(CPW) variant compared to the common microstrip line version and to demonstrate the

feasibility of packaged amplifier modules.

For this purpose, in a case example, an identical amplifier is constructed in both transmission
line variants. From the results, it can be seen that the use of microstrip lines results in
amplifiers with better characteristics. To compensate for the coplanar wave guide deficits,
three approaches of optimization are examined. First, new transmission line junction are
considered. In a simple parallel connection of two transistors, one of these alternative
dividers and combiners provides about 0.7 dB higher Pou;max than the standard version, about
3 % higher PAE and about 0.3 dB higher Gr. Second, alternative embodiments of the CPW
that have lower or at least comparable ohmic losses than the microstrip line are investigated.
For this purpose, so-called Interdigit CPWs (ICPW) are analyzed, with focus on ohmic
losses. Although this approach provides some interesting insights, it does not lead to
structures with lower losses. Third, several transistors with different periphery are compared.
As a result, a periphery variant was found in over standard lead variant higher by 0.6 dB
Pousmax, higher by 3 % PAE and higher by 1 dB Gris achieved.

Subsequently, four GaN-MMIC power amplifiers are presented which have a maximum
PAE of 37%, a Grof 26 dB and a Pou;max 0of 12 W. In a state-of-the-art consideration it could
be shown that the designed power amplifier MMIC amplifier characteristic obtained are
within the middle range of integrated and built up with microstrip lines power amplifier
MMIC. With these realized X-band MMIC power amplifiers, hybrid amplifier modules are
set up with classic connectors. Both single-ended and balanced power amplifiers were
realized. For this purpose, a modular design concept was developed. The balanced amplifiers
reach at 10 GHz a Poutmax of 22 W, a Gr of 24 dB and a PAE of 31 %. The module as a
single-ended amplifier delivers at 10 GHz a Pou,max 0f 11.5 W, a Gr of 25 dB and a PAE of
30 %.



Abstract VII

Furthermore, a broadband version of a power amplifier for the frequency range 2 to 12 GHz
is presented, which is based on the concept of the non-uniform distributed amplifier, which

achieves state-of-the-art values.

Summarizing one can state that, with the existing coplanar GaN-MMIC technology
amplifiers could be realized, which achieve a performance close tot hat of comparative
microstrip line versions, but still a bit lower. Two of the three optimization approaches for
the CPW structure proposed in this work provide enhancements that further leverage the

potential of coplanar GaN-MMIC technology.
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1 Einleitung

1.1  Motivation

Mit der Erfindung von Transistoren haben diese Halbleiter-Bauteile die bis dato fiir den
Verstiarkereinsatz verwendeten Bauteile, die Elektronenrohren, mit fortschreitender
Entwicklung immer mehr verdriangt. Da im Hochfrequenzbereich Transistoren in ihren
Ausgangsleistungen aber stirker begrenzt sind als die entsprechenden Laufzeit-R6hren und
diese Begrenzung mit steigender Frequenz immer weiter zunimmt, sind bei hohen
Leistungen und bei hohen Frequenzen weiterhin Elektronenrohren das Bauteil der Wahl.

Abbildung 1.1 gibt diesen Zusammenhang fiir den Stand der Jahrtausendwende wieder [1].
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Abbildung 1.1: Frequenz- und Ausgangsleistungsbereiche von Transistoren und Elektronenrohren zur
Jahrtausendwende [1].

Mit der Einfiihrung von neuen Transistorstrukturen wie dem HEMT (englisch fiir High-
electron-mobility transistor) und dem Einsatz neuartiger III-V-Halbleiter-Technologien
verschob sich iiber die Jahre die Grenze der Einsatzgebiete zwischen Halbleitern und
Elektronenrdhren immer weiter zu hoheren Ausgangsleistungen bei nahezu allen

Frequenzen [2].

Die aktuellen Frequenz- und Ausgangsleistungsbereiche der unterschiedlichen Halbleiter-
technologien zeigt das Diagramm in der Abbildung 1.2 [3]. Ein Vergleich der Abbildungen
1.1 und 1.2 offenbart die groBen Entwicklungen in der Halbleitertechnologie und die
fortschreitende Verdringung von Elektronenrohren durch Halbleiterbauteile.
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Abbildung 1.2: Frequenz- und Ausgangsleistungsbereiche von unterschiedlichen Halbleitertechnologien

(2017) [3].

Ein Anwendungsgebiet, in dem derzeit ein Umstieg von Rohrenverstarkern auf Halbleiter-
Leistungsverstirker stattfindet, ist im Luft- und Raumfahrtbereich bei Radar- und

Satellitenanwendungen im X-Band, dem Frequenzbereich von 8 bis 12 GHz, zu finden.

In diesen Anwendungsgebieten kamen bisher Radarsysteme zum Einsatz, die
Rohrenverstarker mit einer mechanisch schwenkbaren Radarantenne kombinierten. Diese
Systeme werden nun mehr und mehr durch Active Phased Array Radar (APAR) bzw. Active
Electronically Scanned Array (AESA) ersetzt. Dabei wird statt wie bisher im
konventionellen Radar mit einer mechanischen Antenne und einem grof3en Verstérker eine
Vielzahl von kleinen Patch-Antennen zu Gruppenantennen formiert und hinter jeder
Antenne ein kompakter Halbleiter-Leistungsverstéirker platziert. Mit diesem AESA-System
sind kleinere, flexiblere und effiziente Radar-Systeme moglich, die eine sehr schnell
schwenkbare Strahlungscharakteristik, das simultane Verfolgen von mehreren Objekten,

und hohe Ausfallsicherheit ermdglichen.

Fir den Einsatz in solchen AESA-Systemen werden Leistungsverstirker in Form von
monolithisch integrierten Mikrowellenschaltkreisen (MMIC: Monolithic Microwave
Integrated Circuit) mit einer Ausgangsleistung von >10 W benétigt. So wurden die beiden
Halbleiter Galliumarsenid (GaAs) und Galliumnitrid (GaN) als mogliche Technologien
bewertet. Da GaAs einen viel fortgeschrittennen Reifegrad besal3, als GaN, wurden die
ersten Systeme mit GaAs-MMICs realisiert.

An die Leistungsverstirker werden dabei neben der Forderung nach der maximalen
Ausgangsleistung Pou,max vor allem auch die nach einem geringen Energiebedarf gestellt.
Dieser ist mit dem Begriff der Effizienz verkniipft, die angibt, wieviel der verbrauchten
Energie des Verstarkers in das verstirkte Ausgangssignal umgesetzt wird und wieviel in
Verluste. Da die Verluste in Wirme umgesetzt werden, gibt die Effizienz auch an, wieviel

Wirme entsteht. Um einen stabilen Betrieb des Verstirkers zu ermdglichen, muss diese
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Verlustwiarme abgefiihrt werden und erfordert eine Kiihlung. Wenn die erzeugten
Ausgangsleistungen hoch sind, dann wird auch eine aktive Kiihlung erforderlich, was den
Energiebedarf des Systems weiter hochtreibt. Auch macht das Kiihlsystem eine zusétzliche
Wartung notwendig. Durch Leistungsverstiarker mit hoherer Effizienz sinkt einerseits der
Energiebedarfund andererseits werden die Anforderungen an das Kiihlsystem geringer. Dies
fiihrt dann zu geringeren Betriebs- und Herstellungskosten. Da in vielen Systemen der
Leistungsverstirker die Komponente mit dem grof3ten Energiebedarf darstellt, wirkt sich
seine Effizienz besonders stark auf den Energiebedarf des Gesamtsystems aus. Dieser ist bei
Luft- und Raumfahrtanwendungen, in denen eine beschriankte Energie zur Verfligung steht,

natiirlich von besonderer Wichtigkeit.

GaN hat gegeniiber von GaAs eine Vielzahl von vorteilhaften Eigenschaften und ist
deswegen pridestiniert dafiir, GaAs in den meisten Anwendungsgebieten zu ersetzen. So
ermOglicht es durch seine Bandliicke von 3,4 eV deutlich héhere Durchbruchspannungen
und Betriebsspannungen. Auf diese Weise konnen eine gegebene Ausgangsleistung mit
geringerem Strom erzeugt und die ohmschen Verluste gesenkt werden. Allein dieser
Umstand fiihrt zu einer Steigerung der Effizienz und der maximalen Ausgangsleistung. Die
Moglichkeit, bei GaN Betriebsspannungen um 40 V anlegen zu kdnnen, eriibrigt ferner die
Notwendigkeit von Gleichspannungswandlern, die sonst beim Einsatz von GaAs-
Leistungsverstirkermodulen in Satelliten notwendig wiren. Mit Siliciumcarbid (SiC) als
Tragersubstrat kombiniert zeigt GaN zudem gegeniiber GaAs und den meisten anderen

Halbleitern eine liberragende Warmeleitfdhigkeit.

Allmahlich tbertrafen die GaN X-Band-MMIC-Leistungsverstirkern in allen relevanten
KenngroBen die GaAs X-Band-MMIC-Leistungsverstdrker und begannen, sie mit sinkenden
Herstellungskosten auch in  AESA-Systemen zu verdringen. Mit steigenden
Ausgangsleistungen und auch dem Einsatz bei hoheren Bandern als dem X-Band wurde auch
die Wirmeabfilhrung der GaN X-Band-MMIC-Leistungsverstirker zu einem immer

groBBeren Flaschenhals fiir die weiteren Forschungsaktivititen auf diesem Gebiet [3], [4], [5].

Nachdem am Anfang GaN X-Band-MMIC-Leistungsverstiarker sowohl in Koplanar-
leitungsausfithrung als auch in Mikrostreifenleitungsausfithrung verdffentlich wurden,
konzentrierten sich die Verdffentlichungen mit der Zeit nur auf die Exemplare mit

Mikrostreifenleitungsausfiihrung.

In dieser Arbeit wird systematisch die Koplanartechnologie untersucht, um die Unterschiede
zur Mikrostreifenleitung herauszuarbeiten und die jeweiligen Vor- und Nachteile zu
detaillieren. In einem zweiten Schritt werden dann Modifikationen der klassischen
koplanaren Technologie entwickelt und es wird untersucht, ob so eine Verbesserung des

Leitungsverlustverhaltens gegeniiber der Mikrostreifentechnologie erzielt werden kann.



4 Gliederung der Arbeit

1.2  Gliederung der Arbeit

Die vorliegende Arbeit gliedert sich in neun Kapitel.

Im Kapitel 2 werden erst die notwendigen Grundlagen der entworfenen Leistungsverstirker
vorgestellt und spezielle, fiir die vorliegende Arbeit relevante Aspekte detaillierter erldutert.
Aufdie Grundlagen der Leistungsverstirker folgt die Beschreibung der Messtechnik in Form
des Load-Pull-Messplatzes. In diesem Zusammenhang wird auch das Konzept der
monolithisch vorangepassten Transistoren, welches fiir die in den spiteren Kapiteln
durchgefiihrten Untersuchungen unabdingbar ist, vorgestellt. Der ndchste Abschnitt fiihrt die
in dieser Arbeit zum Einsatz kommende GaN-MMIC-Technologie am FBH ein. Dabei wird
sowohl auf den Transistoraufbau eingegangen als auch auf die Einfliisse des Aufbaus auf die
HF-KenngroBen. Das Kapitel schlieft mit einer State-of-the-Art-Betrachtung der
verfliigbaren X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstirker ab.

Im Kapitel 3 wird gezeigt, dass bei gleicher vorgegebener GaN-MMIC-Technologie
Leistungsverstirkerschaltungen in Mikrostreifenausfiihrung leitungsartbedingt bessere
Resultate hinsichtlich der VerstirkerkenngroBen maximalen Ausgangsleistung Pousmar,
Verstiarkung Grund Effizienz PAE ermdglichen als es in der Koplanarausfiihrung moglich
ist. Dazu werden einleitend eine Verlustbetrachtung an fiir die vorliegende Arbeit typischen
Verstirkerschaltungen durchgefiihrt und die Einfliisse der ein- und ausgangsseitigen
Netzwerke und damit indirekt der genutzten Leitungen auf die Verstidrkerparameter
aufgezeigt. AnschlieBend werden mit der gegebenen GaN-MMIC-Technologie am FBH die
realisierbaren Mikrostreifenleitungen und Koplanarleitungen vorgestellt, systematisch
analysiert, miteinander verglichen und fiir den konkreten Fall die Vorziige der
Mikrostreifenleitungen gegeniiber der Koplanarleitungen aufgezeigt. Aullerdem werden die
Konsequenzen fiir den Schaltungsentwurf erortert. Mit diesem Kapitel wird die
Notwendigkeit einer Optimierung der koplanaren GaN-MMIC-Technologie gegentiber der

Mikrostreifenvariante aufgezeigt.

Das Kapitel 4 behandelt die Untersuchung von alternativen Koplanarleitungen und ist der
Optimierung der koplanaren GaN-MMIC-Technologie gewidmet. Es soll versucht werden,
Modifikationen der klassischen Koplanarleitung zu finden, die geringe ohmsche Verluste
liefern, um so den Entwurf von koplanaren Schaltungen zu optimieren. Dariiber hinaus
werden auch alternative Formen der Zusammenschaltung von Koplanarleitungen, wie zum
Beispiel Teiler und Kombinierer, untersucht und mit der klassischen Form verglichen.
AbschlieBend werden neuartige Transistorzuleitungen analysiert und versucht, Peripherien

mit besseren Resultaten zu finden.
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Kapitel 5 stellt die im Rahmen der vorliegenden Arbeit entworfenen X-Band
Leistungsverstarker vor. Es werden die Entwurfsspezifikationen genannt, die zugehdrigen
Messungen vorgestellt und eine anschlieBende Diskussion dieser Ergebnisse geliefert. Dabei
werden die stetigen Verbesserungen der Verstirker aufgezeigt.

Im Kapitel 6 werden mit der vorliegenden Technologie entworfene nicht-uniform verteilte
Leitungsverstiarker vorgestellt. Dabei werden zwei weitestgehend identische verteilte
Leistungsverstarker, die sich lediglich in den Transistor-Gate-Lédngen unterscheiden,
gegentibergestellt und anhand dieser Gegeniiberstellung die Verbesserung des Verstirkers

infolge der Gate-Langen-Verkiirzung verifiziert.

Im Kapitel 7 werden hybride Aufbauten der X-Band Leistungsverstarker-MMIC aus Kapitel
5 vorgestellt. In diesem Zusammenhang wird auch ein fiir die vorliegende Arbeit
entwickeltes modulares Aufbau-Konzept demonstriert, mit dem die PA-MMICs (PA: Power
Amplifier) unkompliziert und reproduzierbar zu diversen hybriden Verstirkertopologien
aufgebaut werden konnen. Neben dem single-ended Aufbau werdn zudem ein mit
Leistungsverstirker-MMICs aus Kapitel 5 hybrid-aufgebaute balancierte Leistungs-

verstirker vorgestellt.

Das Kapitel 8 liefert die Zusammenfassung und den Ausblick.



2 Grundlagen

Dieses Kapitel widmet sich den Grundlagen der in dieser Arbeit behandelten Themen. So

werden im ersten Abschnitt die Grundlagen der HF-Leistungsverstérkertheorie vorgestellt.

2.1 Grundlagen der HF-Leistungsverstirkertheorie

2.1.1 Wichtige Kenngroflen der Leistungsverstirkertheorie

Die nachfolgend definierten Leistungsverstiarkerkenngroflen lassen sich entsprechend den
Blockschaltbildern in Abbildung 2.1 mit wenigen Einschrinkungen auf einzelne

Transistoren, im konkreten Fall auf einen HEMT, iibertragen.

a) Verstarkerfall Eingangsebene Ausgangsebene
1 1
: Upe !
S 1 1 SZZ
= lPDC I~
. ; L 1
v i
1 1
} HF- ! Leistungs- !
Signalquelle 1 Verstérker 1Y
Z, : : 2,72,
i i Pin,av Pref Pin Pout
Mit Pin av:Pin+Pref
b) Transistorfall Eingangsebene Ausgangsebene
1 1
U, e | : Uinc
. . ! ! P
Mit P, =P o Ppc, P l S, | Iy 18y -|-l ped
DC.g —1<+" HEMT —> i
| |
1 +—— OMN
IMN ¢ _| i
| |
HE S PR ] ¥
Signalquelle (’ |W (" (" I Z.=7,
I |
1 Z, ]l : : =
) ) Pin,av . Pref Pin Pout

Mit Pin aV:Pin+Pref
Abbildung 2.1: Blockschaltbilder eines a) Leistungsverstirkers bzw. eines b) HEMTs mit einigen wichtigen
Groflenangaben.

Dabei kann der HEMT zwar zusammen mit den Anpassnetzwerken als ein

Leistungsverstirker in seiner wesentlichsten Form angesehen werden, jedoch verschieben
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sich hierbei die Ein- und Ausgangsebenen, auf denen sich die Kenngréf3en beziehen, zum
Transistor hin. Wihrend sich die eingefiihrten Kenngréfen im Kontext Leistungsverstarker
auf die Angaben in Abbildung 2.1a beziehen, beziehen sie sich im Kontext Transistor auf
die Angaben in Abbildung 2.1b. In der unteren Abbildung wird das eingangsseitige
Anpassnetzwerk mit IMN (englisch fiir input matching network) und ausgangsseitig mit

OMN (englisch fiir output matching network) bezeichnet.

2.1.1.1 Maximale Ausgangsleistung

Bei der namensgebenden Kenngrofle des Leistungsverstarkers, der Ausgangsleistung Pous,
handelt es sich um die Leistung, die an der Last des Leistungsverstéirkers Z; abfallt und aus
dem Produkt der Spannung U und dem Strom / an dieser Last bestimmt werden kann. Im
Transistorfall nach Abbildung 2.1 handelt es sich bei der Ausgangsleistung um die Leistung,

die an der Transistor-Ausgangsebene abfillt.

Sie wird tiber der Eingangsleistung P;, aufgetragen und steigt unter idealen Bedingungen
mit ihr linear an. Unter realen Bedingungen kommt der Verstirker bzw. der Transistor ab
einem bestimmten Eingangsleistungspegel allmihlich in die Séttigung und bewirkt einen
nichtlinearen Anstieg der P, iiber der Eingangsleistung, bis in der Séttigung angelangt, eine
Erhohung der Eingangsleistung keine Erhohung der P, zur Folge hat. Der
Ausgangsleistungspegel, der um 1 dB vom idealen Verlauf der Ausgangsleistungskennlinie
abweicht, wird als 1 dB-Kompressionspunkt Pz bezeichnet und  der
Ausgangsleistungspegel, bei dem das beschriebene Verhiltnis 3 dB betrédgt, entsprechend
als 3 dB-Kompressionspunkt Psgs. Jener Ausgangsleistungspegel, bei dem kein weiterer
Anstieg mehr zu beobachten ist, wird als Séttigungsleistung Ps. bezeichnet. Die fiir den
Leistungsverstiarker wichtige Kenngrofle der maximalen Ausgangsleistung Pousmax 15t nicht
eindeutig definiert und variiert mit den Anforderungen an den Verstirker. Er entspricht
mindestens dem 1 dB-Kompressionspunkt P;s3, maximal der Sattigungsleistung Py, und
liegt in den meisten Féllen dazwischen. Bei einer Anforderung nach hoher Linearitit wird
meistens Prap mit Pousmax gleichgesetzt, wihrend bei entspannter Linearitdtsanforderung

auch hohere Ausgangsleistungspegel als Pousmax genommen werden konnen.

Ein Beispiel flir den Ausgangsleistungsverlauf, aufgetragen iiber der Eingangsleistung, mit
den erwihnten unterschiedlichen Ausgangsleistungspegeln, ist in der Abbildung 2.2
gemeinsam mit dem Verstirkungsverlauf und den Effizienz-Verldufen der PAE (Power
Added Efficiency) und der #p (Drain-Effizienz) zu sehen. Alle in dieser Arbeit prasentierten
Messungen sind mit einem kontinuierlichen Eingangssignal durchgefiihrt worden, d. h. es

handelt sich um cw-Messungen (continuous wave).
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Abbildung 2.2: Ergebnisse einer typischen cw-Leistungsmessung eines am FBH prozessierten GaN-
HEMTs mit der Angabe einiger wichtiger KenngrdfSen und Verhdltnisse

2.1.1.2 Verstirkung

Die ebenfalls namensgebende KenngroBe eines Verstirkers, die Verstirkung, gibt im
Allgemeinen das Verhéltnis der Ausgangsleistung zur korrespondierenden Eingangsleistung
an einem Verstirker bzw. Transistor an und besitzt in der géngigen Fachliteratur neun
unterschiedliche Definitionen [6]. Diese neun Auslegungen der Verstiarkung unterscheiden
sich voneinander in der Art der ein- und ausgangsseitigen Anpassung und ob

Riickwirkungen mitberticksichtigt werden oder nicht.

Fir die vorliegende  Arbeit ist von den neun  Definitionen  die
Ubertragungsleistungsverstirkung Gr (englisch: Transducer Power Gain) von besonderem
Interesse. Eine andere gingige Bezeichnung dieser Verstirkungsdefinition ist der
Ubertragungsgewinn. Gr gibt entsprechend Abbildung 2.1 und der Gleichung 2.1 das
Verhiltnis zwischen Ausgangsleistung P,, und der verfligbaren Leistung der Signalquelle

Pin’av an.

P
Gr =2 2.1)

P in,av

Wie in der Abbildung 2.1 angedeutet, entspricht P;, . der Summe zwischen der tatsdchlich
in den Verstirker bzw. Transistor einfallenden Eingangsleistung Pi, und der am Eingang
reflektierten Leistung P.s. Die verfiigbare Leistung Pinqv einer Quelle entspricht bei einer
Verstarkungsmessung der an der Signalquelle eingestellten Leistung und kann bei

Anpassung auch einfach mit einem Leistungsmesser abgelesen werden.
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Neben dem Ubertragungsleistungsverstirkung Gr ist fiir die in der vorliegenden Arbeit
entwickelten Verstiarker in manchen Fillen auch der Klemmenleistungsgewinn Gp (auch als
Leistungsverstirkung oder Klemmenleistungsverstirkung bezeichnet, englisch: Power
Gain) von Interesse. Er gibt das Verhéltnis zwischen der tatsdchlichen Eingangsleistung Pj,

des Verstérkers bzw. Transistors und der Ausgangsleistung P, an.

Gp = (2.2)

Mit ihr wird entsprechend Abbildung 2.1 die reflektierte Leistung P.r am Eingang
mitberiicksichtigt. Wodurch Gr einen Sonderfall von Gp darstellt. Die praktische Relevanz
der Klemmenleistungsverstirkung G, ist allerdings von untergeordneter Bedeutung. Thre
Bestimmung setzt die Bestimmung von P;, voraus und diese ist im laufenden Messbetrieb
sehr aufwendig [6]. Dariiber hinaus unterscheiden sich beide bei ausreichend geringer
Reflexion nur marginal voneinander. Im Leistungsverstirkerkontext @ndern sich die
Reflexionsfaktoren der Verstirker bzw. Transistoren mit steigendem Eingangssignalpegel,

wodurch eine konstante Anpassung fiir alle Eingangssignalpegel nicht gegeben ist.

Aus den erliuterten Griinden ist fiir die vorliegende Arbeit die Ubertragungsleistungs-
verstiarkung Gr von grofiter praktischer Relevanz. Daher ist, solange keine konkrete Angabe

gemacht wird, im Folgenden mit Verstirkung immer Gr gemeint.

2.1.1.3 Effizienz

Eine der wichtigsten KenngroBBen von Leistungsverstirkern ist die Effizienz. Sie gibt im
Allgemeinen das Verhéltnis der abgegebenen HF-Leistung P, zur aufgenommenen
Gleichspannungsleistung Ppc an. Wie schon bei der Verstiarkung, existieren im Speziellen

auch fiir die Effizienz mehrere gdngige Definitionen.

Eine dieser Definitionen ist die sogenannte Drain- bzw. Kollektoreffizienz, wobei die
Bezeichnung sich danach richtet, ob Feldeffekt- oder Bipolartransistoren zum Einsatz
kommen. Da in dieser Arbeit nur Feldeffekttransistoren verwendet werden, wird deshalb im
Folgenden nur die Drain-Effizienz #p Erwdhnung finden. Sie gibt entsprechend Gleichung
2.3 und den Bezeichnungen der Blockschaltbilder aus Abbildung 2.1 das Verhéltnis
zwischen der an der Ausgangsebene des Verstirkers bzw. des Transistors abgegebenen HF-

Leistung P,.; und der eingespeisten Gleichspannungsleistung Ppc an.

— Pout
Ppc

b (2.3)

Diese Effizienzdefinition hat sich im Kontext Leistungsverstirker als ungentigend

herausgestellt. Sie findet zwar dennoch an einigen Stellen Verwendung, wird aber im
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Wesentlichen durch die Power Added Efficiency (PAE) ersetzt. Neben der auch im
Deutschen mittlerweile etablierten Bezeichnung PAFE existiert auch die weniger bekannte
deutschsprachige Bezeichnung der leistungsaddierten Effizienz. Diese Bezeichnung deutet
schon den Unterschied der PAE zur Drain-Effizienz np an. Bei der PAE wird zusitzlich zur
HF-Ausgangsleistung auch die HF-Eingangsleistung P;, in die Effizienzdefinition mit

einbezogen und berechnet sich mit der Gleichung 2.4.

Pyut—P;
PAE —_out "in (2.4)

Ppc
Unter Verwendung der Verstarkungsdefinition aus Gleichung 2.2 l4sst sich dieser Term auch

in die folgende Gleichung 2.5 umformen:

Poue (1) _ - (1) 2.3

PAE =
Gr

Ppc
Wenn zusitzlich die Definition der Drain-Effizienz aus Gleichung 2.3 verwendet wird,
ergibt sich der zweite Ausdruck der Gleichung 2.5, der den Zusammenhang beider
Effizienzdefinitionen verdeutlicht. Wéihrend bei kleinen Eingangsleistungen und
Verstiarkungen gleich bzw. oberhalb 10 dB sich beide Effizienzdefinitionen kaum
unterscheiden, divergieren sie, sobald der Verstirker bzw. Transistor bei groBlen
Eingangsleistungen in den Séttigungsbereich kommt und seine Verstarkung abnimmt. Dabei
kann die Drain-Effizienz, die entsprechend Gleichung 2.3 von der Verstirkung unabhéngig
ist, weiterhin zunehmen, wihrend die PAE nach einem maximalen PAE mit sinkender
Verstirkung ebenfalls absinkt. Die in der Abbildung 2.2 gezeigte Beispielmessung an einem
HEMT verdeutlicht diesen Zusammenhang. Bis zu einer Eingangsleistung von 15 dBm
entsprechen sich #p und die PAE und fangen dann mit steigender Eingangsleistung an,
immer weiter auseinanderzulaufen. Wahrend PAE nach ihrem Maximum bei etwa
Pinav=27 dBm mit steigender Eingangsleistung anfingt abzunehmen, bleibt #p stabil bei
threm hohen Wert.

2.1.2 Leistungsverstirkerklassen

Die unterschiedlichen Verstirkerarten werden nach bestimmten Eigenschaften wie der
Arbeitspunkte, der ein- und ausgangsseitigen Terminierung oder der Art und der

Arbeitsweise ihres aktiven verstirkenden Bauteils mit Buchstaben benannt.

Es existiert in der Literatur eine Vielzahl an Verstirkerklassen. In der Abbildung 2.3 sind
die gingigsten Verstdrkerklassen in einer hierarchischen Darstellung nach ihren

Eigenschaften und Gemeinsamkeiten aufgestellt zu sehen. Die Abbildung zeigt auch eine
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Moglichkeit der Verstiarkerkategorisierung. Zur Kategorisierung der unterschiedlichen
Leistungsverstarkerklassen existieren nimlich mehrere Moglichkeiten, wobei Abbildung 2.3
die gdngigste zeigt. Auf der linken Seite sind die konventionellen Verstarkerklassen A bis C
als konventionelle Leistungsverstiarker zusammengefasst [7]. Rechts sind die Verstédrker-
klassen D bis S unter dem Oberbegriff hocheffiziente Schalt-Leistungsverstiarker zu sehen.
Bei diesen Verstirkerklassen wird das aktive Bauteil als Schalter eingesetzt und so werden
theoretisch deutlich hohere Effizienzen als mit den konventionellen Verstirkerklassen
erzielt. Dazwischen existieren noch Verstirkerklassen wie Klasse J und F, bei denen ein-
und ausgangsseitige Terminierungen einschlieBlich bei den harmonischen der Grundwelle
auf eine bestimmte Art geschehen miissen. Sie gehoren nicht eindeutig zu einem der beiden

Oberbegriffe und werden von einigen Literaturstellen als hybride angesehen [7].

~

Konventionelle Hocheffiziente

Leistungsverstirker Schalt-
¢ Leistungsverstérker
J
Klasse Klasse Klasse Klasse Klasse Klasse Klasse Klasse Klasse
A B C G ] F D E S
Klasse
AB

Abbildung 2.3: Die gingigsten Leistungsverstdrkerklassen in einer hierarchischen Darstellungsform

Fiir die vorliegende Arbeit sind nur die konventionellen Leistungsverstirker von Interesse.
Als Hauptgrund fiir diese Einschrinkung ist die Hauptmotivation der Arbeit zu nennen, die
darauf abzielt, eine Optimierung der GaN-MMICs in der koplanaren Leitungsvariante fiir
das X-Band zu erzielen. Dariiber hinaus zielt die Arbeit auch darauf ab, die Mdglichkeiten
der verfiigbaren MMIC-Technologie zu demonstrieren. Dafiir eignen sich einfache
Verstirkerschaltungen besser, da ein direkter Vergleich mit den eingesetzten Transistoren in

den meisten Féllen unproblematisch umzusetzen ist.

2.1.2.1 Konventionelle Leistungsverstirker

Unter diesen Verstirkertypen werden die Verstirkerklassen A bis C und deren Mischformen
verstanden [8]. Sie bilden zugleich die grundlegendsten Verstirkerklassen, weshalb sie auch
als konventionell bezeichnet werden. Sie haben alle gemein, dass in ihnen das verstiarkende
aktive Bauelement als gesteuerte Stromquelle arbeitet, unterscheiden sich voneinander im
Wesentlichen in der Arbeitspunkteinstellung und bilden daher bei einer

Arbeitspunktverschiebung einen flieBenden Ubergang. Diesen Umstand des flieBenden
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Ubergangs soll auch der farbliche Verlauf der Klassen A bis C in der Abbildung 2.3
hervorheben. In der Abbildung 2.4 sind an einer Ubertragungskennlinie eines HEMTs die
Arbeitspunkte, die Spannungs-, Stromverldufe, die Stromflusswinkel und die Ruhestrome

der genannten Verstdrkerklassen dargestellt.

L A :
Ausgangssignale
f : !
Ruhestrome I
IDS,max A /\ // I Q
’ v / ]\
ot
B 6 i 0 -~ 0 L0
Klasse B
Klasse A ®=180°
b ©=360° Klasse AB Klasse C
Eingangssignale 180°<®<360° ®<180°

yot

Abbildung 2.4: Die Verstirkerklassen A bis C und ihre an der Ubertragungskennlinie abgebildeten
Spannungs-, Stromverldufe, Ruhestrome und Stromflusswinkel

Ein weiterer und aussagekriftiger Sammelbegriff fiir diese Verstirkerklassen ist
stromwinkelreduzierte hocheffiziente Leistungsverstirker (english Reduced Conduction
Angle, High Efficiency Amplifier) [9]. Der in dieser Bezeichnung genannte
Stromflusswinkel 6 (engl. Conduction Angle) gibt die Dauer des Stromflusses, bezogen auf
die HF-Schwingungsperiode des Eingangssignals bzw. seines Trdgers an. Mit dem
sukzessiven Abschniiren des Transistors vom Klasse-A-Arbeitspunkt beginnend geht der
Klasse-A-Verstiarker kontinuierlich erst in den Klasse-AB-, dann in den Klasse-B- und an
abschlieBend in den Klasse-C-Verstirker {iiber. Ebenso &ndert sich auch der
Stromflusswinkel kontinuierlich. Die Zusammenhinge zwischen den unterschiedlichen

Verstarkerklassen und ihre typischen Kenngroflen konnen sehr gut mit dem
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Stromflusswinkel gezeigt werden. In der Abbildung 2.4 sind die typischen Stromflusswinkel

bzw. Stromflusswinkelbereiche fiir die Verstarker abgebildet.

Entsprechend Abbildung 2.4 wird der Arbeitspunkt des Klasse-A-Verstirkers so eingestellt,
dass die Hilfte des maximal mdoglichen Drain-Stroms Ipsmax im Verstarker flieft. Dieser
Strom wird als Ruhestrom /p (engl. Quiescent Current) bezeichnet. Er gibt an, wieviel Strom
durch den Verstarker im Leerlauffall, d. h. ohne Anliegen eines HF-Eingangssignals, flief3t.
Der Stromflusswinkel dieser Verstirkerklasse betrdgt 6=360°. Der Klasse-B-Verstarker
wird derart betrieben, dass sein Arbeitspunkt einen Ruhestrom von /g=0 A liefert. Dadurch
verbraucht diese Verstiarkerklasse weniger DC-Leistung und wird entsprechend eine héhere
PAE als der Klasse-A-Verstiarker aufweisen. Sein Stromflusswinkel betragt 6=180°. Der
Arbeitspunkt des Klasse-C-Verstirkers befindet sich deutlich im Pinch-off-Bereich des
Transistors. Der dazugehorige Stromflusswinkel liegt im Bereich 6#<180°. Abbildung 2.4
zeigt auch, dass mit Klasse-AB-Verstirker der kontinuierliche Bereich an Betriebsarten
gemeint ist, der einen Arbeitspunkt zwischen 0</p<lu;ma/2, also einen Arbeitspunkt
zwischen den Arbeitspunkten der Klassen A und B, aufweist. Der Stromflusswinkelbereich
liegt ebenso zwischen den Stromflusswinkeln der Verstiarkerklassen A und B, d.h. zwischen
180°<#<360°. Wie unten analytisch gezeigt wird, eignet sich diese Verstirkerklasse am

besten fiir die Anforderungen der vorliegenden Arbeit.

Fiir alle konventionellen hocheffizienten Leistungsverstiarker lassen sich die Gleichungen
(2.6) und (2.7) fiir die Drain-Effizienz #p bzw. fiir die maximale Ausgangsleistung Pousmax
herleiten, die eine Abhingigkeit vom Stromflusswinkel aufweisen [8]. Auf diese Weise

konnen beide GroBen iiber dem Stromflusswinkel 6 aufgetragen werden.

Poyr 1 6 —sinb

p = 5 2.6
Fpc 2 1—005(%) 20
1 6 —sin6
Poutmax = Upc * Ipsmax * . N (2.7)
1 — cos (7)

Diese beiden Gleichungen gehen von einigen Vereinfachungen und Vernachldssigungen
aus, sind aber dennoch geeignet, Aussagen iiber die maximal moglichen Effizienz- und
Ausgangsleistungswerte der unterschiedlichen Verstirkerklassen zu machen. Die
verwendeten Vernachldssigungen und Vereinfachungen und die Herleitung der Formeln ist
u. a. in [8] zu finden. In der Abbildung 2.5 sind die Ergebnisse beider Gleichungen im
gleichen Diagramm zu sehen. Dabei wurde im Diagramm die Ausgangsleistung auf

Upc*Ipsmax normiert und in dB aufgetragen.
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Abbildung 2.5: Verlauf der Drain-Effizienz Np und der maximalen Ausgangsleistung Poumax in Abhdngigkeit
des Stromflusswinkels 0 bzw. der Verstdrkerklassen A bis C [8].

Aus dem Diagramm lassen sich nun Aussagen zu den unterschiedlichen Verstarkerklassen
hinsichtlich ihrer maximal moglichen Ausgangsleistung und ihrer maximal moglichen
Drain-Effizienz machen. Demnach liefert der Klasse-A-Verstirker mit einer maximalen
Effizienz von 50 % die geringste Effizienz unter den konventionellen Leistungsverstérkern,
wobei die Effizienz mit steigendem Stromflusswinkel zunimmt. Der Klasse-C-Verstarker
liefert zwar unter den Bedingungen der Gleichungen 2.6 und 2.7 eine theoretische Effizienz
von 100 %, allerdings bei einer Ausgangsleistung von 0 W und ist fiir die Zwecke dieser
Arbeit ungeeignet. Der Klasse-B-Verstarker liefert zwar die gleiche maximale
Ausgangsleistung wie der in Klasse A, stattdessen aber eine hohere maximale Effizienz von
78,5 %. Der Stromflusswinkelbereich, der den Klasse-AB-Verstirker kennzeichnet, liefert
bei einem Wert von etwa 6=210° und einem korrespondierenden Arbeitspunkt von
Ips=0,33-Ipsmax die hochste maximale Ausgangsleistung. Die entsprechende Effizienz liegt
hoher als bei Klasse A, aber niedriger als bei Klasse B. Wenn ein Leistungsverstarker
entworfen werden soll, bei dem die maximale Ausgangsleistung die wichtigste und
dominierende Kenngrofle ist, bietet sich ein Klasse-AB-Verstarker mit einem Arbeitspunkt
von Ips=0,33Ipsmax an. Wenn sowohl hohe Ausgangsleistung als auch die maximale
Effizienz gefordert werden, dann bietet sich dennoch ein Klasse-AB-Verstirker mit einem
Arbeitspunkt von ca. Ips=0,1-Ipsmex an. In den in der vorliegenden Arbeit entworfenen
Verstarkern im Kapitel 6 wird beim ersten Verstirker ein Arbeitspunkts von /ps=0,33 " Ips,max
verwendet und anschliefend bei den nachfolgenden Verstarkern nur immer ein Arbeitspunkt
von Ips=0,1-Ipsmax. Tabelle 2.1 fasst die Resultate der Stromflusswinkeluntersuchung
zusammen. Die hier angegebenen Werte fiir die Ausgangsleistung und die Effizienz sind nur
unter idealen Bedingungen erreichbar. In der Realitidt reduzieren vielerlei Effekte diese
Werte [8].
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Tabelle 2.1: Tabellarische Darstellung einiger wichtiger Kenngrofien fiir die Verstdirkerklassen A bis C

Klasse Ruehestrom Maximale Maximale Stromflusswinkel
Ip Ausgangsleistung Drain-Effizient o
Pout,max max. nD
A O,S'IDS,max Pmax,A:O,zs IDS,max UDS 50 % 3600
AB O’S'I%S’max ) Praxa - Pmax 40,5 dB 50-78,5% 180° - 360°
B 0 Prax.a 78,5 % 180°
C 0 < Prmax.4 78,5-100 % < 180°

2.2 Load-Pull-Messplatz

Die wichtigste Methode der Grof3signalcharakterisierung von Transistoren flir Leistungs-
verstérker ist die Load-Pull-Methode [10]. Bei Vollaussteuerung gibt ein Transistor seine
maximale Ausgangsleistung Pou,max nicht mehr, wie die Kleinsignaltheorie besagt, bei einer
komplex-konjugierten Impedanztermination am Ausgang ab, sondern bei einer anderen
Impedanz [8]. Ebenso wird der Transistor seine maximale PAE oder seine maximale
Verstarkung Gr bei unterschiedlichen Impedanzabschliissen abgeben. Um diese fiir eine der
genannten KenngroBen P,.;, PAE oder Groptimale Lastimpedanz /7,,; zu finden, werden bei
der LP-Methode (LP: Load-Pull) diese KenngréBen bei unterschiedlichen Lastimpedanzen
ermittelt und aus diesen ermittelten Messwerten auf einem Smith-Diagramm die Konturen
dieser Grofen in Abhédngigkeit der Lastimpedanz abgebildet [10]. Aus diesen kreisdhnlichen
Kontouren kann dann das 7o fiir die jeweilige Grof3e ermittelt oder ein /" gewihlt werden,
das einen guten Kompromiss der drei GroBen liefert. Abbildung 2.6 zeigt das vereinfachte
Blockschaltbild eines passiven LP-Messplatzes, der auch am FBH zum Einsatz fiir die

vorliegende Arbeit zur Verfligung stand [11].

