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Kurzfassung

Diese Dissertation ist das FErgebnis von mehr als drei Jahren Forschung und Entwick-
lung an der Technischen Universitit Berlin, Fachgebiet Mikrowellentechnik. Wahrend die-
ser Zeit wurden hochfrequente, hybride Leistungsverstarker auf Basis von Gallium-Nitrid
HEMT Technologie der Firma Wolfspeed im Ku-Band und X-Band entwickelt und aufge-
baut.

Das hybride Design der Verstirkerstufen stiitzt sich auf die 250 nm GaN-HEMT Bare-
Die Technologie von Wolfspeed, speziell werden die Transistoren CGHV1J025D und
CGHV1J070D genutzt. Die simulativen Analysen der Transistoren werden anhand des
CGHV1J006D, welcher die Grundlage der Transistorfamilie bildet, durchgefiihrt. Die
Substrattechnologie, die auf einer Keramik, AloOs, basiert, sowie alle passiven Struktu-
ren werden abgehandelt. Schwerpunkt liegt jedoch auf der technischen Realisierung der
Verstéarkerstufen. Der Einfluss von parasitiren Effekten, sowie Prozesstoleranzen sind mit
steigender Frequenz zunehmend schwerer handzuhaben. Diesbeziiglich wird ein zuverlés-
siger Prozess fiir die Realisierung hybrider, hochfrequenter Schaltungen detailliert ana-
lysiert und umgesetzt. Dieser beinhaltet die Lotung der Bare-Dies mittels einer Au/Sn
Preform, als auch die Fixierung des Substrats in einem zweiten Prozessschritt. Der Masse-
Ubergangswiderstand zwischen Substrat und Transistor ist als kritisch anzusehen und hat
starken Einfluss auf die Verstdarkung und Ausgangsleistung des Verstérkers. Hierbei wird
auf zwei Verfahren detailliert eingegangen, die Anwendung von leitfdhigem Kleber und ein

Lotverfahren mittels Indium.

Die Messergebnisse der entwickelten Verstarkermodule sind konkurrenzfahig im Vergleich
zu dem Stand der Technik, zu dem Zeitpunkt dieser Dissertation. Eine erreichte Aus-
gangsleistung zwischen 15 — 20 W bei einer Effizienz von mehr als 40% konnte in dem
X-Band Frequenzbereich von 8 — 11 GH z erzielt werden. Zwei weitere, schmalbandige Ver-
starkerstufen mit einer Ausgangsleistung von 18 W, bzw. 50 W wurden fiir den Ku-Band
Frequenzbereich von 13,75 — 14,5 GH z entwickelt und erfolgreich realisiert. Die Effizienz

der Verstarker belduft sich jeweils auf mehr als 30%.



Abstract

This dissertation is the result of more than three years of research and development at the
Berlin Institute of Technology, Microwave Engineering Laboratory. During this time, hy-
brid high-frequency power amplifiers in the Ku-band and X-band based on Gallium-Nitride
HEMT technology from Wolfspeed were developed and assembled.

The hybrid design of the power amplifiers is based on Wolfspeed 250 nm GaN-HEMT bare-
die technology, specifically the transistors CGHV1J025D and CGHV1J070D are used.
The analyses of the transistors are performed using the CGHV1J006D simulation device
model, which forms the baseline of the transistor family. The substrate technology which is
based on alumina, AlyO3, and all passive structures are discussed. Emphasis is however on
the technical realization of the amplifier modules. The influence of parasitic effects, as well
as process tolerances is increasingly difficult to handle with increasing frequency. In this
regard, a reliable process for the realization of hybrid high-frequency circuits is analyzed
in detail and implemented. This includes the soldering of the bare-dies by means of an Au
/ Sn preform, as well as the fixation of the substrate in a second process step. The ground
contact resistance, i.e. the transition between substrate and transistor, is critical and has
a significant influence on the gain and output power of the amplifier. Two methods are
discussed in detail, namely the use of conductive adhesive and a soldering process utilizing

indium.

The measurement results of the developed amplifier modules are competitive compared to
State-of-the-Art, at the time of this dissertation. An output power of 15 — 20 W and an
efficiency of more than 40% are achieved in the X-band frequency range of 8 — 11 GHz.
Two additional narrowband amplifier stages with output powers of 18 W, and 50 W, re-
spectively, have been developed and successfully implemented for the Ku-band frequency
range of 13,75 — 14,5 GHz. The efficiency of the amplifiers amounts to more than 30%

each.
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1 Einleitung

1.1 Motivation

Die Gallium-Nitrid HEMT Technologie erschliefit zunehmend neue Gebiete transistorba-
sierter Verstérker hin zu hohen Frequenzen und Ausgangsleistungen. Abbildung 1.1 stellt
derzeit aktuelle Halbleitermaterialien im Vergleich zueinander dar. In dem Frequenzbe-
reich bis 4 GHz stehen diverse Halbleitertechnologien hinsichtlich der maximal erreich-
baren Ausgangsleistung zur Verfiigung. Mit steigender Frequenz stechen die GaN- und
Gallium-Arsenid-HEMTs heraus. Das entscheidende Kriterium ist hierbei nur noch die zu

erzielende Ausgangsleistung.

= GaN HEMT
(<]
c
>
2
°
g
1
0,1

1 10 100
Frequenz (GHz)

Abbildung 1.1: Vergleich aktueller Halbleitertechnologien in Bezug auf realisierbare
Ausgangsleistung und Frequenz [Aicl2].

Aufgrund der hohen Leistungsdichte der GaN-HEMT Technologie stellt diese eine Alter-
native zu bestehenden Halbleitermaterialien und auch Réhrenverstdarkern (TWTA) dar.
Transistorbasierte Verstarker konnen durch die Kombination mehrerer Verstdrkermodule
vergleichbare Leistungspegel erreichen. Dieser Ansatz bietet die Moglichkeit des Austau-
sches von Modulen im laufenden Betrieb (engl. Hot-Swap). Entsprechende Methoden fiir
diesen Ansatz sind wohlbekannt, sowohl fiir Verbindungen auf koaxialer und Hohlleiter-
Technologie [Elb14]. Ebenfalls bieten solche Systeme eine Redundanz, fiir den Fall des
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Versagens eines Moduls, wird lediglich die Ausgangsleistung reduziert, die Systemfunktion

kann jedoch weiter bestehen.

In diesem Ansatz kénnen die Verstidrkermodule sowohl als Monolithic Microwave Integra-
ted Circuit (MMIC), als auch Microwave Integrated Circuit Technologie (MIC) realisiert
werden. MMICs mit hoher Ausgangsleistung fiir Frequenzen bis 15 GH z sind bereits kom-
merziell erhéiltlich [Wol19,Qor15,Qor16a], jedoch ist der Erwerb auflerhalb der Vereinigten
Staaten aufgrund der Regulierung des internationalen Waffenhandels (engl. International
Traffic in Arms Regulations, kurz ITAR) nur beschrankt moglich. Diese Regelung bezieht
sich jedoch nicht auf diskrete Transistoren der Firma Wolfspeed [Woll5a, Wol15b, Woll7a].
Eine hybride Verstéirkerlosung ist fiir européische Entwicklungen durchaus eine Alternati-
ve zu MMICs.

1.2 Zielsetzung

Die Aufgabenstellung dieser Arbeit umfasst den Entwurf, die Realisierung und die Analyse
von hochfrequenten Leistungsverstédrkermodulen im X- und Ku-Band in MIC-Technologie.
Die Grundlage fiir die Schaltungen bilden Bare-Die Transistoren der Firma Wolfspeed
[Woll5a, Wol15b, Wol17a] in Kombination mit Diinnschichttechnologie auf Keramik-Sub-
strat fiir die Anpassstrukturen. Sowohl die aktiven, als auch passiven Strukturen sollen
zu Bezug auf Toleranzen und parasitidre Effekte hin untersucht werden. Mit zunehmender
Frequenz spielen Aufbau- und Prozesstoleranzen eine grofie Rolle in der Realisierungs-
phase der zu entwickelnden Schaltungen. Ziel ist es einen zuverlédssigen Prozess fiir den
Aufbau der Module zu erarbeiten und dabei auf verschiedene Technologien zuriickzugrei-

fen.

Das X-Band umfasst den Frequenzbereich von 8 —12 GH z [IEE03] und damit eine relative
Bandbreite (engl. fractional bandwidth) von FBW = 40%. Dieses Band wird vorwiegend
in der Radar-Technik und fir militdrische Zwecke genutzt [Bunl6]. Der Entwurf, des in
dieser Arbeit abgehandelten Verstarkermoduls, strebt jedoch den Frequenzbereich von
8,2 — 12,4GH~z an. Dieser basiert auf dem Hohlleiter-Standard WR-92. Die Idee hinter
diesem Ansatz setzt an der Integration des Verstarkermoduls in den bestehenden Standard
an. Angestrebt wird eine Ausgangsleistung von 20 W fiir gepulste Signale {iber die kom-
plette Bandbreite. Die Effizienz soll sich an bestehenden Leistungsverstarkern orientieren

und diese libertreffen.

Das Bodensegment in der Satellitenkommunikation (Ku-Band) stiitzt sich derzeit auf

rohren-basierte Verstirker (engl. traveling wave tube amplifier, kurz TWTA) mit ho-
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her Ausgangsleistung. Der Trend entwickelt sich jedoch in Richtung Very-Small-Aperture-
Terminals, als Alternative zu dem bestehenden, terrestrischen Netz. Diese Terminals be-
stehen aus einer Antennenapertur mit geringer Flache und der entsprechenden Empfangs-
und Sendeelektronik mit einer Ausgangsleistung der Leistungsstufe von mehreren Watt.
GaN-HEMT Technologie eignet sich hervorragend fiir diese Leistungsklasse und bietet ge-
geniiber der vorherrschenden GaAs-HEMT Technologie eine hohere Effizienz bei gleichzei-
tig geringeren mechanischen Dimensionen der aktiven Bauelemente. In dieser Arbeit sollen
zwei Verstarkerstufen in dem Sendefrequenzbereich von 13,75 — 14,5 GH z mit einer Aus-

gangsleistung von 10 W und 50 W entwickelt und realisiert werden.

1.3 Strukturierung

Die Arbeit unterteilt sich in fiinf Kapitel. Dabei werden nacheinander die grundlegenden Ei-
genschaften der Diinnschicht-Technologie und die darin realisierbaren passiven Strukturen
eingehend untersucht und messtechnisch belegt. Darunter fallen Diinnschicht-Widerstinde
sowie -Kapazitdten und Bonddrahtverbindungen. Leitungstheoretische Grundlagen in Be-
zug auf die Substrat- und Metallisierungsverluste werden ebenfalls analytisch und mess-
technisch belegt. FEin weiterer Aspekt hinsichtlich passiver Strukturen stellt die Verbin-
dungstechnik zwischen Substrat und Bare-Die dar. Die parasitdren Effekte dieser Verbin-

dung werden erldutert und diskutiert.

Im darauffolgenden Kapitel werden die relevanten Grundlagen der Transistortechnologie
abgehandelt, dazu zdhlen das Funktionsprinzip des High Electron Mobility Transistors,
als auch die Eigenschaften der AlGaN-/GaN-Heterostruktur. Weiterfithrend werden die
Transistormodelle der Bare-Dies von Wolfspeed in Bezug auf DC- und AC-Kenngréfien,
sowie das Klein- und Grofisignal-Verhalten hin simulativ untersucht. Die gewonnenen Er-
kenntnisse werden in die Grundlagen der Leistungsverstiarker-Theorie eingebunden und
Vorbetrachtungen in Bezug auf die Realisierbarkeit der gestellten Ziele werden présen-

tiert.

Im Anschluss werden die durchgefiihrten Vorbetrachtungen in Bezug auf Verstirker- und
Entwurfskonzepte diskutiert, mit dem Ziel die Entwicklungsschritte nachvollziehen zu kon-
nen. Die Entwicklung von drei Verstirkerstufen basieren auf wohlbekannten Methoden,
diese werden um einen zusétzlichen Schritt erweitert, um geeignete Anpassnetzwerke auf
Grundlage der durch die Source- und Load-Pull Simulation bestimmten optimalen Impe-

danzen zu erstellen.
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Die Entwicklung der Aufbautechnologie wird im darauffolgenden Kapitel gewissenhaft
abgehandelt. Hierbei wird auf zwei Ansédtze der Realisierung zuriickgegriffen und die-
se messtechnisch fiir Kleinsignal- und Grofisignal-Verhalten der Verstarkerstufen im Ver-
gleich zu der Simulation analysiert und ausgewertet. Ein Vergleich zu bestehenden Ent-
wicklungen in Forschung und Industrie wird fiir jede der drei Verstédrkerstufen disku-

tiert.

Abschlielend werden die erreichten Ergebnisse zusammengefasst und ein Vergleich mit
aktuellen Forschungen aufgestellt. Zusétzlich werden zukiinftige Verbesserungen der Pro-

zesstechnologie in Betracht gezogen.
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2 Grundlagen und

Vorbetrachtungen

Die Grundlagen in Bezug auf passive und aktive Elemente dieser Arbeit werden in diesem
Abschnitt abgehandelt. Eine Einfithrung in die Messtechnik der folgenden Kapitel legt den
Grundstein dieser Abhandlung. Theoretische Analysen der passiven Strukturen werden
messtechnisch belegt. Weiterfiihrend werden die aktiven Bauelemente simulativ charakte-

risiert, gefolgt von einer Einleitung in die Verstarkertheorie.

2.1 Messtechnik

In diesem Abschnitt wird die Messtechnik abgehandelt. Der Labormessplatz ist in Abbil-
dung 2.1 dargestellt. Der Aufbau wurde flexibel gestaltet, die Probe Station bildet den Mit-
telpunkt. Die Messgerate fir Klein- und Grofisignal-Analyse sind auf zwei Racks aufgeteilt
und kdnnen je nach Anwendungsfall mit der Probe Station verbunden werden. In den fol-

genden Abschnitten wird detailliert auf beide Aufbauten eingegangen.

Abbildung 2.1: Labormessplatz mit zwei Racks fir Klein- und Grofisignal-Analyse.
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2.1.1 S-Parameter Messung

Die entwickelten Schaltungen und Bauelemente wurden alle auf das Kleinsignal-Verhalten
hin untersucht. Der dafiir verwendete Messaufbau besteht aus einem 4-Tor Vector Net-
work Analyser (VNA) N5230A von Keysight Technologies mit einem Frequenzbereich von
300 kH z bis 20 GHz und aus einer Probe Station. Eine hohe Genauigkeit der Messergeb-
nisse wird durch die Verwendung von |Z|-Probes [Mic10] der Firma Cascade Microtech er-
reicht. Der komplette Messaufbau ist in Abbildung 2.2 skizziert.

Keysight PNA-L
N5230A
300 kHz - 20 GHz

Cascade Microtech
|Z] Probes

500/1000 pm Pitch

Abbildung 2.2: Kleinsignal-Messplatz bis 20 GH z.

Die Messkopfe sind duflerst robust und zeichnen sich durch einen geringen Kontaktwider-
stand, als auch eine hohe Wiederholbarkeit aus. Der Vorteil dieses Messverfahrens liegt
darin, dass die Kalibrierung und Messung direkt auf dem Substrat erfolgen, Steckverbin-
der und damit verbundene Létstellen sind nicht notwendig. Parasitire Effekte, die mit
steigender Frequenz Messunsicherheiten mit sich ziehen, kénnen somit auf ein Minimum
reduziert werden. Die Messkopfe sind in einer Dreileiterstruktur ausgefiihrt, mit den Poten-
zialen Ground-Signal-Ground (GSG) und einem Abstand von 500 um bzw. einer zweiten
Variante mit 1000 ym zwischen den Spitzen. Das bedeutet im gleichen Zug, dass das Mas-
sepotenzial und der Signalleiter der Mikrostreifenleitungen auf die gleiche Ebene gebracht

werden miissen.

Die Positionierung der Messspitzen erfolgt iiber Manipulatoren, die tiber hoch-prézise
Mikrometerschrauben eingestellt werden. Die koaxiale Verbindung zwischen VNA und
Messkopf erfahrt somit so gut wie keine mechanische Bewegung, sodass Phasen- und Am-
plitudenveranderungen dieser nach der Kalibrierung nur marginal sind. Die Kalibrierung,
als auch die Messungen der Teststrukturen auf dem Diinnschichtsubstrat werden unter Ver-
wendung der 500 pum Probes durchgefiihrt. Messfehler durch die Kalibrierung auf dem von
Cascade Microtech bereitgestelltem Substrat CSR-4 [Mic17] werden durch eine TRL Kali-
brierung auf dem Messsubstrat umgangen. Der TRL-Standard [PHRP89] ist ein sehr feh-
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lertolerantes, bzw. robustes Verfahren. Hierfiir wird eine Durchgangsleitung (THRU) beno-
tigt, diese besteht aus einer Leitung, deren Halften jeweils eingangs- als auch ausgangsseitig
jeder Teststruktur hinzugefiigt wird. Der Mittelpunkt des THRU stellt die Referenzebene
fir die kalibrierten Messungen dar. Ein weiteres Element muss die Reflexion (REFLECT)
darstellen, hierbei kann es sich sowohl um einen Leerlauf, als auch einen Kurzschluss han-
deln. Erfahrungsgeméf ist ein Leerlauf die bessere Wahl, durch den Wegfall der Durch-
kontaktierungen und deren parasitdren Induktivitdt. Damit ein grofler Frequenzbereich
abgedeckt wird, werden Leitungen (LINE) unterschiedlicher Lénge gemessen. Alle not-
wendigen Standards sind in Abbildung 2.3 dargestellt. Die Leitungsldngen und die daraus

folgenden Frequenzbereiche sind in Tabelle 2.1 aufgelistet.

Abbildung 2.3: TRL Standards auf Keramiksubstrat inkl. Beschriftung.

Tabelle 2.1: TRL Leitungsldngen und Frequenzbereiche

Leitung Lénge Frequenzbereich
1 6,3 mm 2,06GHz—5,5GHz
2 2,18 mm 55GHz — 14,9GHz
3 0,87mm 14,9GHz —40GH=

Eine Messunsicherheit bleibt jedoch fiir den Frequenzbereich unterhalb von 2,05 GH z be-
stehen. Diese wird durch eine erste GSOLT [Heu03] Kalibrierung auf CSR-4 minimiert. Die
TRL Methode ist fiir niedrige Frequenzen, aufgrund der resultierenden langen Leitungen,

nicht geeignet.

2.1.2 Grofisignal-Messung

Der Grofisignal-Messplatz ist schematisch in Abbildung 2.4 dargestellt und basiert grund-
legend auf dem Kleinsignal-Aufbau. Die CW-Signalgeneration wird durch einen Hittite
HMC-T2100 bis 20 GH z gewéhrleistet. Im spéteren Verlauf wird auf einen Agilent E8254A
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mit der Moglichkeit der Generierung von gepulsten Signalen bis zu 40 G H z zuriickgegriffen.
Die Ausgangsleitung beider Generatoren reicht mit 20 dBm nicht aus, um die entwickel-
ten Leistungsverstirker in die Sattigung zu treiben. Ein Vorverstérker, ZVE-3W-183+,
der Firma Mini Circuits mit einem Frequenzbereich von 5,9 bis 18 GHz und einer Ver-
starkung von mehr als 30 dB liefert die bendtigte Ausgangsleistung von bis zu 3 W, bzw.
35dBm.

Vorverstarker L .
ZVE-3W-183+ ﬂ» :

OHI>

Signalgenerator
HMC-T2100

DUT

; CLout IE:L_

P

P

in,Messung out,Messung

Abbildung 2.4: Schematische Darstellung des Grofsignal-Messaufbaus.

Ausgangs-, sowie Eingangsleistung werden mittels einer zweikanal Basistation simultan
gemessen. Die thermischen Leistungsmesskopfe E9300A von Keysight bieten einen Dyna-
mikbereich von 80dB mit einer oberen Leistungsgrenze von 20dBm bis 18 GHz. Prin-
zipiell kénnen hiermit auch gepulste Signale gemessen werden, jedoch nur deren Durch-
schnittsleistung. Dioden-basierte Messkopfe, NRP-Z85, von Rohde&Schwarz werden fiir
diese Messung bevorzugt, um die Spitzenleistung zu ermitteln. Der Frequenzbereich reicht
bis 40 GH z mit einer Maximalleistung von ebenfalls 20 d Bm. Die Auskopplung der Signale
wird mit Richtkopplern erreicht. Ausgangsseitig kann hier auch auf ein Leistungsdampf-

ungsglied zuriickgegriffen werden.

Die Kalibrierung des Messplatzes ist im Vergleich aufwendiger als fiir die Kleinsignal-
Untersuchung. Die Koppler und die |Z|-Probes miissen gewissenhaft in Bezug auf Ihre
Verluste analysiert werden. Im X-Band Frequenzbereich wird eingangsseitig der 772D
Richtkoppler von Keysight verwendet. Die Ausgangsleistung wird direkt {iber ein 30 dB-
Déampfungsglied gemessen. Die Auskopplung des Signals ist aufgrund der geringen Leis-
tung nicht notwendig, somit vereinfacht sich der Aufbau. Im Fall der Messung fiir die
hoherfrequenten Ku-Band Leistungsverstiarker werden Hohlleiter-Richtkoppler mit 30 und
40dB Kopplung von ATM genutzt, um die Transmissions-Verluste geringer als 1dB zu
halten.