U U
Leistungs- —lP ¢ —IP ¢
meter
HF- | |
Signalquelle Tuner : : Tuner
I I [| i

Koppler |- /17’ /Y’ . Leistungs-

W Il T DUT T I meter

Vorverstirker Bias-T : ‘\ (*: Bias-T
Ly Iy

Abbildung 2.6: Vereinfachtes Blockschaltbild des in der vorliegenden Arbeit genutzten LP-Messplatzes

Entsprechend dieses vereinfachten Blockschaltbildes besteht dieser LP-Messplatz im
Wesentlichen aus zwei Impedanztunern, die ein- und ausgangsseitig mit dem Testobjekt

(DUT: device under test) verbunden sind, einem Signalgenerator, einem Vorverstirker, zwei
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im ein- und ausgangsseitigen Pfad des DUTs platzierten Leistungsmessern zur
Leistungsermittlung, einem eingangsseitig platzierten Koppler und zwei Bias-Ts zur
Gleichstromversorgung des DUTs.Bei einer LP-Messung fiir eine bestimmte Frequenz wird
das DUT mit einem HF-Eingangssignal dieser Frequenz und einem bestimmten
Eingangspegel gespeist und am Ausgang die Ausgangsleistung gemeinsam mit den
dazugehorigen Versorgungs-spannungen und -stromen detektiert. Diese gemessenen Daten
erlauben nun die Berechnung der korrespondierenden Groflen Grund PAE. Durch Variation
der Impedanztuner konnen nun fiir jeden Impedanzabschluss die drei Leistungsparameter
ermittelt und anschlieBend fiir jeden dieser drei Parameter im Smith-Diagramm der
dazugehorige Kontourplot gezeichnet werden. Aus diesen Kontourplots kann anschlieend
fiir den jeweiligen Parameter der optimale Reflexionsfaktor 7, d.h. jenes /" mit dessen
Abschluss der Transistor fiir diesen Parameter die besten Werte liefert, ermittelt werden. In
der Abbildung 2.7 sind, als Ergebnis einer solchen LP-Messung, die generierten Konturen

der Ausgangsleistung fiir einen in dieser Arbeit verwendeten Transistors zu sehen.

Abbildung 2.7: 3D-Konturplot der LP-Messung eines typischen FBH HEMTs bei 10 GHz und dessen
Projektion auf das Smith-Diagramm

Zudem ist zur Anschaulichkeit dieser Konturen in der 3. Dimension als Hohenlinie die
Ausgangsleistung P, abgebildet. Im konkreten Fall entspricht der aus den P,.-Konturen
ermittelte optimale Reflexionsfaktor /7, fiir die Ausgangsleistung dem Maximum der
Hoéhenlinien und der mit dieser Last terminierte Transistor wiirde seine maximale

Ausgangsleistung Pous,max liefern.

In der Abbildung 2.8 sind fiir das gleiche DUT neben den P,.-Konturen auch die Konturen
fiir die PAE abgebildet. Aus diesen zwei Konturscharen wird nochmal deutlich, dass jede
KenngroBe ein anderes /7, besitzt. Dabei divergieren die unterschiedlichen 7o, der drei
Kenngrofen mit steigender Nichtlinearitdt, die neben der Austeuerung auch vom
Transistorarbeitspunkt abhéngig ist, immer weiter voneinander [8]. Da diese Kenngrofen
auch von der eingangsseitigen Terminierung des DUTs abhidngen, muss neben der als Load-
Pull bezeichneten ausgangsseitigen Messung auch am Eingang des DUTs die Impedanz

variiert und so der eingangseitige optimale Reflektionsfaktor /5, gefunden werden. Diese
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als Source-Pull-Methode (SP: Source-Pull) bezeichnete Messung ergénzt die LP-Methode
und beide Verfahren werden teilweise in mehreren Iterationen abwechselt nacheinander
wiederholt. Ein mit den gefundenen ein- und ausgangsseitigen /o,; abgeschlossenes DUT
liefert die in der LP-/SP-Messung ermittelten Werte.

== P,,-Konturen (dBm)
== PAE-Konturen (%)

Re(I"

Source)

Abbildung 2.8: Aus LP-Messungen generierte LP-Konturen fiir die Kenngréfien Py, und PAE eines typischen
FBH HEMT: bei 10 GHz

Der in der vorliegenden Arbeit verwendete LP-Messplatz ist natiirlich weitaus komplizierter
als das vereinfachte Blockschaltbild in Abbildung 2.6 suggeriert. Da es sich bei den
eingesetzten Transistoren um MMICs handelt, miissen sie {iber koplanare Messspitzen auf
einem Chuck on-wafer angetastet werden. Der Einfluss dieser Messspitzen etc. muss im

Messsystem herauskalibriert werden.

2.2.1 Dynamikbereich- und Genauigkeitsverbesserung des LP-
Messplatzes durch vorangepasste Transistoren

Der im vorherigen Abschnitt vorgestellte LP-Messplatz stofit bei der Charakterisierung
grofBerer Transistoren, wie sie in dieser Arbeit zum Einsatz kommen, an seine Grenzen.
Kritisch sind dabei sein Dynamikbereich, die durch seine Impedanztuner ansteuerbaren
Reflexionsfaktorbereiche im Smith-Diagramm und seine Messgenauigkeit. In diesem
Abschnitt wird zundchst beschrieben, wie die Unzuldnglichkeiten durch den Einsatz von
vorangepassten Transistoren ohne kostspielige Messplatzerweiterungen verbessert werden
konnen. Die Wirksamkeit dieses Ansatzes wird mit dem praktischen Beispiel eines

vorangepassten X-Band GaN-Leistungstransistors messtechnisch verifiziert.

2.2.1.1 Begrenzende Eigenschaften des LP-Messplatzes

2.2.1.1.1Dynamikbereich

Bei der LP-Messung ist es entscheidend, dass fiir jede Tunerposition bei der Bestimmung

der GroBen Pousmax, Gr und PAE das DUT in seinem Kompressionspunkt bzw. seiner
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Sattigung betrieben wird. Hierfiir erfordert das DUT an seinem Eingang eine bestimmte
verfiigbare Eingangsleistung Pi,e. Da dieser Eingangsleistungspegel mit der
Transistorgrof3e skaliert, definiert die maximal verfiigbare Eingangsleistung des Messplatzes
an der DUT-Eingangsreferenzebene die Transistorgrole, die noch ausreichend
charakterisierbar ist. Dieser Effekt verschirft sich mit steigender Frequenz, beispielsweise
im X-Band, infolge von steigenden System- und Kabelverlusten, die ein Absinken der

verfiigbaren Leistung bewirken.

Die verfiigbare Eingangsleistung Pin. eines LP-Systems ist zudem nicht fiir alle
Tunerpositionen gleich. Dieser Umstand iiberlagert und verschirft die vorher erwédhnten
Auswirkungen auf den Dynamikbereich. Die Griinde fiir die Tunerpositionsabhingigkeit der
Eingangsleistung liegen daran, dass die Einfiigeddmpfung der Tuner von der aktuellen
Position des internen Tuner-Stifts abhéingen. Vor allem jene Tunerpositionen, die mit den
Impedanzen am dufleren Kreisrand des Smith-Diagramms korrespondieren, weisen hohere
Einfligeddmpfungen auf als jene, die mehr in Richtung Smith-Diagrammzentrum liegen [9].
Infolge der immer vorhandenen ohmschen Beitrige des Tuners kdnnen rein reaktive
Impedanzen, d. h. die Impedanzwerte auf dem Einheitskreis des Smith-Diagramms, in der
Realitét nie erreicht werden. Dadurch kann ein mit steigender Frequenz in seiner Breite
zunehmender Kreisringbereich mit dem Tuner nicht mehr angefahren werden [12]. Dieser
Umstand kann dazu fiihren, dass der optimale Reflexionsfaktor /7, eines DUTs auflerhalb
des Bereiches liegt, den der Tuner ansteuern kann. Die DUT-Kontouren, die nur aus den mit
den Tuner anfahrbaren Reflexionsfaktoren generiert sind, stellen dann nur einen Teilbereich
ohne eigentliches Maximum dar, und die Ermittlung des optimalen Reflexionsfaktors aus
diesen unvollstindigen Konturen wird unmoglich. Der aussteuerbare Bereich schrumpft mit
steigender Frequenz infolge der mit ihr steigenden Tuner- und Kabelverluste [12].
Abbildung 2.9 zeigt den aussteuerbaren Reflexionsfaktorbereich des Source-Tuners des in
dieser Arbeit verwendeten LP-Messplatzes bei 10 GHz.

Source

Abbildung 2.9: Aussteuerungsbereich des Source-Tuners des am FBH eingesetzten LP-Messplatzes bei 10 GHz
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Dieser Effekt der unvollstindig dargestellten LP-Konturen ist besonders bei groferen
Transistoren wegen der dann erforderlichen niederohmigen Impedanzen ausgeprégt. Grof3e
Leistungstransistoren sind generell als Bauteile mit groBBer Peripherie (d. h. bet HEMTs
Bauteile mit groBer Gesamt-Gate-Weite wgo) konzipiert und besitzen deswegen mit
steigender Transistorgrofle immer niederohmigere Ein- und Ausgangsimpedanzen. Wobei
besonders die Eingangsimpedanzen deutlich niederohmiger ausfallen. Dieser Umstand
kompliziert die Impedanztransformation durch die Tuner des Messplatzes entsprechend
Abbildung 2.6 und kann dazu fiihren, dass das DUT aufgrund ungeniigender verfligbarer
Eingangsleistung nicht bei seiner Sittigung gemessen wird. Im weniger kritischen Fall
liegen die ermittelten LP- und SP-Kontouren nur teilweise au3erhalb des aussteuerbaren

Reflexionsfaktorbereiches.

Source)

A
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Abbildung 2.10: Beispielhafte Messung mit unvollstindig dargestellten SP-Konturen eines HEMTs der die
Dynamikbereichprobleme des verwendeten LP-Messplatzes bei 10 GHz wiedergibt.

Abbildung 2.10 zeigt beispielhaft die SP-Kontouren eines X-Band GaN-Leistungs-
transistors, dessen optimale Source-/,,, auBlerhalb des aussteuerbaren Impedanzbereiches
liegen und mit ungeniigenden Messpunkten ungenau generiert wurden. Wéhrend eine Lage
der ausgangsseitigen [, auflerhalb des aussteuerbaren Bereiches grundsitzlich jede
Information iiber Pou;max 0der PAE verhindern, konnen die Verluste eingangsseitig zwar
noch herauskalibriert werden, jedoch kann das Absinken der verfiigbaren Eingangsleistung

dazu fiihren, dass das DUT nicht bis zu seiner Sattigung ausgesteuert werden kann.

2.2.1.1.2AGt
Ein Giitefaktor fiir die Genauigkeit eines LP-Messplatzes stellt das AGr dar. Diese Grofie

wird als Abweichung zwischen dem transducer power Gain Grs aus den S-Parametern und
dem im LP-Messsystem gemessenen transducer Gain Gr an einem Through als DUT
berechnet [13]. Dabei ist AGr umgekehrt proportional zur Genauigkeit. Je niedriger AGr,
umso hoher ist die Genauigkeit der LP-Messung, bezogen auf einen VSWR-Kreis oder einen

bestimmten Reflexionsfaktor. Die Tuner wurden mit einem VNA in einem 50 Q-System
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kalibriert. Mit steigender Abweichung der Tunerstellung vom Smith-Diagrammzentrum, d.
h. von 50 Q, sinkt die Genauigkeit der VNA-Kalibrierung und bewirkt damit auch ungenau
werdende Messungen an dieser Tunerstellung. Als Konsequenz dieser Wechselwirkung hat
das AGr sein Minimum im Smith-Diagrammzentrum (VSWR=0) und sein Maximum am
Smith-Diagrammrand (hoher VSWR) [13]. Diese Bereiche des Smith-Diagramms mit einem
hohen AGr sind hingegen durch den Einsatz von Leistungsverstirkern hoher Leistung
unausweichlich gegeben. Da, wie oben beschrieben und in Abbildung 2.10 an einem Beispiel
gezeigt, grole Leistungstransistoren niederohmige Impedanzen aufweisen, werden die bei
diesen DUTs durchgefiihrten LP-Messungen bei Tunerstellungen, die ein hohes AGr

aufweisen, immer ungenauer.

2.2.1.2 Verbesserung durch vorangepasste Transistoren

Eine kostengiinstige Moglichkeit, die oben beschriebenen Flaschenhilse eines LP-Systems
abzuschwichen, ist der Einsatz von Transistoren mit eingangsseitiger Voranpassung [14].
Dabei wird die hier vorgestellte Voranpassung gemeinsam mit dem Transistor auf dem
Wafer monolithisch realisiert und unterscheidet sich damit von der von einigen
Transistorherstellern angebotenen und separat zum diskreten Transistor erhéltlichen
Voranpassung in Form einer off-chip realisierten Testfassung. Das verwendete und fiir die
Zwecke der vorliegenden Arbeit standardisierte Voranpassungsnetzwerk ist in der
Abbildung 2.11 gemeinsam mit einem groflen GaN-Leistungstransistor als MMIC auf einem
Chipfoto zu sehen. Unten in der Abbildung ist auch das dazugehorige Blockschaltbild
abgebildet. Der fiir diese Teststruktur verwendete Transistor ist ein HEMT mit 14x125 um
Gesamt-Gate-Weite we. Das am Transistoreingang platzierte Anpassnetzwerk besteht aus
einer CPW-Leitung (CPW: Coplanar Wave Guide, Koplanarleitung) und einer gegen Masse
verbundenen Kapazitit. Sie transformiert die sehr niederohmige Eingangsimpedanz des
Transistors in Richtung Smith-Diagrammzentrum und kompensiert damit teils die oben
beschriebenen begrenzenden Einschrinkungen des LP-Messplatzes. Dadurch steht zur
Messung der Struktur am Transistor selbst eine hohere Eingangsleistung zur Verfiigung und
die SP-Konturen liegen vollstindig im aussteuerbaren Reflexionsfaktorbereich. Auf diese
Weise werden ein niedrigeres AGr und damit eine héhere Genauigkeit erzielt als ohne
Voranpassung. Die Anpassung direkt am Transistor mittels CPW hat den Vorzug, dass die
Impedanzen unmittelbar und verlustarm transformiert werden konnen. Natiirlich kénnen
durch die Voranpassung die beschriebenen Effekte nur bis zu einem bestimmten Mal3
kompensiert und damit nicht beliebig groBe Transistoren gemessen werden. Das
Anpassnetzwerk in Abbildung 2.11 ist mit einer Luftbriicke mit dem Transistor verbunden

und lésst sich durch Auftrennen dieser von diesem entkoppeln.

Die Kapazitit ist dreistufig auf drei Kapazititswerte trimmbar und besteht aus einer

Parallelschaltung von drei Kapazititen, die mittels Luftbriicken miteinander verbunden sind.



2.2 Load-Pull-Messplatz 21

Durch Trennen dieser Luftbriicken ldsst sich der Kapazititswert reduzieren und damit die
Voranpassung noch feintunen. Von der Voranpassung kann eine S-Parametermessung
durchgefiihrt und mit dieser ihr Einfluss auf die Transistormessung herausgerechnet werden.
Durch die trimmbare Kapazitit wird zudem die Moglichkeit geschaffen, die

Charakterisierung des DUTs in einem grof3eren Frequenzbereich durchfiihren zu konnen.

Entfernbare .
Luftbriicken Transistor

Kapazitit CPW-Leitung

} } Y,
——
B 1

Abbildung 2.11: Chipfoto eines eingangsseitig vorangepassten Transistors mit dazugehérigem
Blackschaltbild

An der in Abbildung 2.11 gezeigten Teststruktur wurden nun sowohl mit Voranpassung als
auch ohne (Luftbriicke getrennt und Transistor direkt am Ausgang angetastet) SP-/LP-
Messungen und bei den gefundenen optimalen Reflexionsfaktoren Eingangsleistungs-
messungen durchgefiihrt. Abbildung 2.12 zeigt in rot die gemessenen SP-Kontouren des
Transistors ohne das Anpassnetzwerk und in blau die mit dem Anpassnetzwerk. Diese
beiden SP-Kontouren bestéitigen deutlich die zuvor beschriebenen Zusammenhénge: Fiir den
Fall ohne Voranpassung (rote Kurven) konnen die Konturen nur teilweise gemessen werden
und die aus diesen unvollstindigen Konturen ermittelten und mit einem roten Kreuz
symbolisierten optimalen Reflexionsfaktoren sind sichtbar unpridzise - gedanklich
vervollstandigt wiirden sie ein mehr auBerhalb gelegenes /sy ergeben. Dem gegeniiber sind
die blauen Konturen (Fall mit Voranpassung) nahezu vollstindig und das aus ihnen
ermittelte /sqpr deutlich genauer. Zudem wird aus den Positionen der Konturen und der Is,op:
klar, dass bei den mehr zentralgelegenen Kontouren und /.o, des HEMTs mit Voranpassung
das AGr sinkt und damit die Genauigkeit steigt.
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Abbildung 2.12: SP-Konturen des HEMTs 12x125 p33 ohne (rote Konturen) und mit Voranpassung (blaue
Konturen) bei 10 GHz

In Abbildung 2.13 sind die Ergebnisse der cw-Leistungsmessungen der Teststruktur ohne
(durchgezogene Linien) und mit Voranpassung (gestrichelte Linien) bei 10 GHz

aufgetragen, wobei die Tuner auf die aus den SP-/LP-Messungen ermittelten optimalen

Reflexionsfaktoren eingestellt sind.
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Abbildung 2.13: Ergebnisse der cw-Leistungen des HEMTSs 12x125 p33 ohne (durchgezogene Linien) und
mit Voranpassung (gestrichelte Linien) bei 10 GHz

Fiir jede Steigerungsstufe wurden die Parameter Pou;max, Gr und PAE gemessen und iiber
dem korrespondierenden P« in einem Diagramm abgebildet. Aus den Kurven der
Abbildung 2.13 wird deutlich, dass der HEMT aus Abbildung 2.11 ohne Voranpassung nur
bis zu einem Piya-Wert von 30 dBm gemessen werden kann und so seine Séttigung nicht
erreicht wird, wihrend bei der Messung des HEMTs mit Voranpassung bis zu einem

Pina-Wert von 33 dBm gemessen und so der Transistor in seiner Séttigung charakterisiert

werden kann.
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Damit ist die Wirksamkeit dieser Art der Dynamikbereich- und Genauigkeitsverbesserung
des LP-Messplatzes an einem praktischen Beispiel verifiziert worden. Die im Rahmen dieser
Arbeit entwickelte on-chip Voranpassung wird auch bei der Charakterisierung der

Transistoren in den Schaltungen und bei anderen Untersuchungen eingesetzt.

Mogliche Ungenauigkeiten der Voranpassung infolge der Technologietoleranzen sind fiir
die groferen Transistoren der vorliegenden Technologie und der Betriebsfrequenz
vernachlassigbar gering. Hinzu kommt der Umstand, dass mit der Voranpassung keine
exakte Transformation auf eine bestimmte Impedanz erreicht werden soll. Die zuvor
messtechnisch ermittelte Ddmpfung der Voranpassung liegt im Bereich der 2. Nachkomma-

stelle und ist daher vernachlissigbar.

2.3 ,,GaN on SiC*“-MMIC-Technologie am FBH

In der Abbildung 2.14 ist der vereinfachte Querschnitt eines FBH-GaN-HEMTs mit
Standard-Gate und seiner vertikalen Layer-Struktur zu sehen. Ferner enthélt die Darstellung

Angaben zum geometrischen Aufbau des HEMTs.
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Abbildung 2.14:Vereinfachte Darstellung der vertikalen Layer-Struktur des verwendeten X-Band FBH-GaN-
HEMTs mit den wichtigsten Abmessungen

An dieser Struktur werden im Folgenden die unterschiedlichen Layer und ihre Funktionen
beschrieben. Die vertikale Layer-Struktur beginnt mit der untersten Schicht in Form des
SiC-Trigersubstrats, das mit seiner liberragenden thermischen Leitfahigkeit auch das sehr
gute thermische Verhalten der ,,GaN on SiC*“-MMIC-Technologie ermdglicht. Auf diesen
SiC-Tréger folgte (nach einer wachstumsbedingten Zwischenschicht) ein undotiertes GaN-
Layer. Auf das undotierte GaN-Layer folgt ein dotiertes AlGaN-Layer, dessen Elektronen
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an der Grenzschicht im darunterliegenden GaN-Layer ein zweidimensionales Elektronengas
(2DEG) ausbilden. Dabei ist zu beachten, dass die Dotierung beim AIGaN-HEMT rein durch
die Materialverspannung anhand der Epitaxie-Schichten realisiert wird. Auf der oberen
Oberflache dieser AlGaN-Schicht befindet sich die Gate-Elektrode, die mit dem AlGaN-
Layer einen Schottky-Kontakt bildet. Mit Abstdnden von der Gate-Elektrode werden links
und rechts die Source- bzw. Drain-Elektroden auf die obere Oberflache des AlGaN-Layers
prozessiert. Dabei werden die Kontakte dieser beiden Elektroden mit AlGaN-Layer als
ohmsche Kontakte realisiert. Die Oberfliche des GaN-HEMT wird abschlieBend mit einer
Passivierungsschicht, bestehend aus mehreren Si-Nitrid-Schichten, abgedeckt, die den

aktiven Bereich chemisch und in Bezug auf Oberflichenladungen stabilisiert und schiitzt.

Die in der Abbildung 2.14 mit /; bezeichnete Gate-Lénge ist ein sehr wichtiger Parameter
des Transistors, der seine wichtigen Kenngrof3en beeinflusst. Allgemein ldsst sich sagen,
dass nahezu alle hochfrequenzrelevanten Kenngréfen umgekehrt proportional zu /, sich
verbessern. Die Gate-Linge wird daher als Freiheitsgrad genutzt, um einen HEMT bei
hoheren Frequenzen einsetzbar zu machen bzw. hier seine KenngréB3en zu verbessern. Durch
die Verkiirzung der Gate-Linge werden die unterschiedlichen Komponenten des
intrinsischen Ersatzschaltbildes des HEMTs, insbesondere seine Gate-Source- Cgs und Gate-
Drain-Kapazitit Cgs, entscheidend beeinflusst. Die Formel in Gleichung (2.8) fiir die
Transitfrequenz f7, jene Frequenz, bei der der Stromverstdrkungsfaktor bei einem drain-
seitig  kurzgeschlossenen Transistors |Hz;(f7)|>=1 entspricht, verdeutlicht diesen
Zusammenhang. Die Transitfrequenz ist eine KenngrofB3e fiir die Verwendbarkeit bei hohen
Frequenzen und ist neben der Eingangskapazitit Cg noch von der Steilheit gn des
Transistors abhidngig. Mit steigendem f7 steigt sowohl die mdgliche Betriebsfrequenz des

Transistors als auch die Verstiarkung bei niedrigeren Frequenzen.

_ Im
o 28)

Mit kiirzerer Gate-Linge /, steigt das fr, deshalb nimmt die Verstirkung zu und wegen
Gleichung (2.5) auch die PAE. Am FBH wurden zum Zeitpunkt der Arbeit GaN-HEMTs
mit der Gate-Léange /,=0,5 um und /;=0,25 um eingesetzt. Die Steigerung der Stromdichte
und damit der Ausgangsleistung eines HEMTs bei sonst festen horizontalen Abmessungen
entsprechend Abbildung 2.14 geschieht {iber die Vergroerung der Gate-Weite. Dieses Mal3
kann in der Abbildung durch eine in die dritte Dimension gehende Weite des Gates wyg
beschrieben werden und wird im Folgenden ndher erldutert. Zu diesem Zweck ist in der
Abbildung 2.15 links die Transistorgrundzelle der fiir X-Band-Anwendungen optimierten
FBH GaN-HEMTs in der Layout-Ansicht zu sehen. Diese Transistorgrundzelle bildet den
Grundbaustein fiir das Erstellen von groferen Transistoren und gleichzeitig die kleinste

realisierbare Transistorstruktur, deren GroBe nur noch durch die Gate-Weite w, variiert
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werden kann. Links in dieser Layout-Ansicht befindet sich die Eingangs- und gleichzeitig
die Gate-Elektrode der Transistorgrundzelle, wihrend rechts ihre Ausgangs- und
gleichzeitig ihre Drain-Elektrode zu sehen sind. Die Position des HEMT-Querschnitts aus
Abbildung 2.14 befindet sich in der Grundzelle in vertikaler Richtung und ist zwei Mal

vorhanden.

Seitenansicht der
oberen Schnittebene

S|

G

2xGate-Finger Obere Schnittebene
1

o
Seitenansicht der
unteren Schnittebene

Pitch p=33 pm

Untere Schnittebene

Gate-Weite w =125 pm

Abbildung 2.15: Layout-Ansicht der Transistorgrundzelle eines FBH GaN-HEMTs der Gréfie 2x125um

Die Gates in der Transistorgrundzelle werden als Gate-Finger bezeichnet und der Abstand
der Gates voneinander als Pitch. Die beiden Grounds in der Abbildung 2.15 werden mit einer
Luftbriicke, die sowohl die beiden Gates als auch das dazwischen gelegene Drain
iiberspannt, verbunden und bilden auch gleichzeitig die Source-Anschliisse der beiden
HEMTs. Die Lange der Gate-Finger sind mit der Gate-Weite wy identisch. Die Gesamt-Gate-
Weite wg, der Transistorgrundzelle ist, entsprechend Gleichung (2.9), das Produkt aus der
Fingeranzahl und der Gate-Weite wg. Fiir die Angabe der Grof3e der FBH GaN-HEMTs wird
die Notation in der Gleichung (2.10) verwendet. Demnach hat die in der Abbildung 2.15
links dargestellte Transistorgrundzelle die GroBe 2x125 um.

wyg = Fingeranzahl -w, (um) (2.9)

HEMT — Grofdenbezeichnung (2.10)
= Fingeranzahl x Gateweite_p (p: Pitch) )

Um eine erwiinschte Stromdichte bzw. maximale Ausgangsleistung fiir einen Transistor zu
erhalten, muss seine Gesamt-Gate-Weite erhoht werden. Dies geschieht entweder, indem die
Gate-Weite wy oder die Fingeranzahl erhoht wird. Die Stromdichte skaliert nur bis zu einer

bestimmten Grofe linear mit w, bzw. der Fingeranzahl und fiihrt dann zu einer immer starker
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degradierenden Skalierung. Auch die anderen relevanten Kenngréf3en wie Gr, PAE und fr
verdndern sich ab einer bestimmten Konstellation von Gate-Weite w, oder Fingeranzahl
ungiinstig. Die Griinde fiir die Einbriiche in den Kenngrofen sind vielféltig. So werden bei
Erhohung der Fingerweite ab einem gewissen Punkt die Verluste auf dem Gate bemerkbar,
sorgen ab diesem fiir die Einbriiche und legen die Grenze der Fingerweite fest. Wenn die
Fingeranzahl hingegen immer weiter erh6ht wird, so wird die Transistorstruktur immer
breiter und die Verteilungsstruktur immer nichtidealer und dampfungsbehafteter.
Nachfolgend werden am Beispiel eines grofen Transistors und seines Ersatzschaltbildes
weitere mogliche Griinde erldutert. Daher miissen mit den beiden Freiheitsgraden Gate-

Weite und Fingeranzahl eines HEMTs das optimale Layout ermittelt werden.

In Abbildung 2.16 ist die Layout-Ansicht eines FBH HEMTs der Grofle 12x125um
dargestellt. Dieser HEMT stellt den Standard-Transistor fiir die vorliegende Arbeit dar und
besteht aus sechs parallelgeschalteten Transistorgrundzellen aus der Abbildung 2.15 links,

wihrend eine der Grundzellen mit einem gestrichelten Rahmen angedeutet ist.

Transistorgrundzelle der
~ Grofle 2x125um aus
Abbildung 2.15

Gate-Bus Soutce

B |

- Drain| Ausgang

Eingang Gate-—

Source

Drain-Bus

Abbildung 2.16: Layout-Ansicht eines FBH GaN-HEMTs der Grofiel2x125um und des Pitch p=33 um

Links in der Abbildung ist der Gate-Kontakt des HEMTs zu sehen, der dann tliber den Taper
als eine Art Gate-Bus die Gates der einzelnen Transistorgrundzelle kontaktiert. Rechts in der
Abbildung verhilt es sich mit den Drain-Anschliissen analog. Die Source des HEMTs wird
beidseitig von oben und unten mit der Masse verbunden. Wenn nun jeder Finger des
Transistors aus Abbildung 2.16 als ein HEMT und ebenso die zugehorigen Zuleitungen als
Induktivititen modelliert werden wiirden, dann wiirde sich das in der Abbildung 2.17
gezeichnete Ersatzschaltbild ergeben. Dabei wurde aus Platzgriinden nur die obere
horizontale Hélfte des HEMTs im Ersatzschaltbild dargestellt. Wie dieses Schaltbild zeigt,
unterscheiden sich die Zuleitungen der Elektroden jeder der Transistorzellen 7'/ bis 76. Die
Source-Elektrode der zentralgelegenen Transistorzelle 76 hat eine deutlich kiirzere

Zuleitung und damit deutlich geringere Induktivitidten als bei den am Rand gelegenen
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Transistorzellen 7/ und 76. Auch unterscheiden sich die Liangen der Gate- und Drain-
Zuleitungen und damit der Zuleitungsinduktivititen zu den unterschiedlichen
Transistorzellen. Die Unterschiede stehen in direkter Relation mit der Fingeranzahl und auch
der Gate-Weite und flihren bei grofer werdenden Transistoren zu allméhlichen

Verschlechterungen in den entscheidenden HF-Kenngrofen.

LSI

Source |

Symmetrieebene

Abbildung 2.17: Ersatzschaltbild des fiir das X-Band optimierten FBH GaN-HEMTs der Gréfie
12x125ump33. Das Ersatzschaltbild stellt nur die obere horizontale Hdlfte des HEMTs dar.

2.4 Wahl und Optimierung der Transistorgrofie und
der -geometrie fiir den Einsatz in Leistungsverstirkern

Zur Erzielung von hohen Ausgangsleistungen in Leistungsverstdrkerschaltungen ist die
Endstufe dieser Schaltung die bestimmende Komponente. Sie alleine liefert die
Ausgangsleistung, weshalb die Wahl ihrer aktiven ausgangsleistungsrelevanten Bauteile
entscheidend ist. Zum Erreichen einer geforderten hohen Ausgangsleistung miissen im Fall
der vorliegenden Arbeit die aktiven Bauelemente in Form von HEMTs eine bestimmte
Gesamt-Gate-Weite der Endstufe, wgers, aufweisen. Sie kann auf drei Arten realisiert

werden:

1. Indem mehrere kleinere HEMTs mit einer bestimmten eigenen Gesamt-Gate-Weite
Wwgg eingesetzt werden, deren summierte Einzel-Gate-Weiten wgg rs ergeben

2. Indem ein einziger groBer HEMT zum Einsatz kommt, der das geforderte wgq rs
liefert.
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3. Die dritte und pradestinierte Realisierung ist ein Kompromiss aus mittelgro3en

HEMTs die dann durch eine Parallelschaltung das erwiinschte weg rs liefert.

Alle drei Moglichkeiten haben eine Reihe von diversen Randbedingungen und
Spezifikationen, wie Hohe des geforderten Pousmax, der Betriebsfrequenz fy, der geforderten
restlichen KenngroBBen wie PAE oder Gr, der eingesetzten Halbleitertechnologie oder der
verwendeten Leitungstechnologie. Sie miissen daher wohliiberlegt gewéhlt werden [15]. Die
Abbildung 2.18 illustriert mittels zweier Blockschaltbilder die beiden genannten Extremfélle

von Realisierungen fiir eine gegebene weg rs.

a)
1
! P
P I out
. out HEMT
s =>4 1OMN =
—{ IMN |
|
|
HEMT :
|
Pou=0omn-Pout HEMT Pour=0omMN" N Pout, HEMT

Abbildung 2.18: Zwei Realisierungsmoglichkeiten fiir eine bestimmte Gesamttransistorperipherie: a) Ein
groper Transistor mit der geforderten Gesamt-Gate-Weite wge, b) N parallelgeschaltete identische kleine
Transistoren mit einer der geforderten wqg entsprechenden Gesamt-Gate-Weite.

Die Variante, mit einem einzigen grolen HEMT die Endstufe des Leitungsverstirkers
aufzubauen, hat die Nachteile, dass u. a. die im Teilabschnitt 2.1.1 eingefiihrten wichtigen
KenngroBen Pousmax, PAE und Gr, bei groen Transistoren nicht mehr linear mit der
TransistorgroB3e skalieren (Pousmax) bzw. PAE und Grnicht langer konstant bleiben, sondern
abnehmen. Die Griinde hierfiir sind u. a. mit Hochfrequenz- und Thermik-Effekten zu
erkldren. Eine derartige Degradierung der Verstirkung Gr kann zwar durch die Vorstufe
ausgeglichen werden, jedoch sind die Degradierungen der PAE und der Pou,max, bei
gleichbleibenden Betriebskonditionen nicht zu kompensieren. Dariiber hinaus erschwert ein
grofer Leistungstransistor den Verstirkerentwurf in mehrerer Hinsicht erheblich. Neben der
mit steigender Transistorgroffe mehr in Richtung Kurzschluss sich bewegenden Ein- und
Ausgangsimpedanzen ist auch die Stromtragfdhigkeit der Transistoranschluss-leitungen zu
nennen. Wie in Abbildung 2.16 gezeigt, besteht ein groBer Leistungstransistor aus mehreren
parallelgeschalteten Transistorgrundzellen. Ebenso ergeben sich seine Ein- und
Ausgangsimpedanzen in erster Ndherung aus einer Parallelschaltung der Ein- und
Ausgangsimpedanzen der Transistorgrundzelle. Damit entsprechen die Impedanzen des
grolen Transistors in erster Néherung der Division der Impedanzen der einzelnen
Transistorgrundzelle durch die Anzahl der verwendeten Transistorgrundzellen. So

verschieben die Impedanzen des groBen Transistors sich mit steigender GroBe zum
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Kurzschluss hin und erschweren den Entwurf der nachfolgenden Anpassnetzwerke
erheblich. Das fiihrt neben einer sehr schmalbandigen Anpassung auch zu einer
verlustbehafteteren Anpassung, was mit einer zusétzlichen Degradierung der erzielbaren
maximalen Ausgangsleistung einhergeht. Auch gestaltet sich die messtechnische
Charakterisierung von gro3en Transistoren, wie im Teilabschnitt 2.2.1 gezeigt, schwierig.
Ein weiterer entscheidender Nachteil von groflen Transistoren kann ihr thermisches
Verhalten sein. Durch die Tatsache, dass bei groBen Transistoren alle Grundzellen dicht
nebeneinander angeordnet sind, ergibt sich ein thermischer Hotspot. Beim Einsatz von
mehreren kleineren Transistoren sind weniger Transistorgrundzellen dicht beieinander und
erzeugen je Transistor eine geringere Verlustwiarme. Die kleineren Transistoren beeinflussen
sich gegenseitig weniger als ein grofler Transistor [16]. Alle diese Effekte sind natiirlich
auch von den weiter oben angegebenen Randbedingungen und Spezifikationen abhéngig und

miissen von Fall zu Fall abgewogen werden.