Die Messung der Eingangsleistung ist unabhéngig von der Prézision des Signalgenerators
oder dem Ubertragungsverhalten des Vorverstirkers. Die Leistung am DUT kann allein

iiber die tatséchliche Messung am Koppler unter Beriicksichtigung der Kopplung und der
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Verluste aller nachfolgenden Elemente, in diesem Fall eine |Z|-Probe, nach Gleichung 2.1
ermittelt werden. Die Ausgangsleistung wird nach Gleichung 2.2 bestimmt und berticksich-

tigt ebenfalls die Transmissions-Verluste, sowie die Kopplung.

Pin,DUT = Pin,Messung + CLG - ILG + ILprobe (21)

Pout,DUT = Pout,Messung + CLout + ILprobe (22)

Wobei P, pessung Und Pout Messung die gemessene Leistung an den Messképfen in dBm,
CLi, und CLyy, die Kopplung des Ein- bzw. Ausgangskopplers in dB und IL,,qe die

Verluste einer Messspitze darstellen.

2.1.3 Messungen mit modulierten Signalen

Die Linearitédt von Verstérkerschaltungen kann anhand modulierter Signale analysiert wer-
den. Der hierfiir benttigte Messaufbau entspricht weitestgehend Abbildung 2.4, jedoch
wird ein Vektor-Signalgenerator als Signalquelle genutzt. Die Software SystemVue von Key-
sight ermoglicht die Generierung beliebig komplexer Signale, die anschliefend auf einen
Keysight E4438C {ibertragen werden kénnen. Der Frequenzbereich ist jedoch auf 6 GH z
begrenzt und deckt somit nicht den in dieser Arbeit angestrebten Frequenzbereich bis
14,5 GH z ab. Ein passiver Mischer wir aus diesem Grund hinzugefiigt. Dieser Aufbau wird
nur fiir die Analyse der Ku-Band Verstérker genutzt und eine in der Satellitenkommunika-
tion iibliche Frequenz von 12,8 GH z als Local Oscillator (LO) eingesetzt. Ausgangsseitig
wird zusétzlich zu der Ausgangsleistung auch das Spektrum aufgenommen, um die Nicht-
linearitat anhand des Schulterabstandes zu bestimmen. Abbildung 2.5 veranschaulicht den
Aufbau.

095-17GHz |
N
1 KAKA
CLin CLom Yy 1

12,8 GHz

p

in,Messung Poul,Messung

Abbildung 2.5: Schematische Darstellung des Messaufbaus fiir modulierte Signale.
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Die Ausgangsleistung wird iiber einen Leistungsmesskopf bestimmt, um die Durchschnitts-
leistung des modulierten Signals zu ermitteln. Das Verhéltnis von Spitzen- und Durch-
schnittsleistung, peak-to-average-power-ratio (PAPR), wird anschlieflend iiber das Qua-
drat des Scheitelfaktors, oder auch Crest-Faktor, ks unter Anwendung der komplementé-
ren Verteilungsfunktion (engl. complementary cumulative distribution function, CCDF)
mithilfe des Spektrum-Analysers ermittelt. Somit kann auf die Spitzenleistung relativ zur
Durchschnittsleistung geschlossen werden. Der Zusammenhang ergibt sich aus Gleichung
2.3 und 2.4.

|V;)eak|
kg = 2eokl 2.3
Ving (2.3)
2
PAPR = |Vpe“’“2| (2.4)
avg

Eine Erweiterung des Messaufbaus stellt die in [MRV117] erliuterte Methode dar. Hiermit
wird das System um eine Linearisierung im Frequenzbereich des Signalgenerators ausge-
baut.

10
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2.2 Passive Bauelemente

In diesem Kapitel werden alle passiven Strukturen und Bauelemente, die in der verwende-
ten Technologie zum Einsatz kommen, abgehandelt. Dabei handelt es sich um Strukturen
in Mikrostreifentechnologie auf dem Diinnschichtsubstrat AloO3. Die Analysen beinhalten

sowohl die gewissenhafte Simulation der Strukturen, als auch deren Messung.

Im Verlauf dieses Abschnitts werden das Substrat (2.2.1) und die Strukturen (2.2.2-2.2.6)
der Diinnschichttechnologie detailliert diskutiert. Nach einer analytischen Betrachtung der
elektrischen Figenschaften des Substrats und dessen Metallisierung in Bezug auf Verlus-
te und Leitungsimpedanzen, werden Diinnschichtwiderstiande, sowie die kapazitiven Ele-
mente MIM- und Interdigital-Kapazitat charakterisiert. Die induktiven Elemente, Bond-
Dréahte und Durchkontaktierungen bilden den Abschluss der passiven Elemente. Darauffol-
gend werden die grundlegenden Prinzipien und Eigenschaften des GaN-HEMTs diskutiert.
Anhand der verwendeten 250 nm Transistortechnologie von Wolfspeed, G40V4, werden we-
sentliche Kenngrofen fiir den Gleichstrom- (DC) und Wechselstromfall (AC) analysiert. Ei-
ne detaillierte Source- und Load-Pull Simulation gibt Aufschluss iiber die maximal erreich-

bare Ausgangsleistung und Power-Added-Efficiency der Technologie.

2.2.1 Substrat

Grundsétzlich kann bei der Entwicklung von elektrischen Schaltkreisen zwischen integrier-
ten Schaltungen (engl. Integraded Circiuts, kurz IC) und hybriden Aufbauten unterschie-
den werden. In Bezug auf hochfrequente Schaltungen sind die beiden Begriffe Monolithic
Microwave Integrated Circuit (MMIC) und Microwave Integrated Circuit (MIC) repra-
sentativ fiir integrierte und die hybride Realisierung. In MMIC Technologie ist die kom-
plette Schaltung auf dem Basismaterial, z. B. Gallium Nitrid (GaN) auf Silicium Car-
bid (SiC) oder Gallium Arsenid (GaAs), des Wafers eines Transistors integriert. Fliche
auf einem Wafer ist jedoch kostenintensiv und der Prozess sehr langwierig. Die Firmen
Wolfspeed [Wollba] - [Woll7a] und Qorvo [Qorl6b] - [Qorl6f] bieten neben den Foundry
Services auch Bare-Die Technologie an, d.h. Leistungstransistoren ohne zuséatzliche Be-
schaltung. Damit kann die Fléche auf einem Wafer und auch die Kosten reduziert werden.
Die Entwicklung der Anpassstrukturen verlduft auf einem separaten Substrat und fithrt

zu einer hybriden Realisierung der Schaltung.

11
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2.2.1.1 Diinnschichttechnologie

In dieser Arbeit wurde sich fiir Diinnschicht Technologie und Transistoren von Wolfspeed,
die in Kapitel 2.3 abgehandelt werden, entschieden. Bei dem verwendeten Substrat han-
delt es sich um Aluminiumoxid, AlsO3z, mit einem Aluminiumoxidgehalt von 99, 6% und
einer Dicke von 127 um (5mil). Die Substrathohe entspricht damit ca. der Dimension von
den Bare-Dies (100 um). Somit muss mittels Bonddrahtverbindungen zwischen Substrat
und Transistor nur die horizontale Distanz {iberbriickt werden und die Induktivitat wird
auf ein Minimum reduziert. Detaillierte Analysen diesbeziiglich folgen in Abschnitt 2.3.2.
Die geringe Dicke des Substrats macht dieses instabil und anfillig fiir Risse und Briiche
wahrend der Fertigung, vor allem aber wiahrend der Trennung der einzelnen Schaltungen

aus der 4 Zoll groflen Keramik.

Das Substrat zeichnet sich durch eine relative Permittivitdt von &, = 9,9 und einen ge-
ringen Verlustwinkel, der bei 1 M Hz mit tand = 2 - 10~* definiert ist, aus. Dielektrische
Verluste werden somit auf ein Minimum reduziert. Die Oberfliche ist zusétzlich poliert,
damit ergibt sich eine Rauigkeit von AR, = 0,05 um. Alle Eigenschaften des Substrats
sind in Tabelle 2.2 aufgelistet. Grundsétzlich stehen zwei Prozesstechnologien zur Verfii-
gung, die sich im Lagenaufbau der Metallisierung unterscheiden. Die Wahl steht zwischen
dem Palladium-Gold- und dem Titan-Wolfram-Gold-System. Die Unterschiede sind in der
Diffusionsbarriere und der dariiberlegenden Metallisierung zu finden. Titan (Ti) dient,
aufgrund der hohen Dichte von 4,50 g/cm?, als Grundlage fiir die Diffusionsbarriere. In
Verbindung mit Wolfram (W) ergibt sich eine sehr gute Loslichkeit und damit einfache
Realisierung fiir diinne, homogene Schichten, die im Sputterverfahren hergestellt werden.
Eine Nickel-Chrom-Schicht (NiCr) dient als Widerstandsschicht und zusétzlicher Haftver-
mittler zwischen Substrat und Metallisierung. Jedoch kann auf diese Schicht verzichtet
werden, sofern keine Widersténde notwendig sind. Abschlieflend werden die Strukturen
standardméaflig auf 4,5 pm Gold galvanisch verstirkt. Hohere Dimensionen bis zu 20 pm
sind moglich, jedoch mit dem Verlust an Prazision in Bezug auf Leiterbahnbreiten und
-abstdnde. Eine zusétzliche Verstiarkung der Diffusionsbarriere kann unter Einsatz von
Palladium (Pd) umgesetzt werden, wodurch Loétprozesse ohne weiteres moglich sind. Die
zusétzliche Schichtdicke von 200 nm fithrt zu erhéhten Toleranzen und die damit verbun-
denen Mindestbreiten und -abstdnde miissen grofier gewdhlt werden. Tab. 2.3 listet die

beiden Schichtsysteme detailliert auf.

In dieser Arbeit wurde das TiW-Schichtsystem gewéhlt, da dieses eine bessere Haftung der
Bonddrahtverbindungen gewéhrleisten kann, im Vergleich zum Pd-Lagenaufbau. Aufgrund
von hohen Strémen bis zu 3 A fiir die entwickelten Schaltungen, wird eine Kontaktverstér-

kung der Leiterbahnstrukturen auf 10 um eingesetzt. Die minimalen Leiterbahnabstinde

12
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Tabelle 2.2: Substrateigenschaften

Attribut Einheit Wert
Aluminiumoxidgehalt % 99,6
Permittivitit @1 MHz — 9,9 + 0,2
tand Q1 M Hz — 2.1074
Wiérmeleitfahigkeit W/m- K 33
Dicke um 127
Rauigkeit (RMS) wm 0,05

und -breiten steigen proportional zu der Kontaktverstiarkung, d.h. ein Mindestmaf} von
50 pum sollte moglichst nicht unterschritten werden. Damit eine hohe Prézision beibehal-
ten werden kann, wird eine doppellagige Maske fiir den Galvanikprozess vorgesehen, um
einer eventuellen Pilzbildung vorzubeugen. Diese wiirde einer Verjiingung der Abstédnde
zwischen den Leiterbahnen im oberen Bereich der Metallisierung mit sich ziehen. Eine
nahere Erlauterung folgt in Abschnitt 2.2.4.

Das hochpermittive Substrat ermoglicht eine Miniaturisierung der Verstarkerschaltung
und im gleichen Zug koénnen, in Verbindung mit der geringen Hoéhe, sehr niederohmi-
ge Impedanzen realisiert werden. Generell existieren Substrate mit hoherer Permittivi-
téat [Lab13], jedoch steigen die ohmschen Verluste im gleichen Zug enorm an. Analysen dies-

beziiglich werden im nachfolgendem Abschnitt diskutiert.
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2.2.1.2 Mikrostreifenleitung

Alle Parameter des Substrats und der Metallisierung sind hinreichend definiert und analyti-
sche Betrachtungen in Bezug auf Leitungsdimensionen und -verluste kénnen durchgefiihrt
werden. Abbildung 2.6 stellt den Aufbau einer Mikrostreifenleitung und das Ersatzschalt-

bild inklusive wichtiger Parameter fir die folgenden Analysen grafisch dar.

Abbildung 2.6: (a) Grafische Darstellung einer Mikrostreifenleitung und (b) das Er-
satzschaltbild.

Die charakteristische Impedanz in Abhangigkeit der Leitungsbreite ist in Abbildung2.7(a)
dargestellt. Die komplexe Gleichung2.5 bildet die Grundlage der Betrachtung [BGBT79,
S.87ff.]. Zwei Félle werden hierbei unterschieden, den Grenzwert bildet das Verhéltnis
zwischen Leitungsbreite W und Substrathdhe h.

60 'zn<8~h+o,25-Weff> JW/h < 1
Zy = ) VEreit Wers h ) (2.5)
120 (W 0% -
T <+1,393+0,667-ln{+1,444}) W/h > 1
Ereff \ h
e+1 e —1
r.e - 2.6
Ereff 2 + 5 ( )
1% 1
W+0,398-t-<1+ln{4-7r.}) JW/h < —
eff 2.5 1 :
W+0,398-t-<1+zn{4-w-t}> W/h = o

Die entsprechenden Leitungsbeldge in Abhéngigkeit der charakteristischen Impedanz sind
aus Abbildung2.7(b) zu entnehmen. Diese kénnen analytisch mit den Gleichungen 2.8
und 2.9 [Kom05, S.72 ff] approximiert werden, wobei ¢ die Lichtgeschwindigkeit reprisen-

tiert.

(2.8)
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O = _VEreff (2.9)
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Abbildung 2.7: Analytische Betrachtungen der (a) charakteristischen Impedanz Zj
und (b) Kapazitats- und Induktivitdtsbelag in Relation zu der Leitungsbreite.

Mit zunehmender Frequenz spielt der Skin Effekt eine wichtige Rolle, mit der verein-

fachten Gleichung 2.10 kann die Eindringtiefe des Stroms in den Leiter berechnet wer-

den [Whe42].
b= 2= | (2.10)
Who Wit

Das Leiterbahnsystem Gold ist mit dem spezifischen Widerstand p = 2,214 - Qmm?/m,
bzw. der elektrischen Leitfihigkeit o = 4,1 - 107 S/m charakterisiert. Die absolute Per-
meabilitdt p setzt sich aus der relativen Permeabilitdt von Gold p, = 0,999971 und
der magnetischen Feldkonstante po = 47 - 1077 Vs/Am zusammen. Abbildung 2.8(a)
stellt den Zusammenhang zwischen Eindringtiefe und Frequenz grafisch dar. Diese be-
tragt ca. 0,5 pum bei 20 GHz und ist somit um ein Zehntel grofer als die Rauigkeit von
A R, = 0,05 um. Demzufolge ist davon auszugehen, dass der Einfluss der Rauigkeit auf

die ohmschen Verluste im angestrebten Frequenzbereich vernachléssigbar gering ausfallen

wird.

Des Weiteren kann auf Grundlage der Eindringtiefe Aufschluss auf den Einfluss des Haft-
verbinders und der Diffusionsbarriere (Tabelle 2.3) gegeben werden. Im Fall einer schlecht-
leitenden Metallisierung, z.B. NiCr oder Ti, wiirde ein Spannungsabfall und damit Ver-
luste in den Leitungsstrukturen auftreten. Abbildung 2.8(b) stellt einen Bezug zwischen
Eindringtiefe und der jeweiligen Metallisierungsschicht (Au, NiCr und TiW) her. Hierbei
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Abbildung 2.8: Analytische Betrachtungen der (a) Eindringtiefe in Abhangigkeit der
Frequenz und (b) der Metalllagen in Relation zu der jeweiligen Eindringtiefe.

o
=
o
o1
o

ist der Skin Effekt innerhalb der Lagen auf deren horizontale Dimension ¢ bezogen. Das
relative Verhéltnis von ¢/§ fir die NiCr-Widerstandsschicht betragt <0.01%, bzw. <0.3%
fiir die TiW-Diffusionsbarriere bis zu einer Frequenz von 50 GHz. Auf Grundlage die-
ser Analysen werden die hierdurch verursachten ohmschen Verluste der beiden Lagen als
gering fiir den angestrebten Frequenzbereich bis 15 GHz erachtet. Diese Annahme wird
folgend durch weitere analytische Betrachtungen, sowie Simulationen und Messungen be-
starkt.

Unter Anwendung der folgenden Gleichungen [BGB79, S.87 ff.] konnen detaillierte analyti-
sche Betrachtungen Aufschluss in Bezug auf ohmsche und dielektrische Verluste der Diinn-
schichttechnologie geben. Leitungsverluste konnen mit Formel 2.11 approximiert werden.
Die vorher erwahnten Verluste durch die Rauigkeit werden durch empirische Analysen

[HB75] in die Leitungsverluste einbezogen (Gleichung2.13).

2 — (W - h)?
1,38 A- Rr 32 ( )2 JW/h < 1
h-Zy w
32+ ()
Qe = oo W (2.11)
-7 - ) :
6,1-10*5-14-%- %Wih JW/h > 1
41,444
h
h 1,2 2.B 2rW W/h < o=
A:1+-(1+ ’5-ln< )) .B = m / 2 (2.12)
w ™ t h ,W/hZ%
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:ac-

1 —I-% - arctan (1.4 . (Afa>2>] (2.13)

Die Rauigkeit des Substrats hat vorwiegend Einfluss auf die Verluste, sobald diese gleich
oder grofler als die Eindringtiefe ist. Aus Abbildung 2.9(a) ist jedoch zu entnehmen, dass
diese, durch das polierte Substrat, gering ausféllt. Die auftretenden dielektrischen Verluste
durch den Verlustwinkel des Substrats (tané = 2 - 10~%) fallen hoher aus und werden wie

folgt approximiert.

Er  Ereff — 1 ' tand - f

Qq = 27,3 .
er—1  \[Erefs c

(2.14)

Der Parameter R repréasentiert den Flachenwiderstand der Mikrostreifenleitung, W und
t die Breite und Hohe der Leitung. Eine grafische Darstellung der Gleichungen 2.11-2.14
ist in Abbildung 2.9(a) veranschaulicht. Es ist zu erkennen, dass die dielektrischen Verlus-
te mit ag = 9,5-1073dB/cm bei 20 GHz, wie erwartet, gering im Vergleich zu den
ohmschen Verlusten mit o/, = 4,4 - 10" dB/cm ausfallen. Die Rauigkeit hat nur ei-
nen geringen Anteil mit 3,1 - 1073 dB/cm an den ohmschen Verlusten. Die Simulation
zu dieser Betrachtung wurde mit Advanced Design System von Keysight Technologies
durchgefithrt. Die darin enthaltene Software Momentum ist ein 2.5D-Solver und eignet
sich hervorragend fiir planare Strukturen. Hierbei wurde sowohl der Verlustwinkel, als
auch die Rauigkeit des Substrats einbezogen. Im Vergleich mit der Messung, als auch
in Bezug auf die analytischen Betrachtungen, ergeben sich akkurate Ergebnisse (Abbil-
dung2.9(b)).

10° E T T = 0,8 T T T T T T

E ; = EM Simulation
— -1 - — Messun
E 10 K ? E 0.6 - Analytifch N
~ [ = ~ 3
S w2k = J
=y - 3 & 0,4 |- _|
ug_ 1073 | = dielektr. Verluste E ug_
:E ohmsche Verluste |4 :E 02 L |
O 104 | Rauigkeit E o v

Total ;
10-5 | T T T 04 Lo
0 10 20 30 40 50 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

(a) (b)

Abbildung 2.9: (a) Analytische Betrachtungen der ohmschen und dielektrischen Ver-
luste einer 110 um breiten Mikrostreifenleitung und (b) die Messung im Vergleich zu
der EM-Simulation.
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2.2.2 Diinnschicht-Widerstande

Der Lagenaufbau der Technologie erméglicht, wie bereits erwédhnt, die Verwendung von
Dinnschichtwiderstdnden, diese bieten eine hohe Prézision, geringe Temperaturabhéngig-
keit und geringe parasitire Effekte im Vergleich zu diskreten, gehdusten Bauelementen.
Die Widerstande konnen als Gate-Vorwiderstand oder in einem Stabilitdtsnetzwerk einge-
setzt werden. Eine weitere Anwendung ist auch die Erstellung von Kalibrierstandards auf
dem Substrat. Die Basis der resistiven Schicht bildet eine Nickel-Chrom Legierung, welche
auch als Haftvermittler zwischen Substrat und Metallisierung fungiert. Bei der Dimensio-
nierung ist ein Mindestmaf} von 50 ym in Lénge und Breite der Schicht einzuhalten. Durch
nachtréagliches Trimmen der Widerstdnde kann hier auch eine Breite von 25 ym erreicht
werden, damit ist aber ein erheblicher Mehraufwand verbunden. Abbildung 2.10(a) stellt
einen simplen Layoutentwurf eines Diinnschichtwiderstandes mit einzuhaltenden, iiberlap-

penden Ridndern der Zufithrungsleitungen dar.