Die Realisierungsvariante der Endstufe des Leitungsverstirkers mit mehreren kleineren
HEMT hat den entscheidenden Nachteil, dass die Parallelschaltung mit steigender HEMT-
Anzahl mit immer umfangreicheren Verzweigungsnetzwerken von Verteilern bzw.
Kombinierern einhergeht. Die Verluste dieser Netzwerke beeinflussen die wichtigen
KenngroBen Pousmar, PAE und Gr, direkt. Fiir die Steigerung der Ausgangsleistung mit mehr
HEMTs wird die resultierende umfangreichere Kombinierer-Struktur mit ihren steigenden
ohmschen Verlusten ein gegenldufiges Verhalten zeigen und ab einer bestimmten HEMT-
Anzahl iiberhaupt keine Ausgangsleistungssteigerung mehr ergeben [15]. Dariiber hinaus
erfordert eine Realisierung der Endstufe durch Parallelschaltung mit mehreren HEMTs
neben einer Stabilititsbetrachtung infolge der Transistorriickwirkung, auch eine sogenannte
Odd-Mode-Stabilititsbetrachtung. Die in der Parallelschaltung eingesetzten Transistoren
konnen hierbei eine gegenphasige Schwingung erzeugen. Diese sogenannte Odd-Mode-
Stabilitdt  (Gegentaktstabilitit) wird —mit  steigender  Transistoranzahl  und
Zuleitungsverzweigung immer komplexer und kann umfangreichere Ma3nahmen in jedem

Zweig der Parallelschaltung erfordern [17], [18].

Aus einer Untersuchung von HEMTs mit unterschiedlichen Gate-Weiten und Gate-Weite-
Konstellationen wurde ersichtlich, dass der HEMT 12x125um aus Abbildung 2.16 fiir die
Zwecke dieser Arbeit einen guten Kompromiss aus Abmessungen und Leistungsfahigkeit
liefert. Im Teilabschnitt 2.4.1 folgt die Untersuchung der Pitch-Lénge und in 2.4.2. die
Untersuchung der Einfliisse des Einsatzes von Feldplatten in der intrinsischen Transistor-
struktur auf die KenngroBen. Diese Untersuchungen beruhen auf einer Grofsignal-
betrachtung. Die GroBsignalbetrachtung stiitzt sich auf die Messergebnisse der im Abschnitt
2.2 beschriebenen LP-/SP- und dazugehdrigen cw-Leistungsmessungen. Mit aus diesen
Messungen bestimmten KenngréBen Po., PAE und Gr und den optimalen Ein- und

Ausgangsreflexionsfaktoren 5oy bzw. I konnen das GroBsignalverhalten der
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unterschiedlichen Transistor-Strukturen charakterisiert und die Strukturen untereinander

verglichen werden.

2.4.1 Untersuchung des Pitch-Einflusses auf die
Leistungsverstirkerkenngrofien

Neben der Gate-Fingeranzahl und der Gate-Fingerldnge ist auch der Pitch, d. h. der Abstand
der Gate-Finger zueinander, eine wichtige Grof3e der Geometrie des Transistors. Ein grof3
gewihlter Pitch steigert die Abmessung des HEMTs und damit auch indirekt die einer mit
diesen HEMTs entworfenen Verstirkerschaltung erheblich. Eine grofere Schaltung mit bis
auf den Pitch ansonsten identischen Transistoren verursacht in der Regel auch hohere
Verluste der Zuleitung und fithrt damit auch zur Degradierung der KenngroBen Pousmax, PAE
und Gr. In der Abbildung 2.19 ist beispielsweise die Layout-Ansicht eines 12x125 mit einem
Pitch von p=50 pum und einem Pitch von p=33 pm im gleichen Maf3stab mit der Angabe der

Abmessungen zu sehen.

a) b)

810 um

P 750 pm

Abbildung 2.19: Layout-Ansicht eines 12x125 mit einem Pitch von a) p=33 um und b) p=50 um im gleichen
Mafistab dargestellt.

Der HEMT mit p=50 um fiihrt zu einer in y-Richtung um 210 pm gréferen Geometrie.
Infolge der groBeren vertikalen Ausdehnung wird auch eine lingere ein- und ausgangsseitige
Transistorzuleitung notwendig. Diese fiihrt dann zu einer in x-Richtung um 100 pm ldngeren
Geometrie. Wenn nun abgewogen werden muss, dass in einer Leistungsverstarkerschaltung
mehrere solcher Transistoren parallelgeschaltet werden, dann wird der Einfluss der

Pitchgrofe immer groBere Schaltungen zur Folge haben.

Ein zu klein gewihlter Pitch konnte hingegen dazu fiihren, dass der thermische Widerstand
des Transistors kritisch zunimmt, sich die Gate-Finger thermisch gegenseitig stirker

beeinflussen und so zu einer Degradierung fiihren.

Um bei diesen gegenldufigen Verhiltnissen ein Optimum zu finden, werden im Folgenden

bei dem Transistor 12x125 Varianten mit einem Pitch von p=50 pm und einem Pitch von
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p=33 um auf dem gleichen Wafer hergestellt und gegeniibergestellt. Zur Demonstration der
Einfliisse der gewéhlten Pitch-Gréf3e werden diese zwei HEMTs bei 10 GHz LP- und SP-
gemessen und bei den ermittelten optimalen Reflexionsfaktoren Leistungsmessungen
durchgefiihrt. Diese Messergebnisse der HEMTs mit gleicher Fingeranzahl und -ldnge, aber
unterschiedlichem Pitch werden dann im gemeinsamen Diagramm gegeniibergestellt. Diese
Messungen werden bei mehreren Arbeitspunkten und bei mehreren Samples fiir jede
Variante durchgefiihrt. Die Abbildung 2.20 zeigt die Ergebnisse der Leistungsmessungen
bei 10 GHz mit Tunerstellungen fiir Pous,max-

In dieser Abbildung sieht man geringe Unterschiede zwischen den HEMT-Varianten mit
p=33 um und denen mit p=50 um. Die dargestellten Messungen sind bei einer Drain-

Spannung von Uz=28 V durchgefiihrt worden. Messungen mit anderen Us-Werten zeigen

das gleiche Verhalten.
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Abbildung 2.20: cw-Leistungsmessungen von HEMTs der Grofse 12x125um mit p=33 bzw. 50 um bei
10 GHz

Die Abbildung 2.21 bis 2.22 zeigen die aus den LP- und SP-Messungen ermittelten P~
Konturen und die dazugehorigen optimalen Reflexionsfaktoren /5, fir den HEMT mit
beiden Pitch-Varianten und deuten auf eine geringfiigige Verschiebung der Reflexions-
faktoren hin. Nach diesen Messergebnissen wird im Sinne von kleineren Verstirker-
schaltungen beim Verstarkerentwurf an Stellen mit begrenzter Fliche, wie z. B. der
Endstufe, auf HEMTs mit p=33 pum zuriickgegriffen und an Stellen mit gr6Berem Platz, wie
bei der Treiberstufe, aufgrund des entspannteren thermischen Verhaltens die Variante mit

p=50 um bevorzugt.
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Abbildung 2.21: Aus LP-Messungen generierte Abbildung 2.22: Aus SP-Messungen generierte
Pou-Konturen von 12x125um HEMTs mit p=33 um  Pou~Konturen von 12x125um HEMTs mit p=33 um
bzw. 50 um bei 10 GHz bzw. 50 um bei 10 GHz

2.4.2 Untersuchung von HEMTs mit und ohne source-kontaktierter
Feldplatte

In diesem Teilabschnitt werden die Einfliisse des Einsatzes von Feldplatten (FP) innerhalb
der aktiven Transistorzone zur Verbesserung der Transistoreigenschaften auf die im Kontext
der vorliegenden Arbeit interessanten Leistungsverstirkerkenngréfen untersucht. Dabei
beschrinkt sich die Untersuchung auf die am FBH eingesetzte source-kontaktierte Feldplatte
(SKFP). Die vertikale Layer-Struktur eines mit dieser Feldplatte aufgebauten und fiir das X-
Band optimierten FBH-GaN-HEMTs ist in der Abbildung 2.23 dargestellt.

Aus der Literatur ist bekannt, dass der Einsatz von Feldplatten in HF-Leistungsverstirkern
das Durchbruchverhalten der HEMTs und ihr Dispersionsverhalten verbessern und so zu
gesteigerter maximaler PAE und Pousmar fithren kann [19], [20], [21]. Zur Demonstration
dieser Verbesserungen werden mehrere HEMTs gleicher Gesamt-Gate-Breite wge sowohl
mit als auch ohne SKFP bei 10 GHz LP- und SP-gemessen und bei den Tunerstellungen der
gefundenen optimalen Reflexionsfaktoren an ihnen eine Leistungsmessung durchgefiihrt.
Diese Messergebnisse der HEMT-Varianten mit und ohne SKFP werden dann in

gemeinsamen Diagrammen gegeniibergestellt.
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Abbildung 2.23:Vereinfachte Form der vertikalen Layer-Struktur eines fiir das X-Band optimierten FBH-
GaN-HEMTs mit source-kontaktierter Feldplatte mit den relevantesten Abmessungen

Die Abbildung 2.24 bis 2.25 zeigen fiir den HEMT 12x125pum die Ergebnisse der cw-
Leitungsmessungen bei 10 GHz mit Tunerstellungen fiir maximale PAE und fir Pous,max. Wie
zu sehen ist, liefern in beiden Féllen die Transistoren mit Feldplatte in den

LeistungsverstirkergroBen bessere Ergebnisse.
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Abbildung 2.24: cw-Leistungsmessung eines HEMTs Abbildung 2.25: cw-Leistungsmessung eines HEMTs
der Gréfle 12x125um mit und ohne SKFP bei ,,deep  der Gréfie 12x125um mit und ohne SKFP bei ,,deep
Class AB “-Betrieb mit Up=40V, mit Tunerein- Class AB “-Betrieb mit Up=40 V, mit Tunerein-
stellungen fiir maximale PAE und bei 10 GHz stellungen fiir Poytmax und bei 10 GHz
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2.5 State-of-the-Art-Betrachtung der GaN-MMIC-
Leistungsverstirker im X-Band

In der letzten Dekade haben die intensiven Forschungs- und Entwicklungsaktivititen auf
dem Gebiet der GaN-Leistungsverstirker dazu gefiihrt, dass GaAs bei Leistungsverstirkern
im X-Band in allen relevanten KenngrofSen deutlich iibertroffen und mit sinkenden

Prozesskosten fiur GaN durch diesen Halbleiter ersetzt wurde.

Fir die State-of-the-Art-Betrachtung der bisher entworfenen X-Band GaN-MMIC-
Leistungsverstarker hat sich in der Literatur eine Diagrammdarstellung der maximalen PAE
iiber der maximalen Ausgangsleistung etabliert. Die Intention hinter dieser Darstellung ist
vor allem die, dass beim Entwurf der Leistungsverstirker besonders der Kompromiss
zwischen einer hohen maximalen Ausgangsleistung und hoher maximalen PAE eine der

groBten Herausforderungen darstellt.

In der Abbildung 2.26 ist die angesprochene State-of-the-Art-Betrachtung einer Auswahl an
X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstdrker zu sehen die in den letzten zehn Jahren mit der
Absicht entwickelt wurden, einen guten Kompromiss zwischen hoher maximaler

Ausgangsleistung Pous,max und hoher maximaler PAE zu erreichen.
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Abbildung 2.26: State-of-the-Art-Betrachtung einer Auswahl der in den letzten zwolf Jahren (2005-2017)
veroffentlichten X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstdrker

Eine differenziertere State-of-the-Art-Betrachtung liefert der tabellarische Vergleich in der
Tabelle 2.2. Hier sind die gleichen Ver6ffentlichungen aufgelistet die auch im State-of-the-
Art-Diagramm aus Abbildung 2.26 dargestellt sind.
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Tabelle 2.2: State-of-the-Art-Betrachtung einer Auswahl der in den letzten zwolf Jahren (2005-2017)
verdffentlichten X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstdirkern

Gesamt-Gate-

Poume: PAE  Gr Weite wy, der ChipgroBe  I; Harmonische
2

# @Bm) (%) (dB) CPW/MS  Stage CWigepulst — g4 co DS:FS mm (um) Anpassung
(mm)
[22] 43 52 20 MS 2 gepulst 6,4 1:2 18 0,25 Ja
[23] 42,1 37 24 MS 2 gepulst 4 1:4 9,15 0,25 Nein
[24] 46,8 45 25 MS 3 cwW 11,52 1:2:8 13,3 0,25 N.N.
[25] 42,4 N.N. 40 MS 2 gepulst 6,4 1:2 5,6 0,25 Nein
[26] 41,7 45 24 MS 2 gepulst 32 1:2 7.2 0,25 Nein
[27] 40 50 22 MS 2 gepulst 3,6 1:4.5 N.N. 0,15 Nein
[28] 43 35 11 MS 2 gepulst 4.8 1:4 10,4 0,25 Ja
[29] 47,7 38 14,6 MS 2 gepulst 4.8 1:2 18 0,25 Nein
[30] 41,5 60 19 MS 2 cW 3,6 1:4 9.2 0,15 Ja
[31] 45 40 25 MS 2 gepulst 9,6 1:3 20,7 0,25 Ja
[32] 41,5 40 N.N. MS 2 gepulst 4 1:2 18 0,25 Ja
[33] 41,2 60 20 MS 2 gepulst 3,6 1:4,5 7,36 0,15 N.N.
[34] 40 50 20 MS 2 gepulst 3,6 1:4,5 N.N. 0,15. Nein
[35] 40,7 40 15 MS 2 gepulst N.N. 1:4 13,5 0,5 Nein
[36] 42,8 42 22 MS 2 gepulst N.N. 1:2 13,5 0,25 Nein
[37] 41,3 N.N. 15 CPW 2 gepulst 4 1:2 13,5 0.3 Nein
[38] 42 30 18 CPW 2 cwW 4 1:2 7.3 0,5 Nein

Die Tabelle 2.2 enthilt neben den erwdhnten Werten maximaler Ausgangsleistung Pous,max

und maximaler PAE noch eine Vielzahl von wichtigen Parametern, die eine differenzierte

und den Anforderungen dieser Arbeit gerechte State-of-the-Art-Betrachtung ermoglichen.

Diese Parameter werden im Folgenden ndher erortert.

Art der Messung: Aus der Tabelle 2.2 ist ersichtlich, dass die Kenngrofen nahezu
aller Verstirker durch gepulste Messungen bestimmt wurden, wihrend die
Messungen einiger weniger Verstirker cw durchgefithrt wurden. Mit gepulsten
Messungen werden i.a. beim gleichen Testobjekt hohere Werte erzielt als mit
cw-Messungen. Hier sei auf [22] verwiesen: Das gleiche DUT wird unter zwei
unterschiedlichen Kondition gepulst gemessen: Einmal mit 10 pus und einem Duty
Cycle von 10 % und das andere Mal mit 50 us und einem Duty Cycle von 20 %.
Dabei liefern die Messungen mit kiirzeren Pulsen mit etwa 2,5 dB hoherer Pous,max,
3 % mehr PAE und 3 dB mehr Gr bessere Resultate. In [24] wird gar das gleiche
Testobjekt sowohl gepulst als auch cw gemessen und liefert in den gepulsten
Messungen Verbesserungen in etwa gleicher Grof3enordnung.

Gesamt-Gate-Weite der Endstufe: Die maximale Ausgangsleistung wird durch die

Dimensionierung der Endstufe und damit der Wahl der Gesamt-Gate-Weite der



36

2 Grundlagen

Endstufe Weors festgelegt und nur geringfiigig mit den Verlusten der
Ausgangsnetzwerke verdndert. Wie die entsprechende Spalte in Tabelle 2.2 zeigt,
haben alle veroffentlichten Verstarker deutlich groBBere Gesamt-Gate-Lénge in der
Endstufe vorzuweisen, woher auch die hoheren maximalen Ausgangsleistungen
resultieren.

Eingesetzte Leitungstechnologie: Die Spalte ,,CPW/MS* zeigt deutlich, dass bis auf
zwel Verstirker alle anderen verdffentlichten Verstirker mit Mikrostreifen-
leitungen realisiert wurden. Die CPW-Verstiarker sind aus den Jahren 2005 bzw.
2006.

Anpassung von Load-Harmonischen: Bei einigen Verstirkern wurde besonders zur
Erhohung der PAE eine Anpassung von Harmonischen durchgefiihrt.

Gate-Léange: Die in der Tabelle 2.2 mit ,,/,* bezeichnete Angabe der jeweiligen Gate-
Linge zeigt, dass nahezu alle Verstirker mit PAE-Werten von iiber 50 %
Technologien eine Gate-Linge von 0,15 um verwenden. Da im Allgemeinen mit
kiirzer werdender Gate-Lange entsprechend Gleichung (2.8) die Transitfrequenz fr
und damit die Verstirkung und folglich die PAE steigen, ergeben sich Vorteile fiir

Prozesse mit kiirzerer Gate-Lange.



3 Einflusse von Leitungsverlusten auf HF-
Leistungsverstirker

Die verwendeten Leitungselemente konnen bei der Realisierung von Hochfrequenz-
Leistungsverstérkern eine entscheidende Rolle spielen. Leitungen sollen im Kontext einer
Verstirkerschaltung die  hochfrequenten  Nutzsignale fiihren, die einzelnen
Verstirkerkomponenten miteinander verbinden, zugleich die Anpassnetzwerke mitgestalten
und ggf. die Gleichstromversorgung der aktiven Verstirkerelemente wie Transistoren
tragen. In dieser Arbeit werden besonders die Einfliisse der ohmschen Verluste infolge der
endlichen Leitfdhigkeit der Leitungsmetallisierung betrachtet. Diese ohmschen Verluste
variieren je nach Leitungsart. In monolithisch integrierten Mikrowellenschaltungen
(MMICs) haben sich als Wellenleiter Streifenleitungen etabliert. Darunter werden planare
Wellenleiter im Mikrowellenbereich verstanden, die durch ein- oder beidseitige
Beschichtung einer dielektrischen Grundplatte mit Elektroden, d.h. diinnen leitenden
Streifen, entstehen [39], [40]. Allen metallischen Wellenleitern ist gemein, dass bei einer
Abwirtsskalierung  mit  gleichbleibenden = Dimensionierungs-verhéltnissen,  d. h.
Miniaturisierung, ihre ohmschen Verluste ansteigen. Das Ansteigen der ohmschen Verluste
fiihrt zu einer Erhdhung der Dampfung bzw. Verschlechterung der Giite der
Leitungselemente und damit zu einer Degradierung der oben erwihnten
Verstirkerkenngrofen.

Bei der monolithischen Integration werden alle Schaltungselemente auf einem gemeinsamen
Halbleitersubtrat integriert und dadurch alle Schaltungsabmessungen, einschlieBlich der
Leitungen, stark minimiert. Diese enorme Miniaturisierung der Schaltungen sorgt im
Umkehrschluss fiir den steigenden Einfluss der Leitungen bzw. deren Verluste auf die

Verstiarkerkenngrof3en und bedarf daher einer gesonderten Betrachtung.

Wihrend bei hybrid aufgebauten Verstirkerschaltungen die Leitungsverluste eine eher
untergeordnete Rolle spielen und deswegen wenig Beriicksichtigung finden, wiirde diese
Vorgehensweise bei MMIC zu erheblichen Fehleinschitzungen beim Schaltungsentwurf
fiihren, die Leistungsfahigkeit der vorliegenden MMIC-Halbleitertechnologie unvollstindig

ausnutzen und die Kenngrof3en der Schaltung unnétig degradieren.

3.1 Verlustbetrachtung einer typischen Verstirkerschaltung

Um den Einfluss der Leitungen bzw. deren Verluste auf die Kenngrof3en Ausgangsleistung
Pou, Verstirkung Grss und Effizienz #p s bzw. PAEs einer Leistungsverstiarkerschaltung

zu verdeutlichen, wird im Folgenden eine allgemeingiiltige Verlustbetrachtung an
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Leistungsverstiarkern durchgefiihrt [15]. In Abbildung 3.1 ist das Blockschaltbild eines

typischen einstufigen Leistungsverstirkers zu sehen.
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Abbildung 3.1: Blockschaltbild einer einstufigen Verstéirkerschaltung mit N parallel geschalteten Transistoren
in der Endstufe

Neben den verwendeten und mit 77 bis 7y bezeichneten N Transistoren besteht das
Blockschaltbild aus den verlustbehafteten ein- (IMN) und ausgangsseitigen
Anpassnetzwerken (OMN). Die beim Einsatz von N parallelgeschalteten Transistoren
zusitzlich erforderlichen Verteiler- und Kombiniererstrukturen werden hier der
Ubersichtlichkeit wegen als Teil der Anpassnetzwerke betrachtet. Die Effizienz eines
einzelnen Transistors wird entsprechend der Notation in Abbildung 3.1 mit der folgenden

Gleichung beschrieben:

P t P‘t
PAE, = —OPd : L 3.
C

Unter der Annahme, dass alle verwendeten N Transistoren identisch sind und mit Pi.=N-Pgc,
Po=N-PorLo und N-P;s=PinaLi ergibt sich fiir den Leistungsverstirker in Abbildung 3.1 die
Gesamt-PAFE zu

Po_Pin,av :Pi(Li'GTt'Lo_]-) _ (Li'GTt'Lo_l)
Pgc N Pyt Li(Gre— 1)

PAEg,s = PAE; (3.2)

Dabei stellt L; den Verstarkungsfaktor des IMNs dar und L, den des OMNSs. Die Gleichung
(3.2) zeigt, dass mit steigender Transistorverstirkung Gr, die PAE der Verstiarkerschaltung

immer weniger vom IMN bzw. deren Verluste abhédngt und entsprechend zu
PAEsyS - PAEtLO (3.3)

konvergiert. D. h. mit genug hohem G7; ergibt sich die PAE der Verstirkerschaltung (PAEjys)
aus der mit dem Verstirkungsfaktor L, des Ausgangsnetzwerkes OMN gewichteten PAE der
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eingesetzten Transistoren (PAE;). Abbildung 3.2 verdeutlicht diesen Sachverhalt. Sie zeigt
anhand der Gleichung (3.2) fiir représentative L,- und L;-Werte die auf die Transistor-PAE
normierte Gesamt-PAFE als Funktion der Transistorverstirkung Grx.
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Abbildung 3.2: Normierte PAE eines Verstdrkers in Abhdngigkeit der Transistorverstirkung Gr, und der
Einfiigungsddimpfung der Ein- und Ausgangsanpassnetzwerke

Die vier Kurvenscharen gruppieren sich fiir jeweils einen L,-Wert und vier variierende
Li-Werte. Die vier dick gezeichneten Kurven in den vier Kurvenscharen stellen dabei den
Fall mit L,=L; dar. Aus der Abbildung 3.2 wird deutlich, dass nahezu unabhéngig von den
Diampfungen des Eingangsanpassnetzwerkes L; ab einer Verstirkung von etwa 12 dB die
Gesamt-PAE nach (3.3) sich von der PAE; nur durch die Gewichtung mit den Dampfungen
des OMNS, L,, unterscheidet. Daraus folgernd muss fiir eine Beibehaltung der Transistor-

PAE das Ausgangsanpassnetzwerk OMN moglichst verlustarm dimensioniert werden.

Da die Dampfung der Anpassnetzwerke hauptsédchlich durch die Leitungsverluste bestimmt
werden, unterstreicht die obige Verlustbetrachtung der Verstirkerschaltung mit seinen
Anpassnetzwerken den indirekten Einfluss der Leitungsverluste [15]. Die Einfliisse der
Verluste der Anpassnetzwerke und damit auch die der Leitungen auf Gr und Pousmax des
Verstirkers macht sich in erster Linie durch eine Subtraktion der Netzwerkverluste von der
Verstiarkung und der maximalen Ausgangsleistung des verwendeten Transistors bzw. bei
mehreren Transistoren der Verstirkung und der Summe der maximalen Ausgangsleistungen

bemerkbar.
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Die Einfliisse der Leitungs- bzw. der Netzwerkverluste auf die Verstérkerschaltung, die
primir durch die Ausgangsnetzwerksverluste wirken, steigern sich bei mehrstufigen
Verstirkerschaltungen weiter. Hierzu sei der zweistufige Verstéarker aus Abbildung 3.3, jene
Verstirkertopologie die im Rahmen der vorliegenden Arbeit préferiert wird, betrachtet. Bei
dieser Topologie wird der Endstufe aus Abbildung 3.1 eine Vorstufe (p fiir Pre-Amplifier),

auch Treiberstufe genannt, vorgeschaltet.

I\'NPDQ

Pit Pot

G >—>
T

PDC,p
Pi,av,p i Pin,av . OMN Po
— % ——| IMN . | —,
L

1 PDCt
Pit IJl p t
GTt =

L1

Abbildung 3.3: Blockschaltbild einer einstufigen Verstdirkerschaltung mit N parallel geschalteten Transistoren
in der Endstufe

Basierend auf der Notation der Abbildung 3.3 ergibt sich die Gesamt-PAE (PAE,ys) dieses

zweistufigen Verstirkers anhand der Formel

Po_Pi,avp_ GTp'Li'GTt'Lo_1

P S 1 1 3.4
dc mGT,,-Li-N-(GTt—1)+m(GTp—1) (3-9)

PAE,y, =

Unter der Annahme von L;=L,, PAE,=PAE; und G7,=Gr; reduziert sich die (3.4) zu

Grelo— 1
PAEsys = WPAE} (3.5)

Ein Vergleich des Konvergenzverhaltens der Gleichungen (3.2) und (3.5) mit Gr—o0 bei
gleichen Netzwerkverlusten zeigt, dass (3.5) eine schnellere Konvergenz von PAEy, auf
PAE; aufweist als Gl. (3.2). Anders formuliert bedeutet diese Schlussfolgerung, dass in
mehrstufigen Verstirkerschaltungen der Einfluss des Ausgangsnetzwerkes im Speziellen

und der Leitungsverluste im Allgemeinen schneller bemerkbat macht.

Aufgrund dieser Zusammenhénge kann die Wahl der fiir eine Schaltung ausgewéhlten
Streifenleitungsart entscheidend dariiber sein, welche theoretischen Verstiarkerkenngrof3en
Pou,max, Grund PAE ein Verstarker mit dieser Streifenleitungsart erreichen kann und folglich

wie gut er werden kann.
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3.2  Charakteristische Groflen von Streifenleitungen

In diesem Abschnitt werden die wichtigsten charakteristischen Gréfen der Streifenleitungen
eingefiihrt, ihre Giiltigkeitsgrenzen beschrieben und somit die fiir die nachfolgenden
Untersuchungen notwendigen Hilfsmittel geschaffen. Da fiir eine MMIC-Technologie die
inhomogenen Streifenleitungen von Interesse sind, werden folgende Erlduterungen sich auf
diese Streifenleitungsgruppe beziehen. Allgemein werden unter inhomogenen
Streifenleitungen solche verstanden, bei denen das elektromagnetische Feld der gefiihrten
Welle sich sowohl in einem Dielektrikum als auch im Luftraum und somit insgesamt in

einem inhomogenen Ausbreitungsmedium befindet [40].

Auf Streifenleitungen sind neben der fiir die schaltungstechnische Anwendung wichtigen
Grundwelle unendlich viele Oberwellen ausbreitungsfahig. Wéhrend die im Einsatz bei
MMICs eine zentrale Rolle spielende Grundwelle bei jeder Frequenz ausbreitungsfihig ist
und von der Frequenz f=0 Hz beginnend iiber einen weiten Teil seines Einsatzbereiches ein
nahezu frequenzunabhdngiges Verhalten zeigt, sind die Oberwellen hingegen erst ab einer
unteren Grenzfrequenz, die definitionsgemd3 mit der Ordnungszahl m der Oberwellen
ansteigt, ausbreitungsfidhig und zeigen ein stark frequenzabhéngiges, d.h. dispersives,
Verhalten [40]. Da die Ausbreitung der Oberwellen fiir den Einsatz der Leitungen in
Schaltungen unerwiinscht ist, legt die Grenzfrequenz der 1. Oberwelle eine erste Begrenzung
des Einsatzbereiches der Leitung fest. Dieser Sachverhalt wird in dem in Abbildung 3.4
dargestellten Dispersionsdiagramm einer Mikrostreifenleitung, der grundlegendsten und

gebrauchlichsten inhomogenen Streifenleitungsart fiir MMICs, verdeutlicht [40], [41].

A Quasi-TEM-Welle

(Hybride Grundwelle) //
1. Oberwelle

/ / 2. Oberwelle

Technischer <-——— 3. Oberwelle
Arbeitsbereich

Strahlungs-
/) /, spektrum

0 fgl ng fg3 f

Abbildung 3.4: Dispersionsdiagramm einer Mikrostreifenleitung

Unterhalb der Grenzfrequenz der 1. Oberwelle liegt der technische Arbeitsbereich der
Grundwelle dieser Streifenleitung. Die Grundwelle der inhomogenen Streifenleitung ist eine
hybride elektromagnetische Welle mit longitudinalen Feldkomponenten, deren Betrédge iiber
einen groflen Frequenzbereich vernachldssigbar klein gegeniiber den Betrdgen ihrer
transversalen Feldkomponenten sind [40]. In Anlehnung an eine TEM-Welle, welche (auf

verlustlosen Leitungen auftretend) frequenzunabhingig nur transversale Feldkomponenten
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aufweist [42], wird die Grundwelle der inhomogenen Streifenleitung deshalb auch als Quasi-
TEM-Welle bezeichnet. Aufgrund dieser Ahnlichkeit mit der TEM-Welle, dem Umstand der
vernachldssigbaren longitudinalen Feldkomponenten und der wohldefinierbaren Strome und
Spannungen, wird die Grundwelle der inhomogenen Streifenleitung in ihrem Giiltigkeits-
und Eindeutigkeitsbereich mit den charakteristischen Grofen einer TEM-Welle beschrieben
[40] [41]. Diese sind der Wellenwiderstand Z; und die Phasenkonstante . Eine TEM-Welle
ist auf Streifenleitungen ausbreitungsfahig in denen die Welle in einem homogenen
Ausbreitungsmedium gefiihrt wird. Derartige Leitungen werden als TEM-Leitungen und
analog dieser Notation Leitungen, die Quasi-TEM-Wellen fiihren, als Quasi-TEM-
Leitungen bezeichnet.

Entsprechend dem in der Leitungstheorie hergeleiteten Ersatzschaltbild einer verlustlosen
Leitung (Abbildung 3.5) und der fiir Streifenleitungen géngigen Annahme u,=1, werden die
charakteristischen Grof3en einer TEM-Leitung wie folgt definiert [2]:

1

ZL= L/C,=ZLO\/_8_ (36)
T

B=+L"C = Boer (3.7)

Dabei ist Z;9 der Wellenwiderstand der geometrisch unverdnderten Leitung mit einem
Ausbreitungsmedium der Permitivitdt .=/ und entsprechend fy die Phasenkonstante dieser
Leitung. Da diese Definitionen ein homogenes Ausbreitungsmaterial mit einer bestimmten
Permitivitit ¢ voraussetzen, wird bei einer Quasi-TEM-Leitung bei geometrisch unver-
anderter Leitung das inhomogene Ausbreitungsmedium mit mehreren Permitivititen durch
ein homogenes Ersatzausbreitungsmedium mit einer einheitlichen Permitivitét ersetzt und

so die Anwendung der Definitionen auf die Quasi-TEM-Leitung ermdglicht [41].
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Abbildung 3.5: Ersatzschaltbild einer verlustlosen Leitung

Die relative Permittivitit des Ersatzmediums wird als effektives Epsilon ¢, . bezeichnet.

In Analogie zu den Leitungsgroflen der TEM-Leitung ergeben sich fiir Quasi-TEM-
Leitungen folgende Gleichungen
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ZL= LI/C,z

1
Zio —(—gr,eff (3.8)
B=VL"C = Bo\eress (3.9)

Da die Felder und darauf aufbauend die charakteristischen Grofen der inhomogenen
Streifenleitungen aufgrund der inhomogenen Substratbeschaffenheit im felderfiillten Raum
1. A. feldtheoretisch nicht geschlossen gelost werden konnen, wurden in der Vergangenheit
leistungsstarke numerische Naherungsverfahren zu deren Losung entwickelt [39]. Diese, mit
Mitteln wie Funktionalapproximation etc. entwickelten Verfahren geben Formeln fiir das
jeweilige &,¢p der Streifenleitung an. Dadurch lassen sich entsprechend Gleichungen (3.8)
und (3.9) die charakteristischen GroBen der Streifenleitung ermitteln. Aufbauend auf die
erwidhnten Nidherungslosungen wurden dann fiir die gingigsten inhomogenen
Streifenleitungen Leitungsmodelle fiir eine CAD-Umgebung fiir den rechnergestiitzten
Schaltungsentwurf implementiert. In diesen Modellen sind neben dem ¢, auch die
ohmschen Leitungsverluste a, der jeweiligen Streifenleitung als frequenzabhéngige Grofe
beriicksichtigt. Den Betrachtungen der nachfolgenden Abschnitte liegen solche Leitungs-

modelle zugrunde.

3.3 Leitungsarten fiir die FBH GaN-MMIC-Technologie

Nachdem im vorherigen Abschnitt die charakteristischen GroBen der inhomogenen
Streifenleitung eingefiihrt wurden, werden in diesem Abschnitt die zwei géngigsten
Streifenleitungsarten fiir den Einsatz in MMICs, bezogen auf die in dieser Arbeit zum
Einsatz kommenden Halbleitertechnologie, diskutiert und miteinander verglichen, die
Koplanar- (CPW) und die Mikrostreifenleitung (MS).

3.3.1 Allgemeiner Vergleich MS- und CPW-Leitung

Fiir die in dieser Arbeit zum Einsatz kommende MMIC-Halbleitertechnologie bieten sich
fir den FEinsatzbereich im X-Band (8 bis 12 GHz) die Streifenleitungsarten
Mikrostreifenleitung und die Koplanarleitung an. Die grundlegenden Leitungsgeometrien,
relevanten Abmessungen und Feldverteilungen der Grundwellen dieser beiden

Leitungstypen sind in den Abbildung 3.6 und 3.7 dargestellt.
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Abbildung 3.6: Geometrie einer Mikrostreifenleitung Abbildung 3.7: Geometrie einer Koplanarleitung und
und die Feldbilder ihrer Grundwelle die Feldbilder ihrer Grundwelle

Die in der Abbildung 3.6 dargestellte Mikrostreifenleitung besteht aus einer isotropen
dielektrischen Grundplatte der Hohe 4, deren Unterseite vollstédndig planar metallisiert ist
und auf deren Oberseite sich ein Metallstreifen der Breite w und Dicke ¢ befindet. Bei der
Mikrostreifenleitung, bei der das Feld unter dem Leiter konzentriert ist [39], wird der
Wellenwiderstand Z; der Leitung bei gegebenem Substratmaterial im Wesentlichen durch
die Substrathéhe /# und durch die Leiterbreite w bestimmt und verlangt fiir den technisch
wichtigsten und gebriuchlichsten Wellenwiderstandswert von 50 Q fiir die dieser Arbeit
zugrundeliegende GaN-MMIC-Technologie etwa w=h [42].

Bei der Koplanarleitung oder CPW-Leitung, die wegen ihrer einseitigen Beschichtung des
Substrates auch uniplanare Leitung genannt wird, konzentriert sich das Feld in den
Leitungsschlitzen [39]. Deswegen wird der Wellenwiderstand dieses Leitungstyps primér
iber die Streifenbreite w und den Leitungsschlitz g eingestellt und ist weitestgehend von der
Subtratdicke # unabhéingig. Fiir die FBH-GaN-Technologie ist fiir einen Wellenwiderstand

von 50 Q ein Leitungsschlitz zu Leitungsbreiteverhéltnis von 1:2 notwendig [42].

Beide Streifenleitungsarten unterscheiden sich in ihren Eigenschaften teils grundlegend
voneinander und weisen miteinander verglichen Vor- und Nachteile auf. Einige

hervorzuhebende Vorteile der Mikrostreifenleitung gegeniiber der Koplanarleitung sind:

e Umfangreiche Modellierungsarbeiten vorhanden: Die gidngigste Streifenleitungsart
ist in nahezu all thren Varianten und Diskontinuitdten wie Leitungsknicke (Bend)
und —verzweigung (T-Junction) durch Néherungsformeln beschrieben. Es existieren
vollstindige und etablierte Leitungsmodelle. Die Modellierung der CPW-Leitung
wurde dem gegeniiber erst in den 1990er Jahren intensiviert und ist besonders
beziiglich Diskontinuititen unvollstindig [42].

e Geringere ohmsche Verluste: Die Leitungsverluste sind gegentiber der der CPW-
Leitung meist geringer. Dieser Vorteil gewinnt besonders bei MMICs an Signifikanz,
wihrend er bei hybriden Schaltungen oft als parasitirer Effekt 2. Ordnung
vernachléssigbar ist [42].

e Homogenere Massestromverteilung: Die Stromverteilung der gefiihrten Welle auf

der Massefliache ist gegeniiber der Koplanarleitung meistens ein komplementéres
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Abbild der Stromverteilung auf dem Leiterstreifen und hat deswegen eine gute
Entsprechung zu den Leitungsmodellen. Dieser Umstand féllt besonders bei
Verzweigungsstrukturen, z. B. Parallelschaltung von Transistoren, ins Gewicht. Eine
homogene Stromverteilung wie es bei der Mikrostreifenleitung gegeben ist, wie in
Abschnitt 4.1 gezeigt wird, bei CPW-Leitungen selten gewihrleistet.

Keine Unterdriickung parasitirer Grundwellen notwendig: Aufgrund der
Leiteranzahl von N=2 ist nur ein Grundwellentyp ausbreitungsfihig, wihrend bei der
Koplanarleitung N=3 Leiter existieren und somit zwei Grundwellentypen
ausbreitungsfahig sind [41]. Somit muss bei der CPW der unerwiinschte
Grundwellentyp unterdriickt werden. Diese Modenunterdriickung geschieht durch
eine galvanische Verbindung beider Massefldchen an Diskontinuitdten in Form von
Briicken- bzw. Unterfithrungsverbindungen. Dabei muss diese Verbindung in
regelmiBigen Abstdnden erfolgen. Bei der Mikrostreifenleitung entféllt sie hingegen
génzlich.