(]
o

oy}
|

Abbildung 2.10: Dimensionierung eines Diinnschichtwiderstands in (a) vereinfachter
Form und (b) Serpentinen-Form.

Der ohmsche Widerstand in Abhédngigkeit der Dimensionen der Widerstandsschicht lédsst
sich mit Formel 2.15 berechnen [Bah03, S.253].

R=

+ D
o

= Ry - (2.15)

L
B
Der Flachenwiderstand Rp (€2/Sq) ergibt sich aus dem spezifischen elektrischen Wider-
stand des verwendeten Materials, hier py;cr = 1, SQ'ﬁmQ, und dessen Dicke ¢ mit 10 bis

160 nm (Tab. 2.3). Das Verhéltnis, und nicht die absoluten Werte, von Lénge zu Breite

ist ausschlaggebend fiir den Widerstandswert. Hochohmige Widersténde kénnen zum Bei-

spiel durch eine Serpentinen-Form erreichen werden 2.10(b), wobei ein Mindestabstand
zwischen den Bahnen von ebenfalls 50 ym eingehalten werden muss. Sehr geringe Wider-
stande sind hingegen technisch schwer zu realisieren. Die Notwendigkeit einer sehr breiten,
aber kurzen Schicht fiihrt mit steigender Frequenz zunehmend zu parasitaren Effekten, vor-

wiegend dem Kapazititsbelag zuzuschreiben. In Abbildung 2.11(a) ist die vorangegangene

19



2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

Formel grafisch dargestellt.
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Abbildung 2.11: Grafische Darstellung des (a) Widerstandswertes und (b) der Ab-
hingigkeit des Flachenwiderstands von der NiCr-Schichtdicke.

Abgebildet ist der resultierende Widerstandswert iiber das Verhéltnis von Lénge und Brei-
te der Schicht fiir verschiedene Flédchenwiderstinde von 20 bis 160€2/Sq. Der minimal
erreichbare Wert innerhalb der Design-Richtlinien liegt bei Ry = 3,32 mit einem Fla-
chenwiderstand von 20€2/Sq. Die obere Grenze liegt bei mehr als 2002, je nach Flachen-
widerstand. Es gilt jedoch zu beachten, dass die Prozesstoleranzen nur bei einer diinnen
Schicht eingehalten werden koénnen, d.h. Toleranzen steigen proportional zu der Dicke
der Widerstandsschicht. Zusétzlich bleiben unter Anwendung einer hohen Schichtdicke
Sputter-Reste auf der Keramik zuriick, die nur mit hohem Aufwand per Laser entfernt
werden kénnen. Abbildung2.12 verdeutlicht das Problem anhand von gekoppelten Struk-
turen (2.12(a)) und Mikrostreifenleitungen (2.12(b)). Im ungiinstigsten Fall kénnen hier-

durch Kurzschliisse entstehen.

(a) (b)

Abbildung 2.12: Sputter-Reste durch eine zu dicke NiCr-Schicht fiir (a) gekoppelte
Leitungen und (b) Mikrostreifenleitungen.

Zusétzlich treten Dickentoleranzen der NiCr Schicht iiber die komplette Keramik auf und

fithren zu Abweichungen von ca. 5%. Durch das Trimmen jedes einzelnen Widerstandes,
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

kann jedoch nachtréglich eine hohe Genauigkeit in Bezug auf den Widerstandswert er-
reicht werden. Der Trimmschnitt bei diesem Verfahren ist ca. 20 um breit. Abbildung2.13
verdeutlicht das Prinzip. Es gilt zu beachten, dass das Verhéltnis zwischen Linge und
Breite nur positiv korrigiert werden kann. Daher empfiehlt es sich die Strukturen in der

Entwicklungsphase breiter auszulegen.

[nd} (Tend) (0]

Abbildung 2.13: Trimm-Schnitte in den Variationen (a) gerader Schnitt, (b) recht-
winkliger Schnitt und (c) Verjingung der Widerstandsschicht.

Im weiteren Verlauf der Arbeit wird ein Flichenwiderstand von 50€/Sq gewihlt, das
entspricht einer Schichtdicke von ¢ = 20nm (Abbildung2.11(b)), um die Toleranzen in
Lange und Breite der planaren Strukturen niedrig zu halten. Die Trimm-Schnitte wurden
entsprechend Abbildung 2.13(c) durchgefiithrt, um Diskontinuitdten auf der Leitung zu

umgehen.

Im Prinzip kann der Widerstand als eine sehr verlustbehaftete Mikrostreifenleitung ange-
sehen werden. Das Ersatzschaltbild ist in Abbildung 2.14 zu sehen. Dargestellt sind sowohl
die Zufiihrungsleitungen, hier als verlustlos angenommen, und das Modell der planaren Wi-
derstandsschicht. Der Substratleitwert Gg,,, kann fiir die Keramik vernachlassigt werden,
weil diese eine sehr hohe Isolation, bzw. einen hohen spezifischen Durchgangswiderstand
mit mehr als 10 Qem, bietet. Im Fall niedriger Frequenzen ist nur der Widerstandsbe-
lag Ry;c, von Bedeutung. Mit steigender Frequenz erhoht sich der Einfluss der beiden
parasitdren Elemente Ly, der Induktivititsbelag, und Cyg,,, der Kapazitdtsbelag. Die-
se konnen analytisch mit den Gleichungen 2.8 und 2.9 auf Abschnitt 2.2.1.2 approximiert

werden.

LPad

I
T

Abbildung 2.14: Ersatzschaltbild fiir einen Diinnschichtwiderstand inkl. Zufiihrungsleitungen.

Eine Leitungsbreite von 100 um, die fiir alle Teststrukturen verwendet wurde, um die

Dimensionen an eine 50 €2 Leitung der Breite von 110 um anzupassen, resultiert in einem
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

Induktivitits- und Kapazititsbelag von LINZ-CT = 0,438 nH/mm, bzw. C,IS'ub = 0,162 pF/mm.
Durch Variation der Lange nach Formel 2.15 werden die Werte 20, 50 und 100 €2 realisiert.
Das induktive Verhalten der Leitungsstrukturen iiber die Frequenz ist sowohl in der Simu-
lation als auch in der Messung zu beobachten (Abbildung2.15(a) und 2.15(b)). Je nach
Anwendungsfall muss die komplexe Impedanz beriicksichtigt werden. Innerhalb dieser Ar-
beit wird diese Technologie jedoch nur fiir den Gate-Vorwiderstand verwendet und die
parasitiaren Effekte sind als vernachlédssighar einzuschétzen. Die Simulation wurde in ADS
Momentum durchgefithrt und der Vergleich zu der Messung weist nur geringe Abweichun-
gen bis 20 GH z auf. Die hohe Genauigkeit fiir niedrige Frequenzen wird durch Trimmen
der Widerstandsschicht (Abbildung2.13(c)) erreicht.

20 I I
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m— 100 Q
10 4

Im{z} (Q)

o
>
*-0-0000

o

|
[

0 20 40 60 8 100 120
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(a)

Abbildung 2.15: Simulation (Linie) und Messung (Symbole) der Widerstandswerte
(a) Real- und Imaginér-Anteil, (b) Smith Diagramm.

(a) (b) (c)
Abbildung 2.16: Teststrukturen (a) 202, (b) 50 und (c) 100 Q.
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

2.2.3 Diinnschicht-Kapazitaten

Ein weiteres Element, welches auf der Keramik realisiert werden kann, ist die MIM-
Kapazitat (Metal-Isolator-Metal). Im Prinzip besteht diese aus zwei Elektroden, die durch
ein Dielektrikum voneinander getrennt sind (Abbildung2.17). Die Isolation wird unter
Anwendung von Polyimid (Pl) erreicht, dessen Eigenschaften in Tabelle2.4 gelistet sind.
Die Pl-Schicht wird im letzten Prozessschritt aufgetragen, nachdem alle Leiterbahnen auf
ihre endgiiltigen Dimensionen verstérkt und alle Widerstéande freigestellt wurden. Die Top-

Elektrode wird galvanisch auf die Dicke der restlichen Strukturen angepasst.

Tabelle 2.4: Elektrische Eigenschaften von Polyimid

Attribut Einheit Wert
Permittivitat @1 M Hz — 3,3+ 0,2
tand Q1 MHz — 7..14-1073
Dicke um 3 — 50
Durchschlagsfestigkeit kV/mm > 8

Abbildung 2.17: MIM-Kondensator inkl. Zufiihrungsleitungen.

Ausschlaggebend fiir die Wahl der Schichtdicke stellt in dieser Abhandlung die Durch-
schlagfestigkeit mit >8 kV/mm, bzw. >8 V/um dar. Spannungsspitzen von bis zu 100V
sind am Ausgang der entwickelten Leistungsverstirker zu erwarten, d.h. die P1-Schicht
sollte hoher sein als 12,5 um. Der Prozess bietet Schichtstéarken von 3 bis 50 um, demzu-
folge ist eine technische Realisierung moglich. Die Abhéngigkeit des Kapazitdatswerts von
den Dimensionen kann nach der allgemeinen Formel fiir einen gewohnlichen Plattenkon-

densator ermittelt werden (Gleichung2.16).

_50'5T-A
N t

C (2.16)
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

Abbildung 2.18(a) stellt den Zusammenhang zwischen Fliche und Kapazitiatswert gra-
fisch dar. Es ist zu erkennen, das Werte zwischen 1 - 1072 und 90 pF realisierbar sind.
Im Fall von hochfrequenten Anwendung gilt jedoch zu beachten, dass diese Struktur ei-
ne parasitire Parallelkapazitit gegen Masse proportional zu der Elektrodenfliche dar-
stellt. Hinzu kommt der Induktivitatsbelag und die sehr geringe Kapazitat zwischen der
Bottom-Elektrode und der Briicke von der Top-Elektrode zu der Zufiihrungsleitung. Ab-
bildung 2.18(b) stellt den simulierten Kapazitatswert und die Selbst-Resonanzfrequenz in
Abhéngigkeit der Flédche fiir eine quadratische Struktur dar. Es ist gut zu erkennen, dass
die Resonanz mit steigender Flache asymptotisch abfillt. Die realisierbaren Kapazitédten
mit einer Resonanzfrequenz oberhalb von 10 GH z sind auf ein Maximum von 0,5 pF’ mit

0.25 mm? begrenzt, wobei dieser Wert schon als kritisch anzusehen ist.
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(a) (b)

Abbildung 2.18: Grafische Darstellung des (a) Kapazitdtswertes und (b) Abhéngig-
keit der Selbst-Resonanzfrequenz in Bezug auf eine quadratische Elektrodenflache.