Geringere Gehduseeinfliisse: Da bei der Mikrosteifenleitung im Gegensatz zur CPW
keine unerwiinschte Parallelplatten-Mode (PPM) unterdriickt werden muss und
infolgedessen keine Storeinfliisse iiber eine PPM-Einkopplung zustande kommen

kann

Dem gegeniiber weist die CPW deutlich mehr hervorzuhebende Vorteile auf. Diese sind:

Keine Riickseitenmetallisierung: Wéhrend die Mikrostreifenleitung eine
Riickseitenmetallisierung und infolgedessen fiir eine eigenstindige Schaltkreis-
technik eine Durchbohrung einschlieBlich -kontaktierung (engl.: Via-holes bzw.
Vias) zur Substratunterseite erfordert, benétigt die Koplanarleitung nur eine
einseitige Metallisierung des Substrats [39]. Eine Durchbohrung setzt auch ein
Abdiinnen des Substrats voraus. Dieser Umstand der einseitigen Beschichtung
zeichnet sich gleich in mehrfacher Hinsicht als Vorteil aus:

o Keine Vias: Durch die einseitige Beschichung des Substrates und
infolgedessen des Wegfallens der Vias und damit auch einer notwendigen
Waferabdiinnung vereinfacht sich die Waferprozessierung erheblich. Auch
die durch das Abdiinnen des Wafers entstehende mechanische Instabilitdt des
Wafers entfillt.

o Keine Via-Induktivititen: Die parasitiren Induktivititen, die durch die
Durchverbindung resultieren und oft durch zusitzliche geometrische
Modifikation kompensiert werden miissen, eriibrigen sich [43].

o Bessere Konformitdt zu Feldeffekttransistoren: Die einseitige Beschichtung
zeigt eine gute geometrische Entsprechung zum horizontalen Aufbau von
Feldeffekttransistoren entsprechend Abbildung 2.16. Dadurch fallen
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einerseits  Diskontinuititen und aullerdem zusdtzliche parasitire

Induktivititen infolge der Via-Holes weg.
Bessere Eignung fiir On-Wafer-Messungen: Die Uniplanaritit erlaubt das Messen
mittels Messkdpfe mit integriertem Koaxial-/Koplanar-Ubergingen. Mit diesen
Messkopfen kann der Wafer direkt angetastet und im Gegensatz zur MS-Leitung
ohne unmittelbare Messvorrichtung, deren FEinfluss sonst aus der Messung
herausgerechnet werden muss, gemessen werden (On-Wafer-Messung mit
geringeren parasitiren Ubergingen).
Geringeres  Ubersprechen: Die CPW  hat aufgrund ihrer seitlichen
Massemetallisierungen ein geringeres Ubersprechen durch Streufelder zur Folge als
es bei der Mikrostreifenleitung der Fall ist. Dieser Umstand verbessert die elektrische
Stabilitdt der Schaltung und gewihrleistet die Giiltigkeit der Leitungsmodelle [42].
Mehrere Leitungsgeometrien flir ein gegebenes Z; moglich: In Hinblick der
Einstellbarkeit des  Wellenwiderstandsbereiches und des  technischen
Arbeitsbereiches ist die CPW der Mikrostreifenleitung iberlegen. Der
Wellenwiderstand der CPW ist weitestgehend von der Substratdicke /# unabhéngig
und wird primér iiber die Streifenbreite w und den Leitungsschlitz g eingestellt [40].
Dadurch kann die in Abschnitt 3.2 erlduterte Grenzfrequenz der 1. Oberwelle und
damit der technische Arbeitsbereich variiert und ggf. zu hoheren Frequenzen
verschoben werden. Bei der Mikrostreifenleitung ist die Substratdicke 4, die bei
MMICs prozessbedingt konstant ist, fiir die charakteristischen Leitungsgrof3en eine
entscheidende Grofe und legt damit sowohl die Grenzfrequenz der 1. Oberwelle fest
und damit den einstellbaren Wellenwiderstandsbereich [42].
Besseres Dispersionsverhalten: Die CPW zeigt ein besseres Dispersionsverhalten als
die Mikrostreifenleitung. Dadurch zeigt einerseits das Leitungsmodell bei hoheren
Frequenzen noch eine gute Ubereinstimmung mit dem tatséichlichen Verhalten und
andererseits eignet sich dadurch die CPW besser fiir breitbandige Schaltungen. Bei
Schmalband-PAs hat das gute Dispersionsverhalten der CPW allerdings keine hohe
Relevanz [40], [42].

Diese Gegeniiberstellung zeigt, dass die CPW gegeniiber der Mikrostreifenleitung deutliche

Vorteile hat. Da allerdings die Mikrostreifenleitung durch ihre geringeren Leitungsverluste

trotzdem fiir Leitungsverstirker interessant ist, werden im nichsten Abschnitt an der

gegebenen Halbleitertechnologie die beiden Streifenleitungstypen gegeniibergestellt.

3.3.2 Technologiespezifischer Vergleich MS- und CPW-Leitung

In diesem Teilabschnitt werden die, bezogen auf die FBH GaN-MMIC-Technologie,

prozessierbaren Mikrostreifenleitungen untersucht. Dabei werden der einstellbare

Wellenwiderstandbereich, die dazugehorigen Leitungsverluste und der sich einstellende
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technische nutzbare Frequenzbereich gezeigt. AnschlieBend werden die gleichen Parameter
bezogen auf die GaN-MMIC-Technologie fiir die CPW-Leitung hergeleitet. Beide

Leitungstypen und ihre ermittelten Parameter werden anschlieend gegeniibergestellt.

Bei der Mikrostreifenleitung hat die Substratdicke eine zentrale, alle anderen Parameter
beeinflussende Rolle und muss daher wohliiberlegt gewédhlt werden. Fiir die
GaN-MMIC-Technologie unterhalb 100 GHz hat sich in Mikrostreifenleitungsausfiihrung
die Substratdicke 100 um als optimale Waferdicke etabliert. Diese Hohe ist bei GaAs- und
GaN-MMIC Mikrostreifenleitungstechnologien Industriestandard [44]. Einerseits wiirde zu
hoheren #-Werten die Technologie tiefere Durchitzungen und Durchkontaktierungen des
Wafers erfordern. Dies wiirde dann die technologisch aufwendige Herstellung der Via-Holes
weiter erschweren und die entstehenden parasitidren Induktivitidt erhohen. Ferner sind die
Grenzfrequenz der 1. Oberwelle f;; und damit der technische Arbeitsbereich der Quasi-
TEM-Welle, d.h. das technisch einsatzbare Frequenzband, umgekehrt proportional der
Subtratdicke 4 [39]. Damit wiirde sich mit hoheren #-Werten der technische Arbeitsbereich
reduzieren und auerdem die Dispersivitét fiir eine gegebene Frequenz zunehmen. Da die
iibrigen Leitungsabmessungen fiir einen bestimmten Wellenwiderstand proportional zu /4
sind, wiirden sie und damit auch alle anderen Schaltungselemente wie Leitungsbreite w etc.
einschlieBlich der Gesamtschaltung in ithren Dimensionen gro3er werden. Dieser Umstand
wiirde die Herstellungskosten, die durch die Chipfldche der Schaltung definiert sind [8], in
die Hohe steigen lassen. Zu kleineren A-Werten begrenzt sich die Technologie durch die
mechanische Stabilitdt, d. h. die Handhabung der Wafer. Diese wiirde sich bei kleineren
h-Werten erheblich verschlechtern und so eine sehr sorgsame Behandlung der Wafer zur
Folge haben. Aulerdem wiirden die mit kleineren #-Werten sich einstellenden Leitungen
wegen der schmaleren Leitungsbreiten hohere Leitungsverluste zur Folge haben und die

notwendige Stromtragfahigkeit ggf. nicht mehr gewihrleisten.

Fiir die FBH MMIC-GaN-Technologie ergeben sich bei einer Subtratdicke von A=100 um
und einer Nutzfrequenz von 10 GHz fiir die Mikrostreifenleitung die im Diagramm in
Abbildung 3.8 ersichtlichen Wellenwiderstandswerte einschlieBlich der korrespon-
dierenden Leitungsverluste. Bei der Angabe der Wellenwiderstandswerte wurden die
Prozessgrenzen fiir Leitungsabmessungen beriicksichtigt bzw. auch die Grenze fiir die
sinnvollen Wellenwiderstandswerte genommen. Da die Substratdicke # und auch die
Leitungsdicke ¢ auf einem Wafer nicht variiert werden kann, ist jeder Widerstandswert nur
mit einer Leitungsbreite w einstellbar. Die Grenzfrequenzen fiir die 1. hohere Mode liegen

bei allen mdglichen Konstellationen tiber 100 GHz.
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Abbildung 3.8: Verluste der Mikrostreifenletung als Funktion des Wellenwiderstandes in der FBH
GaN-MMIC-Technologie und bei 10 GHz

Da bei der Koplanarleitung das elektromagnetische Feld sich in den Leitungsschlitzen
konzentriert, wird der gewiinschte Wellenwiderstandswert primér {iber die Streifenbreite w
und den Leitungsschlitz g eingestellt und ist weitestgehend von der Subtratdicke /# und der
Metalisierungsdicke ¢ unabhingig [42]. Daher muss der Wafer nicht zwangsldufig
abgediinnt werden und kann so einen Wert haben, der eine mechanische Stabilitdt des
Wafers gewihrleistet. Fiir die FBH-GaN-Technologie liegen die #2-Werte im Bereich 370 bis
450 pm. Da sowohl die Leitungsbreite w als auch die Schlitzbreite g innerhalb der
Herstellungsgrenzen der vorliegenden GaN-MMIC-Technologie beliebig verdandert werden
konnen, sind fiir einen gewiinschten Widerstandswerts theoretisch eine unendliche Vielzahl
von CPWs mit entsprechenden w und g mdglich [40]. Die Vielzahl der moglichen CPW-
Konstellationen fiir einen gewiinschten Z;,-Wert reduziert sich durch Kriterien wie
Grenzfrequenz der 1. hoheren Wellenmode, der Leitungsverluste und der resultierenden
ChipgroBe. Bei der Wahl von Leitungsgeometrien der CPW hat es sich etabliert, einen
d-Wert mit d=w+2g zu nehmen und durch Variation von w und g den gewiinschten
Widerstandswert einzustellen [39], [41]. Zur Gegeniiberstellung mit der Mikrostreifen-
leitung werden fiir die vorliegende Technologie unter Berlicksichtigung der erwidhnten
Kriterien die d-Werte 120 um, 160 pm und 200 pm gewihlt und die korrespondierenden
CPW-Leitungen fiir unterschiedliche Wellenwiderstandswerte mit den entsprechenden

Leitungsverlusten ermittelt. Die Gegeniiberstellung ist in Abbildung 3.9 dargestellt.

Aus diesem Vergleich wird deutlich, dass die Mikrostreifenleitung der GaN-
MMIC-Technologie besonders bei niedrigen Wellenwiderstinden deutlich geringere
Leitungsverluste aufweist als die technologisch sinnvolleren CPW-Leitungen. Nur mit
Leitungen mit d>220 um wéren im 50-Q-Bereich CPWs mit den Leitungsverlusten der
Mikrowellenleitung moglich. Diese CPWs sind aber fiir die Anwendung ungeeignet, da sie
einerseits sehr grofiflichige Schaltungen zur Folge hatten, dadurch zu ldngeren Leitungen

und damit auch mehr Verlusten fithren und durch diese gegenldufigen Abhéngigkeiten ihren
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Vorteil an Leitungsverlusten wieder einbiilen wiirden. Ferner wéren auch die resultierenden

Grenzfrequenzen ungiinstig und wiirden dispersivere Leitungen zur Folge haben.
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Abbildung 3.9: Verluste unterschiedlicher Koplanarleitungen und einer Mikrostreifenleitung als Funktion
der Wellenwiderstandes in der FBH GaN-MMIC-Technologie bei 10 GHz

3.4 Fallbeispiel

Um die Problematik der Leitungsverluste beim Leistungsverstirkerentwurf zu
verdeutlichen, werden im Folgenden FEin- und Ausgangsanpassnetzwerke einer
Verstérkerschaltung sowohl in Koplanar- als auch in Mikrostreifenausfithrung entworfen
und anschlieBend die Dampfungen dieser entworfenen Anpassnetznetzwerke gegen-
iibergestellt. Aufbauend auf den Effizienzbetrachtungen der Anpassnetzwerke auf die
Gesamtleistungsfahigkeit einer Verstdrkungsschaltung aus Abschnitt 3.1 wird mit den
Diampfungswerten der IMNs und OMNs auch die Auswirkungen auf die resultierende
Verstirkerschaltung in den zwei Leitungsvarianten diskutiert. Zu diesem Zweck wird eine
typische Leistungsverstirkerendstufe entsprechend Abbildung 3.1 aus dem FBH-GaN-
Leistungsverstirkerumfeld mit realen Schaltungskomponenten und -abmessungen gewahlt.
Da das OMN den grofiten Einfluss auf die Leistungsverstirker hat und dieser auch in der
Endstufe ohne Modifikation enthalten ist, wird deswegen der Ubersichtlichkeit wegen nur
die Betrachtung der Endstufe beschrieben [8], [15]. Bei einer zweistufen Verstéirker-
schaltung mit mehr als 10 dB Transistorverstarkung wiirden die iibrigen Anpassnetzwerke
entsprechend der Gleichung (3.5) nur geringfiigig die Parameter der Gesamtschaltung
beeinflussen und deswegen eine untergeordnete Rolle haben. Die gewdhlte
Verstirkerendstufe entspricht dem Blockschaltbild aus Abbildung 3.10.
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Abbildung 3.10: Blockschaltbild der sowohl mit Mikrostreifenleitungen als auch mit Koplanarleitungen
entworfenen einstufigen X-Band Leistungsverstirkers mit der FBH GaN-MMIC- Technologie

Die dazugehorigen Eckdaten sind wie folgt:

e Gewihlt werden HEMTs mit einer Gesamttransistorperipherie von 12x125 um, d.h.
zwolf Transistorfinger mit je einer Fingerldnge von 125 um. Eine entsprechende SP-
/LP-Messung ergibt bei 10 GHz fiir den Arbeitspunkt Uss=40 V, 145=0, I -Las,max und
fiir maximale PAE die optimalen Reflexionsfaktoren

o ILop=11,88+j-22,52

o Isop=1,17+j7,90

o Von diesen HEMTs werden zwei parallelgeschaltet und deren Ein- und
Ausgédnge erst mittels einer Teiler- bzw. Kombinierer-Struktur
zusammengefiihrt. Ausgangsseitig folgt eine Impedanzanpassung auf eine
Ausgangsimpedanz der Endstufe von 50 Q einschlielich der DC-Zufiihrung.
Eingangsseitig werden beide HEMTs mit einer DC-Zufiihrung versehen und

auf eine Impedanzanpassung auf 50 Q verzichtet.

Alle Anpassnetzwerke werden in beiden Leitungsvarianten iibersichtlich und gleichartig
gehalten, um so eine gute Vergleichbarkeit zu gewihrleisten. Die DC-Zufiihrung im OMN,
die in den einschldgigen Lehrbiichern iiblicherweise als abgeschlossene A/4-Leitung
konzipiert wird und deswegen keinen Einfluss auf die Impedanztransformation der
Anpassschaltung hat, kann im konkreten Fall nicht als /4-Leitung konzipiert werden, da bei
Betriebsfrequenz 10 GHz und der gegebenen MMIC-Technologie eine Lange von etwa
4000 um erforderlich wire. Diese erforderliche Lidnge der Zufilhrung wiirde einerseits die
erforderliche Chipfliche unnétig stark erhohen und andererseits hohere Verluste der
Zuleitung mit sich bringen. Deswegen wird diese Zufiihrung deutlich kiirzer als 4/4 gehalten
und die entstandenen Einfliisse auf die Impedanztransformation des Anpassnetzwerkes

derart geldst, dass die Zufiihrung als Teil dieser im Entwurf involviert wird.

Die fiir die Entwiirfe der Anpassnetzwerke gewdhlten Leitungsabmessungen der beiden
Leitungsarten, die Leitungsverluste a, effektiven Epsilons &, und die Wellenldngen 4 bei
10 GHz sind in der Tabelle 3.1 aufgelistet.
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Tabelle 3.1: Eigenschaften der entworrfenen Koplanar- und Mikrostreifenleitung

Fir FBH GaN- CPW-Leitung Microstreifenleitung
MMIC-Technologie (w=80 um, g=40 um, Z;=50 Q) (Ww=92 um, Z;=50 Q)
Verluste o (dB/mm) 0,069 0,045

Ereff 5,26 6,551
Wellenldnge 4 bei
10 GHz (mm) 13,08 11,72

Fiir beide Leitungsarten werden Geometrien mit einem Wellenwiderstandwert von 50 €
gewihlt. Wéhrend sich bei der Mikrostreifenausfiihrung nur eine mogliche geometrische
Konstellation flir diesen Wert moglich ist, wird bei der Koplanarausfiithrung die Geometrie
von 40-80-40 (Leitungsschlitz-Leitungsbreite-Leitungsschlitz; g-w-g fiir Englisch Gap-
Width-Gap) genommen. Wie aus der Tabelle 3.1 ersichtlich ist, hat schon bei diesen
einfachen Leitungen die Mikrostreifenleitung gegeniiber der CPW eine um etwa 50 %
geringere Leitungsddmpfung. Mit diesen Leitungsabmessungen ergeben sich fiir die in
Abbildung 3.3 dargestellten IMN und OMN fiir beide Leitungsarten die in Tabelle 3.2
gezeigten Einfligeddmpfungswerte. Diese Ergebnisse zeigen, dass das OMN der CPW
gegeniiber der MS-Variante eine um etwa 100 % groBere Einfligeddampfung (Insertion loss)
hat. Bei dem IMN ist der Unterschied mit {iber 200 % noch eklatanter.

Tabelle 3.2: Simulierte Einfiigeddmpungen der IMN und der OMN an einer mit der FBH GaN-MMIC-
Technologie entwickelten einstufigen Verstdirkerschaltung mit Mikrostreifenleitungen und mit CPWS.

Einfiigedimpfung der IMN  Einfligeddmpfung der OMN

Leitungsart (dB) (dB)
Mikrostreifenleitung 0,45 0,38
CPW 1,76 0,77

Die Griinde fiir diesen enormen Anstieg der Insertion-Loss-Werte in den Anpassnetz-werken
gegeniiber den einfachen Leitungen sind vielféltig. Wie aus Tabelle 3.1 ersichtlich, hat die
Mikrostreifenleitung neben der generellen geringeren Leitungsddmpfung gegeniiber der
CPW auch eine grofere elektrische Lange. Da bei einer groeren elektrischen Lange eine
bestimmte Impedanztransformation mit physikalisch kiirzeren Leitungslédngen realisiert
werden kann, sinkt die Einfligeddmpfung auch durch die kiirzeren Leitungs-lingen. Hinzu
kommen die Einfliisse der Diskontinuititen wie Bend und T-Junction. Diese sind bei der
CPW-Variante dampfungsstirker und erfordern gegeniiber der Mikrostreifenleitungs-
variante Verbindungen zwischen den Massefldchen. Die genauen Einfliisse und daraus
resultierend einen Verbesserungsansatz der Diskontinuititen der CPW-Leitung werden im
Kapitel 4 behandelt.
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Wenn nun die Einfiigedimpfungswerte aus Tabelle 3.2 auf die Uberschlagsrechnungen zur
Effizienzbetrachtungen von Verstarkungsschaltung aus dem Teilabschnitt 3.1 angewendet
werden, dann ergeben sich flir die Mikrostreifen- und CPW-Ausfiihrungen des Verstéarkers

die in Abbildung 3.11 gezeigten und auf die PAE der Transistoren normierten PAE-Kurven.
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Abbildung 3.11: Normierte PAE zweier mit der FBH GaN-MMIC-Technologie entworfener einstufiger
Verstdrker in Abhdngigkeit der Transistorverstirkung Gr.: blau: Verstdrker mit Mikrostreifenleitungen,
orange: Verstdirker mit Koplanarleitungen

Die Abbildung zeigt auch den Verstdrkungsbereich, in dem sich der gewéhlte Transistor in
dem angegebenen Arbeitspunkt und wéhrend einer cw-Leistungsmessung bewegt. Die
CPW-Variante der Schaltung zeigt bei hohen Verstirkungsfaktoren eine um etwa 10 %
geringere normierte PAE als die Mikrostreifenleitungsvariante. Die Einfliisse der gewihlten
Streifenleitungsart auf die Verstirkung Gr und die maximale Ausgangsleistung Pousmax der
einstufigen Verstirkerschaltung lassen sich in einer ersten Abschdtzung durch Subtraktion
der Einfiigeddmpfungen der IMN und OMN aus Tabelle 3.2 ermitteln. Bei der Verstarkung
der Schaltung werden beide Einfligedimpfungen von der Verstirkung G des gewihlten
HEMTs subtrahiert. Fiir die Abschitzung der maximalen Ausgangsleistung der
Verstirkerschaltung wird die maximale Ausgangsleistung des gewihlten HEMTs

herangezogen und anschlieBend die Einfiigeddimpfung des OMNs subtrahiert.

Wie die Untersuchungen in diesem Kapitel zeigen, ist es in der zur Verfligung stehenden
Halbleitertechnologie mit der CPW-Ausfiihrung infolge der Leitungsverluste nicht moglich,
die gleichen Leistungsdaten zu erreichen wie mit einer Mikrostreifenleitungs-ausfiihrung.
Da aber die CPW-Leitung, wie im Teilabschnitt 3.3.1 gezeigt, gegeniiber der
Mikrostreifenleitung bis auf die Leitungsverluste eine ganze Reihe von Vorteilen aufweist,
ist es lohnenswert nach Alternativen zu suchen, die diese Vorteile der CPW zwar bewahren,
aber die zu hohen Leitungsverluste minimieren und wenn mdglich, den Verlusten der

Mikrostreifenleitung anndhern. Diesem Ziel gehen die Untersuchungen im Kapitel 4 nach.



4 Optimierungsansitze an der koplanaren
GaN-MMIC-Technologie

Dieses Kapitel widmet sich der Koplanarleitungsoptimierung in GaN-MMICs. Dabei
nehmen die Untersuchungen die FBH-Technologie als Grundlage. Die nachfolgend
beschriebenen Optimierungsansidtze konnen aber unabhingig von der jeweiligen
Halbleitertechnologie allgemeingiiltig auf die meisten Fille, in denen eine Koplanar-
leitungsstruktur zum Einsatz kommt, {ibertragen werden. In dieser Arbeit wird die CPW-
Optimierung mit drei Ansidtzen, die in Abbildung 4.1 nebeneinander illustrativ angedeutet

sind, auf unterschiedlichen Ebenen verfolgt.

&)

]

Abbildung 4.1: Illustration der drei Optimierungsansdtze fiir die koplanare GaN MMIC Technologie: links:
Optimierte CPW- Diskontinuitiiten, Mitte: Interdigit CPW (ICPW) als Alternative CPW-Variante; rechts:
Neuartige Transistorzuleitungen bzw. —anordnungen

Der erste Ansatz zur Optimierung der CPW-Technologie betrifft die Leitungs-
diskontinuitdten in Form von Leitungsknicken (Bends) und -verzweigungen (T-Junctions).
Diesen Diskontinuititen kommt bei Leistungsverstdrkern eine entscheidende Bedeutung zu,
da hier zum Erfiillen der gesetzten maximalen Ausgangsleistung mehrere Leistungs-
transistoren parallelgeschaltet werden miissen und deswegen fiir die Realisierung dieser
Parallelschaltung der Einsatz der erwédhnten Diskontinuititen in groBem Umfang
unausweichlich ist. Wie in den Untersuchungen im Abschnitt 4.1 erdrtert wird, erhdhen die
Leitungsdiskontinuitdten die im Kapitel 3 erlduterten ohmschen Verluste der CPW-Leitung
erheblich. Dieser Ansatz ist in der linken Spalte der Abbildung 4.1 illustriert. Er verldsst das
Konzept, das Layout aus einzelnen vorgegebenen Elementen zu synthetisieren, und

verwendet die Freiheitsgrade bei der Gestaltung koplanarer Strukturen.

Als zweites wird versucht, alternative Ausfiilhrungen der CPW zu entwickeln, die besonders
bei den fiir Leistungsverstiarker wichtigen niedrigen Wellenwiderstandswerten geringere
oder zumindest vergleichbare ohmsche Verluste aufweisen wie die Mikro-streifenleitung.
Hierzu werden sogenannte Interdigit CPWs (ICPW) analytisch untersucht. Dieser Ansatz
der CPW-Optimierung ist in der mittleren Spalte der Abbildung 4.1 illustriert und wird im
Abschnitt 4.2 beschrieben.
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Der dritte und letzte Optimierungsansatz zielt auf die Transistorzuleitung, auch Transistor-
peripherie genannt, ab und wird in Abschnitt 4.3 behandelt. Mit Peripherie ist in diesem

Kontext der Ubergang der Anschlussleitungen zum aktiven Transistorbereich zu verstehen.

4.1 Optimierte CPW-Diskontinuititen

Um die fiir eine Verstarkerschaltung gesetzten Spezifikation zu erzielen, wird eine Gesamt-
Gate-Weite der Endstufe wggrs, d. h. die Summe der Gesamt-Gate-Weiten wg, aller
Transistoren, bestimmt, die abziiglich der Einfligeddmpfung des Ausgangsnetzwerkes die
geforderten KenngroBen wie maximale Ausgangsleistung Pousmax, Verstirkung Gr und
maximale Effizienz PAFE liefert. Zur Erfiillung der gesetzten Spezifikationen hinsichtlich des
Poutmax, des Grund der PAE ist die Dimensionierung der Endstufe entscheidend. Wahrend
die Verstirkung Gr und die Effizienz PAE eines wie in Abschnitt 3.1 ausgefiihrten
Verstiarkers von den Treiberstufen mitbeeinflusst werden, wird die maximale
Ausgangsleistung Pousmax allein durch das Ausgangsanpassnetzwerk OMN, insbesondere
durch dessen Einfiigeddmpfung, und die Endstufentransistoren bestimmt. Wie bereits im
Abschnitt 2.4 ausfiihrlich erdrtert, kann wqers entweder so realisiert werden, indem man
mehrere kleinere Transistoren verwendet, deren Gate-Weiten wg, die Gesamtweite wgg rs
ergeben, durch einen grofen Transistor mit der notwendigen Gesamt-Gate-Weiten wg, oder
durch einen Kompromiss aus mittelgroBen Transistoren, die in geringer Anzahl

parallelgeschaltet werden.

Nachdem erst die Wahl der geeigneten Transistorgrofle fiir die geplante Verstirker-
schaltung bestimmt wurde, kann die Parallelschaltung von zwei dieser Transistoren
durchgefiihrt werden. Die Parallelschaltung in der Endstufe ist in seiner grundlegendsten
Form eine Parallelschaltung von zwei Leistungstransistoren und wird im Rahmen dieser
Arbeit als ,,Branch® bezeichnet. Diese Branch-Struktur nimmt dann in der Verstirker-
endstufe als aktiver Teil eine zentrale Rolle ein und ist in der Abbildung 4.2 als
Blockschaltbild innerhalb einer Verstiarkerschaltung (4.2a) und als Chipfoto als separate
Teststruktur (4.2b) dargestellt. Alle Endstufen, die mehr Ausgangsleistung als die der
grundlegenden Branch-Struktur erfordern, basieren 1. d. R. selbst wiederum meistens auf
Parallelschaltungen dieser Grund-Branch-Struktur mit der Anzahl 2" mit n=0...N. Der
Hintergrund fiir diese Parallelschaltung mit 2"-Branch-Strukturen ist darin begriindet, dass
sich die Transistoren aufgrund der ideal horizontalsymmetrischen Struktur und im
gegebenen Gleichtaktfall gegenseitig nicht sehen, und deswegen sich gegenseitig nicht
beeinflussen. Dieser Umstand fithrt zu einer starken Vereinfachung des Schaltungs-

entwurfes hinsichtlich Anpassung und Stabilitit.
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Abbildung 4.2:Beispielhaftes Blockschaltbild (a) einer Branch-Struktur und das dazugehérige Chipfoto (b)

Wihrend bei der Mikrostreifenleitungsvariante des Branches die Massestrome auf der
unteren Metallisierung weitestgehend der Stromverteilung auf dem Signalleiter gespiegelt
folgen und deswegen in den Zu- und Ableitungen der Transistoren innerhalb eines Branches
wenig beeinflusst werden, und so ihre Stromverteilungen der idealen Stromverteilung einer
Mikrostreifenleitung entsprechen, sind diese Verhiltnisse bei der CPW-Ausfithrung nicht
gegeben. Der Einfachheit halber werden im Folgenden nicht die gesamten Branch-
Strukturen aufgebaut, sondern, mit der Absicht, nur auf die prinzipiellen Effekte
aufmerksam zu machen, eine Kombinierer-Struktur mit drei Toren betrachtet. Abbildung 4.3
zeigt die auf EM-Simulationen basierenden Stromverteilungen eines Mikrostreifenleitungs-
Kombinierers in der FBH GaN-MMIC-Technologie in unterschiedlichen Darstellungen zu
einem aussagekriftigen Zeitpunkt. In Abbildung 4.3b ist nur die Stromverteilung des
Signalleiters zu sehen, in Abbildung 4.3¢c wiederum die Strom-verteilung auf der
Masseflache. Die Stromdichten sind farblich gekennzeichnet, wobei die rotmarkierten
Flichen die Maxima darstellen. Wie weiter oben erwihnt, &dhneln die

Massestromverteilungen denen des dartiber liegenden Signalleiters.

CST Ny ' ' CST

A

Abbildung 4.3: EM-simulierte Stromverteilungen eines Mikrostreifenleitung-Kombinierers in
unterschiedlichen Ansichten mit transparentem Substrat: a)Gemeinsame Darstellung der Stromverteilungen
auf dem Signalleiter und der riickseitigen Massefldche; b) Darstellung der Stromverteilung auf dem
Signalleiter; c) Darstellung der Stromverteilung auf der Massefldche

Bei der Branch-Struktur in CPW-Realisierung aus Abbildung 4.2b beeinflussen sich die

Massestrome in der mittleren inselartigen Massefldche zwischen den HEMTs gegenseitig
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und konnen infolge der beidseitigen Massefliche der CPW nur bedingt die ungestorte
Stromverteilung dieses Leitungstyps einnehmen. Jede der Diskontinuitidten bestehend aus
den Verzweigungen und den Leitungsknicken macht bei der CPW-Variante eine
ausgleichende Verlagerung der Massestrome von der dufleren Massemetallisierung auf die
innere inselartige Massefliche notwendig. Dieser Vorgang fiihrt einerseits zu erhdhten
ohmschen Verlusten, da u. a. die Massestrome verstirkt durch eine mit geringer
Querschnittsfliche versehene Unterfiihrung (englisch Underpaths) flieBen miissen.
Andererseits werden die Massestrome entsprechend der Stromverteilungen bei den
Diskontinuititen an einer Leiterseite gestaut und flieBen durch einen kleineren Querschnitt.
Hierzu sei das Feldbild einer EM-Simulation des Standard-CPW-Kombinierers
einschlieBlich des aufgezeichneten Signalpfades aus Abbildung 4.4 betrachtet.

i

10} h_Ausgang 1

FEingang f1

Ausgang 2

Abbildung 4.4: EM-simulierte Stromverteilungen eines CPW-Kombinierers

Da der Kombinierer horizontalsymmetrisch ist, wird im Folgenden nur der Signalpfad zum
oberen Ausgang (Ausgang 1) betrachtet. Die Stromverteilung ist im homogenen Teil der
Struktur von links kommend bis zur T-Junction symmetrisch und (Signalpfadpunkte 1 bis 2
in der Abbildung 4.4). Mit der T-Junction verlagert sich auf dem Signalleiter der gesamte
Strom nur auf die Knickseiten (Punkt3), wihrend die Massestrome infolge der
Ausgleichvorgéinge von den dufleren Massefldchen in die inselformige innere Massefléche
durch die hochohmige Luftbriickenunterfithrung umgeleitet werden (Punkt 4). Ohne dass
sich in den nachfolgenden kurzen homogenen Leitungsstiicken eine symmetrische
Stromverleitung in Wellenausbreitungsrichtung einstellen kann (Punkt 5), werden im
nachfolgenden Leitungsknick (Bend) erneut auf dem Signalleiter der ganze Strom auf den
Rand mit dem Knick verlagert (Punkt 6) und erneut die Massestrome infolge durch die
hochohmigen Luftbriickenunterfiihrungen umgeleitet (Punkte 7 und 8). Erst nach den Bends
stellt sich auf beiden homogenen Leitungsstiicken wieder eine gleichméfige, der ungestorten
CPW-Stromverteilung entsprechende symmetrische Stromverteilung ein (Punkte 9 und 10).
Diese Stromverlagerungen auf dem Signalleiter infolge der Diskontinuititen sind zwar bei

der MS-Leitung in geringerem Malle ebenfalls gegeben (vgl. Abbildung 4.3b), allerdings
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fallen diese auch aufgrund der grofBeren Signalleiterweite geringer aus. Die negativen
Auswirkungen der Massestromverlagerungen fallen hingegen bei der MS-Leitung infolge
der Fiihrung auf der Riickseitenmetallisierung entsprechend Abbildung 4.3¢ komplett weg.
Erschwerend zu diesen Stromverlagerungsvorgingen kommt hinzu, dass bei der
CPW-Variante des Branches die Stromverteilungen innerhalb der Parallelschaltung, d. h.
innerhalb der T-Junctions, aufgrund der benachbarten Transistoren, asymmetrisch sind und
in der inneren Massefldche geringer sind als in der &uleren. Diese Asymmetrie ist umgekehrt
proportional zum Abstand zwischen den Transistoren zueinander, sodass dieser Abstand (in
der Abbildung 4.2b mit a gekennzeichnet) nicht beliebig klein gewdhlt werden kann [16].
Der starke Einfluss des Abstandes zwischen den benachbarten Transistoren bei der CPW-
Variante hat auch in jedem Fall eine grof3ere Chipflache und somit hohere ohmsche Verluste
des Branches zur Folge, da ein groferer Abstand auch langere und grof3flachigere Verteiler-
und Kombinierer erfordern. Deswegen wird basierend auf EM-Simulationen ein Abstand a

gewdhlt, der einen Kompromiss aus beiden gegenldufigen Prozessen liefert.

Um die erhohten ohmschen Verluste der Branch-Struktur zu reduzieren, sind alternative
Diskontinuititen bzw. eine Moglichkeit, mehrere orthogonale zueinander stehende
Diskontinuititen durch weniger und dafiir aber geometrisch "weicher" geformte
Diskontinuititen zu ersetzen, erstrebenswert. Zu diesem Zweck werden im Folgenden
mehrere alternative CPW-Kombinierer-Strukturen erarbeitet und anschlieBend EM-
simuliert. Aus diesen Simulationen werden zu jeder Variante Dreitor-Streuparametersétze
generiert und mit diesen Datensdtzen eine typische Schaltungssituation mit realen
Impedanzabschliissen der Kombinierer im Schaltungssimulator ADS simuliert. Als
Impedanzabschliisse werden einmal die optimale Lastimpedanz Zi ., des Transistors
verwendet, der in der Endstufe der spdter entwickelten Verstdrker eingesetzt wird, und
einmal seine optimale Source-Impedanz Zsp. Aus diesen Schaltungssimulationen werden
die Verluste aller Verteiler bzw. Kombinierer extrahiert und gegeniibergestellt. Zu
Vergleichszwecken wird das gleiche Prozedere auch fiir den Mikrostreifenkombinierer und
fir den Standard-CPW-Kombinierer durchgefiihrt. Dabei werden alle simulierten
Kombinierer-Varianten mit der GaN-MMIC-Technologie aufgebaut. Jene Kombinierer-
Strukturen, die in dieser Gegeniiberstellung die besten Ergebnisse liefern, der MS-
Kombinierer und der Standard-CPW-Kombinierer, sind in den Abbildung 4.5 bis 4.10 in der

Darstellungsform der EM-Simulationsumgebung CST nebeneinander abgebildet.
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Abbildung 4.5: Mikrostreifenkombinierer in der Abbildung 4.6. Standard-CPW-Kombinierer in der
CST-Darstellung (12x9 mm?) CST-Darstellung (12x10 mm?)
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Abbildung 4.7: CPW-Kombinierer "V07" in der Abbildung 4.8: CPW-Kombinierer "V06" in der
CST-Darstellung (12x10 mm?) CST-Darstellung (12x11 mm?)
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Abbildung 4.9: CPW-Kombinierer "V09" in der Abbildung 4.10: CPW-Kombinierer "VI2" in der
CST-Darstellung (12x10 mm?) CST-Darstellung (12x14 mm?)

In der Tabelle 4.1 sind ergidnzend die Einfiigeddmpfungen je Struktur, bestimmt fiir die
gleiche Transistorimpedanz, aufgelistet. Mit 1,28 dB sind die Verluste des in diesem Kapitel
betrachteten = Standard-CPW-Verteilers im Vergleich zu den Verlusten des
Mikrostreifenverteilers mit 0.53 dB um mehr als doppelt so gro3. Auch der Vergleich der

Ausgangsverluste beider Strukturen in Tabelle 4.1 bestitigt den enormen Unterschied.

Entsprechend den Ausfithrungen aus Abschnitt 3.3.2, wonach CPWs mit gréBerer
Leiterbreite eine geringere Dampfung aufweisen, wurde der CPW-Kombinierer V09 in
Abbildung 4.9 mit breiteren Signalleitern, aber weiterhin mit 50 Q-Leitungen entworfen.