Die parasitdren Elemente bestimmen die Resonanzfrequenz der Struktur. In Abbildung 2.19
[KMCS90] ist das Ersatzschaltbild dargestellt. Die Darstellung der Reaktanz in Abhéngig-
keit der Frequenz veranschaulicht dieses Verhalten (Abbildung 2.20). Ein MIM-Kondensator

mit einer Elektrodenkfliche von A = 0, 25 mm?

resoniert bei ca. 10,8 GH z, aufgrund der
Elemente L und Cj. Mit steigender Fldche verschiebt sich dieser Punkt hin zu niedri-
gen Frequenzen. Die zweite Resonanz ist auf die Elemente L und Cy zuriickzufithren, Co
stellt eine geringere Kapazitit als €y dar und ist aus diesem Grund in einem héheren
Frequenzbereich angesiedelt. Die Kapazitiat Cp,; ist fiir die Zwei-Tor-Analyse von geringer
Bedeutung, eine Resonanz liegt oberhalb von 20 GHz. In dem Punkt der L-C Resonanz
schldagt die Kapazitdt zu einer Induktivitdt um und stellt einen Kurzschluss dar. Davor
steigt der effektive Kapazititswert exponentiell an, d. h. die Kapazitit ist an dieser Stelle
sehr empfindlich gegeniiber Toleranzen durch den enormen Anstieg. Aus diesem Grund

werden Kapazitdten hauptsichlich unterhalb der Resonanzfrequenz eingesetzt, sofern ein
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

kapazitives Verhalten erzielt werden soll.
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Abbildung 2.19: Ersatzschaltbild fiir eine MIM-Kapazitét.
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Abbildung 2.20: Reaktanz einer quadratischen Struktur in Abhéngigkeit der Frequenz.

Die Toleranzen des Kapazitdtswerts sind abhéngig von der Schichtdicke. Die Abweichun-
gen liegt bei ca. 15 + 2 um, d.h. 25% und sind nach eigener Einschidtzung zu hoch, um
in dem angestrebten Frequenzbereich verldssliche Ergebnisse in Bezug auf den Vergleich
zwischen Realitdt und Simulation liefern zu kénnen. Aus diesem Grund und dem zusétzli-
chen technologischen Aufwand werden diese MIC-Kapazititen nicht realisiert und finden

keinen Einzug in den Schaltungsentwurf.
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2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

2.2.4 Interdigital Kapazitaten

Eine weitere Moglichkeit Kondensatoren auf dem Substrat zu realisieren sind Interdigital
Kapazitaten, die sowohl zur Realisierung von Koppelkondensatoren als auch der Impedanz-
anpassung dienen kénnen. Die Dimensionen und variable Parameter sind in Abbildung 2.22
skizziert. Die mechanische Symmetrie der Struktur bezieht sich bewusst auf die horizon-
tale Achse, sodass die Feldverteilung ebenfalls dieser Symmetrie zugrunde liegt. Deswegen
ergibt sich eingangs- und ausgangsseitig eine unterschiedliche Anzahl der Leitungen. Das
hat jedoch den Vorteil einer homogenen Stromverteilung auf der Mikrostreifenleitung fiir

Ein- und Ausgang der Struktur.

Der effektive Kapazititswert hingt von vielen Faktoren ab, ausschlaggebend sind jedoch
die Anzahl und Lénge der gekoppelten Leitungen, sowie deren Abstand zueinander. Im
Prinzip kann das Verhalten aus der Gleichung eines gewohnlichen Plattenkondensators
(Gleichung 2.16) abgeleitet werden. Hierbei entspricht ¢ dem Abstand zwischen den ge-
koppelten Leitungen. Damit eine mdoglichst grofle Kapazitédt erreicht werden kann, muss
bei der Dimensionierung der Struktur auf das Minimum der Design-Richtlinien zuriickge-
griffen werden (Abschnitt 2.2.1). Sowohl Leiterbahnabstand, als auch -breite werden auf
50 um festgelegt. Ein harter Impedanzsprung und eine erhéhte Stromdichte an Ecken fiir
den Ubergang zwischen den Zufiihrungsleitungen, W; und W, und der Interdigital Ka-
pazitit wird durch eine lineare Taper-Struktur [Rai9l] abgeschwécht. Dieses Vorgehen
reduziert vor allem die Reflexion der Diskontinuitdt und die damit verbundenen Verlus-
te.

L 100 um

|1 > —>

50um3 / I
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=
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Abbildung 2.21: Layout-Dimensionen einer Interdigital Kapazitat.
Die Anzahl und Lénge der gekoppelten Leitungen hat neben dem Kapazitdtswert auch
primdr Einfluss auf die SRF. Der Kapazititswert steigt proportional zu der Fingeran-

zahl, aber gleichzeitig sinkt die SRF. Diese Beziehung lasst sich aus dem &quivalenten
Ersatzschaltbild (Abbildung 2.22) ableiten. Die Serienresonanz wird mafigeblich durch die
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Abbildung 2.22: Ersatzschaltbild einer Interdigital Kapazitat.
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Abbildung 2.23: Simulierte Selbst-Resonanzfrequenz und Kapazitdtswert in Abhén-
gigkeit der Fingerlange und -anzahl.

Serienkapazitiat zwischen den Fingern und den parasitéren, induktiven Eigenschaften die-
ser bestimmt. Beide Werte verhalten sich proportional zu Fingerldnge und -anzahl, d.h.
mit zunehmender Kapazitdt wird die SRF in den niedrigen Frequenzbereich verschoben.
Die Strukturen mit drei, fiinf und sieben gekoppelten Leitungen wurden aufgrund der
Komplexitat mit dem 3D-Simulator EMPro von Keysight simuliert und analysiert. Das
beschriebene Verhalten kann durch die Simulation verifiziert werden. Abbildung 2.23 stellt
die simulativ ermittelten Werte fiir Resonanzfrequenz und Kapazitét der drei Varianten in
Abhéngigkeit der Lange der Struktur dar. Eine nahezu lineare Beziehung zwischen Kapa-
zitdt und Fingerldange ist festzustellen. Die Resonanzfrequenz hingegen féllt asymptotisch
ab, dhnlich des MIM-Kondensators.

Fiir ein besseres Verstdndnis und um einen Vergleich zu den MIM-Kondensatoren her-
stellen zu kdnnen, bietet es sich an, diese Abhéngigkeiten auf die Fliche der Interdigital
Kapazitdten zu beziehen (Abbildung2.24), welche mit Gleichung2.17 bestimmt werden
kann. Die Parameter L und N entsprechen der Lénge der Leitungen, bzw. deren An-
zahl.

27



2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

1 e —~ 20 T T
——— 3 Finger T ——— 3 Finger
0,8 |- = 5 Finger || e ——— 5 Finger
m = 7 Finger g 15 |- = 7 Finger |
[ . =] .
= 06| MiM L z MiM
- N — et
2 I
N
I 041 = 2
S E 10 |- .
0,2 - . =
w
Q0
©
0 | | | | noog | | | |
0 0.2 0,4 0,6 0,8 1 0 0.2 0,4 0,6 0,8 1
Fliche (mm?) Fliche (mm?)

(a) (b)

Abbildung 2.24: Simulativ bestimmte Werte fiir (a) Kapazitit und (b) Selbst-
Resonanzfrequenz in Bezug auf die Fliche der gesamten Struktur.

A=N-t+(N—-1)-t-(L+t) (2.17)

Eine geringe Anzahl an gekoppelten Leitungen resultiert in einer hohen parasitiren Induk-
tivitat, d. h. die Resonanzfrequenz sinkt drastisch (Abbildung2.24(b)). Diese Induktivitat
kann bei konstanter Kapazitdt durch eine héhere Anzahl von Fingern kompensiert wer-
den, jedoch wird die gesamte Struktur hierdurch breiter. Des Weiteren ist die effektive
Kapazitét, fiir niedrige Frequenzen im kH z-Bereich, bezogen auf die Fldche der Struktur
unabhéngig von Fingeranzahl- und -linge (Abbildung2.24(a)). Folglich gilt es darauf zu
achten, die Induktivitdt auf ein Minimum zu reduzieren und den Impedanzsprung zwi-
schen Zufiihrungsleitungen und der kapazitiven Struktur gering zu halten. Ein Mittelweg
ist die Struktur mit fiinf gekoppelten Leitungen, welche hierdurch nicht zu breit und die
parasitdre Induktivitdt nicht zu hoch wird. Ein weiterer wichtiger Punkt ist die Giite
des Kondensators, Abbildung 2.25 vergleicht alle Strukturen. Aufgrund des verlustbehaf-
teten Dielektrikum (Tabelle 2.4) zwischen den Elektroden der MIM-Kapazitét, steigen die
Verluste und folglich sinkt die Giite. Im Fall der IDCs befindet sich das elektromagneti-
sche Feld sowohl in Luft, als auch im Substrat (QTEM). Die dielektrischen Verluste der
Keramik wurden bereits analysiert (Abbildung2.9(a)) und fallen sehr gering aus. Die Um-
gebungsverluste in Luft konnen als vernachlissighar angesehen werden. Die proportional
zur Fingeranzahl steigende Giite lésst sich durch die verringerte Serieninduktivitdt der

Leitungen erklédren.

Die Kapazitatswerte fallen in Relation zu den mechanischen Dimensionen gering im Ver-
gleich zu MIM-Kapazititen aus. Abbildung 2.24(a) stellt beide Varianten gegeniiber. Die

Vorteile der Interdigital-Kapazitét in Bezug auf die technische Realisierung und Toleranzen
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Abbildung 2.25: Simulierte Giite in Abhéngigkeit des Kapazitdtswert bei 10 GH z.

iiberwiegen jedoch. Aus wirtschaftlicher Sicht ist kein zusétzlicher Prozessschritt notwen-
dig, d. h. die Prozesslaufzeit ist kiirzer und die Kosten kénnen reduziert werden. Der wohl
ausschlaggebende Aspekt fir die Wahl der IDCs sind jedoch die Toleranzen, diese sind
nur auf die Metallisierung zuriickzufiihren (Tabelle 2.2). Mit einer Leiterbahnbreite von
50 um und einer maximalen Abweichung von + 2 pum ergibt sich ein relativer Fehler von
ca. 8%. Dieser ist somit geringer als bei dem MIM-Kondensator und ist diesem vorzuzie-

hen.

Im Folgendem werden die komplexen Strukturen mit drei, bzw. fiinf gekoppelten Lei-
tungen analysiert und die Simulation mit den Messungen verglichen. Die Teststruktu-
ren inklusive Probe-Pads sind in Abbildung2.26 und 2.29 dargestellt. Bei den Kapazi-
tdten mit geringer Anzahl an Leitungsstrukturen handelt es sich um die Langen von
0,35mm, 0,6 mm und 0,8 mm, welche als Zwei-Tor simuliert und gemessen wurden. Der
Eingangs-Reflexionsfaktor ist in Abbildung 2.28(a) im Smith-Diagramm dargestellt. Die
Zufiithrungsleitungen wurden in allen drei Féllen herausgerechnet, d.h. die Referenzebe-
ne bezieht sich auf den Punkt direkt vor der Struktur (Abbildung2.26(a)). Die Metho-
de dahinter wurde bereits in Abschnitt 2.1.1 diskutiert. Die TRL Kalibration liefert
zuverldssige Ergebnisse. Der Vergleich zwischen Messung und Simulation weist nur ge-
ringe Abweichungen bis 20 GHz auf und ein kapazitives Verhalten ist deutlich erkenn-

bar.

Der effektive Kapazitiatswert iiber die Frequenz wird durch Gleichung?2.18 aus den Y-
Parametern ermittelt. In Abbildung 2.28(a) ist der Vergleich zwischen Messung und Simu-

lation dargestellt. Es ist eine Abweichung zwischen den Werten zu erkennen, dieser wird
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(b) (c)
Abbildung 2.26: Teststrukturen (a) 0,8 mm, (b) 0,6mm und (c) 0,35 mm.
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Abbildung 2.27: Si; der Teststrukturen fir (a) 0,8 mm, (b) 0,6mm und (c) 0,35 mm.
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Abbildung 2.28: Simulierte (durchgezogene Linien) und gemessene (Symbole) (a) Ka-
pazitit und (b) Reaktanz fiir die Teststrukturen mit drei gekoppelten Leitungen.

mit zunehmender Fingerldnge pragnanter. Abbildung 2.28(b) stellt die Reaktanz der Struk-
turen in Abhéngigkeit der Frequenz dar. Mit der Anndherung an die SRF ist eine deutliche
Abnahme der Reaktanz hin zum Kurzschluss erkennbar. Simulation und Messung liefern
iibereinstimmende Ergebnisse, wenn auch hier eine zunehmende, geringe Abweichung mit

zunehmender Fingerlange erkennbar ist.

_Im{Y}? + Re{Y1}?
2rf - Im{Ya}

C= (2.18)
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Abbildung 2.29: Teststrukturen (a) 0,8 mm, (b) 0,6 mm, (c) 0,35mm und (d) 0.30 mm.

Tabelle 2.5: Leiterbahnbreiten und -absténde
# 1 2 3 4 5
Breite (um) 61,79 59,85 59,79 60,08 58,94

Abstand (um) 39,57 40,08 40,57 40,06 42,16

Die Ergebnisse der Strukturen mit fiinf gekoppelten Leitungen fithren zu gleichen Erkennt-
nissen. Die S-Parameter weisen ein kapazitives Verhalten auf, wobei hier der Vergleich zwi-

schen Messung und Simulation geringere Abweichung aufweist.

Ebenfalls ist hier in der Messung eine geringer Versatz zwischen der gemessenen und simula-
tiv ermittelten effektiven Kapazitét festzustellen, der mit steigender Fingerldnge zunimmt.
Dennoch stimmen beide Werte gut iiberein. Die Resonanzfrequenz liegt fur die ldngste
Struktur von 0,8 mm bei ca. 18,5 GHz (Abbildung 2.31(b)).

Im oberen Bereich der Mikrostreifenleitung bildet sich durch die Kontaktverstarkung auf
10 pm ein Pilz aus, der zu einer Verjiingung der Absténde fiihrt, d. h. die Kapazitdtswerte
steigen geringfiigig an. Die mechanischen Dimensionen der Strukturen wurden mithilfe ei-
nes hochauflésenden Mikroskops untersucht. Abbildung 2.32 stellt exemplarisch zwei Mes-
sungen dar. Die Abweichungen wurden iiber fiinf Strukturen gemessen (Tabelle 2.5) und
eine konstante Abweichung von 410 um fiir Leitungsbreiten, bzw. —10 um fiir -absténde,
ermittelt. Dieser Wert kann ohne Weiteres in die Simulation einbezogen werden und da-

durch zu akkuraten Ergebnissen fiithren.

Analog zu den MIM-Kondensatoren, spielt die Durchschlagfestigkeit nattirlich auch fiir
die IDCs eine grofie Rolle. Diesbeziiglich gibt es keine Informationen fiir den verwendeten

Prozess, dieser wurde bis jetzt nur bei geringen Spannungen eingesetzt. Aus diesem Grund
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Simulation

¢ Messung

(c) (d)
Abbildung 2.30: Teststrukturen (a) 0,8mm, (b) 0,6 mm, (c) 0,35mm und (d) 0.30 mm.
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Abbildung 2.31: Simulierte (durchgezogene Linien) und gemessene (Symbole) (a) Ka-
pazitit und (b) Reaktanz fir die Teststrukturen mit fiinf gekoppelten Leitungen.

wurden eigenstindige Analysen in einem klimatisierten Raum unter einer konstanten Tem-

peratur von 21 C und einer, leider nicht definierten Luftfeuchtigkeit, durchgefiihrt. Die

Versuche umfassen das Anlegen einer Gleichspannung an die Kondensatoren. Die Span-
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(a) (b)

Abbildung 2.32: Messung der mechanischen Dimensionen der Teststrukturen (a)
0,35mm und (b) 0,6 mm

Abbildung 2.33: Interdigital Kapazitit nach Spannungsdurchschlag.

Tabelle 2.6: Durchschlagspannung
# Spannung (V) Abstand (um)

1 213 40
2 219 40
3 216 40

nung wird kontinuierlich erhéht, bis es zu einem Durchschlag kommt. Hierbei wurden drei
proben untersucht und eine Durchschlagspannung von mehr als 200 V' ermittelt (Tabel-
le2.6). Das entspricht ca. 5 kV/mm.
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2.2.5 Durchkontaktierungen

Durchkontaktierungen sind in hybriden Aufbauten interessant fiir koplanare Leitungen.
Eine weitere Anwendung ist die Realisierung von Substrate-Integrated-Waveguide (SIW)
Strukturen [RMKB16], [KMRB16]. In der Diinnschicht sind Vias aber als kritisch anzuse-
hen, vor allem bei einer sehr geringen Substrathéhe von 127 um. Die ohnehin schon hohe
Bruchgefahr der Keramik wird hierdurch unvermeidbar erhoht. Aus diesem Grund wurde
die Anzahl der Vias auf der Keramik auf ein Minimum reduziert und hauptséchlich auf
die Probe-Pads beschrankt.

Vorbetrachtungen bzgl. der Wahl des Via-Radius wird im Vorfeld analytisch betrachtet.
Die Abhéngigkeit der Induktivitéit der Durchkontaktierungen von den Substratparametern
wird in [GP91] ausfiihrlich diskutiert. Eine allgemeine Formulierung stellt Gleichung2.19
dar. Die wesentlichen Parameter sind die Substrathohe h und der Via-Radius r. Die Fre-
quenz hat keinen Einfluss auf diese Betrachtung, solange die Bedingung h < 0, 03\ erfiillt

ist.

Lvia

h-ln <h+ :2+h2> n ; (r- \/m)] (2.19)

Diese Abhéngigkeiten sind in Abbildung2.34(a) grafisch dargestellt. Es ist zu erkennen,
dass die resultierende Induktivitdt mit steigendem Radius asymptotisch abfallt. Ab einem
Verhiltnis von 2:1 zwischen Radius und Substrathohe ist nur noch eine geringe Ande-
rung der Induktivitit festzuhalten. Die hohe Dimension fiithrt jedoch zu einem unnétig
breiten Restring, welcher zwingend notwendig ist. Aus diesem Grund wurde ein Radius
von 100 um gewahlt, die resultierende Induktivitat liegt somit noch unterhalb von 10 pH
und wurde als akzeptabel eingestuft, d. h. der Einfluss auf die Messungen im angestrebten

Frequenzbereich fillt gering aus.

Im Gegensatz zu der Induktivitéit ist der Widerstand von Durchkontaktierungen propor-
tional abhéngig von der Frequenz, dieses Verhalten ist mit dem Skin Effekt zu begriinden
(Kapitel 2.2.1.2). Analytisch kann der Widerstand mit Gleichung 2.20 approximiert wer-
den [GP91], [Alb11, S.98]. Die Wandstérke ¢ der Metallisierung wird in den Berechnungen
mit 5 um, 10 um und 30 um angenommen. Der korrekte Wert ist nicht bekannt, befindet

sich aber innerhalb von 5 bis 10 pum.

Ryia = Rpc - (|1 + s (2.20)
fo
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Abbildung 2.34: Via-Induktivitdt (a) in Abhéingigkeit des Radius bei 127 ym Sub-
strathohe und (b) des Widerstands in Abhéngigkeit der Frequenz bei 100 um Via-
Radius.

Aus Gleichung2.22 wird ersichtlich, das eine diinne Wandmetallisierung und damit ver-
bunden eine geringere Querschnittfliche den Widerstand der Durchkontaktierung fiir den
Gleichstromfall erhoht. Gefiillte Vias stellen demzufolge den geringsten ohmschen Wider-
stand dar. Unter Beriicksichtigung der Eindringtiefe relativ zu der Metallisierung, ergibt
sich mit steigender Frequenz ein anderes Bild, der Widerstand steigt proportional zu der
Wandstérke (Abbildung2.34(b)). Fiir 5 um < t < 10 wm fallt der Widerstand mit weniger
als 10mf2 bis zu 20 GH z sehr gering aus.