Ein Vergleich der eingangsseitigen Einfiigeddmpfungen beider Kombiniererstrukturen zeigt
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mit 0,02 dB eine sehr geringe Verbesserung, die unterhalb der Messgenauigkeit des LP-
Messplatzes liegt, wihrend die ausgangsseitigen Einfligeddmpfungen beider Strukturen mit
0,38 dB identisch sind.

Tabelle 4.1: Simulierte Einfiigeddmpfungen der Kombinierer-Varianten fiir den Fall als Verteiler und als
Kombinierer

Name Einfiigeddmpfung als Einfiigeddmpfung als
Verteiler (dB) Kombinierer (dB)
Mikrostreifenkombinierer 0,53 0,13
Standard-CPW-Kombinierer 1,28 0,38
CPW-Kombinierer V09 1,26 0,38
CPW-Kombinierer V06 1,13 0,31
CPW-Kombinierer V07 1,19 0,32
CPW-Kombinierer V12 1,00 0,30

Im Gegensatz dazu bieten die beiden Kombiniererstrukturen aus den Abbildung 4.7 und 4.8
durch die geschweifte und dadurch leichtere Verteilung der beiden Kombiniererzweige mit
einer Verlustverringerung von 0,1 dB bzw. 0,15 dB fiir den Eingangsfall eine grofere
Verbesserung des Transmissionsverhaltens. Die Verlustverringerung im Ausgangsfall bleibt
hingegen mit 0,07 dB bzw. 0,08 dB unterhalb der Messgenauigkeit von etwa 0,1-0,2 dB.
Beide Strukturen unterscheiden sich voneinander durch den Winkel ihrer Verzweigung. Bei
der Struktur aus Abbildung 4.8 ist der Winkel spitzer und dadurch der Ubergang zwischen
den Diskontinuititen weicher. Erwartungsgemal liefert diese Struktur mit dem spitzeren
Winkel die geringeren Verlustwerte. Dies konnte durch die giinstigere Stromverteilung der
duBeren und inneren Massefldchen erklart werden. Die besten Ergebnisse liefert die Struktur
»V12“ aus Abbildung 4.10. Diese Struktur ist eng verwandt mit den vorherigen zwei
geschweiften Kombinierer-Strukturen, unterscheidet sich aber von beiden durch einen
spitzeren Verzweigungswinkel und durch die Verbindung der du3eren Masseflichen mit der
inneren Massefliche an dem T-Junction. Auch hat der Signalleiter der T-Juntion eine
deutlich groBere Fliache. Die Einfligeddmpfung im Eingangsfall dieser Struktur ist deutlich
geringer als die der Standard-CPW und pridestiniert diese Variante dazu, fiir den Branch als
Optimierung dienen zu konnen. Thre ausgangsseitigen Verluste sind mit 0,30 dB um nur
0,08 dB geringer als die der Standard-CPW-Variante. Die deutliche Reduzierung der
Verluste bzw. Einfiigeddmpfungen sind u. a. durch den Vergleich der Stromverteilungen

entlang der Kombinierer-Strukturen zu erkléren.

Hierzu sei die EM-simulierte Stromverteilung des V12-Kombinierers aus Abbildung 4.11

einschlieBlich des aufgezeichneten Signalpfades betrachtet.
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Eingang

Abbildung 4.11: EM-simulierte Stromverteilungen des CPW-Kombinierers ,, V12

Die Stromverteilung ist von dem linken Bildrand kommend im homogenen Teil der Struktur
bis zur T-Junction symmetrisch und transversal zur Ausbreitungsrichtung in Richtung der
Metallisierungskanten (Punkt 1 in der Abbildung 4.11). Mit der T-Junction verlagert sich
auf dem Signalleiter der gesamte Strom zwar wieder auf den duferen Rand (Punkt 2), jedoch
flieBt der Strom durch einen groBeren Leitungsquerschnitt als bei der Standard-T-Junction.
Die Massestrome miissen aber wieder infolge der Ausgleichvorginge von den &ufleren
Masseflichen in die inselféormige innere Massefliche durch die hochohmige
Luftbriickenunterfiihrung umgeleitet werden (Punkt 3). Unmittelbar hinter den beiden
Luftbriicken stellt sich aber schnell eine symmetrische Stromverteilung entsprechend einer
homogenen Leitung ein (Punkt4). Die zusitzlichen Stromeinschniirungen auf dem
Signalleiter und die Umwélzungen der Massestrome, die beim Standard-CPW-Kombinierer
entsprechend Abbildung 4.4 infolge des T-Junctions und der Bends vorhanden waren,

entfallen dieses Mal vollstindig.

Um diese aus Simulationen gewonnenen Ergebnisse messtechnisch verifizieren zu konnen,
wurden zwei Teststrukturen konzipiert und prozessiert. Aufbauend auf den
EM-Simulationen wurden zwei Branch-Testschaltungen entworfen, die, bis auf die
verwendeten Verzweigungsstrukturen, identisch sind. Es werden die identischen
Transistoren (zwei HEMT mit 12x125 um) verwendet und der identische Abstand zwischen
den Transistoren gewéhlt. Auch werden die Voranpassungen, welche zu Messzwecken vor
und nach den Teststrukturen durch Kapazititen gegen Masse ausgefiihrt werden, so
dimensioniert, dass beide Strukturen ein- und ausgangsseitig etwa die gleichen
Reflexionsfaktoren liefern. Die identischen Reflexionsfaktoren sind wiederum
zweckdienlich fiir einen spéteren Vergleich der Messungen beider Strukturen. Der
Hintergedanke, die mit der neuartigen Kombinierer-Struktur erhaltenen niedrigeren Verluste
mit einer Branch-Struktur zu verifizieren, ist der, dass diese Struktur einerseits den
Grundbaustein einer Leistungsverstirkerschaltung darstellen kann und andererseits wegen
seiner minimalen Struktur die Einfliisse der Kombinierer wiedergeben kann. Die Chipfotos
beider Teststrukturen sind in den Abbildung 4.12 bzw. 4.13 zu sehen.
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Abbildung 4.12: Chipfoto der Branch-Test-schaltung Abbildung 4.13.: Chipfoto der Branch-Testschaltung mit

mit dem Standard-CPW-Kombinierer

dem CPW-Kombinierer , V12

Die Abmessungen des Branches mit klassischen CPW-Kombinierer und -Verteiler betragen

11,5x24 mm?, wihrend die des Branches mit den V12-Kombinierern 12x29mm?. Bei beiden
Strukturen werden erst bei 10 GHz eine LP-/SP-Messung durchgefiihrt und anschlieend bei

den gefundenen optimalen Reflexionsfaktoren cw-Leistungsmessungen. In Abbildung 4.14

sind die cw-Leistungsmessungen beider Teststrukturen mit Tuner-Stellung fiir Pousmar und
in Abbildung 4.15 die fiir maximale PAE zu sehen.
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Abbildung 4.14: cw-Leistungsmessung der Branch-Struktur mit dem Standard-CPW-Kombinierer PA101
(gestrichelte Linien) und mit dem CPW-Kombinierer ,,VI12“ NCOI (durchgezogene Linien) bei Tuner-
Stellung fiir maximale Ausgangsleitung und bei 10 GHz
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Abbildung 4.15: cw-Leistungsmessung der Branch-Struktur mit dem Standard-CPW-Kombinierer PA10I
(gestrichelte Linien) und mit dem CPW-Kombinierer ,,VI2"“ NCOI (durchgezogene Linien) bei Tuner-
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Bei der cw-Leistungsmessung fiir Pou;,max Sind liber den ganzen Eingangsleistungsbereiches
bessere Ergebnisse der neuen Branch-Struktur gegeniiber der klassischen Branch-Struktur
zu beobachten. Bei niedrigen Pin.-Werten sind die besseren Werte zwar nur an der Gr zu
sehen, jedoch machen sich die Unterschiede auch in der Pou;mar und der maximalen PAE
bemerkbar, sobald man sich mit den Pj,.~-Werten dem Sattigungsbereich der Transistoren
ndhert. Zwar reicht der Dynamikbereich des Messplatzes nicht aus, die Transistoren
vollstidndig in die Séttigung zu bringen, aber beim maximalen Pi,q~-Wert von 32 dBm, bei
dem die Transistoren fast schon in ihrer Sattigung sind, liefert die neue Branch-Struktur ein
Poutmax von 42,1 dBm und eine maximale PAE 41,5 %: Im Vergleich zur klassischen Branch-
Struktur, die bei diesem Pjyo-Wert 41,4 dBm bzw. 38.1 % erreicht. Damit bringt die neue
Struktur eine Verbesserung von 0,7 dB in Pousmax und 3,5 % in der maximalen PAE. Dabei
entspricht die Verbesserung in der Verstirkung mit 0,3 dB in etwa dem, was aus der
Verlustbetrachtung aus Tabelle 4.1 zu erwarten war. Dagegen liegen die Verbesserungen
hinsichtlich Pousmar und PAE deutlich tiber den Erwartungen. Diese Verbesserungen mdgen
zwar auf den ersten Blick nicht sehr groB zu sein, jedoch wurden sie nur durch die
Optimierung der passiven Verteiler- und Kombinierer-Strukturen erzielt. Bei der
cw-Leistungsmessung flir maximale PAE sind die Verbesserungen zwar geringer, aber auch

hier gegeben.

In den Abbildung 4.16 und 4.17 sind die Ergebnisse der LP- bzw. SP-Messungen an beiden
Branch-Strukturen in Form von P,.-Konturen zu sehen. Wie beim Entwurf beider
Strukturen beabsichtigt, sind ihre optimalen Reflexionsfaktoren sowohl fiir den LP- als auch

fiir den SP-Fall nahezu identisch oder zumindest nah beieinander liegend.

Pou-Konturen (dBm) Pou-Konturen (dBm)
- Standard-Branch, - V12-Branch - Standard-Branch, - V12-Branch

Re(r Source)

Abbildung 4.16: SP-Messung der Branch-Struktur Abbildung 4.17: LP-Messung der Branch-Struktur
mit dem Standard-CPW-Kombinierer und mit dem mit dem Standard-CPW-Kombinierer und mit dem
CPW-Kombinierer ,, V12 bei Tuner-Stellung fiir CPW-Kombinierer ,, V12 “ bei Tuner-Stellung fiir
maximale Ausgangsleistung und bei 10 GHz maximale Ausgangsleistung und bei 10 GHz

Da die beiden Alternativen Kombinierer-Strukturen aus der Abbildung 4.7 und 4.8 an der
T-Junction nur am unsymmetrischen Tor eine Luftbriickenunterfithrung aufweisen und
keine Luftbriickenunterfiihrungen nach der Aufspaltung auf die zwei symmetrischen Tore,

werden als néchster Schritt diese Strukturen mit vollstindigen Luftbriickenunterfithrungen



4.1 Optimierte CPW-Diskontinuitdten 63

simuliert. Diese beiden modifizierten Strukturen sind zusammen mit dem Standard-CPW-

Kombinierer und dem bisher besten Kombinierer in den Abbildung 4.18 bis 4.21 dargestellt.

Abbildung 4.18: Standard-CPW-Kombinierer in Abbildung 4.19: CPW-Kombinierer "V07a" in der
der CST-Darstellung (12x10 mm?) CST-Darstellung (12x10 mm?)

CST

Fa

.

=5

/~

Abbildung 4.20: CPW-Kombinierer "V06a" in der ~ Abbildung 4.21: CPW-Kombinierer "VI12" in der
CST-Darstellung(12x11 mm?) CST-Darstellung (12x14 mm?)

Die beiden neuen als VO6a und V07a bezeichneten Varianten sind auch als Zwischenversion
beim Ubergang vom Standard-CPW-Kombinierer zum V12-Kombinierer zu verstehen.
Dabei wird der Winkel der Aufspaltung von Version V07 iiber V06 bis V12 immer
spitzwinkliger. Diese beiden zusitzlichen Strukturen wurden entworfen, um die
Auswirkungen der Winkelstellung und damit einhergehend die langeren symmetrischen
Zuleitungen auf die ohmschen Verluste zu untersuchen und eventuell zwischen den
Abbildung 4.5 bis 4.10 ein Optimum zu finden. Analog zu diesen Kombinierer-Versionen
wurden auch fiir die neuen Strukturen V07a und V06a EM-Simulationen durchgefiihrt und
aus diesen S-Parametersitze generiert. Mit diesen S-Parametersdtzen werden nachfolgend
mit gleichen realen Impedanzabschliissen wie die vorherigen Kombinierer die Kombinierer
V07aund V06a im Schaltungssimulator ADS simuliert. Die ermittelten Einfligeddmpfungen
sind in Tabelle 4.2 aufgelistet. In dieser Tabelle sind auch zum besseren Vergleich u. a. die
Einfligeddmpfungen des MS-Kombinierers, des Standard-CPW-Kombinierers und des V12-
Kombinierers, des hinsichtlich Leitungsverluste bis dato besten Kombinierers, eingetragen.
Beide Varianten liefern sowohl ein- als auch ausgangsseitig niedrigere Verluste als der

bisher beste Kombinierer V12.
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Tabelle 4.2: Simulierte Einfiigeddmpfungen der Kombinierer-Varianten fiir den Fall als Verteiler und als
Kombinierer

Name Einfiigeddmpfung als Einfiigeddmpfung als
Verteiler (dB) Kombinierer (dB)
Mikrostreifenkombinierer 0,53 0,13
Standard-CPW-Kombinierer 1,28 0,38
CPW-Kombinierer VO7 1,19 0,32
CPW-Kombinierer VO7a 1,00 0,28
CPW-Kombinierer V06 1,13 0,31
CPW-Kombinierer V06a 0,97 0,27
CPW-Kombinierer V12 1,00 0,30

Es ist auch sichtbar, dass die Verluste beim Ubergang vom Standard-CPW-Kombinierer
tiber die VO7a- und V06a-Kombinierer zum V12-Kombinierer bei V06a ein Minimum
erreichen und dann bei V12 wieder zunehmen. Die vor den Simulationen aufgestellte
Vermutung, dass mit dem V12-Kombinierer nicht der optimale Kombinierer gefunden
wurde, hat sich damit bewahrheitet. Der VO6a-Kombinierer liefert die besten Ergebnisse
hinsichtlich ohmscher Verluste. Die Unterschiede der Verluste zwischen den Kombinierern
V07a, VO6a und V12 sind zwar mit GroBenordnungen der zweiten Nachkommastelle
deutlich unter den Messtoleranzen, dennoch sind diese Resultate von praktischer Relevanz.
Wie zu den Chipfotos des Branches mit Standard-CPW-Kombinierer und des Branches mit
V12-Kombinierers aus den Abbildung 4.12 und 4.13 angegeben, hat der neuartige Branch
eine groflere Chipflache als der klassische und wird daher eine grofere Chipfliache einer auf
ihr basierenden Verstarkerschaltung zur Folge haben. Das fiihrt zwangsldufig zu héheren
Kosten und eventuell héheren ohmschen Dampfungen des OMN infolge von ldngeren
Leitungen. In der Abbildung 4.22 ist eine mit dem V06a-Kombinierer entworfene Branch-
Struktur zu sehen. Diese Struktur weist kompaktere Abmessungen auf, wird bereits
intrinsisch geringfligig geringere Leitungsverluste haben und ermdglicht kompaktere
Verstirkerschaltung. Letzteres fithrt dann zu giinstigeren Chips und auch zu OMN mit

geringeren Einfiigedampfungen [8].

Abbildung 4.22: Layout-Ansicht einer mit dem V06a-Kombinierer entworfenen Branch-Struktur
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In diesem Abschnitt wurden erfolgreich Kombinierer- und Verteiler-Strukturen fiir die
CPW-GaN-MMIC-Technologie am FBH, basierend auf EM-Simulationen, in Hinsicht
geringerer ohmscher Leitungsverluste optimiert. Damit wurde das Ziel, die Nachteile der
CPW-Technologie in Form von hdheren ohmschen Verlusten gegeniiber der MS-
Technologie zu reduzieren, mit dem Ansatz iber modifizierte CPW-Diskontuinititen erfiillt.
Ein mit der neuartigen CPW-Branch-Struktur entworfener Leistungsverstarker-MMIC sollte
gegentliber der mit der klassischem CPW-Branch-Struktur entworfenen Variante bessere

KenngroBen aufweisen, allerdings weiterhin schlechtere als die der MS-Version.

4.2 Interdigitale CPW als alternative CPW-Variante

Wie in Kapitel 3 gezeigt, hat die sonst vorteilhaftere CPW-Leitung infolge ihrer ohmschen
Leitungsverluste gegeniiber der Mikrostreifenleitung den groBen Nachteil, dass mit ihr bei
gleicher zugrundeliegender Halbleitertechnologie nur Verstarkerschaltungen mit
schlechteren Verstarkerkenngroflen realisierbar sind. AuBerdem sind infolge von
Herstellungsgrenzen der jeweiligen Technologie der kleinste zuverldssig realisierbare
Leitungsschlitz und damit der einstellbare Wellenwiderstandsbereich mit der klassischen
CPW-Variante zu niedrigeren Widerstandswerten hin begrenzt. Auch machen sich dann
Herstellungstoleranzen verstiarkt bemerkbar und die Leitungsddmpfung steigt [40]. Dariiber
hinaus hat die klassische CPW den Nachteil, dass die Stromverteilung transversal zur
Ausbreitungsrichtung auf dem Signalleiter zur Leitungsmitte abnimmt. Dies hat bei der
Speisung eines Transistors den Nachteil, dass die inneren Transistorzellen ein HF-Signal mit
geringerem Strompegel sehen, deswegen suboptimal arbeiten und nicht die mdglichen
Leistungskenngrofen liefern werden, die sie theoretisch bei homogener Stromversorgung

hétten liefern konnen.

Die Motivationen, alternative CPW-Strukturen zu untersuchen, konnen deswegen mit den

folgenden Stichpunkten beschrieben werden:

e Nachfrage nach alternativen CPW-Strukturen mit geringeren ohmschen Leitungs-
verlusten.

e Nachfrage nach alternativen CPW-Strukturen mit groflerem einstellbarem Wellen-
widerstandsbereich zu niedrigen Werten hin.

e Nachfrage nach alternativen CPW-Strukturen mit geringerer Abhéngigkeit von den
Prozesstoleranzen bei niedrigen Wellenwiderstandswerten.

e Nachfrage nach alternativen CPW-Strukturen, die eine homogenere transversale
Stromverteilung auf dem Signalleiter aufweisen und so eine homogenere Speisung

von Transistorstrukturen ermoglichen
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Zu diesem Zweck wird im Folgenden das Konzept der Interdigit bzw. Multi Finger CPWs
(IPCWs, deutsch: Zwischenfinger- bzw. Mehrfinger CPWs) als potentielle Losung niher
untersucht. Diese Art von CPW wurde 1998 zum ersten Mal von Thompson und Rogers als
vielversprechende Alternative fiir die klassische CPW vorgestellt [45]. Unter dieser
speziellen Form der CPW-Leitung werden CPWs verstanden, bei denen zwischen den
beiden lateralen groBen Masseflichen statt nur eines Signalleiters mehrere dquidistant
zueinander verlegt werden und diese immer beidseitig von Massefldchen umgeben sind, d. h.
zwischen den Signalleitern befinden sich ebenso dquidistant angeordnete Masseleiter. Alle
Signalleiter sind mittels transversal zur Wellenausbreitungsrichtung aufgespannter
Luftbriicken bzw. Unterleitungen miteinander verbunden, ebenso sind alle Masseflachen
iiber Luftbriicken bzw. Unterleitungen miteinander verbunden. In der Abbildung 4.23 links
ist der Querschnitt einer ICPW mit allen wichtigen Geometrien zu sehen und rechts die
gleiche Leitung aus der isometrischen Perspektive mit einer moglichen Realisierung der

Luftbriicken zur Verbindung jeweils der Signalleiter bzw. der Massefldchen untereinander.

a) b) Signalleiter  Luftbriicken

Signalleiter AL We g8 W
ty ty
hI h |
Massefldchen Massetlidchen

Abbildung 4.23: Geometrie der Interdigit-CPW (2-fache ICPW) in zwei Darstellungsvarianten

Bei der dargestellten Leitung handelt es sich um eine sogenannte 2-fach ICPW. Abhéngig
von der Anzahl n der Signalleiter wird die Leitung als n-fache ICPW bezeichnet. Dabei stellt
die klassische CPW mit n=1 als einfache ICPW einen Sonderfall der I[CPW dar. Eine n-fache
ICPW kann in einer ersten Naherung als eine Parallelschaltung von # klassischen CPW's mit
dem Leitungsschlitz g, der Leitungsbreite w und einem Einheitswellen-widerstand Z;r
betrachtet werden. Der resultierende Wellenwiderstand der n-fachen ICPW ist nach dieser
ersten Ndherung dann mit Z;=Z; /n eine Funktion der Signalleiteranzahl n. Damit entspricht
die MalBnahme der Wellenwiederstandsbereichserweiterung der ICPW der gleichen
MaBnahme, die beim Ubergang von Streifenleitungskoppler zum Lange-Koppler zum
Einsatz kommt [46].

Die ICPW wurde von Thompson und Rogers mit den folgenden drei Vorteilen eingefiihrt
[45]:

1. Leitungen mit kleinerem Wellenwiderstand bei gleicher Leitungsbreite und gleicher
minimaler Gesamtgrof3e realisierbar

2. Geringere ohmsche Verluste bei hohen Frequenzen moglich
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3. Schnelleres Absinken der ohmschen Verluste bei Vergroferung der Leitungsdicke

moglich

4.2.1 Untersuchung der ohmschen Leitungsverluste der ICPW

Da primir der zweite Punkt fiir die Anforderungen der vorliegenden Arbeit von Interesse ist,
wird die ICPW als mogliche Losung zur Verbesserung der klassischen CPW ausgewéhlt und

ndher untersucht.

Zur Untersuchung der ohmschen Verluste dieser innovativen CPW-Struktur werden im
Folgenden ICPW-Strukturen EM-simuliert und anhand der erhaltenen Simulations-
ergebnisse ihre Eigenschaften analytisch ermittelt. Zu diesem Zweck werden eine 2-fache,
eine 4-fache und 8-fache CPW mit identischem Gesamtabstand, d. h. identischem Abstand
zwischen den dueren Masseflichen, im EM-Simulator aufgebaut. Die aufgebauten ICPWs
sind in der Abbildung 4.24 dargestellt.

a) GND SGN GND SGN GND
T Mg GND: Massefich
T ‘dl/2:90 “mEﬂ — SGN:'Sigar:lelgfere
) 4,-180 um ‘ SiC/GaN
>
360 um

Symmetrieebene

b) GND SGN GND SGN GND SGN GND SGN GND
dp/2=45 pm \ . \II \II III
> |
~d=90um Sl(?/GaN
3 360 pm R
Symmetrieebene
C) GND GND GND GDN GND GDN GND GND GND
SGN SGN SGN SGN SGN SGN SGN SGN
d/2=22,5 ym o o = - i = - o
d =45 um \l s s s s
e SlC/Ga}N
< 360 um -

Symmetrieebene

Abbildung 4.24: Geometrien einer a) 2-fachen, einer b) 4-fachen und einer c) 8-fachen CPW mit ws=wg und
einer einheitlichen Gesamtbreite von 360 um

Um die Rechenzeit der EM-Simulationen zu reduzieren, werden bei allen drei ICPW-
Varianten die Symmetrieebenen, die sich bei den Feldbildern der Quasi-TEM-Wellen



68 4 Optimierungsansitze an der koplanaren GaN-MMIC-Technologie

ergeben und in der Abbildung 4.24 teilweise eingezeichnet sind, verwendet und so nur die
in den Abbildung 4.25 und 4.26 dargestellten Leitungsquerschnitte zwischen der Mitte einer
Signalleitung bis zur Mitte einer Masseleitung simuliert.

Magnetische Magnetich
Winde Wainde

§>

Abbildung 4.25: Leitungsgrundzelle der 2-fachen Abbildung 4.26: Leitungsgrundzelle der 4-fachen
ICPW mit eingezeichneten magnetischen Winden ICPW mit eingezeichneten magnetischen Winden

/

In diesen Abbildungen ist die Grundzelle der jeweiligen ICPW-Variante zu sehen. Bei
beiden Grundzellen sind die Symmetrieebenen durch magnetische Winde ersetzt wurden.
Ebenso sind die Decken und Béden der Grundzellen durch magnetische Winde beschrieben.
Diese Simulation wird dann fiir alle drei ICPW-Varianten fiir mehrere
Wellenimpedanzwerte im Bereich 20 bis 200 Q wiederholt. Hierbei werden der Einfachheit
halber die Signalleiter- wy und die Masseleiterbreite w, gleichgesetzt und die gewiinschten
Wellenwiderstandswerte durch wg=wys eingestellt. Das Diagramm in Abbildung 4.27 zeigt
fiir alle drei ICPW-Varianten die we=ws-Re{Z. }-Kurven.

100

90

80 |\ —— 2-fache ICPW |

0 AN 4-fache ICPW |
g 60 8-fache ICPW |.
= 50
i 40 < AN
® 30 BN AN

20 - \\

10 : — —

20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

Re{Z;} (©2)

Abbildung 4.27: Aus EM-Simulationen extrahierte ws-Re{Z;}-Kurven fiir die 2-fache (cpw2), 4-fache
(cpw4) und 8-fache (cpw8) ICPW mit wy=wg und einer einheitlichen Gesamtbreite von 360 um, aufgebaut
mit der FBH GaN-MMIC-Technologie

In der Tabelle 4.3 sind die erforderlichen Leitungs- und Schlitzbreiten aller drei ICPW-

Varianten fiir einige aussagekréftige Widerstandswerte aufgelistet.
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Tabelle 4.3: Aus EM-Simulationen extrahierte Abmessungen fiir bestimmte Re{Z}-Werte Kurven fiir die 2-
fache, 4-fache und 8-fache ICPW mit wy=w, und einer einheitlichen Gesamtbreite von 360 um, aufgebaut mit
der FBH GaN-MMIC-Technologie

Re{Z1)} 2-fach ICPW 4-fach ICPW 8-fach ICPW
Q) wewe(um)  g(um)  weEwg (um) g (um)  we=w, (um) g (um)
20
30
40 77,2 12,8 37.4 7,6
50 69 21 33,8 11,2 15,6 6,9
60 59,6 30,4 28,8 16,2 13,2 9.3
70 50,6 39,4 24.4 20,6 1 11,5
80 422 47,6 20,2 24,8 9 13,5
100 28,5 61,5 13,2 31,8
120 18,8 71,2 8,54 36,46
170

Wie bereits in der Einleitung dieses Teilabschnitts beschrieben, gehorchen die Werte in der
Tabelle etwa der Regel Z;=Z;£/n mit Signalleiteranzahl n=1...N. Eine 8-fache ICPW mit

einem Wellenwiderstand von 50 Q erfordert einen we=w,=15,6 pm, wihrend eine 4-fache

ICPW  we=we=33,8 um und eine 2-fache IPCW wg=we=69 um erfordern. Jenes

Abmessungspaar ws=w, und g in der Tabelle, bei denen eine GrdoBe auBerhalb des

Herstellungsbereiches der hausinternen Technologie liegt, sind mit hellgrau gekennzeichnet.

Aus den getitigten EM-Simulationen fiir alle drei ICPW-Varianten werden auch die

ohmschen Verluste in Abhéngigkeit des Wellenwellenwiderstandes und der Frequenz

extrahiert und in einem Diagrammen in Abbildung 4.28 als Funktion der Wellenimpedanz

und der Frequenz dargestellt.
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Abbildung 4.28: Aus EM-Simulationen extrahierte a-Re{Z}-Kurven fiir die 2-fache, 4-fache und 8-fache
ICPW mit wy=wq und einer einheitlichen Gesamtbreite von 360 um, aufgebaut mit der FBH GaN-MMIC-
Technologie fiir 3 und 10 GHz
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Aus diesem Diagramm ist ersichtlich, dass die Verluste aller drei IPCW-Varianten fiir alle
Wellenimpedanzwerte mit steigender Frequenz nahezu linear zunehmen, wéhrend bei fester
Frequenz aber mit steigender Wellenimpedanz erst exponentiell abnehmen, im Bereich 70
bis 80 Q ihr Minimum haben und anschlieBend steigen. Die 2-fache ICPW liefert auch
gegentliber der 4- und der 8-fachen ICPW bei der gleichen Frequenz und dem gleichen
Wellenimpedanzwert weitaus geringere Verluste. Die Verlustverldufe bei der fiir diese
Arbeit vordergriindigen Arbeitsfrequenz von 10 GHz sind im Diagramm mittels
dickgedruckten Kurven kenntlich gemacht. Fiir die Verlustbetrachtung sind in diesem
Diagramm fiir alle drei ICPW-Varianten fiir die 10 GHz die a—Z;-Kurven gemeinsam mit
der Kurve der klassischen einfachen CPW in Abbildung 4.29 datgestellt. Aus den Kurven
dieser Abbildung wird deutlich, dass alle drei ICPW-Varianten um den relevanten
Wellenimpedanzbereich von 50 Q und darunter deutlich hohere ohmsche Verluste
aufweisen als die klassische CPW. Erst ab dem Wellenimpedanzwert von 70 Q zeigt die 2-
fache ICPW geringere Verluste als die einfache CPW. Die 4-fache und die 8-fache ICPW
zeigen hingegen im untersuchten Wellenimpedanzbereich durchweg erheblich hohere

Leitungsverluste.

0,6
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Abbildung 4.29: Aus EM-Simulationen extrahierte a-Re{Zi}-Kurven fiir die 2-fache, 4-fache und 8-fache
ICPW mit we=wg und einer einheitlichen Gesamtbreite von 360 um, aufgebaut mit der FBH GaN-MMIC-
Technologie fiir 10 GHz. Zusdtzlich ist die a-Re{Z;}-Kurven der FBH-Standard-CPW bei 10 GHz.

Diese Untersuchungen an den ICPWs erdffnen also entgegen den Erwartungen keine
eindeutige Moglichkeit zur Reduzierung der Leistungsverluste der CPW. Die hoheren
ICPW-Varianten oberhalb der 2-fachen Version zeigen eindeutig hohere ohmsche Verluste.
Die Intention, weshalb die ICPW mit einer Gesamtbandbreite von 360 um untersucht wurde,
obwohl die Standard-CPW eine Gesamtbandbreite von 180 pm (bzw. Abstand der
Massefldachen zueinander von 160 pm) aufweist, ist der, dass eine 4- und 8-fache ICPW mit
einer Gesamtbandbreite von 180 um nur in einem eingeschrinkten Wertebereich tatsichlich
realisierbar wére, da sich unrealistische Leitungs- und Schlitzbreiten kleiner als 1 um

ergiben.
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4.2.2 Untersuchung der HF-Stromverteilung der ICPW

Im Kapitel 3 wurde die transversal zur Ausbreitungsrichtung der CPW entstehende
Stromverteilung bei der Quasi-TEM-Welle erldutert. Demnach konzentrieren sich die HF-
Strome am Leitungsschlitz und fallen in Richtung Metallflachen exponentiell ab. Solch eine
HF-Stromverteilung konnte am Transistor flir eine inhomogene Aussteuerung der einzelnen
Transistorzellen sorgen. Deshalb wurde untersucht, in wieweit eine homogenere HF-
Stromverteilung auf dem Signalleiter eine bessere Ausnutzung der Leistungsfahigkeit der
Transistoren bewirkt. Die ICPW ist aufgrund ihres Aufbaus mit mehreren Signalleitern
pradestiniert dafiir.

Diese Untersuchung der grundsétzlichen HF-Stromverteilung einer ICPW wird im
Folgenden an einer moglichst einfach gehaltenen Struktur durchgefiihrt. Als Technologie
fiir den Aufbau wird wieder die hausinterne GaN-MMIC-Technologie verwendet. Die
Struktur wird in einem EM-Simulator (CST) analysiert und ist in Abbildung 4.30 zu sehen.

Eingang mit
HF-Tor

Ubergang von
Standard CPW auf
4-fache ICPW

Standard CPW
mit Z, =50Q

4-fach CPW
mit Z, =50Q

N

Abbildung 4.30: Simulationsaufbau eines CPW-Ubergangs (Struktur V01) einer Standard-CPW auf eine 4-
fache IPCW zur Untersuchung der Stromverteilungen auf einer ICPW ohne Luftbriicken.

Dabei besteht die Struktur am Anfang aus einer 40-80-40-CPW-Leitung (préferierte 50 Q-
Leitungsgeometrie der FBH X-Band GaN-MMICs mit w=80 um und g=40 um) die
symmetrisch in eine 4-fache auf 50 Q abgestimmte ICPW Leitung libergeht. Die Struktur
wird an dem an der Standard-CPW gelegenen Eingang mit einem HF-Tor versehen und tiber
dieses Tor mit einem HF-Signal gespeist. Am anderen Ende der Struktur sind alle
Signalleitungen der 4-fachen ICPW mit jeweils einer Last, der ein Widerstandwert von 10
zugeordnet ist, abgeschlossen. Dabei ist der Widerstandswert von 10 Q mit der Intention
gewdhlt, dass er etwa dem Wertebereich der Ausgangsimpedanzen der
Transistorgrundzellen (Abbildung 2.15) der in dieser Arbeit eingesetzten Transistoren
entspricht. Nun werden am Eingangstor die Struktur mit einem HF-Signal einer bestimmten

Frequenz gespeist und iiber die Widersténde die sich ergebenden Strome abgelesen. In dieser
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1. Struktur wird bewusst sowohl auf Verbindungsbriicken zwischen den Signalleitern als
auch auf Verbindungsbriicken zwischen den Masseleitern und den Masseflachen verzichtet.
Die resultierenden Stromverldufe auf den beiden inneren und beiden dulleren Signalleitern
iiber der Frequenz sind im Diagramm in Abbildung 4.31 abgebildet. Die Kurven in
Abbildung 4.31 zeigen eine inhomogene Stromverteilung die mit steigender Frequenz
immer stirker inhomogen wird. Auch ist zu sehen, dass infolge der Symmetrie die Strome
auf den Leitern 1 und 4 bzw. den Leitern 2 und 3 identisch sind.
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Abbildung 4.31: Stromverteilungen auf den unterschiedlichen Lasten bei der EM-simulierten Struktur V01

Nachdem diese unrealistische Struktur VO1 den Worst Case darstellt, wird diese Struktur
zum Vergleich in sechs unterschiedlichen Konstellationen mit Verbindungsbriicken fiir die
Signalleiter bzw. Masseleiter versehen aufgebaut und die vorherige Simulation an diesen
Strukturen wiederholt. Die im EM-Simulator aufgebauten Strukturen V02 bis V05 sind in
der linken Spalte der nachfolgenden Abbildungen und die dazugehorigen Stromver-
teilungen in der rechten Spalte der nachfolgenden Abbildungen zu sehen.
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Abbildung 4.32: Simulationsaufbau eines CPW-  Abbildung 4.33: Stromverteilungen auf den
Ubergangs (Struktur V02) unterschiedlichen Lasten der simulierten Struktur V02
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Abbildung 4.34: Simulationsaufbau eines CPW-  Abbildung 4.35: Stromverteilungen auf den
Ubergangs (Struktur V03) unterschiedlichen Lasten der simulierten Struktur V03
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Abbildung 4.36: Simulationsaufbau eines CPW-  Abbildung 4.37: Stromverteilungen auf den
Ubergangs (Struktur V04) unterschiedlichen Lasten der simulierten Struktur
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Abbildung 4.38: Simulationsaufbau eines CPW-  Abbildung 4.39: Stromverteilungen auf den
Ubergangs (Struktur V05) unterschiedlichen Lasten der simulierten Struktur
Vo5

Aufgrund der weiter oben im Rahmen der Struktur V01 angesprochenen transversalen
Leitungssymmetrie sind in den Diagrammen nur die Stromverteilung auf den Leitern 1 und
2 abgebildet. Der Einsatz von Verbindungsbriicken zeigt in allen Konstellationen deutlich
homogenere Stromverteilungen als im Fall VO1. Zusammenfassend ldsst sich zu der
Untersuchung zur HF-Stromverteilung der ICPW sagen, dass hier eine homogenere
Stromverteilung realisierbar wére als mit der klassischen CPW.
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4.2.3 Fazit

Insgesamt liefern die Untersuchungen an der IPCW nicht die erhofften Verbesserungen. Bei
Wellenwiderstinden oberhalb von 70 Q liefert nur die 2-fache ICPW mit einem g2g-
Abstand von 360 um geringere Leitungsverluste als die klassische Variante. Allerdings muss
so eine ICPW in der Schaltung mehrfach mit normalen CPWs kombiniert werden, bringt
zusitzliche Verluste mit sich und macht so die relative geringen Verbesserungen schnell
zunichte. In Hinsicht der Stromverteilung bieten die ICPW gegeniiber der klassischen CPW
zwar eine hohere Homogenitit, allerdings ist dieser Effekt gegenldufig zu den steigenden
Leitungsverlusten. Allein die Sensitivitidt bei niedrigen Wellenwiderstdnden gegeniiber
Prozesstoleranzen ldsst sich mit den ICPW entschérfen, allerdings ist diese Eigenschaft flir

sich alleine fiir die vorliegende Arbeit von untergeordneter Bedeutung.

4.3 Untersuchung von HEMTSs mit neuartiger Peripherie und
inhomogenen Gate-Fingerlangen

In diesem Teilabschnitt werden die Auswirkungen von unterschiedlichen Transistor-
zuleitungen bzw. die Zusammensetzung des HEMTs aus inhomogenen Transistor-
grundzellen auf die HF-Leistungsfahigkeit der HEMTs empirisch untersucht. Die
unterschiedlichen Modifikationen an der Transistorzuleitung werden dabei einerseits mit der
Intention entworfen, die HF-Stromverteilung zu verbessern. Andererseits ist beabsichtigt,
mit den alternativen Zuleitungsvarianten die nicht optimal angepassten Ein- und
Ausgangsimpedanzen der einzelnen Transistorzellen zu verbessern und so die

HF-Leistungsfahigkeit der HEMTs besser auszuschopfen.

In der Abbildung 2.16 ist der Autbau eines HEMTs der Grofe 12x12p zu sehen. Dieser
Transistor besitzt die Standard-Aufbauform der am FBH hergestellten GaN-HEMTs. Die
CPW spreizt sich in der Abbildung an der Eingangsseite des HEMTs zu den Anschliissen
der Gate-Finger dreieckformig auf und verbindet die identischen Transistorgrundzellen
eingangsseitig. Ausgangsseitig geschieht das gleiche in umgekehrter Reihenfolge mit den
Drain-Anschliissen der Transistorgrundzellen. Diese Form der Transistorzuleitung wird am
FBH als Taper bezeichnet [16]. Wenn zu dieser Transistorzuleitung ein Ersatzschaltbild
(ESB) generiert wird, dann ergibt sich das in Abbildung 2.17 gezeichnete ESB des
vorgestellten HEMTs der GroBe 12x125um. Aus Symmetriegriinden beschriankt sich das
ESB auf die obere Hilfte des HEMTs. Aus diesem ESB ist ersichtlich, dass die Strecken des
Tapers zu den jeweiligen Gate-Fingern liber die zwdlf Induktivitdten Lg; bis Lgi2 modelliert
werden. Ausgangsseitig haben zwei Gate-Finger immer ein gemeinsames Drain, weshalb
auch insgesamt sechs Induktivititen Lp; bis Lps modelliert werden. Dieses ESB entspricht

der anschaulichen Betrachtung, dass die Strecke vom Taperanfang bis zu den
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Transistorzellen bei den duBleren Zellen lidnger ist als zu den inneren. Dies verhélt sich
sowohl gate- als drain-seitig so. Bei den Source-Anschliissen verhélt es sich anschaulich
genau andersherum. Die Strecke und damit die entsprechende Induktivitit sind zu den

inneren Zellen dabei grofer als zu den dufBeren.

Aufbauend auf diesem Ersatzschaltbild und aus den Erkenntnissen daraus werden im
Folgenden vier Transistorstrukturen mit alternativen Transistorzuleitungen prozessiert,
messtechnisch charakterisiert und anschlieend ihre Messresultate gegeniibergestellt. Dabei
unterscheiden sich zwei der Transistorstrukturen nur iiber ihre Zuleitungen und haben
ansonsten die gleiche Gesamt-Gate-Weite wge und die gleiche Zusammensetzung aus Gate-
Fingeranzahl und Fingerldnge Die zwei anderen Transistorstrukturen unterscheiden sich
zwar auch {iber ihre Zuleitungen und haben ebenfalls das gleiche wg, und gleiche Gate-
Fingeranzahl, weisen aber dariiber hinaus unterschiedliche Gate-Finger—-Lingen auf. Die
entworfenen Transistorstrukturen sind in den Abbildung 4.40 bis 4.49 gemeinsam mit dem
Standard HEMT sowohl in der Layout-Ansicht als auch als Chipfoto zu sehen.

Abbildung 4.40: Layout-Ansicht des Abbildung 4.41: Chipfoto des Standard-HEMTs mit Voranpassung
Standard-HEMTs

Abbildung 4.42: Layout-Ansicht der Abbildung 4.43: Chipfoto der Transistorstruktur V02 mit Voranpassung
Transistorstruktur V02
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Abbildung 4.44: Layout-Ansicht der Abbildung 4.45: Chipfoto der Transistorstruktur V03 mit Voranpassung
Transistorstruktur V03

Abbildung 4.46. Layout-Ansicht der Abbildung 4.47: Chipfoto der Transistorstruktur V04 mit Voranpassung
Transistorstruktur V04

=y

Abbildung 4.48: Layout-Ansicht der Abbildung 4.49: Chipfoto der Transistorstruktur V05 mit Voranpassung
Transistorstruktur V05

Um eine gute Basis fiir die Vergleichbarkeit zu haben, sind alle Strukturen Ableitungen des
12x125 p33 spf04 HEMTs, weisen das gleiche wgg von 1,5 mm und gleichen Pitch auf und
wurden auf dem gleichen Wafer prozessiert. Die Strukturen wurden mit einer Voranpassung
prozessiert, um sie entsprechend den Ausfithrungen in Teilabschnitt 2.2.1 mit dem LP-
Messplatz bis in die Sittigung messen zu konnen und sind deshalb in den Abbildungen der
rechten Seite immer mit einer Voranpassung zu sehen. Die Layout-Ansichten der Strukturen
in den Abbildungen der linken Seite beschrinken sich hingegen nur auf die Transistoren.
Die Strukturen V02 und V03 wurden mit der Intention entwickelt, eine gleichméBigere
Zuleitung zu den Transistorzellen zu erzielen. Da dies bei gleichbleibender Gate-
Fingeranzahl- und gleichbleibender und iiber alle Finger identische Fingerldnge nicht auf
beiden Zuleitungen moglich ist, wurde bei der Version V02 die gleichméBigere Zuleitung

gate-seitig und in der Version V03 drain-seitig realisiert. Um sowohl ein- als auch
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ausgangsseitig Zuleitungen mit gleichmiBigeren Abstdnden zu den Gate-Anschliissen der
Transistorzellen realisieren zu konnen, wurde die Version V05 entworfen. Da diese
gleichzeitige Verwendung von Zuleitungen mit gleichmédBigeren Abstinden nur mit
Transistorgrundzellen mit unterschiedlicher Gate-Linge moglich ist, haben die inneren
Transistorgrundzellen kiirzere Gate-Finger als die &ulleren. Die Abstufungen der
Fingerlangen wurden dabei so gewdhlt, dass die Gesamt-Gate-Weite wg, wieder 1,5 mm
betrdgt und damit vergleichbar mit den anderen Strukturen ist. Die Version V04 hingegen
stellt den inversen Fall dar - mit Transistorzellen mit kiirzerer Fingerldnge auBen und
langeren innen. Die beiden Versionen V04 und VOS5 weisen durch die Transistorzellen mit
unterschiedlichen Fingerlingen auch unterschiedliche Ein- und Ausgangsimpedanzen der
Transistorzellen auf. Damit koénnte u. U. eine Moglichkeit untersucht werden, der sub-
optimalen Anpassung der Transistorgrundzellen des Standard-HEMTs entsprechend des
Ersatzschaltbildes aus der Abbildung 2.17 mit den unterschiedlichen Ein- und Ausgangs-

impedanzen der Transistorzellen mit inhomogenen Fingerldngen entgegenzuwirken.

An allen aufgebauten Transistorstrukturen einschlieflich der Struktur mit dem
Standard-HEMT wurden LP-/SP-Messungen bei 10 GHz durchgefiihrt und mit den
ermittelten Tunerstellungen fiir Pousmar bzw. maximale PAE cw-Leistungsmessungen
durchgefiihrt und gegeniibergestellt. Bis auf die V03 zeigen alle anderen Strukturen keine
Verbesserungen gegeniiber der Struktur mit Standard-HEMT, sondern entweder
gleichwertige oder schlechtere Ergebnisse. In den Abbildung 4.50 und 4.51 sind die
Ergebnisse der Leistungsmessung der Struktur VO3 und der Struktur mit dem Standard-
HEMT im ,,deep Class AB“-Betrieb mit Up=40 V, Tunerstellungen fiir maximale PAE und
Pou,max.bei 10 GHz gegeniibergestellt.
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Abbildung 4.50: cw-Leistungsmessung der Standard Abbildung 4.51: cw-Leistungsmessung der Standard
HEMT-Struktur und der Struktur V03 auf dem HEMT-Struktur und der Struktur V03 auf dem

gleichen Wafer, bei ,,deep Class AB “-Betrieb mit gleichen Wafer, bei ,,deep Class AB “-Betrieb mit
Up=40V, Tunerstellung fiir maximale PAE und bei ~ Up=40V, Tunerstellung fiir Poumax und bei 10 GHz
10 GHz
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In beiden Fillen liefert die Transistorstruktur VO3 eine Verbesserung in der PAE um etwa
3% und in der Poumax um etwa 0,6 dB. Diese Verbesserungen konnten mit kleinen
Schwankungen auch bei den anderen Arbeitspunkten und auf zwei Messmustern

reproduziert werden.

In den Abbildung 4.52 und 4.53 sind zudem die zu den cw-Leistungsmessungen der
zugehorigen P,.~Konturen, die aus LP- und aus den SP-Messungen bei 10 GHz gewonnen
wurden, fiir beide Transistorstrukturen gemeinsam in Smith-Diagrammen aufgetragen.
Obwohl die cw-Leistungsmessungen beider Transistorstrukturen sich unterschieden,
entsprechen sich ihre dazugehorigen aus den LP- und SP-Messungen gewonnen Pou-
Kontouren fiir alle Konstellationen erstaunlich genau. Die Werte zu den Kontourlinien
gleicher Werte geben allerdings die Verbesserung wieder, die auch die cw-Leistungs-
messungen ergeben.
Pou-Konturen (dBm) Pou-Konturen (dBm)
— Standard-HEMT, == VO03-HEMT = Standard-HEMT, == V03-HEMT
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Abbildung 4.52: Po~Konturen aus den LP- Abbildung 4.53: Pou-Konturen aus den SP-
Messungen der Standard HEMT-Struktur (blau) Messungen der Standard HEMT-Struktur (blau)
und der Struktur V03 (rot) auf dem gleichen und der Struktur V03 auf dem gleichen Wafer, bei
Wafer, bei ,,deep Class AB “-Betrieb mit ,,deep Class AB “-Betrieb mit Up=40V,

Up=40V, Tunerstellung fiir maximale PAE und Tunerstellung fiir maximale PAE und bei 10 GHz
bei 10 GHz

In diesem Abschnitt konnte durch empirische Untersuchung eine Transistorzuleitungs-
variante gefunden werden, die fiir die verwendete Technologie und fiir den Einsatz im
X-Band eine Verbesserung hinsichtlich der relevanten Parameter Pousmaxr, maximale PAE
und Gr lieferte. Das Prinzip besteht darin, dass die zentralen Finger im Layout gegeniiber
den duBleren zum Ausgang hin verschoben werden, so dass sie eine kiirzere Ausgangs- und
eine langere Eingangsverbindung aufweisen. Die anderen Varianten ergaben

interessanterweise keine Verbesserungen.
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Dieses Kapitel widmet sich dem Entwurf von monolithischen GaN-Leistungsverstiarkern flir
das X-Band. Es werden die Entwiirfe von vier aufeinander aufbauenden Verstiarker-MMICs
und die dadurch erzielten  Verbesserungen  hinsichtlich der relevanten
Leistungsverstarkerkenngroflen besprochen. Bei allen vier Verstarkern ist es die Vorgabe,
bei der X-Band-Mittenfrequenz (10 GHz) mindestens ein Pou;max von 10 W, ein Gr von
20 dB und eine maximale PAE von 30 % zu erzielen. Alle vorgestellten Verstirker haben
gemein, dass sie als zweistufige Schaltung bestehend aus Treiber- und Endstufe konzipiert,
mit der FBH GaN-MMIC-Technologie prozessiert und anschlieBend messtechnisch
charakterisiert werden. Den Anfang der vorgestellten Verstirker macht der als PA10D
bezeichnete Verstirker. An ihm wird der allgemeine Entwurfsalgorithmus erdrtert, der auch
bei den aufbauenden Verstirkern zum Einsatz kommt. Anschlieend folgen die als PA10G
und PA10I bezeichneten MMICs. Bei diesen Verstirkern werden zum Teil aufbauend auf
den Erkenntnissen aus Kapitel 3, in dem die theoretische Steigerung von
LeistungsverstirkerkenngroBen wie Pourmax, Gr und PAE infolge Leitungsgeometrie-
optimierung behandelt wurden, stufenweise Optimierungen hinsichtlich der genannten
Verstiarkerparametern erzielt. Dariiber hinaus kommen bei ihnen HEMTs mit source-
verbundenen Feldplatten, erhdhter Drain-Spannung und hocheffizientere Verstirkerklassen
zum Einsatz. Auch wird eine kurze Untersuchung der Auswirkungen der Verhéltnisse der
Gesamt-Gate-Weite der Treiberstufe zu der Endstufe auf die Verstirkerkenngrofen der
Gesamtschaltung geliefert. Dieser Punkt ergénzt damit die theoretischen Verstirker-

betrachtungen aus Kapitel 3.

5.1 Entwurfsalgorithmus

Der Entwurfsalgorithmus eines Leitungsverstirkers beginnt bei vorgegebener MMIC-
Technologie mit der Auswahl der Gesamt-Gate-Weite der Endstufe wgers und der
Verstérkerstufenanzahl. Diese zwei Freiheitsgrade miissen entsprechend der gesetzten
Spezifikationen bzgl. Poumax, Gr und PAE geeignet ausgewdhlt werden und bedingen sich
gegenseitig. Das geforderte Pous,max Wird dabei durch die Wahl der wgg rs erfiillt. Sofern die
Verstiarkung der gewihlten Transistoren bereits die geforderte Gesamtverstirkung erfiillt,
sind zusétzliche Treiberstufen obsolet. Ansonsten muss die Schaltung solange mit einer oder
mehreren Treiberstufen ergidnzt werden, bis die erzielte Gesamtverstirkung der
spezifizierten Verstirkung entspricht und mit etwas Reserve dariiber liegt. Bei all diesen
Erlduterungen wird natiirlich die Voraussetzung getroffen, dass die Spezifikationen fiir die

vorgegebene Technologie derart gesetzt sind, dass sie mit ihr auch theoretisch realisierbar
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sind. Diese Art der Voriiberlegungen beim Verstarkerentwurf wird an der Leistungslevel-
und Verstarkungsbilanzierung anhand des Blockschaltbildes eines zweistufigen Verstar-kers
aus Abbildung 5.1 deutlich. Entsprechend dieses Blockschaltbildes muss das wegrs der
Endstufe derart gewidhlt werden, dass die aus ihr gelieferte Pou;mar abziiglich der Verluste
des Ausgangsanpassnetzwerkes aomy dem gewiinschten Wert entspricht. AnschlieBend
konnen unter Beriicksichtigung der Anpassnetzwerkseinfiigeddmpfungen bzw. der
Verstarkungen der Verstarkerstufen von rechts nach links die erforderlichen Leitungspegel
an allen Zwischenstufen der Schaltung ermittelt werden. Auf diese Weise wird auch die
erforderliche Gesamt-Gate-Weite der Treiberstufe wgeps bestimmt. Die Summe aus
Verstarkungen der Verstirkerstufen und der Einfiigeddmpfungen dienen zur Bestimmung
der Gesamtverstarkung und geben Auskunft dariiber, ob die Verstarker-stufenanzahl zur
Erzielung der gewiinschten Verstirkung ausreicht oder ob eine weitere Treiberstufe
erforderlich ist. Fiir die Erzielung der PAE-Vorgaben muss hingegen die Betrachtungsweise

aus Abschnitt 3.1 herangezogen werden.

Eingangsebene Treiber- Ausgangsebene
' stufe | | Endstufe | |
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Abbildung 5.1: Leistungslevel- und Verstdrkungsbilanzierung anhand des Blockschaltbildes eines
zweistufigen Verstdrkers

Nach der Auswahl der aktiven Bauelemente bzw. ihrer Grofle und der Stufenanzahl der
Verstirkerschaltung setzt sich der Entwurfsalgorithmus mit dem Entwurf der
Anpassnetzwerke, bestehend aus Eingangs- IMN, Ausgangs- OMN und ggf.
Zwischenanpassnetzwerken ISMN, fort und liefert den ersten Initialentwurf der Schaltung.
Anschlieffend beginnt dann die Simulationsphase, die mittels Iterationen eine Optimierung
der Schaltung erzielen soll. Die Simulationsphase besteht aus den Kleinsignal- und
GroBsignalsimulationen und einer Stabilitdtsbetrachtung. Wenn die Simulationsergebnisse
den Anforderungen geniigen, wird der Entwurfsalgorithmus mit der Layout-Generierung der
Schaltung abgeschlossen. Wenn die Simulationsergebnisse nicht den Anforderungen
entsprechen, wird der Entwurfsalgorithmus mit gednderten Anpass- und Stabilitétsnetz-
werken solange iteriert, bis die Simulationsergebnisse den Spezifikationen entsprechen.
Abbildung 5.2 zeigt den beschriebenen Entwurfsalgorithmus als Ablaufplan. Der Entwurf
der Gleichspannungsversorgung und Stabilitdtsnetzwerke der Schaltungen werden dabei

beim Anpassnetzwerkentwurf und der Stabilitdtsbetrachtung behandelt. In dieser Abbildung
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liefern die ersten beiden oberen Blocke den Initialentwurf, wihrend die Schleife mit den

Simulationen den Optimierungszyklus zeigt.
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Abbildung 5.2: Ablaufplan des Entwurfsalgorithmus eines Leistungsverstdrkers
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5.2  Zweistufiger GaN-Leistungsverstirker-MMIC PA10D

Fiir den Verstiarker PA10D werden fiir die Endstufe zwei HEMTs der Grofle 12x125um
(Abbildung 2.16) gewéhlt. Damit hat ein einzelner dieser HEMTs eine Gesamt-Gate-Weite
Wwgg Von 1,5 mm und die fiir die Endstufe geplanten zwei HEMTs ein wgg s von 3 mm. Fiir
die HEMTs wird die Drain-Spannung U;=28 V gewihlt und der Drain-Strom Iy liber die
Gate-Spannung Uy derart eingestellt, dass er 0,3 Ju max entspricht. Dieser als ,,Klasse AB*-
Verstirker bezeichnete Betrieb liefert flir einen gegebenen Transistor entsprechend den
Ausfithrungen aus Abschnitt 2.1.2 die maximale Ausgangsleistung mit gleichzeitig relativ
hoher Verstarkung [1]. Ein Exemplar des gleichen Transistors wird in gleicher Konstellation
in der Endstufe -eingesetzt. Dabei wird dieser Transistor mit einem Pitch
(Transistorfingerabstand) von 33 um gewihlt. Entsprechend der Untersuchung aus
Teilabschnitt 2.4.1 ergeben sich dadurch kompaktere Transistoren, die das Parallelschalten
der Endstufentransistoren auf eine deutliche kleinere Fliche reduzieren, so fiir geringere

Leitungsverluste sorgen und auch die Abmessungen der Gesamtschaltung verkleinern.
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Die Abbildung 5.3 zeigt ein detaillierteres Blockschaltbild der zweistufigen
Verstirkerschaltung. In diesem ist zu sehen, dass die Endstufe als Parallelschaltung von zwei
Transistoren und einem Ausgangsanpassnetzwerk besteht. Dieser im Rahmen der
vorliegenden Arbeit als ,,Branch® bezeichneten Parallelschaltung kommt eine wichtige
Bedeutung zu, weshalb sie hier im Entwurfsalgorithmus gesondert betrachtet wird. Sie wird
separat entworfen und dient als Basis fiir den weiteren Schaltungsentwurf. In der Abbildung
4.2a ist ein Chipfoto des fiir den Einsatz im Verstiarker PA10D geplanten Branches zu sehen
und in Abbildung 4.2b das dazugehorige Blockschaltbild mit zusétzlich involvierten
passiven Bauteilen. Neben der Parallelschaltung der Transistoren enthélt sie auch ein aus der
Kapazitidt Crz und dem Widerstand Rrs bestehendes Riickkoppelnetzwerk fiir die Stabilitét
der einzelnen Transistoren und, entsprechend [2], eine aus den beiden Widerstinden Ro
bestehende Maflnahme gegen eine mogliche Gegentaktinstabilitdt. Ferner befinden sich am
Ein- und Ausgang der Parallelschaltung durch Kapazitdten gegen Masse Voranpassungen.
Durch diese MaBnahme werden die Ein- und Ausgangs-reflexionsfaktoren der
Einzeltransistoren im Branch in Richtung Zentrum des Smith-diagramms hin transformiert.
Dies sorgt einerseits dafiir, dass die optimalen Source-Reflexionsfaktoren, die bei den
Einzeltransistoren noch auBerhalb des ansteuerbaren Bereichs der Tuner waren, jetzt
deutlich in Richtung Diagrammzentrum abgebildet werden und andererseits durch die
zentrale Lage des Source-Reflexionsfaktors eine Leistungsmessung des Branches bis in

seine Sattigung erlauben [3].
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Abbildung 5.3:Blockschlatbild der zweistufigen Verstirkerschaltung PA10D

Branch-Struktur

Abbildung 5.4 zeigt diesen Source-Reflexionsfaktor des Branches zusammen mit denen des
Einzeltransistors. Durch die Verschiebung des Source-Reflexionsfaktor in das
Diagrammzentrum steigt der Dynamikbereich des LP-Messplatzes und erlaubt so die fiir die
Aussteuerung des Branches notwendiges Pinav. (vgl. Abschnitt 2.2) Die ermittelten
Messergebnisse des Branches zeigen nach dem Vergleich mit den Messungen der
Einzeltransistoren eine gute Skalierung der maximalen Ausgangsleistung und eine nahezu
Beibehaltung der Verstirkung Gr und der maximalen PAE [47]. Die leichten Einbriiche in

allen drei KenngroBen sind den Verteiler- und Kombinierer-Verlusten und der
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ungleichmaffigen  Massestromverteilung der  Branchstruktur  geschuldet  (siche
Abschnitt 4.1). Mit diesem Branch als Basisbaustein fiir die Endstufe werden die fehlenden
Anpassnetzwerke aus dem Blockschaltbild in Abbildung 5.3 entworfen. Anschlieend wird
die Schaltung einschlieBlich des Grof3signaltransistormodells simuliert und durch mehrere

Iterationen optimiert. Abbildung 5.5 zeigt die cw-Leistungsmessung des Branches.
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Abbildung 5.4: SP-Messung der Branchstruktur Abbildung 5.5: cw-Leistungsmessung des Branches fiir
und des Einzeltransistors bei 10 GHz Us=28V, 1,=0,3"1asmax und bei 10 GHz

Die Abbildung 5.6 zeigt ein Chipfoto der entworfenen und anschlieBend prozessierten
Schaltung PA10D.
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Abbildung 5.6: Chipfoto der Verstirkerschaltung PA10D

In der Abbildung ist der Einsatz des zuvor entworfenen Branches als Basisbaustein der
Endstufe deutlich zu sehen. Das ISMN und das OMN wurden dabei so gestaltet, dass sie
einen relativ groen Impedanzbereich am Ein- bzw. Ausgang der Transistoren in die
unmittelbare Néhe des Zentrums des Smithdiagramms, d. h. beim OMN in die Nidhe von
50 Q, transformieren. Dadurch wird gewdhrleistet, dass der Reflexionsfaktor trotz
eventueller Schwankungen der Transistor-Reflexionsfaktoren oder infolge von
Prozesstoleranzen noch ungefahr auf 50 Q transformiert wird. Abbildung 5.7 zeigt deswegen

diesen Sachverhalt fiir das Ausgangsanpassnetzwerk, da, wie in Abschnitt 3.1 erldutert, das
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OMN besonders entscheidend fiir das Verhalten der gesamten Verstirker-schaltung ist.
Einige Kapazititen in den Anpassnetzwerken werden dabei so konzipiert, dass deren
Kapazitiatswerte sich durch Abtrennen von Luftbriicken verdndern lassen. Durch die
Kapazititen wird die Moglichkeit geschaffen, die Anpassnetzwerke nachtréglich zu trimmen
und so eventuelle Prozessschwankungen und Modellunsicherheiten auszugleichen. Auch
wurde die DC-Zuleitung der Drain-Seite der Endstufe in Abbildung 5.6, die unter idealen
Umstidnden als kurzgeschlossene A/4-Leitung bei der Operationsfrequenz ausgelegt wird,
hier aber deutlich kiirzer an seinem DC-Anschluss mit mehreren in kurzen Abstinden
zueinander platzierten Bypass-Kapazititen ausgestattet. Durch das Auftrennen dieser
Luftbriicken kann die Liange dieser Stichleitung verdndert und somit ein weiterer

Freiheitsgrad bei der Feinanpassung der Schaltung ermdglichst werden.

Apgenorpmener . Durch das OMN der
Eingangimpedanzbereich Schaltung PA10D
des OMN s der Schaltung transformierter
PA10D / Impedanzbereich
& \
&

frany [ 0UDDGHE by 10 005HE)

Abbildung 5.7: Transformation des angenommenen Eingangsimpedanzbereiches durch das
Ausgangsanpassnetzwerk OMN der Schaltung PA10D bei 10 GHz

In der Abbildung 5.8 sind die gemessenen on-wafer S-Parameter des Verstiarkers PA10D zu
sehen. Wie erwiinscht liegt das Maximum der Verstarkung S>; bei 10 GHz und hat einen
Wert von etwa 20 dB. Das IMN hat seine Resonanz bei exakt 10 GHz, wihrend das OMN

entsprechend seiner zweistufigen Anpassung iiber 5 GHz ein Sz unter -10 dB liefert.

Die Abbildung 5.9 liefert die Ergebnisse einer on-wafer cw-Leistungsmessung des
Verstarkers PA10D bei 10 GHz und in einer 50 Q-Umgebung. Der Verstarker liefert ein
Poutmax von etwa 38 dBm (9 W), ein Gr von 20 dB, etwa die gleiche Verstiarkung aus der S-
Parametermessung S>; bei 10 GHz, eine maximale Endstufen-Drain-Effizienz #prs von
32% und eine maximale Gesamt-PAE von 20 %. Damit wurden die gesetzten
Spezifikationen nur in einem Punkt erreicht und bei zwei Punkten leicht verfehlt. Das
Poutmsax kOnnte durch ein besseres OMN noch erreicht werden, widhrend das Verfehlen

hinsichtlich PAE groBtenteils technologiebedingt ist und schwieriger umzusetzen ist.
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Abbildung 5.8: S-Parameter-Messergebnisse der Abbildung 5.9: cw-Leistungsmessung der der
Schaltung PA10D Schaltung PA10D bei 10 GHz

5.3 Zweistufiger GaN-Leistungsverstarker-MMIC PA10G

Nach den Ergebnissen der Verstirkerschaltung PA10D aus dem vorgehenden Abschnitt wird
nun mit dem Ziel einer Verbesserung der Verstirker PA10G entworfen. Die Verbesserungen

gegeniiber PA10D sollen durch die folgenden Anderungen erzielt werden:

e Bessere Transistoren - durch Technologieverbesserung verfiigbar:
o Hohere Ausgangsleistung durch nun héhere mdgliche Drain-Spannung Uy
o HEMTs mit source-kontaktierten Feldplatten (SKFP)

e Finsatz mit geeigneterem Transistorbetrieb: ,,deep ClassAB* (0,1 lamar) statt
,,ClassAB“ (0,3 'Idsmax)

e Verlustirmere Anpassnetzwerke, insbesondere OMN, durch einstufige Realisierung

Nach der Herstellung der Schaltung PA10D waren in der hauseigenen MMIC-Technologie
HEMTs mit verbesserten Eigenschaften verfiigbar. Fiir den Entwurf von Leistungs-
verstirkern sind die wichtigsten Verbesserungen die nun hoheren mdglichen Durchbruch-
spannungen, die einen Transistorbetrieb mit hoheren Drain-Spannungen U, ermdglichen und
der Einsatz von SKFP. Hohere U; ermdglichen wiederum idealerweise hohere Pousmar-,
hohere Gr- und hohere PAE-Werte. Der Einsatz von SKFPs im HEMT sorgt, wie im
Teilabschnitt 2.4.2 gezeigt, fiir eine zusdtzliche Steigerung der genannten Kenngroéf3en. Ein
weiteres Optimierungspotential gegeniiber der Schaltung PA10D bietet die Einstellung der
Betriebsart der Transistoren. Bei PA10G wurde mit /45=0,3 lismax €in ,,Class AB“-Betrieb
gewihlt. Wie aus Abbildung 2.5 zu sehen ist, sinkt der Pou,max-Wert nur geringfiigig, wenn
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anstatt des ,,Class AB*“-Betriebes ein ,,deep Class AB*“-Betrieb mit /;=0,1lismaxr gewahlt
wird, wihrend die PAE des Transistors erheblich gesteigert werden kann. Daher wird bei
PA10G der ,,deep Class AB*“-Betrieb mit 14~=0,1 - lgsmax verwendet.

Entsprechend diesen zwei Verbesserungsmallnahmen werden nun fiir den Einsatz in der
Endstufe zwei HEMTs der GroBe 12x125um mit SKFP mit U/~40V und einem
145=0,114smax gewdhlt. Im Vergleich zur Schaltung PA10D sind bei PA10G auch die
Anpassnetzwerke und der Branch neu entworfen worden. Die ein- und ausgangsseitigen
Voranpassungen beim Branch wurden entfernt oder von einer zweistufigen Voranpassung
in eine einstufige reduziert. So wurden damit beim Branch die Verluste bei 10 GHz weiter
reduziert. Das Ausgangsnetzwerk OMN wurde zugunsten geringerer Verluste einstufig
dimensioniert. Die Abbildung 5.10 zeigt das Chipfoto der Schaltung PA10G.

Abbildung 5.10: Chipfoto der Verstdrkerschaltung PA10G

In der Abbildung 5.11 sind die Ergebnisse der S-Parameter- und in der Abbildung 5.12 der

cw-Leistungsmessungen in einer 50 Q-Umgebung zu sehen.
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Abbildung 5.11: S-Parameter-Messung der Schaltung Abbildung 5.12: cw-Leistungsmessung der der
PAIOG Schaltung PA10G bei 10 GHz

Die Schaltung liefert demnach bei 10 GHz ein S2; von 25 dB. Die Verstirkung ist {iber einen
Bereich von 1 GHz noch oberhalb 20 dB. Die Ein- und Ausgangsreflektionen S;; und S>;
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sind im Vergleich zu den Werten fiir PA10D erwartungsgeméf schmalbandiger ausgefallen.
Die Leistungsmessung bei 10 GHz aus Abbildung 5.12 liefert ein Pousmax von 11 W, eine
maximales Gr von etwa 24 dB, eine maximale Endstufen-Drain-Effizienz #p rs von 37 %
und eine maximale Gesamt-PAE von 28 %. Damit wurde bei Beibehaltung der eingesetzten

Transistoren eine deutliche Verbesserung der relevanten Verstarker-kenngrof3en erzielt.

5.4 Zweistufiger GaN-Leistungsverstirker-MMIC PA10I

Neben den erzielten Verbesserungen der Verstiarker PA10G gegeniiber PA10D wurde nach
weiteren Optimierungsmoglichkeiten gesucht. Als Resultat wurde der Entwurf des

Verstirkers PA10I aufgenommen.

Die Verbesserungen der Schaltung PA10I gegeniiber PA10D werden durch eine
Optimierung des Treiber-/Endstufen-Gate-Weiten-Verhéltnisses (D2F-Ratio) umgesetzt.
Das D2F-Ratio der Schaltungen PA10D und PA10G ist zu 1:2 gewdhlt. Wie die
Verlustbetrachtung aus dem Abschnitt 3.1 zeigt, beeinflusst die Wahl der Treiberstufe die
Eigenschaften der Gesamtschaltung besonders beziiglich der PAE. Anschaulich gesehen
kann dieser Zusammenhang u. a. wie folgt betrachtet werden: Ein kleinerer
Treiberstufentransistor verbraucht auch einen geringeren Drain-Strom, wodurch seine DC-
Verluste geringer ausfallen und damit einer hoheren Gesamt-PAE zugute kommen. Wie in
[8] erortert, kann auch trotz knappem Pousmar der Treiberstufe ein kleinerer Transistor
verwendet werden, der das erforderliche Pousmax In seiner Kompression erreicht. Die
Eigenschaften der Gesamtschaltung bleiben dann nahezu unverdndert. Nach dieser
Argumentation wird mit 8x125um deswegen ein anderer Standard-HEMT zum Einsatz in
der Treiberstufe ausgewdhlt, der den beschriebenen Anforderungen geniigt, wodurch sich
ein D2F-Ratio von 1:3 ergibt. Nach der Wahl des Treiberstufentransistors wird der
Schaltungsentwurf des Verstiarkers PA101 aufgenommen. Dabei wird der Verstirker PA10G
als Grundlage genommen und bis auf den Austausch des Treiberstufentransistors und damit
zusammenhdngenden Anpassungen des ISMNs und des IMNs alle {ibrigen Komponenten
der Schaltung PA10G beibehalten. Fiir den Einsatz in der Treiberstufe wird ein 8x125 pm
HEMT mit einem Pitch von 50 um gewahlt, da dieser etwa die gleichen Dimensionen wie
der ausgetauschte 12x125um HEMT mit Pitch 33 um besitzt und eine Variante mit 33 pm-
Pitch auch keine Vorteile bringen wiirde. Die Abbildung 5.13 zeigt ein Chipfoto des
entworfenen und prozessierten Verstiarkers PA10I. Ein Vergleich dieses Chipfotos mit dem
der Schaltung PA10G aus Abbildung 5.10 zeigt nochmal die erwéhnten Unterschiede beider
Verstéarkerschaltungen.
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Abbildung 5.13: Chipfoto der Verstéirkerschaltung PA10I

In der Abbildung 5.14 sind die Ergebnisse einer on-wafer S-Parametermessung der neuen
Schaltung PA10I zu sehen, wéhrend die Abbildung 5.15 die cw-Leistungsmessungen des
Verstérkers in einer 50 Q-Umgebung zeigt. Die S-Parametermessungen zeigen wieder durch
die Reflexionsfaktoren S;; und S22 eine gute aber schmalbandige Anpassung um etwa
10 GHz und bei der gleichen Frequenz ein S2; von 26 dB. Damit wurde die
Kleinsignalverstidrkung der Schaltung PA10I gegeniiber der Schaltung PA10D um etwa

2 dB gesteigert, wihrend die Reflexionsfaktoren nahezu unveréndert geblieben sind.

30 50
: S 45 ~
F N > i
20 o 40
: s 7
5
o x2S iy
S §20 7
-~ B i S
=< 15 /S
£ S P
M 10 / out
= 5 _// Gain
E 0 overallPAE
A 5 = Drain Efficiency (FS)
7 8 9 10 11 12 13 S50 5 10 15 20 25
Frequenz (GHz) Py 4y (dBm)
Abbildung 5.14: Gemessene S-Parameter der Abbildung 5.15: cw-Leistungsmessung der
Schaltung PA10I Schaltung PA10I bei 10 GHz

Die Betrachtung der cw-Leistungsmessungen offenbaren deutliche Verbesserungen
gegeniiber PA10G. So wurde die Endstufen-Drain-Effizienz #p rs von 37 % bei PA10G auf
45 % bei PA10I und die maximale Gesamt-PAE von 27 % bei PA10G auf 35 % bei PA10I
gesteigert. Auch die Verstirkung zeigt mit 26 dB die Steigerung Grum 2 dB, die bereits bei
den S-Parametermessungen sichtbar wurde [48]. Dariiber hinaus liefert der PA10I mit etwa

12 W auch etwas mehr Ausgangsleistung als der PA10G.

Die Abbildung 5.16 zeigt die cw-Leistungsmessungen bei 10 GHz aller drei entworfenen
PAs in einer 50 Q-Umgebung im gleichen Diagramm. An ihr werden nochmal die durch die

diversen Optimierungsmafinahmen sukzessive erfolgten Schaltungsverbesserungen vor
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Augen gefiihrt. Bei gleichbleibenden Chipabmessungen konnten die relevanten

Verstiarkerparameter deutlich gesteigert werden.
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Abbildung 5.16: cw-Leistungsmessungen der Verstdirkerschaltungen PA10D, PA10G und PA10I bei 10 GHz
und einer 50 Q-Umgebung.

5.5 Zweistufiger GaN-Leistungsverstarker-MMIC PA10N

Nach der weiteren deutlichen Schaltungsoptimierung beim Ubergang vom Verstirker
PA10D auf den Verstirker PA10I wird nun eine weitere Optimierungsmalnahme
unternommen und die resultierende Schaltung mit PA10N bezeichnet. Dabei wurde die
nichste Verbesserungsstufe der Schaltung PA10N gegeniiber PA10I durch die Optimierung
des OMNs mit breiteren und damit verlustirmeren CPW-Leitungen erzielt. Bei den
bisherigen Schaltungen wurden fiir das OMN CPW-Leitungen mit den
Leitungsquerschnittsabmessungen von 40-80-40 verwendet, d.h. einer Schlitzweite von
40 um und einer Leiterbreite von 80 um. Fiir die Schaltung PAION werden nun die
Leitungsquerschnitte auf die MaBle 50-100-50 erweitert, d.h. eine Schlitzweite von 50 pm
und eine Leiterbreite von 100 um. Der Hintergedanke fiir diesen Schritt ist der, dass, wie in
Abbildung 3.9 gezeigt, breitere CPW-Leitungen geringere Verluste haben und deswegen ein
Anpassnetzwerk mit dieser CPW-Leitung ebenfalls geringere Verluste zeigen kann. Eine
Schaltung mit einem OMN mit geringeren Verlusten wiederum fiihrt wie in Kapitel 3 und
Abbildung 3.11 gezeigt zur Verbesserung der relevanten Leistungsverstarker-parameter. Die
Anderung der Leitungsquerschnitte erfordert aber ein Redesign der als Branch bezeichneten
Parallelschaltung der beiden 12x125 pm HEMTs der Endstufe. Dabei wird eher die Drain-
Seite des Branches veridndert und die Gate-Seite aus dem Branch aus dem Verstirker PA101I
beibehalten. Neben dieser Designidnderung wird das OMN mit den neuen CPW-
Abmessungen neu entworfen und ansonsten alle weiteren Komponenten, wie eingesetzte
HEMTs und Anpassnetzwerke, und Arbeitspunkt-einstellungen der Schaltung PA10I
beibehalten. Die simulierten Verluste des neuen OMN sind geringer als die des OMNSs der
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Schaltung PA10I. Folglich miisste die Schaltung PA10N eine Verbesserung gegeniiber der
Schaltung PA10I zeigen. Abbildung 5.17 zeigt das Chipfoto der prozessierten
Verstérkerschaltung PA10N.

Abbildung 5.17: Chipfoto der Verstdirkerschaltung PA10ON

In Abbildung 5.18 sind cw-Leistungsmessungen des Verstirkers PA10N zusammen mit der
Schaltung PA10I in einer 50 Q-Umgebung zu sehen. Dabei handelt es sich bei der Schaltung
PA10I nicht um die Messung aus Abbildung 5.15, sondern um eine, bei der sich die
Schaltung auf dem gleichen Wafer wie der PA10N befindet.
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Abbildung 5.18: cw-Leistungsmessung der Schaltungen PA10I und PAION auf dem gleichen Wafer und bei
10 GHz

Dieser Wafer lieferte infolge einer Prozessvariation geringere PAE-Werte, weshalb die
Messungen der Schaltung PA10I auf dem neuen Wafer geringere Werte der Kenngréflen
liefern als aus der in Abbildung 5.15 dargestellten Messung. Um die Verbesserungen der
Schaltung PA10N gegeniiber der Schaltung PA10I zu zeigen, miissen die Messungen aus
der Abbildung 5.18 betrachtet werden. Hier liefert die Schaltung PA10N gegeniiber PA10I
leichte Verbesserungen in der maximalen PAE um etwa 3 %, in der Drain-Effizienz #p rs
um 1,5 %, in der Pou;max um 0,6 dB. Obwohl lediglich die Leiterbreite der Leitungen im

OMN vergrofert wurde, konnte somit eine leichte Steigerung aller relevanten
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Verstiarkerkenngrofen erzielt werden. Die erzielten Verbesserungen entsprechen in etwa den

erwarteten Verbesserungen aus 3.1

Abschlieend zu diesem Kapitel werden die drei vorgestellten X-Band GaN-MMIC-
Leistungsverstiarkern gemeinsam mit den in der State-of-the-Art-Betrachtung aufgelisteten

Verstiarkern aus Abschnitt 2.5 im gleichen Diagramm dargestellt.
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Abbildung 5.19: State-of-the-Art-Betrachtung einer Auswahl der in den letzten zehn Jahren
verdffentlichten X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstirker bei der im X-band gelegenen Arbeitsfrequenz
und der drei in dieser Arbeit realisierten X-Band GaN-MMIC-Leistungsverstdrker

Wenn nun fiir den differenzierten Vergleich der in dieser Arbeit realisierten Verstirker all
die in Abschnitt 2.5 aufgezdhlten Punkte beriicksichtigt werden, dann kann folgende
Aussage gemacht werden: Mit einfachen EntwurfsmaBBnahmen konnten mit einer koplanaren
MMIC-GaN-Technologie Leistungsverstirker entworfen werden, die sich den KenngréB3en
von vergleichbaren Leistungsverstdrker mit Mikrostreifenleitungsausfiihrung anndhern. Mit
weiteren Optimierungsansétzen fiir die koplanaren MMIC-GaN-Technologie, die im Kapitel
4 besprochen wurden, kann versucht werden, eine weitere Anndherung an die MMIC-GaN-

Technologie mit Mikrostreifenleitungsausfiihrungen zu realisieren.

Eine weitere offene Fragestellung wére hier, welche PAE-Werte die entworfene
Verstirkerschaltung PA10I liefern wiirde, wenn sie statt mit Koplanarleitungen mit
Mikrostreifenleitungen entworfen wiren. Hierfiir kann in einer ersten Abschdtzung die
Herleitung in Abbildung 3.11 herangezogen werden. Demnach miisste ein mit
Mikrostreifenleitung entworfener Verstirker eine PAE liefern die etwa 95% der PAE der

Endstufentransistoren entspricht.



6 Nicht-Uniformer Verteilter Leistungsverstirker
GaN-MMIC

Dieses Kapitel behandelt einen mit der koplanaren FBH GaN-MMIC-Technologie
entworfenen nicht-uniformen verteilten Leistungsverstirker (englisch non-uniform
Distributed Amplifier) fiir den Frequenzbereich 2 bis 12 GHz. Dieser auch als nicht-
uniformer Wanderwellenverstérker (englisch: Travelling Wave Amplifier, Akronym TWA)
bezeichnete Verstirkertyp ist eine Sonderform des uniformen Wanderwellen-verstérkers.
Diese Gattung von Verstérkern zeichnet sich durch eine erheblich grofere Bandbreite mit
ebenem Frequenzgang, einschlieBlich einer ebenso breitbandigen ein- und ausgangsseitigen
Anpassung, als sie mit konzentrierten Leistungsverstirkern moglich ist, aus [2]. Wahrend
sich die normale uniforme Variante besonders durch ihre Breitbandigkeit mit gleichzeitig
ebenem Frequenzgang auszeichnet, ist die nicht-uniforme Variante eine auf Pou,max bzw. auf
maximale PAE optimierte Version des uniformen Verstirkers - dafiir aber mit einer
geringeren Breitbandigkeit und einem unebeneren Frequenzgang. Die gro3e Bandbreite der
TWAs wird erzielt, indem die Frequenzabhéngigkeit der aktiven Elemente des Verstérkers,
im Falle dieser Arbeit die der HEMTs, entsprechend dem in der Abbildung 6.1 dargestellten
Blockschaltbild durch geeignete Beschaltung einer Reihe von identischen Verstirkerblocken
unter Verwendung von induktiven Leitungsstrukturen tiiber einen groBen Bereich

kompensiert wird.
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Abbildung 6.1: Blockschaltbild eines (uniformen) verteilten Verstdrkers

Der vorgestellte nicht-uniforme verteilte Leitungsverstiarker wird im Rahmen dieser Arbeit
realisiert, um einerseits die Leistungsfdahigkeit der GaN-MMIC-Technologie hinsichtlich
hoher Pousmax bei hohen Frequenzen und gleichzeitig hoher Breitbandigkeit zu demonstrieren
und andererseits die Verbesserung der Technologie durch den Ubergang von HEMTs mit
einer Gate-Léngen /;=0,5 um auf HEMTs mit /; =0,25 um an einer konkreten Schaltung zu
verifizieren. Da TWAs sowohl in der uniformen als auch in der nicht-uniformen Variante
eine hohe Bandbreite aufweisen, zeigen sich hier besonders gut die Auswirkungen der

Steigerung der Transitfrequenz f7 (Gleichung (2.8)) der HEMTs, infolge der genannten
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l,.-Halbierung. Ferner stellt das nicht-uniforme TWA-Konzept eine alternative Art, dar einen
Leitungsverstiarker zu entwerfen [2]. Im Rahmen der Diplomarbeit [49] wurde bereits mit
der FBH GaN-MMIC-Technologie mit /; =0,5 pm ein nicht-uniformer TWA entworfen und

wird der in dieser Arbeit entworfenen Version mit identischen HEMTs als Vergleich dienen.

Im ersten Abschnitt dieses Kapitels wird das Konzept des uniformen verteilten Verstirkers
vorgestellt. Auf diesen Erlduterungen aufbauend wird anschlieend auch das Konzept der
nicht-uniformen Variante vorgestellt und seine Unterschiede zur uniformen Variante
hervorgehoben. Der zweite Abschnitt behandelt den Entwurf des nicht-uniformen
Verstérkers mit der GaN-MMIC-Technologie mit /,=0,25 pm. Im letzten Abschnitt werden
die Messergebnisse des Verstirkers prasentiert, denen des nicht-uniformen TWAs GaN-
MMIC-Technologie mit der /;=0,5 pm aus [49] gegeniibergestellt und abschliefend die

Verbesserungen der Technologie durch die /,-Reduzierung von 0,5 auf 0,25 um bewertet.

6.1 Uniformer verteilter Verstirker

Die meisten Mikrowellenverstirker sind in ihrem Frequenzverhalten auf Schmalband-
Betrieb ausgelegt. Dieser Umstand resultiert nicht nur daraus, dass sie auf maximale
Leistungsfahigkeit bei einer bestimmten Arbeitsfrequenz hin entworfen werden. Ein zweiter
wesentlicher Grund ist der Umstand, dass im {iblichen Verstarkerentwurf zur Erzielung der
gesetzten Spezifikationen reaktive Anpassnetzwerke verwendet werden, welche ein inherent
schmalbandiges Frequenzverhalten aufweisen. Der Hauptgrund fiir den Schmalbandbetrieb
ist durch die intrinsischen Eigenschaften der im Verstirker eingesetzten aktiven Elemente
begriindet Das schmalbandige Frequenzverhalten von konventionellen Verstdarkern kann,
anders formuliert als geringes Verstirkung-Bandbreite-Produkt (englisch, Gain-bandwidth-
Product, Akronym GBP) dieser Verstirker bezeichnet werden [2], [50], [51], [52]. Dieses

Produkt kann mit géingigen Entwurfsmethoden nicht oder nur geringfiigig gesteigert werden.

Die Funktionsweise des allgemeinen TWAs wird nun anhand des Illustrationsschemas aus
Abbildung 6.2 erldutert. Wie aus den Abbildungen ersichtlich ist, zeichnet sich der TWA
hauptsichlich dadurch aus, dass er die verwendeten FETs an ihren Gate- und ihren Drain-
Anschliissen mittels bestimmter an beiden Anschlussstringen jeweils identischer
Leitungsstiicke miteinander verbindet. Im Blockschaltbild aus Abbildung 6.2a werden vier
FETs durch ihre verlustfreien (R=Rs4=0€) und unilateralen (Ce=0F)
Kleinsignalersatzschaltbilder entsprechend Abbildung 6.2b und die Leitungsstrukturen
entsprechend Abbildung 6.2c durch ideale Induktivititen L; und L, ersetzt. Das aus diesen
Substitutionen resultierende Blockschaltbild ist in Abbildung 6.2d zu sehen. In dieser
Abbildung bilden die Induktivititen L, zusammen mit den Eingangskapazititen Cys eine an

den Transistoreingéngen verlaufende kiinstliche Leitung (Gate-Leitung) und entsprechend
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die Ausgangskapazititen Cg und zusammen mit den Induktivititen L, eine an den
Transistorausgidngen verlaufende kiinstliche Leitung (Drain-Leitung). Beide kiinstliche
Leitungen konnen mit den aus der Leitungstheorie bekannten Leitungskenngrofien
Wellenwiderstand Z;, Ausbreitungskonstante y=a+jf (bestehend aus der Dampfungs-

konstante « und der Phasenkonstante ) und der Grenzfrequenz f. beschrieben werden.

ﬁd’ld 5 ﬁd’ld 6 ﬁd’ld 7 ﬁcfld 8 ﬁcfld
) )] )]

a) — )
Ausgang 2 Ausgang 1
—l— I T, & -l_
—q
Eingang ﬁg- lg 1 'Bg' lg 2 'Bg' lg ZLg
_L =
b) Gate Drain
Drain ¢ ' *
Gate — l l
FET —_— Cy "[gm U, Cds—[
Source Sozfrce = ' Souzrce

Abbildung 6.2: lllustration der Wirkungsweise des TWAs: a) Blockschaltbild eines vierstufigen TWAs, b)
Substitution des FETs durch sein Ersatzschaltbild, c) Substitution der Leitungsstiicke durch Induktivititen d)
Erstellung des Ersatzschaltbildes des TWAs

Die in Abbildung 6.2d dargestellte Verstirkertopologie ldsst sich als eine aus zwei separaten
aber miteinander unilateral verkoppelten kiinstlichen Leitungen bestehende
Leitungstopologie mit einer unilateralen Verstirkung auffassen. Entsprechend der
Leitungstheorie, in der eine Leitung, wie in Abbildung 3.5 gezeigt, als Kettenschaltung von
Leitungselementarzellen mit infinitesimaler Ausdehnung in Wellenausbreitungsrichtung

approximiert werden kann, ist es nach der Kettenleitertheorie unter bestimmten
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Bedingungen auch moglich, durch eine Kettenschaltung von  kiinstlichen
Leitungselementarzellen, bestehend aus konzentrierten Elementen, eine kiinstliche Leitung
zu entwerfen, die sich unter diesen bestimmten Bedingungen wie eine reale Leitung verhalt
[50], [53], [54]. Entsprechend der Leitungstheorie sind die Wellenwiderstinde beider
kiinstlichen Leitungen iiber die Formel des Wellenwiderstandes einer verlustfreien Leitung
mit ZLZ\/m gegeben. Da im vorliegenden Fall die Kapazitdt C dieser Formel fiir beide
kiinstlichen Leitungen durch die Ein- und Ausgangskapazitdten Cqs und Cyus des FETSs bereits
vorgegeben ist, kann tlber die Wahl von L, d.h. iiber die Dimensionierung der
Leitungsstrukturen, ein erwiinschter Wellenwiderstandwert eingestellt  werden.
Ublicherweise wird fiir beide Leitungen durch eine Angleichung der Induktivititen an die
Transistorkapazititen der in der Hochfrequenztechnik bekannte Standardwellenwiderstand
von 50 Q eingestellt. Durch diese Einstellung der Wellenwiderstinde beider Leitungen ist
der TWA bereits breitbandig angepasst und es eriibrigt sich die Notwendigkeit zusétzlicher

Anpassnetzwerke, sofern die Tore beider Leitungen mit 50 € abgeschlossen sind.

Durch geeignete Dimensionierung der Leitungsldngen /, und /; und der Phasenkonstanten S,
und fs der Leitungsstrukturen, die zwischen den Transistorein- und -ausgingen
angeschlossen sind, ist es moglich, dass eine am TWA-Eingang eingespeiste Welle vom
Punkt 1 iiber Punkt 5 nach Punkt 6 die identische Signallaufzeit bendtigt wie die Welle, die
den Weg von Punkt 1 iiber Punkt 2 nach Punkt 6 nimmt. Beide Wellen werden wéhrend
dieses Signallaufs durch die FETs verstirkt und treffen im Punkt 6 {iberlagernd zusammen.
Analog verhilt es sich mit den Wellen die sich gate-seitig an den Punkten 2 bzw. 3 aufspalten
und sich drain-seitig in Richtung des Ausgangs 1 an den Punkten 7 bzw. 8 konstruktiv
iiberlagern. Diese konstruktive Uberlagerung der Wellen in positiver Ausbreitungsrichtung
wird durch die Gleichsetzung der Phasenkonstanten bzw. elektrischer Langen der Gate- und
Drain-Leitung mit fgle=fa-la gewdhrleistet [2]. Da beide Leitungen einen linearen
Phasengang aufweisen, gilt die konstruktive Uberlagerung in positiver Ausbreitungsrichtung
theoretisch frequenzunabhingig. Eine Bandbreite-begrenzung des TWAs zu hdoheren
Frequenzen legen die Grenzfrequenzen der beiden kiinstlichen Leitungen fest. Diese
Leitungen weisen entsprechend ihres Ersatzbildes ein Tiefpassverhalten auf und haben

ndherungsweise die mit der Formel

fex TC (6.1)

bestimmte die Grenzfrequenz. Diese Wellentransmissionen vom Eingang zum Ausgang 1
wird entsprechend der vorwiértsgehenden Richtung der Welle als Vorwirtsstairkung G
bezeichnet und analog wird auch eine Riickwirtsverstirkung G, definiert die die
Wellentransmissionen vom Eingang zum Ausgang 2 wiedergibt. Diese riickwértigen Wellen

iiberlagern sich am Ausgang 2 {iberwiegend destruktiv und haben theoretisch nur bei
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unmittelbarer Umgebung der DC-Frequenz und den Mehrfachen von fg-lo=k'm mit k=0, 1, 2,

3... eine konstruktive Superposition, d. h. Verstiarkung.

6.1.1 Analytische Beschreibung des uniformen TWAs

Eine analytische Beschreibung des uniformen TWAs mit einer beliebigen Stufenanzahl N
entsprechend Abbildung 6.1, das sich auf belastete Gate- und Drain-Leitungen stiitzt und
deren Herleitung in [2] und [50] zu finden ist, liefert bei ein- und ausgangsseitige Anpassung

fiir die Vor- und Riickwirtsverstirkung die Formeln

2 707
Grwa = W.Nz + f(w) (6.2)
) 2
ImZoaZog sm(N,Bglg) 63
Grey = ’ ) (6.3)
4 sm([)’glg)

Die Synchronisation der Phasenverschiebungen eliminiert die Frequenzabhingigkeit des
TWAs und liefert so eine theoretisch unendliche Bandbreite, die nur durch die mit Gleichung
(6.1) beschriebenen Grenzfrequenzen der kiinstlichen Leitungen begrenzt wird. Aus der
Gleichung (6.3) wird fiir die Riickwirtsverstarkung deutlich, dass diese im Gegensatz zur
Vorwirtsverstairkung eine starke Frequenzabhingigkeit, die im Sinusargument pgl,
integriert ist, aufweist. Wie im vorherigen Kapitel bereits erwéhnt, 10schen sich bei den
meisten Frequenzen die Wellen am Ausgang gegenseitig aus bzw. schwichen sich
ausreichend genug. Lediglich bei der DC-Frequenz und den Mehrfachen von fg-lo=k'w mit
k=0,1, 2, 3... kommt eine konstruktive Superposition, d. h. Verstarkung, zustande. Da aber
wie in [49] gezeigt, die Mehrfachen von p.-l;=k'w oberhalb der Grenzfrequenzen der
kiinstlichen Leitungen liegen, hat die Riickwirtsverstirkung nur um die DC-Frequenz eine
effektive Verstirkung. Die theoretisch beliebige Steigerung der Verstirkung bei einer
theoretisch unendlichen Bandbreite des TWAs durch stetige Erhohung der Stufenanzahl N
ist nur fiir den idealen Fall der Annahme der Verlustlosigkeit geschuldet. Werden in der
Gleichung (6.2) die Verluste berticksichtigt so sieht man einen gegenldufigen Trend zu der
theoretisch unbegrenzten Verstarkungssteigerung bei unendlicher Bandbreite. Wie in [2]
analytisch hergeleitet wird, konvergiert die Verstirkung ab einer bestimmten optimalen

Stufenanzahl N,, ndmlich gegen Null.
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6.2 Nicht-uniformer Verteilter Verstiarker

Der im vorherigen Abschnitt beschriebene uniforme TWA ist zwar préidestiniert dafiir, die
Bandbreiteanforderungen zu erfiillen, jedoch kann er nicht die Anforderungen nach hoher
Ausgangsleistung und PAE decken. Fiir die breitbandige Ausgangsleistungsbegrenzung des
uniformen TWAs ist vor allem der nichtoptimale Lastimpedanzabschluss der Transistoren
verantwortlich [55]. Wie in Kapitel 2 ausfiihrlich beschrieben gibt ein Leistungstransistor
sein potentiell hochstes Pou.max nur unter der Bedingung ab, dass er mit seiner optimalen
Lastimpedanz fir Pou.max abgeschlossen wird. Diese Bedingung schlieft sich beim
uniformen TWA konzeptbedingt infolge der identischen Leitungsstiicke zwischen den
Transistorausgéngen von vornherein selbst aus [55]. Der in diesem Abschnitt vorgestellte
nicht-uniforme TWA kann hingegen konzeptbedingt erreichen, dass nahezu alle
verwendeten Transistoren eine Last sehen, die ihrer optimalen Last flir Pouz.max nahekommt
und folglich eine hohere Ausgangsleistung liefern als im uniformen Fall. Diese Optimierung
hinsichtlich der Ausgangsleistung geht allerdings auf Kosten der Bandbreite und des ebenen
Frequenzganges, kann aber trotzdem die notwendige Bandbreite bei der notwendigen
Ausgangsleistung liefern [55]. Beim nicht-uniformen TWA wird das uniforme Konzept
dahingehend gedndert, dass die verwendeten TWAs eine Lastimpedanz sehen, die ihrer
optimalen Lastimpedanz fiir Pouzmex nahe kommt. Dieses Vorhaben wird hauptsichlich
dadurch erzielt, dass man die drain-seitigen Leitungsstiicke in Abbildung 6.1 ungleich, d. h.
nicht-uniform dimensioniert. Wie in [50] und [55] erldutert, konnen auch gleichzeitig die
gate-seitigen Leitungsstiicke nicht-uniform ausgelegt werden oder die eingesetzten
Transistoren unterschiedlich gro3 gewdéhlt werden. Fiir die vorliegende Arbeit wird der
nicht-uniforme TWA umgesetzt, der aus unterschiedlich dimensionierten drainseitigen
Leitungsstiicken entsteht, identische Transistoren beherbergt und auf den drainseitigen

Dummy-Wiederstand Z;s am Ausgang 2 verzichtet.

6.3 Entwurf des nicht-uniformen verteilten GaN-MMIC-
Leistungsverstarkers

Aufbauend auf den Erlduterungen fiir das Initialdesign eines nicht-uniformen TWAs aus
dem letzten Abschnitt und [56], [55] wurde ein entsprechendes GaN-MMIC ohne Dummy-
Widerstand Z;s am Ausgang 2 realisiert und anschlieend charakterisiert. Da der nicht-
uniforme TWA u. a. mit der Intention entworfen wurde, um die Verbesserung der FBH-
GaN-Technologie durch den Ubergang von HEMTs mit einer Gate-Lingen von 0,5 pm auf
ein HEMTs mit /,=0,25 pum an einer konkreten Schaltung zu verifizieren, wurden

Transistoren mit der gleichen Gate-Weite verwendet, die sich bereits im Rahmen der
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Diplomarbeit [49] mit damals 0.5 pm Gate-Lénge bewihrt hatten. Durch diese Malnahme

konnen zudem beide nicht-uniformen TWAs besser miteinander verglichen werden.

Wie beim nicht-uniform TWA aus [49] ist auch hier die Spezifikation, einen Breitband-
Leistungsverstirker zu realisieren, der die Frequenzbander L- bis X-Band abdeckt (d. h.
1 GHz bis 12 GHz), liber diesen gesamten Frequenzband eine Mindestverstirkung von
10 dB und durchschnittlich eine maximale Ausgangsleistung von 4 W aufweisen soll.
Analog zum nicht-uniformen TWA aus [49] wurde dazu an einem GaN-HEMT mit
4x125 ym Gate-Weite bei verschiedenen relevanten Frequenzen eine LP-Messung
durchgefiihrt. Mit diesen ermittelten optimalen Lastimpedanzen wird ein erster Entwurf des
TWAs fiir den weiterfilhrenden rechnergestiitzten Schaltungsentwurf ermittelt und
anschlieBend dieser numerisch optimiert. Beim Entwurf wird nur die Drain-Leitung nicht-
uniform und die Gate-Leitung als uniform konzipiert. Analog den Verlustbetrachtungen aus
Kapitel 3 kann die Gate-Leitung als Eingangsnetzwerk betrachtet werden. Wie aus
Gleichung (3.3) ersichtlich ist, beeinflusst das Eingangsnetzwerk die Gesamtleistungs-
fahigkeit des Verstirkers nur minimal, weshalb die uniforme Auslegeng der Gate-Leitung

gerechtfertigt ist. Die Abbildung 6.3 zeigt ein Chipfoto des Leistungsverstirkers.

Abbildung 6.3: Chipfoto des nicht-uniformen verteilten Leistungsverstdirkers (FBH GaN-MMIC-Technologie
mit 0.25 um Gate-Linge)

6.3.1 Messergebnisse und Diskussion

In Abbildung 6.4 sind die S-Parameter des nicht-uniformen TWAs aufgetragen und die
Werte fiir Simulation und Messung verglichen [57].
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Abbildung 6.4: Gemessene und simulierte S-Parameter des nicht-uniformen verteilten Leistungsverstdrkers.
Messung: durchgezogene Linien, Simulation: gestrichelte Linien

Beide Kurvenscharen zeigen eine akzeptable Ubereinstimmung, interessanterweise liefern

die Messungen teilweise klar bessere Ergebnisse (bei S>> und S>2;). Im Resultat bleiben die

Reflexionsfaktoren S;; und Sz nahezu im gesamten Frequenzbereich 2 bis 12 GHz unterhalb
-5 dB, wihrend die Verstarkung S>; iiber 10 dB und erst ab 10 GHz etwas darunter liegt.

Entsprechend diesen Messergebnissen sind die gesetzten Spezifikation weitgehend erfiillt.

Abbildung 6.5 erginzt die Ergebnisse der cw-Leistungsmessungen bei den Frequenzen 2, 3

und 10 GHz.
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Abbildung 6.5: cw-Leistungsmessung des nicht-uniformen verteilten Leistungsverstdirkers. Messungen bei
2GHz (durchgezogene Linien), 3 GHz (gestrichelt) und 10 GHz (Linien mit Quadraten)
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6.3.2 Vergleich der nicht-uniformen TWAs mit 0,25pm und mit 0,Spm
HEMTSs

In der Abbildung 6.6 sind die gemessenen S-Parameter des nicht-uniformen TWAs mit
0,5 um Gate-Liange aus [49] zusammen mit denen im Rahmen der vorliegenden Arbeit
realisierten nicht-uniformen TWA mit 0,25 um-Gate-Linge zu sehen. Der letztere TWA
liefert tiber den gesamten Frequenzgang eine hohere Verstiarkung und weist dariiber hinaus
ein Frequenzband bis 12 GHz auf, wahrend der TWA mit 0,5 um nur bis 10 GHz reicht.
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Abbildung 6.6: Gemessene S-Parameter des nicht-uniformen verteilten Leistungsverstdirkers mit 0,25 um
Gate-Linge (durchgezogene Linien) und der in [49]entwickelten Version mit 0,5 um Gate-Ldinge
(gestrichelt).

Auch der Vergleich der GroBsignalergebnisse entsprechend Abbildung 6.7 unterstreicht,
dass der TWA mit /,=0,25 pum dem TWA mit /;=0,5 pm iiberlegen ist, trotz der Tatsache,
dass beide TWAs exakt die gleichen Transistoren und die gleiche Stufenzahl haben.
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Abbildung 6.7: cw-Leistungsmessung des nicht-uniformen verteilten Leistungsverstirkers mit 0,25 um Gate-
Linge (durchgezogene Linien) und der in [49] entwickelten Variante mit [,=0,5 um ( gestrichel) bei
mehreren Frequenzen (in Sdttigung)

Der neuere nicht-uniforme TWA mit der kiirzeren Gate-Lénge liefert nach diesem Vergleich

teils tiber 2 dB mehr Ausgangsleistung. Dieses Ergebnis verifiziert die bereits im Abschnitt
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2.4 an Einzeltransistoren gezeigte Verbesserung der FBH GaN-MMIC-Technologie durch
den Ubergang der Gate-Linge von 0,5 auf 0,25 pm.

6.3.3 Benchmarking

Tabelle 6.1 vergleicht die Ergebnisse des hier realisierten nicht-uniformen TWA mit Werten
aus der Literatur. Obwohl der TWA der vorliegenden Arbeit die zweitkleinste Chipflache
aufweist, liberbietet er in einigen Parametern die meisten anderen Verdffentlichungen, den
kleinsten TWA aus [58] sogar in allen aufgelisteten Parametern. In Puncto maximale
Ausgangsleistung wird er zwar von der Verdffentlichung [59] iiberboten, dieser hat
allerdings mit 15,3 mm? eine fast vierfach gréBere Chipfliche und auch deutlich groBere
Transistoren im Einsatz. Die Verdffentlichung [60] liberbietet zwar in allen Parametern den
den vorgestellten Verstirker, besitzt aber mit /,=0,1 um auch die kleinste mit einer Gate-

Lange.

Tabelle 6.1: Vergleich von GaN-MMIC verteilten Leistungsverstdirkern

Process Freq. insi infli
(GaN HEMT) (GHCL) Veﬁzﬁzfg %B) Par(W) PAECA) Cl?rrr)lfrllic)he
[61] 0,2 pm 2-8 18-21 0,8-2 5-15 8
[58] 0,3 um 3-8 12 3-6 10-30 3.5
[62] 0,25 pm 2-16 10-13 4,3-6,9 20-32 10
[59] 0,25 pm 2-18 10-14 6-16 10-40 15,3

[60] 0,10 pm 2-19 20.5+1.5dB 5,5-12 22-49 4,76

Diese
Arbeit 0,25 pm 2-12 9-14 5-5,8 5-35 4,3
[57]




7 Hybride Verstarkermodule mit X-Band GaN-
MMIC-Leistungsverstirkern

In diesem Kapitel kommt ein im vorherigen Kapitel vorgestellter GaN-
X-Band-Leistungsverstirker-MMIC in verschiedenen hybrid-aufgebauten Verstéirker-
modulen zum Einsatz. Damit soll einerseits die Leistungsfahigkeit der entwickelten MMICs
in einer realen Umgebung demonstriert werden, andererseits steht damit auch ein
Evaluierungsboard fiir die MMICs zur Verfligung. Im ersten Abschnitt wird zu diesem
Zweck ein eigens fiir diese Arbeit entwickeltes flexibles Aufbaukonzept vorgestellt, welches
modulare auf einheitlichen MMIC-Verstirkergrundbausteinen basierende Hybrid-module
auch mit komplexeren Topologien ermoglicht. Nachdem im zweiten Abschnitt mit diesem
modularen Aufbaukonzept ein einfacher Hybridaufbau als Evaluierungsboard fiir einen
MMIC-PA realisiert wird, werden im dritten und letzten Abschnitt drei balancierte

Leitungsverstéirker aufgebaut.

7.1  Modulares Konzept fiir Hybridaufbauten

Bis zu hoheren Frequenzen und Leistungspegeln konnen Verstirkerschaltungen ohne
weiteres vollstdndig in rein hybrider Bauweise realisiert werden. D. h., dass dazu
tiblicherweise diskrete Transistorchips auf einem gemeinsamen Board, welches
Verbindungsleitungen in Streifenleitungsform zu den eingesetzten diskreten Bauteilen
enthdlt, zusammen mit diskreten Bauelementen wie Induktivitdten, Kapazitéten etc. zu einer
Schaltung zusammengefiigt werden. Mit SMA-Steckern konfektioniert und einer
Spannungsversorgung erweitert, sind sie weitestgehend autark fiir den Einsatz in einer realen
Umgebung einsatzfdhig. Diese Realisierungsform bringt allerdings mit steigender Frequenz
immer schwerwiegendere Nachteile mit sich. Von diesen Nachteilen sind hier die vielen
Verbindungsstellen in Form von Lotstellen und Bonddrahtverbindungen hervorzuheben.
Diese Verbindungen weisen Parasititen auf, die bei hohen Frequenzen einen
Schaltungsentwurf immer unberechenbarer machen und dadurch erschweren. Hinzu kommt,
dass die eingesetzten diskreten Transistoren bei hohen Frequenzen sehr niederohmige Ein-
und Ausgangsimpedanzen besitzen. Dieser Effekt verschirft sich weiter beim fiir den
Entwurf von Leistungsverstirkern notwendigen Einsatz von gro3eren und leistungsstirkeren
Transistoren, da diese groBen HEMTs mit steigender GroBe immer niederohmigere
Torimpedanzen besitzen. Auch die in einigen diskreten Transistorchips involvierte
Voranpassung liefert nur einen Kompromiss, da infolge des Bode-Fano-Kriteriums der
Einsatzbereich des Transistors auf einen bestimmten Frequenzbereich eingeschrinkt wird

[2], [51], [52]. MMICs eignen sich hingegen besonders bei hoheren Frequenzen als
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Realisierungsmoglichkeit fiir Verstirkerschaltungen deutlich vorteilhafter gegeniiber der
hybriden Variante mit diskreten Transistorchips. Sie umgehen némlich u. a. wegen ihrer
intrinsisch auf 50 Q angepassten HF-Ein- und -Ausginge und der nahezu vollstdndigen On-
Chip-Realisierung ihres DC-Netzwerkes die durch den rein hybriden Aufbau entstehenden
Parasititen infolge von Bonddréhten und Lotstellen. Die Messungen der bisher entworfenen
X-Band-MMICs aus Kapitel 5 wurden auf einem unvereinzelten Wafer an einem On-Wafer-
Messplatz gemessen. Ein typischer GaN-Wafer am FBH ist in Abbildung 7.1 und einer der
entworfenen X-Band-MMICs in solch einer Waferumgebung in Abbildung 7.2 zu sehen.

Abbildung 7.1: Ein prozessierter FBH GaN-Wafer Abbildung 7.2: Ein entworfener X-Band GaN-MMIC-
Leistungsverstdrker

Nach dem entwickelten modularen Aufbaukonzept setzen sich die hybrid-aufgebauten
Verstiarkermodule aus mindestens einem Verstirkergrundbaustein, aus ein- und ausgangs-
seitig angeordneten HF-Zuleitungsplatinen, den SMA-Steckern und einem all diese
Komponenten beherbergenden Kupfertrager zusammen. Diese genannten Komponenten des
Aufbaukonzeptes sind in Abbildung 7.3 in einer Explosionsdarstellung zu sehen.

Abbildung 7.3: Explosionsdarstellung des modularen Aufbaukonzeptes
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Durch das modulare Konzept sind die DC- und HF-Pfade au3erhalb der MMICs voneinander
getrennt und ermdglichen so eine unkomplizierte und flexible Gestaltung der HF-Leitungen.
Auf diese Weise miissen die HF-Pfade der Aufbauten nur die HF-Strome tragen und kénnen
mit geringeren Anforderungen konzipiert werden. Bei defekten oder schlecht tolerierten
Einzelkomponenten kann beim betroffenen Aufbau ohne groBere Demontage die jeweilige

Komponente ausgetauscht werden.

Im Folgenden werden erst der als Verstirkergrundbaustein bezeichnete bestilickte
Kupferflansch und sein Entwurf beschrieben. AnschlieBend folgt die Beschreibung der HF-
Zuleitungsplatinen. Da das Aufbaukonzept die koplanaren MMIC-PAs mit
Zuleitungsplatinen in Mikrostreifenleitungen verbinden soll, muss ein Ubergang zwischen
diesen beiden Leitungsarten (kurz CPW-zu-MS-Ubergang) entworfen und fiir das X-Band
optimiert werden. Dieser Ubergang wird gesondert noch vor den HF-Zuleitungsplatinen
erldutert, da er in allen HF-Zuleitungsplatinen erforderlich ist. Fiir die Realisierung der ein-
und ausgangsseitigen HF-Zuleitungsplatinen wird eine Mikrostreifenleitungstechnologie
auf Rogers-Subtrat vom Typ 4003C und der #=508 pm verwendet [63].

7.1.1 Verstirkergrundbaustein mit Kupferflansch, MMIC-PA und DC-
Versorgungsplatine

Der Verstirkergrundbaustein bildet das Herzstiick des vorgestellten Aufbaukonzeptes. Er
soll einerseits den MMIC-PA und andererseits eine DC-Versorgungsplatine, bestehend aus
einem Gleichspannungsanschluss und einem kleinen DC-Bypass-Netzwerk, beherbergen.
Dieses Bypass-Netzwerk ist erforderlich, da das gesamte DC-Versorgungsnetzwerk nicht
on-chip auf dem MMIC realisiert werden kann. Fiir die Stabilitdt des MMICs wird der DC-
Versorgungspfad zu den aktiven Elementen durch eine Parallelschaltung von mit gegen
Masse verbundenen Kapazititen mit steigendem Kapazitidtswert, sogenannten Bypass-
Kapazititen, versehen [8]. Aus Griinden von Realisierungsgrenzen der Technologie, es
konnen nicht beliebig grole Kapazititen realisiert werden, bzw. Kostengriinden, die Kosten
steigen mit der Chipflache, werden nur die kleineren Kapazititen on-chip auf dem MMIC
realisiert und die restlichen Bypass-Kapazititen auf die hybride Seite ausgelagert. Ferner
konnen so nebenbei auch diskrete Kapazititen verwendet werden, die einen groferen
ohmschen Anteil haben und somit die u. U. im Bypass-Netzwerk zusitzlich erforderlich
werdenden Widerstdnde gleich mitbeherbergen konnen. Die zusidtzlichen hybriden
Verbindungen sind hier unbedenklicher, da mit dem Bypass-Netz im DC-Versorgungspfad
niederfrequente Instabilitdten unterdriickt werden sollen und ihre Parasititen bei diesen

Frequenzen unkritisch sind [8].

Abbildung 7.4 zeigt von links nach rechts den Verstarkergrundbaustein in unterschied-lichen

Stufen seiner Realisierung. Links ist der noch unbestiickte Kupferflansch zu sehen. Er
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enthélt neben zwei Halbbohrungen an seinen Stirnflachen, die zu seiner Montage auf dem
Kupfertrager dienen, zwei Sacklochbohrungen fiir einen Hohenausgleich von abstehenden
Via-Absitzen der DC-Versorgungsplatine und ein Podest. Das Podest dient zum
Hohenausgleich  zwischen = DC-Versorgungsplatine, MMIC, bondbaren MIM-
Kondensatoren (Bypass-Kondensatoren) sowie den HF-Zuleitungsplatinen aus Abbildung
7.3 und beherbergt auf seiner Oberseite zwei Stufen: Eine schmale und hoher gelegene und
eine tiefe groBflichigere Stufe. Die obere Stufe soll hauptsidchlich die bondbaren

Kondensatoren beherbergen und ihren Hohenunterschied zum MMIC ausgleichen.

Sacklochbohrungen fiir DC-Versorgungsplatine
die Via-Absitze

Zweistufiges
Podest

Halbbohrung MMIC-PA

Abbildung 7.4: Verstirkergrundbaustein des entwickelten modularen Aufbaukonzeptes in drei Stufen seiner
Realisierung

Die Verwendung der bondbaren MIM-Kapazitéten als erste externe Bypass-Kapazitdt und
ihre Ausgliederung auBlerhalb der DC-Versorgungsplatine, die den {ibrigen Teil des Bypass-
Netzwerkes beinhaltet, hat zwei Griinde: Der bondbare Kondensator besitzt grof3e
quadratische 16t- und bondbare Elektroden und hat im Vergleich zu seinen Elektroden eine
geringe Hohe. Dadurch wird einerseits gewdhrleistet, dass die erste Bypass-Kapazitit
aullerhalb des MMICs mit kurzen Bonddrdhten mit den DC-Pads des MMICs verbunden
wird und so die Bonddraht-Induktivititen gering hélt. Andererseits kann man die
Masseanbindung der Bypass-Kapazitit ohne Umwege direkt auf dem Kupferflansch
realisieren. Auf dem DC-Board platziert, miisste die Masseanbindung hingegen mit einem
zusétzlichen Pad iiber ein dann notwendiges Via mit dem Kupferflansch verbunden werden.
Abbildung 7.5 zeigt u. a. das Bondschema zwischen den bondbaren Kondensatoren, dem
DC-Versorgungsboard und dem Verstiarker-MMIC in zwei VergroBerungsstufen. Da die
zweistufige Verstarkerschaltung vier DC-Spannungen erfordert, sind auch vier bondbare
erste Bypass-Kondensatoren fiir die vier DC-Pfade vorgesehen. Der mittlere Kupferflansch
in der Abbildung 7.4 zeigt ihn mit einem auf seiner niedrigeren Podeststufe montierten
MMIC-PA. Der rechte Flansch zeigt einen vollstdndig aufgebauten Verstarkergrundbaustein
mit aufgebrachten und entsprechend dem Bondschema aus der Abbildung 7.5 miteinander
verbundenen MMIC, DC-Board und bondbaren Kapazititen.
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DC-Versorgungsboard Bonddréhte
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Abbildung 7.5: Layout-Ansicht des Verstdrkergrundbausteins und vergrofserte Darstellung mit Bondschema
zwischen dem MMIC und der DC-Versorgungsplatine

Das DC-Versorgungsboard beinhaltet neben dem iibrigen Bypass-Netzwerk der
Gleichspannungsversorgung noch einen 4-Pin-Stecker. Es wurde so konzipiert, dass beim
eingesetzten MMIC-PA die Drain-Spannungen seiner Treiber- und Endstufe mit einer DC-
Quelle gemeinsam gesteuert werden, wihrend bei seinen beiden Gate-Spannungen bewusst

die Moglichkeit bestehen soll, sie mit zwei DC-Quellen separat anzusteuern.

7.1.2 Koplanar-zu-Mikrosteifenleitungsiibergang

Wie in der Explosionsdarstellung des hybriden Aufbaukonzeptes aus Abbildung 7.3 zu
sehen ist, muss der mit Koplanarleitungen realisierte MMIC mit den mit Mikrostreifen-
leitungen entworfenen HF-Zuleitungen verbunden werden. Aus diesem Zweck sind
Koplanar-zu-Mikrostreifenleitungsiiberginge erforderlich. Da auch bei allen anderen mit
dem vorgestellten Konzept realisierten Aufbauten dieser Ubergang erforderlich sein wird,
wird ein standardisierter Ubergang fiir das X-Band optimiert. Der Ubergang bringt
aufbaubedingt sehr viele Parasititen und Fehlanpassungen mit sich und kann mit einer
suboptimalen Realisierung die Eigenschaften der Hybridaufbauten negativ beeinflussen. Da
die MMICs in ihren HF-Toren weitestgehend standardisiert sind und GaN-Chipfliche
kostbar ist, wird die Optimierung des Uberganges auf der Board-Seite, also der MS-Seite,
realisiert. Zur Optimierung wurde das EM-Simulationsprogramm CST verwendet.

Die Optimierung des Ubergangs hinsichtlich seiner  Transmissions- und
Reflexionseigenschaften besteht aus mehreren zum Teil miteinander zusammenhédngenden
Teilaspekten. In der Abbildung 7.6 sind die Draufsichten von zwei moglichen Initial-
Realisierungen dieses Uberganges mit realen geometrischen Abmessungen der MMICs, der

HF-Zuleitungen und der Bonddrahtverbindungen zu sehen. Abbildung 7.7 zeigt die gleichen
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Konstellationen von ihren Seitenansichten. Auf der MS-Seite muss die auf einen
Wellenwiderstand von 50 Q ausgelegte Leitung (Leitungsbreite w= 1130 pm) mittels eines
Tapers auf eine Leiterbreite verengt werden, die in etwa der Breite des HF-Pads am Ende
des Signalleiters (140 um) der CPW-Seite entspricht. Dieser Einbruch der Leitungsbreite
auf der MS-Seite bewirkt, entsprechend den Erlduterungen zu der Mikrostreifenleitung aus
Abschnitt 3.3, einem Wellenwiderstandssprung von mehreren 10 Q und stellt eine
Teilaufgabe der Ubergangsoptimierung dar. AuBerdem miissen auf der MS-Seite
Durchkontaktierungen (Vias) zu ihrer riickseitigen Massemetallisierung vorgesehen werden,
um oberseitig eine Verbindungsmoglichkeit zu den oberen CPW-Masseflichen zu
ermOglichen. Die realisierbaren Durchkontaktierungen sind in ihren Abmessungen vom
Platinen-Hersteller vorgegeben und kdnnen nur in ihrer Anzahl und ihrer Platzierung variiert
werden. Der Ubergang weist auf der CPW-Seite n=4 Leitungen auf und ermdglichst damit
n-1=3 ausbreitungsfahige Moden [64], [2]. Diese sind der erwiinschte CPW-Mode und die
beiden unerwiinschten Schlitzleitungs- und Parallelplattenmoden. Die Unterdriickung dieser
beiden parasitiren Moden stellt die Hauptaufgabe der Optimierung dar. Wihrend die
Schlitzleitungsmode weitestgehend durch die CPW-seitige Luftbriicke vor dem HF-Pad
eliminiert wird, wird die Parallelplattenmode dadurch unterdriickt, dass die oberen CPW-
Massefldchen auf kiirzestem Wege mit der unterseitigen Massefliche der MS-Seite
verbunden werden. Das wird erreicht, indem Durchkontaktierungen auf der MS-Seite
moglichst nah an den MMIC platziert und mit moglichst kurzen Bonddrihten beide

Masseflachen miteinander verbunden werden.

Vias
Taper
Massekontakt Massekontakt
zur Unterseite zur Unterseite
L J\ J\ L J
T Y Y T
CPW-Seite Mikrostreifenseite CPW-Seite Mikrostreifenseite

Abbildung 7.6: Draufsicht von zwei méglichen Initial-Entwiirfen des CPW-zu-MS-Ubergangs: links) Mit je
einem Via je Massekontaktfliche der MS-Seite, rechts) Mit je zwei Via je Massekontaktfliiche der MS-Seite
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Bonddrihte

T T

CPW-Seite Mikrostreifenseite

Abbildung 7.7: Seitenansicht der zwei méglichen Initial-Entwiirfe des CPW-zu-MS-Ubergangs

Die Realisierung in Abbildung 7.6 rechts stellt in dieser Hinsicht eine Optimierung der
Realisierung links dar. Durch diese beiden MaBnahmen wird am CPW-zu-MS-Ubergang die
PP-Mode besser unterdriickt. Die Verengung des MS-Leiters zum Ubergang hin ist auch
deswegen notwendig, um die Kontaktflichen der Durchkontaktierungen moglichst direkt
gegeniiber den beiden oberseitigen CPW-Massefldchen zu platzieren. Anderenfalls miissten
die Bonddrédhte diagonal verlaufen und wéren damit deutlich langer und induktiver. Die
Einfliisse der Bonddrahtinduktivitidten und des Impedanzsprungs konnen fiir einen kleinen
Frequenzbereich mittels einer zusitzlichen Kapazitit kompensiert werden [43]. Wie in
Abbildung 7.8 zu sehen ist, wird diese Kompensationskapazitit in Form von zwei
zueinander symmetrisch angeordneten offenen Stichleitungen, die in Richtung
Mikrostreifenleitung nach dem Taper platziert sind, am Signalleiter realisiert. Der Ubergang
in Abbildung 7.8 zeigt die optimierte Version des Ubergangs.

Komensations-
Vias  kapazjtit

Massekontakt
zur Unterseite

T

Y
CPW-Seite Mikrostreifenseite

Abbildung 7.8: Draufsicht des optimierten CPW-zu-MS-Uberganges und der Zuordnung der einzelnen
Komponenten

In den Abbildung 7.9 bis 7.12 sind die simulierten S-Parameter der drei Ubergiinge aus der
Abbildung 7.6 bis Abbildung 7.8 fiir alle drei Moden dargestellt.
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Fiir die Eingangsreflexionen S;; des Ubergangs und die Transmissionsfaktoren S2; des CPW-
Modes stellen sowohl die Maflnahme mit Kompensationskapazitét als auch die Maflnahmen
mit nahe gelegenen Vias und kurzen Bonddrihten eine deutliche und stufenweise
Verbesserung dar. Wie oben bereits erwidhnt, bewirkt die MaBnahme mit den
Kompensationsleitungen fiir den PPM-Mode (Parallel-Platten-Mode) keine zusétzliche
Verbesserung des S2;, sehr wohl aber die MaBBnahme mit nahe gelegenen Vias und kurzen
Bonddrdhten. Fiir die bereits ohne Optimierungsmallnahme schon sehr schwache
Schlitzleitungsmode bewirken beide Mallnahmen eine zusétzliche Verbesserung. Der
Entwurf des vorgestellten MS-zu-CPW-Uberganges wurde in einer Masterarbeit, die vom

Autor der vorliegenden Arbeit betreut wurde, erarbeitet [65].

7.2  Hybrides Single-ended Leistungsverstirkermodul

In diesem Abschnitt wird ein single-ended Leistungsverstarkermodul vorgestellt, das auf
einem im Abschnitt 5.4 beschriebenen X-Band MMIC-PA-Chip beruht und gemif3 dem im

vorherigen Abschnitt erlduterten hybriden Aufbaukonzept realisiert wurde. Seine
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S-Parameter- und GroBsignal-Leistungsmessungen werden gezeigt und mit den on-Wafer-
Messungen des zugehdrigen X-Band MMIC-PA-Chips (on-Wafer-Messung) verglichen.
Das Verstiarkermodul soll die Leistungsfahigkeit der koplanaren GaN-MMIC-Technologie
und der entwickelten MMICs in einer realen Umgebung demonstrieren und zudem als
Evaluierungsboard fiir die MMICs dienen.

Abbildung 7.13 zeigt das fertig aufgebaute und mit V05-01 bezeichnete
Leistungsverstarkermodul, welches durch das Montieren der Komponenten aus der
Explosionszeichnung aus Abbildung 7.3 entsteht. Dabei wird der zusammen mit einer
Versorgungsplatine auf einem Kupferflansch montierte PA (Verstirkergrundbaustein aus
Abschnitt 7.1.1) auf einen Kupfertrager geschraubt und iiber den optimierten CPW-zu-MS-
Ubergang aus Abschnitt 7.1.2 mit ein- und ausgangsseitig platzierten HF-Zuleitungsplatinen
mittels Bonddrdhten verbunden. Diese Zuleitungsplatinen sind so gewéhlt, dass ihre 50 Q-
Leitungen etwa die Breite des Fihnchens der Koaxialstecker aufweisen und mit diesen mit
minimalem Impedanzsprung verldtet werden konnen. Abbildung 7.14 zeigt das Modul auf
einem Kiihlblock montiert und mit einem Spannungsversorgungsnetzwerk verbunden. Das
geregelte Versorgungsnetzwerk sorgt auch dafiir, dass bei der Verstdrkerschaltung erst die
Spannung an den Gate-Anschliissen angelegt werden, anschlieBend die an den Drain-
Anschliissen und so die korrekte Sequenzierung der Gleichspannungen eingehalten wird.
Fiir den autarken Betrieb des Moduls ist das Versorgungsnetzwerk optional und soll eher
das versehentliche Zerstéren des PAs verhindern. Wie ein ebenfalls optional am Ausgang

angebrachten Zirkulator wiirde er das Modul vor Beschddigungen schiitzen.

Abbildung 7.13: Foto des aufgebauten single-ended — Abbildung 7.14: Foto des aufgebauten single-ended
Leistungsverstirkermoduls Leistungsverstirkermoduls mit Kiihlblock und DC-
Versorgungsnetwerk

In Abbildung 7.15 sind die gemessenen S-Parameter des Verstirkermoduls V05-01 sehen.
Die Abbildung 7.16 ergédnzt die cw-Leistungsmessungen. In beiden Diagrammen sind auch
die Ergebnissen des MMICs PA10I aus Abschnitt 5.4 zu sehen.
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Abbildung 7.15: S-Parameter-Messung des single- Abbildung 7.16: cw-Leistungsmessung des single-
ended Leistungsverstirker-Moduls (durchgezogene ended Leistungsverstirker-Moduls bei 10 GHz
Linien) und des dazugehérigen MMICs (gestrichelte  (durchgezogene Linien) und des dazugehdrigen
Linien) MMICs (gestrichelte Linien)

Das aufgebaute Verstirkermodul wurde mit exakt den gleichen Bias-Spannungen betrieben
wie im on-Wafer-Fall. Der Vergleich der S-Parametermessungen zeigt, dass sich das
Verhalten des PAs infolge des Aufbaus nur geringfiigig dndert. Die Verstarkung in der Mitte
des X-Bands ist um etwa 1dB geringer als im on-Wafer-Fall. Die
Grofsignalleistungsmessungen liefern beziiglich Pousmex und Gr in etwa vergleichbare
Ergebnisse, nur ist die PAE um etwa 5 % geringer. Damit wurde gezeigt, dass die on-Wafer
Messergebnisse des PAs ohne grof3e Degradierung auch im Modul erhalten bleiben. Dariiber
hinaus wurde durch den Aufbau demonstriert, dass die PAs in einer realen Umgebung autark

eingesetzt werden konnen.

7.3  Hybride balancierte Leistungsverstirkermodule

Das im vorletzten Teilabschnitt vorgestellte modulare Aufbaukonzept wird in diesem
Teilabschnitt dazu verwendet, um mit den vorhandenen MMIC-PA-Chips hybride
balancierte Leistungsverstirker aufzubauen. Dazu wird zunéchst kurz die Theorie zu diesem
Verstiarkertyp beschrieben, anschlieBend folgt ein Teil, der sich dem Entwurf der
Leistungsverstiarker widmet und schlielich werden die Messergebnisse der aufgebauten

balancierten Leistungsverstirker prasentiert und diskutiert.

7.3.1 Theorie des balancierten Verstarkers

Der balancierte Verstarker wird zusammen mit dem im Kapitel 6 vorgestellten verteilten

Verstarker von der Fachliteratur gerne als zwei mogliche Verstirkerkonzepte fiir einen
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Breitbandverstiarker aufgefiihrt [2], [66]. Die Eigenschaft seiner hohen Bandbreite wird
nachfolgend erkldart. Die Abbildung 7.17 zeigt das Blockschaltbild des balancierten

Leistungsverstirkers in seiner grundlegendsten Form.

3 dB Hyrbidkoppler Verstirker a 3 dB Hyrbidkoppler
Eingang |
° . PA ®
Tor1 |1 2 W 1 2 v@
Z,
Verstirker b
4 3 4 3 Ausgang

° ° PA ° °
ZOQ | Tor 2

Abbildung 7.17: Blockschaltbild des balancierten Verstdrkers

Dabei werden zwei identische Verstiarkerstufen ein- und ausgangsseitig jeweils liber zwei
90°-Hybridkoppler zu einem grofleren Verstirker, dem balancierten Leistungsverstirker,
verbunden. Ein Eingangstor des eingangsseitigen Hybridkopplers stellt dabei den Eingang
des balancierten Leistungsverstirkers und ein Ausgangstor des ausgangsseitigen
Hybridkopplers seinen Ausgang dar. Der Eingangskoppler dient in der Schaltung als
Leistungsteiler und das ausgangsseitige Gegenstiick als Leistungskombinierer. Die letzten
unbelegten Tore der beiden Koppler werden mit 50 Q—Widerstinden terminiert. Ein am
Tor 1 des Eingangskopplers eingespeistes Signal teilt sich gleichmifig aber mit einer
Phasenverschiebung von 90° auf die beiden Verstirkerstufeneinginge auf. Am
Ausgangskoppler werden diese beiden Signale durch die Verstarkerstufen verstdrkt an den
Eingingen 1 und 4 eingespeist und treten am Tor 2 phasensynchron konstruktiv liberlagert
wieder aus. Andersherum tiberlagern sich die an den Verstéarkerstufeneingéngen infolge von
Fehlanpassungen reflektierten Leistungen mit einer Phasendifferenz von 180° am Tor 1
destruktiv. Diese Ausloschung der Reflexionen fiihrt zu einer Verbesserung der
Eingangsimpedanzanpassung der als balancierter Verstiarker bezeichneten Gesamt-
schaltung. Der gleiche Effekt stellt sich ausgangsseitig ein und fithrt auch hier zu einer
Verbesserung der Impedanzanpassung [2]. Die beschriebenen Signalverldufe lassen sich
besser mit Hilfe der Streuparameterformeln des balancierten Verstirkers, die aus dem
Blockschaltbild aus Abbildung 7.17 hergeleitet wurden, erldutern. In dieser Schaltung
beschreiben die Streuparameter S;j, und Sjj» der Verstirkerstufen a bzw. b. Fiir die Herleitung

der Formeln sei auf [2], [66] verwiesen.

1
S11 = E |511a - 511,, (7.1)
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1

S = E |Sz1a + Sz1b| (7.2)
1

S12 = 5 |512a + 512b| (7.3)
1

Sy = E |522a - Szzbl (7.4)

Aus den Gleichungen (7.1) und (7.4) wird deutlich, dass unter der Voraussetzung von
identischen Verstarkerstufen a und b unabhéngig ihrer Anpassung fiir die Gesamtschaltung
sich fiir die Reflexionsfaktoren S;;=0 und S2=0 ergibt. Aus den Formeln (7.2) und (7.3)
folgt hingegen, dass sich fiir die Gesamtschaltung die Verstarkung S>; und die Riickwirkung
S12 der einzelnen Verstarkerstufen ergeben. Die Verbesserung in der Breitbandigkeit beim
balancierten Verstirker bezieht sich somit, neben der hoheren Ausgangsleistung, auf sein
Reflexionsverhalten [66]. So kann ein single-ended-Verstérker, der zwar auf Breitbandigkeit
ausgelegt ist und infolgedessen eine schlechte Anpassung liefert, durch Einsatz im
balancierten Verstirker weiter verbessert werden. Die prisentierten frequenzunabhégigen
Gleichungen sind nur fiir den Giiltigkeitsbereich der eingesetzten Koppler giiltig. Deshalb

bestimmt die Bandbreite der eingesetzten Koppler auch die Bandbreite der Gesamtschaltung.
Der balancierte Verstirker liefert folgende Vorteile [66]:

e Auf Breitbandigkeit, hohe PAE oder hohe P,.: ausgelegte Einzelverstirker kdnnen
entworfen und dann im balancierten Verstirker eingesetzt werden, ohne dabei
Kompromisse in der Frequenzabhéngigkeit ihrer Anpassung eingehen zu miissen.

e Theoretisch ist eine Verdoppelung der maximalen Ausgangsleistung moglich.

e Verbesserung der Stabilitét.

e FEinfache Kaskadierung mit anderen Verstirkereinheiten zu groBeren Schaltungen,
da jede Stufe durch die Koppler von den anderen Stufen isoliert ist.

e Beim Ausfall einer Verstirkerstufe arbeitet die Schaltung mit reduzierter

Verstiarkung und Ausgangsleistung weiter.

7.3.2 Entwurf der balancierten Leistungsverstarker

Der Entwurf der aufgebauten Balancierten Verstirker beschrénkt sich im Wesentlichen auf
den Entwurf der Koppler. Ansonsten werden die bereits im Teilabschnitt beschriebenen
Verstirkergrundbausteine, bestehend aus Kupferflansch mit MMIC-PA und Versorgungs-
platine, und das im Abschnitt 7.1 beschriebene Aufbaukonzept verwendet. Wie im
vorherigen Teilabschnitt beschrieben, bestimmt im Wesentlichen die Bandbreite der
eingesetzten 90°-Hybridkoppler die Bandbreite der aufgebauten Verstirker. Deswegen

wurden im Rahmen einer Masterarbeit, die vom Autor betreut wurde, drei unterschiedliche
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90°-Hybridkoppler mit jeweils unterschiedlichen Bandbreiten entworfen und mit diesen drei
ansonsten baugleiche balancierte Verstiarker aufgebaut [65]. Die drei dabei genutzten
Richtkoppler sind der klassische Branchline-Koppler, der auf ihm basierender Doublebox-
und der Branchline-Koppler mit offenen Stichleitungen. Die Abbildung 7.18 bis 7.20 zeigen

die mit dem Simulationsprogramm CST analysierten Koppler.

Torl ]| | Tar2 Tor T

Tor 2

Tor 4 J ‘V Tor 3 Tor 4/ ‘ \Tor 3

Abbildung 7.18: Layoutansicht des entworfenen Abbildung 7.19: Layoutansicht des entworfenen
Banchline-Kopplers Doublebox-Kopplers

Tor 1 Tor 2

Tor 4 ' Tor 3

Abbildung 7.20: Layoutansicht des entworfenen Branchline-Kopplers mit offenen Stichleitungen

Wihrend der Branchline-Koppler eine der einfachsten Realisierungsformen von
Richtkopplern darstellt, sind die anderen beiden Kopplervarianten zur Erzielung von
hoheren Bandbreiten ausgelegt, erfordern aber groere Abmessungen und weisen damit
einhergehend hohere Durchgangsdimpfungen auf. Die genauen Eigenschaften der drei
Koppler und deren Entwurf ist in [67] ndher erldutert. Nachdem mit Ndherungsformeln die
Abmessungen fiir einen Initialentwurf ermittelt wurden, wird mit diesem Initialentwurf als
Basis im nédchsten Schritt mittels CST eine Optimierung der Koppler durchgefiihrt.
Anschlieend werden die so entworfenen drei Koppler entsprechend ihrem spiteren Einsatz
im balancierten Verstiarker durch die Koaxialstecker und die in Abschnitt 7.1.2 entwickelten
Koplanar-zu-Mikrostreifenleitung-Uberginge erweitert und in CST simuliert. Abbildung
7.21 zeigt diesen Simulationsaufbau fiir den entworfenen Branchline-Koppler. Die
entsprechend dem Simulationsaufbau aus Abbildung 7.21 simulierten S-Parameter aller drei
Koppler sind in Abbildung 7.22 bis 7.24 dargestellt.
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SMA-Stecker

Tor 1
CPW-zu-MS-

Ubergiinge

Abbildung 7.21: Schematic-Darstellung des entwickelten Doublebox-Kopplers mit SMA-Steckern und CPW-
zu-MS-Ubergiingen und Verbindung mit der MMIC-Seite in dem Feldsimulationsprogramm CST.
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Abbildung 7.22: Simulierte S-Parameter des Abbildung 7.23: Simulierte S-Parameter des
entworfenes Branchline-Kopplers einschliefslich SMA- entworfenes Doublebox-Kopplers einschlieflich SMA-
Steckern und CPW-zu-MS-Ubergiingen Steckern und CPW-zu-MS-Ubergiingen
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Abbildung 7.24: Simulierte S-Parameter des entworfenes Branchline-Kopplers mit offenen Stichleitungen
einschlieflich SMA-Steckern und CPW-zu-MS-Ubergiingen

In der Tabelle 7.1 sind neben den Koppler-KenngréBen auch die Mal3e sowie die Verluste
bei 10 GHz aufgelistet.
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Tabelle 7.1: Abmessungen und Kenngréfien der entworfenen Koppler

Branchline- Doublebox-  Branchline-Koppler

Name des Kopplers Koppler Koppler mit Stichleitungen
Abmessungen / x [ (mm?) 27,7x33,5 28x33,5 32,3x33,5
Einfiigedimpfungen a @ 10GHz (dB) 0,51 0,62 0,64
Bandbreite Af' (GHz) 1,2 2,1 1,4
Eingangsreflektion ar (dB) 18,8 19,6 20
Durchgangsdampfung ar (dB) 3,5 3,5 3,6
Koppeldidmpfung ac (dB) 3,6 3,6 3,7
Isolation a; (dB) 18,7 23,2 24

In der Tabelle sind auBerdem die Bandbreiten der drei Koppler angegeben. Aus diesen
Ergebnissen wird ersichtlich, dass die auf mehr Bandbreite ausgelegten Koppler die
Vorgaben weitestgehend erfiillen. Wahrend der Double-Box-Koppler mit 2,1 GHz fast eine
doppelt so hohe Bandbreite aufweist wie der klassische Branchline-Koppler
(Bandbreite=1,2 GHz), liefert der Branchline-Koppler mit offenen Stichleitungen mit seiner
Bandbreite von 1,4 GHz nur eine geringfiigig groBere Bandbreite. In den Punkten
Reflexionsfaktor und Isolation bei 10 GHz liefern die breitbandigen Koppler gegeniiber dem
Branchline Koppler nur geringe Verbesserungen. In der Tabelle 7.1 sind die Abmessungen
der drei entwickelten Koppler inklusive der Zuleitungen zu Koaxialstecker, 50Q-
Abschlusswiderstand und dem Mikrostreifenleitungsteil des CPW-zu-MS-Uberganges zu
den Verstirkerstufen aufgelistet. Wie zu erwarten war, hat der Branchline-Koppler die
kompaktesten Abmessungen. Die anderen beiden Koppler sind zwar etwas grofer, jedoch
ist infolge der hybriden Realisierung das kein entscheidender Nachteil. Abbildung 7.25 und
7.26 zeigen die hybriden Verstirkermodule der balancierten Verstirker, die mit dem

Branchline-Koppler und dem Doublebox-Koppler aufgebaut sind.

Abbildung 7.25: Foto des aufgebauten balancierten Abbildung 7.26: Foto des aufgebauten balancierten
Leistungsverstdrkers mit Branchline-Kopplern Leistungsverstdirkers mit Doublebox-Kopplern
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Die entworfenen Koppler wurden extern hergestellt und zusammen mit im Teilabschnitt
7.1.1 beschriebenen zwei Verstirkergrundbausteinen und den SMA-Steckern auf einem

Kupfertrager verschraubt anschliefend miteinander verltet bzw. gebondet.

An den als hybride Verstiarkermodule aufgebauten balancierten Verstarkern wurden nun S-
Parameter- und cw-Leistungsmessungen durchgefiihrt. Die Messergebnisse sind in den
Abbildung 7.27 bis 7.32 dargestellt.
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Abbildung 7.27: S-Parameter-Messung des Abbildung 7.28: cw Leistungsmessung des
balancierten Leistungsverstirkers mit Branchline-  balancierten Leistungsverstdirkers mit Branchline-
Kopplern Kopplern bei 10 GHz
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Abbildung 7.29: S-Parameter-Messung des Abbildung 7.30: cw Leistungsmessung des
balancierten Leistungsverstirkers mit Doublebox-  balancierten Leistungsverstdirkers mit Doublebox-

Kopplern Kopplern bei 10 GHz
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Abbildung 7.31: S-Parameter-Messung des Abbildung 7.32: cw Leistungsmessung des
balancierten Leistungsverstirkers mit Branchline-  balancierten Leistungsverstdirkers mit Branchline-
Kopplern und offenen Leitungen Kopplern und offenen Leitungen bei 10 GHz

In der Tabelle 7.2 sind die gemessenen Verstarkerkenngrofen der drei Verstidrkermodule
aufgelistet. Demnach liefern alle drei Verstarker ein Pousmax zWischen 43,1 bis 43,4 dBm (20
bis 22 W). Der Verstirker mit Branchline-Kopplern liefert zwar die hochste Pousmax und die
hochste maximale PAE, jedoch hat er mit 500 MHz die kleinste 3 dB-Bandbreite und mit
23,6 dB die geringste Kleinsignalverstirkung. Die beiden anderen Verstirker liefern zwar
etwas groflere 3 dB-Bandbreite und Kleinsignalverstarkungen, bleiben aber hinsichtlich
maximale PAE und Pou;max €twas hinter dem Verstirker mit dem Branchline-Kopplern.
Generell 148t sich sagen, dass alle drei aufgebauten Verstiarkermodule in ihren gemessenen
Kenngrofen etwa die gleichen Ergebnisse liefern.

Tabelle 7.2: Gemessene Verstirkerkenngrofien der aufbauten Balancierten Verstirker mit den entworfenen
Koppler

Verstarkermodul Verstarkermodul Verstarkermodul

Name des mit Branchline- mit Doublebox- mit Branchline-

Balancierten Verstéirkers Koppler Koppler Koppler mit
Stichleitungen

Maximale Ausgangsleistung (dBm) 43,4 43,2 43,1

Kleinsignalverstirkung Gt (dB) 23,6 253 25,4

Maximale PAE (%) 31 27,8 27,6

3 dB-Bandbreite (GHz) 0,55 0,7 0,6

Die Abbildung 7.33 zeigt ein fiir den autarken Einsatz im Messlabor prépariertes hybrides
Verstiarkermodul mit einem der entwickelten balancierten Verstirker. Der Kupfertrager
wurde dabei auf einen aktiven Kiihlblock montiert und mit einer geregelten DC-
Versorgungsplatine verbunden, der gleichen Versorgungsplatine, die auch beim single-
ended-Verstarkermodul in der Abbildung 7.14 Einsatz fand. Die Platine sorgt fiir die

korrekte Sequenzierung der notwendigen Spannungen fiir die Verstirkermodule beim Ein-
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und Ausschalten und reduziert die erforderliche DC-Quellenanzahl von mehreren auf nur
eine. Dieser Verstiarker wird sowohl in der hausinternen Messtechnik eingesetzt als auch

externen Projektpartnern zur Verfligung gestellt.

Abbildung 7.33: Foto des aufgebauten balancierten Leistungsverstdrkers mit Doublebox-Kopplern montiert
auf einem Kiihlblock und verbunden mit einem DC-Versorgungsnetzwerk (links: mit gedffnetem HF-Teil,
rechts: geschlossen)



8 Zusammenfassung und Ausblick

In der vorliegenden Arbeit werden koplanare monolithisch integrierte (MMIC) X-Band-
Leistungsverstiarker auf der Basis von GaN-Transistoren vorgestellt. Das Ziel ist, das
Potential der koplanaren Variante im Vergleich zur gingigen Mikrostreifenleitungsversion

zu kldren und die Machbarkeit aufgebauter Verstiarkermodule zu demonstrieren.

Dazu werden zunidchst beide Varianten anhand der Leitungsdaten und eines konkreten
Verstirkers verglichen. Mit diesem Fallbeispiel wird gezeigt, dass der nahezu identische
Verstiarker mit Mikrostreifenleitungen deutlich bessere Ergebnisse liefern wiirde, als mit
Koplanarleitungen. So wiirde der gleiche Verstirker, mit Mikrostreifenleitung aufgebaut,
eine um etwa 0,4 dB hohere maximale Ausgangsleistung Pousmar, €ine um 1,7 dB hohere
Verstirkumg Gr und eine um etwa 8 % hohere Effizient PAE fiihren. Dabei sind die
Ursachen dieser besseren Ergebnisse der Mikrostreifenleitungs- gegeniiber der koplanaren

Variante hauptsédchlich mit ihren niedrigern ohmschen Verluste begriindet

Als Resultat dieser Betrachtung wird nach Optimierungsmdglichkeiten der koplanaren GaN-
MMIC-Technologie gesucht, die als Resultat den Entwurf von Leistungsverstirkern
ermoglichen, die ein vergleichbares oder zumindest dem Verlustverhalten der GaN-MMIC-

Technologie mit Mikrostreifenleitungen nahekommendes Verlustverhalten aufweisen.
Hierzu werden drei Ansétze verfolgt:

Der erste Ansatz zur Optimierung der CPW-Technologie (Technologie mit koplanaren
Streifenleitungen) konzentriert sich auf die Leitungs-Diskontinuititen in Form von
Leitungsknicken (Bends) und -Verzweigungen (T-Junctions). Es werden an der einfachsten
Form einer Parallelschaltung zweier Transistoren alternative Verteiler- und Kombinierer-
Strukturen untersucht und als Teststrukturen realisiert und charakterisiert. Als Resultat
dieser Untersuchung konnte eine alternative Verteiler- und Kombinierer-Struktur fiir die
CPW-Technologie gefunden werden, die eine Verbesserung gegeniiber der Standard-CPW-
Variante darstellt. So liefert die Parallelschaltung der zwei Transistoren mit alternativen
Verteiler- und Kombinierer gegeniiber der Standard-Variante eine um etwa 0,7 dB hohere

Poutmax, €ine um etwa 3 % hohere PAE und ein um etwa 0,3 dB hoheres G7.

Als zweites wird versucht, alternative Ausfiihrungen der CPW zu entwickeln, die geringere
oder zumindest vergleichbare ohmsche Verluste aufweisen, wie die Mikrostreifenleitung
und auch zusétzlich einen groBeren Wertebereich an realisierbaren Wellenimpedanzen
erlauben als die klassische CPW. Hierzu wurden sogenannte Interdigit CPWs (ICPW, aber

auch Multidigit CPWs genannt) analysiert, mit Fokus auf den ohmschen Verlusten. Dieser
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Ansatz der Koplanarleitungsoptimierung liefert zwar einige interessante Erkenntnisse mit
praktischer Relevanz zur Thematik der ICPW, konnte aber keine CPW-Variante
hervorbringen, die geringere Verluste aufweist und damit zu einer Verbesserung der

koplanaren GaN-MMIC-Technologie beitragen kann.

Der dritte und letzte Optimierungsansatz zielt auf die Transistorzuleitung, auch Transistor-
peripherie genannt, ab. Hierzu werden mehrere Transistoren mit unterschiedlichen Zulei-
tungsvarianten prozessiert, gemessen und anschlieBend gegeniibergestellt. Als Resultat
dieser Untersuchungen konnte eine Zuleitungsvariante gefunden werden, bei der die
Transistoren der koplanaren GaN-MMIC-Technologie gegeniiber den mit den Standard-
Zuleitungen eine um etwa 0,6 dB hohere Pous,max, €ine um etwa 3 % hohere PAE und ein um

etwa 1 dB hoheres Gr aufweisen.

Neben diesen Optimierungsansidtzen der CPW-Technologie wurden mit der gegebenen
CPW-Technologie vier monolithisch integrierte (MMIC) X-Band-Leistungsverstirker
realisiert die eine sukzessive Verbesserung zueinander darstellen. So konnte ein
Leistungsverstirker-MMIC entworfen und aufgebaut werden, der eine Endstufen-Drain-
Effizienz nprs von 45 %, eine maximale Gesamt-PAE von 37 %, eine Verstirkung
G7=26 dB und eine maximale Ausgangsleistung von Pou,max=12 W besitzt. Dadurch konnte
ein koplanarer Leistungsverstarker-MMIC entworfen werden, der, wie in einer detaillierten
State-of-the-Art-Betrachtung gezeigt, mit seinen Leistungsverstarkerkennwerten im
Mittelfeld der gdngigen und mit Mikrostreifenleitungen aufgebauten Leistungsverstérker-
MMIC liegt.

Ein bekanntes Problem mit koplanaren Chips ist, dass diese beim Packaging zu
unerwiinschten Effekten wie parasitiren Substratmoden oder dhnlichem fithren konnen.
Deshalb wurden die realisierten X-Band MMIC-Leistungsverstéirker nicht allein on-wafer
vermessen, sondern zu hybriden Verstirkermodulen mit klassischen Steckverbindern
aufgebaut. Neben einem Modul als single-ended-Verstirker wurden auch balancierte
Leistungsverstérker realisiert. Dazu wurde ein modulares Aufbaukonzept entwickelt. Die
balancierten Verstarker erreichen ein Pousmax, von etwa 22 W, ein Gr von etwa 24 dB und
eine PAE von etwa 28 %. Das Modul als single-ended-Verstirker liefert eine
Pouwtmax=11,5 W, ein Grvon 25 dB und eine PAE von 30 %.

Als Ergénzung zu den genannten X-Band-Leistungsverstdrkern wird noch eine Breitband-
Version fiir den Frequenzbereich 2 bis 12 GHz vorgestellt, die auf dem Konzept des nicht-
uniformen verteilten Verstarkers basiert, der State-of-the-Art-Werte erreicht. In einem
Benchmarking mit anderen GaN-MMIC verteilten Leistungsverstidrkern konnte gezeigt
werden, dass der entworfene Verstirker, trotz der zweitkleinsten Chipfliche,

konkurrenzfédhige Werte erreicht.
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Zusammenfassend ldsst sich sagen, dass die Ergebnisse der vorliegenden Arbeit das
Potential haben, die Defizite der koplanaren GaN-MMIC-Technologie gegeniiber der
Variante mit Mikrostreifenleitungen abzubauen und so mit ihr Verstirker zu entwickeln, die
die Vorziige der CPW-Technologie nutzen konnen und in ihren Leistungsdaten denen der

Mikrostreifen-Variante naherkommen.

Die Untersuchung der Diskontinuitidten der CPW-Technologie in Form von Leitungsknicken
(Bends) und -Verzweigungen (T-Junctions) hat gezeigt, dass hier weiteres
Optimierungspotential vorhanden ist. Hier konnen weitere Optimierungsversuche bessere
Ergebnisse bringen. Ebenso ist die Untersuchung von weiteren Transistorzuleitungen
lohnenswert. Als ndchsten Schritt kann eine Teststruktur, die die beiden gefundenen
Optimierungslosungen aus den Untersuchungeb zu den Diskontinuititen und den
Transistorzuleitungen kombiniert, sich als sinnvoll erweisen und als nichsten konsequenten

Schritt eine gesamte Verstirkerschaltung folgern.

Dariiber hinaus konnen die gefundenen Optimierungsansétze auch bei Anwendungen in den
hoheren Frequenzen von Bedeutung sein, da die Verbesserungen hauptsichlich auf die
Kompensation von HF-Effekten zuriickzufiihren sind, die sich bei hoheren Frequenzen
weiter verschirfen werden. Deshalb ist auch eine Untersuchung in den oberen

Frequenzbindern lohnenswert.
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