Die simulative Evaluation der Vias mit einem Radius von 100 um auf der Keramik ist in
Abbildung 2.34(a) dargestellt. Neben dem analytischen Modell sind die beiden Simulatio-
nen mit ADS Momentum und FEM aufgetragen. Die 3D-FEM Simulation zeigt eine gute
Ubereinstimmung mit den analytisch ermittelten Werten. Die Momentum Simulation hin-
gegen weist eine Abweichung von 400% auf. Hierbei handelt es sich um die Losung eines
3D Problems unter Verwendung von Gleichungen, die auf Losungen fiir 2.5D Problemen
ausgelegt sind. In Bezug auf die Schaltungssimulation von passiven Strukturen [MRB16]
kann es ohne Vorwissen diesbeziiglich zu erh6hten Abweichungen zwischen Simulation und

Messung kommen.
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2.2.6 Bond-Drahtverbindungen

Die Verbindung zwischen den Anpassschaltungen und Transistor erfolgt iiber Bonddréhte,
die eine gewisse Eigeninduktivitdt in Abhéngigkeit von ihrer Hohe und Lénge aufweisen.
Grundsétzlich gibt es zwei verschiedene Moglichkeiten die Elemente miteinander zu ver-
binden, Wedge-Bond und Ball-Bond. In beiden Varianten wird ein runder, diinner Draht
als Verbund zwischen den Elementen verwendet. Ball-Bonds bieten den Vorteil omnidi-
rektional zu sein, unabhéngig von dem ersten Kontakt, kann der Draht in jede beliebige
Richtung bewegt werden. Die Kontaktflichen sind jedoch relativ groff im Vergleich zum
Wedge-Bonding, welches sich in zwei Kategorien unterteilen lésst, die Verwendung von run-
den Dréahten und zusatzlich Flachbanddrahte, auch Ribbon-Bond genannt. Der Vorteil von
Flachbdndern liegt in der niederohmigen Impedanz und der hohen Strombelastbarkeit. Die
beiden Varianten, Ball- und Wedge-Bond, der Verbindungstechnik sind in Abbildung 2.35
dargestellt.

= 1 e = 1 e

Abbildung 2.35: Darstellung der Verbindungstechnik fiir (a) Ball-Bond und (b) Wedge-Bond.

Die in ADS enthaltenen analytischen Modelle fiir die Bonddrahtverbindungen basieren auf
Grundlage aus [NTJ'12] und bieten auch die Betrachtung von parallelen Bonddrihten
und deren Kopplung zueinander. Die simulativen Ergebnisse fiir sowohl ein bis drei Bond-
driahte mit einem Durchmesser von 12,5 um, als auch fir Flachbandverbindungen sind in
Abbildung 2.37 dargestellt. Der Abstand zwischen zwei und drei Drahten ist mit 200 pm,
bzw. 80 um festgelegt. Diese Werte ergeben sich aus den Pad-Dimensionen mit 200 pm der
Transistortechnologie. Es ist gut zu erkennen, dass durch die Kopplung zwischen den Bond-
driahten die Induktivitdt nicht linear mit der Anzahl abnimmt. Der Unterschied zwischen
zwei und drei Verbindungen ist nur marginal. Eine Verringerung der Induktivitit kann,
aufgrund der Breite, nur noch durch den Einsatz von Flachbandverbindungen erreicht wer-
den, welche technologisch bedingt auf 100 ym ausgelegt sind, d.h. es sind maximal zwei

Ribbons pro Transistor-Pad moglich.

Der zu iiberbriickende Abstand zwischen Substrat und dem Mittelpunkt des Transistor-
Pads liegt bei ca. 350 um. Unter Anwendung von zwei parallelen Bonddréahten je Pad und
einem Abstand von 200 um ergibt sich eine Induktivitdt von ca. 170 pH. Weiterfithrende

Simulationen beziiglich der Anpassnetzwerke werden auf diesen Werten aufbauen, um
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Abbildung 2.36: Bonddrahtverbindungen (a) Wedge- und (b) Ribbon-Bond.
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Abbildung 2.37: Simulierte Bonddraht- und Flachbandinduktivitdt in Abhéngigkeit
der Lange der Verbindung.

die Toleranzen so gering wie moglich zu halten. Die Wahl von zwei Bonddridhten pro
Pad erlaubt spéatere Modifikationen, ein drittes Bond kann ohne grofien Aufwand gesetzt

werden.
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2.3 Aktive Bauelemente

2.3.1 Gallium Nitrid HEMT

Der Heterostruktur-FET oder auch bekannt als HEMT, High Electron Mobility Transistor,
besteht aus mindestens zwei Halbleitern mit unterschiedlicher Bandliicke, die aufeinander
aufgewachsen werden [B614, S.3-15]. Abbildung2.38 stellt schematisch die Epitaxie ei-
nes Transistors und das Banderschema der beiden kombinierten Materialien dar. An dem
Ubergang der Biindermodelle bildet sich ein zweidimensionales Elektronengas aus, die Elek-
tronen sind in einem Potenzialtopf gefangen. Die AlGaN-Schicht trennt das Gatepotenzial
vom leitenden Kanal und dient damit als Barriere, die auf die GaN-Schicht aufgewachsen
ist. Das isolierende Substrat bildet Siliciumcarbid, weil es eine dhnliche Gitterkonstante
im Vergleich zu Gallium-Nitrid aufweist, aulerdem bietet es mit 430 W/m - K eine hervor-
ragende Warmeleitfahigkeit [Inc12]. Im Gegensatz zu der ausgereiften GaAs-Technologie,
bildet sich auch ohne zuséatzliche Dotierung der AlGaN-Schicht ein leitender Kanal aus,
dessen Ursprung in der Polarisationsschicht an der Grenzfliche der Halbleitermaterialien
zu finden ist [KSPT05]. Weiterfithrende, detaillierte Angaben zu dem Aufbau und der
Funktionsweise sind in [Mor09, S.349 ff] zu finden.

Die Anderung des Gatepotenzials hat Einfluss auf den Stromfluss des Transistors, genauer
werden die Elektronen aus dem Potenzialtopf verdrdngt, indem die energetische Lage des
Fermi-Niveaus verdndert wird (Abbildung 2.38(c)). Heterostruktur-FETs werden aufgrund
ihres Aufbaus als Verarmungstyp betrieben und sind als selbstleitend einzustufen. In Folge
dessen, ist fiir die Steuerung des Transistors eine negative Gate-Spannung notwendig. Die
sehr diinne, wenige Nanometer, 2DEG-Schicht weist eine hohe Elektronenkonzentration
mit einer groflen Beweglichkeit und theoretisch keine Storstellen auf. Durch diese Eigen-

schaften eignen sich HEMTs hervorragend fiir Hochfrequenz- Anwendungen.

AIN + 4H-SiC
(a) (b) (c)

Abbildung 2.38: (a) Schematische Darstellung der Epitaxie und Kontakte. Béander-
modell eines HEMT fiir (b) leitenden und (c) sperrenden Zustand [HL09, S.461].

Auf dem Gebiet der Leistungsverstirker haben sich AlGaN/GaN HEMTs in Bezug auf
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Linearitét, Rauschzahl und Leistungsdichte als konkurrenzfahig zu bestehenden Technolo-
gien erwiesen. Die Vorteile gegeniiber Gallium-Arsenid-Transistoren belaufen sich auf den
sehr viel grofleren Bandabstand von 3,48 eV und damit eine hohe Durchbruchfeldstérke.
Demzufolge, ist eine hohere Betriebsspannung von bis zu 150 V' moglich [CFW16]. Damit
verbunden ist ein hohes Impedanz-Niveau und die Realisierung von hochfrequenten und
breitbandigen Verstirkerstufen mit Leistungsdichten von bis zu 8 W/mm [PWM™*12] wird
ermoglicht. Die wichtigsten Eigenschaften im Vergleich zu der GaAs-Technologie sind in
Tabelle 2.7 aufgelistet.

Tabelle 2.7: Halbleitereigenschaften [Qua0§]

Eigenschaft GaAs 4H-SiC GaN
Bandabstand (eV) 1,43 3,2 3,42
Durchbruchfeldstirke (V/em) 0,4-10%  3,5-10° 2106
Warmeleitfahigkeit (W/m - K) 54 330 130
Elektronenbeweglichkeit (cm?/V s) 5000 260 1500
Relative Permittivitat 12,5 10 9,5

Das Kleinsignal-Ersatzschaltbild fir einen Feldeffekttransistor mit intrinsischen und ex-
trinsischen Groflen ist in Abbildung 2.39 dargestellt. Dieses spiegelt den linearen Betrieb
des Transistors wider. Die Limitierung der oberen Grenzfrequenz fiir die Kurzschlussstrom-
verstarkung, auch Transitfrequenz, bei der die Verstiarkung des Transistors auf eins ab-
sinkt, wird hauptséchlich durch die intrinsischen Kapazitdten des Transistors bestimmt
(Gleichung 2.23). Die parasitdren Elemente der Anschluss-Pads, Cg peq und Cp peq, des
Transistors fithren zu einer Reduzierung der Transitfrequenz (Gleichung 2.24). In der GaN-
Technologie konnten bereits Werte von bis zu fr = 454 GHz fiir on-Wafer Messungen
erreicht werden [TSRT15].

9mintr
intr — : 2.23
Jrintr = 5 (Cos + Cod) (2.23)

T eatr = Jm,intr (2.24)
2w (Cys + Cga + Caypad + Cpopad) + (1 + gmintr - Rs)

Neben der Transitfrequenz ist auch die maximale, unilaterale Schwingfrequenz des Tran-
sistors von Bedeutung. Diese beschreibt die Grenzfrequenz bei einer Leistungsverstir-
kung von eins, im Gegensatz zu der Transitfrequenz wird nun der Lastfall betrachtet.

Die Grenzfrequenz fu;ax kann mit Formel 2.25 beschrieben werden kann. Hierbei wird
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Abbildung 2.39: Kleinsignal-Ersatzschaltbild eines FET [Bah09, S. 94].

ersichtlich, dass die maximale Schwingfrequenz auf der Transitfrequenz beruht. Dariiber
hinaus ist die maximale Schwingfrequenz weitestgehend unabhéngig von den extrinsischen

Elementen des Transistors. Werte von bis zu fyrax = 444 GH z wurden bereits veroffent-

licht [TSR*15).

Frnaz = 1 (225
2
Rys+R,+R, 1 [(C
9. |DesThe T L0l ) L 0t Fr(Rgs + Ry + Ry
Rds 2 Cgs

Das nichtlineare Verhalten eines GaN-HEMT wird in dem Grofisignal-Ersatzschaltbild er-
sichtlich (Abbildung 2.40). Die Metall-Halbleiter Ubergange zwischen Gate- Source und
Gate- Drain stellen die Dioden Dy, und Dy4 dar. Mit zunehmender Aussteuerung bildet
sich ein nicht-lineares Verhalten aufgrund der Dioden-Kennlinie aus. Des Weiteren sind die

Kapazitaten Cys, Cyq und Cy, von der Versorgungsspannung abhangig.
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Abbildung 2.40: Grofisignal-Ersatzschaltbild eines FET [Mor09, S.438].

2.3.2 Wolfspeed G40V4 Technologie

Bei der in dieser Arbeit verwendeten Transistor-Technologie handelt es sich um den Wolfs-
peed G40V4-Prozess AlGaN/GaN auf Siliciumcarbid, mit einer Betriebsspannung von
40V und einer Durchschlagspannung von iiber 100 V. Die komplette Transistorfamilie ist
in Abbildung 2.41 dargestellt. Die Bare-Die Technologie weist im Vergleich zu gehéusten
Transistoren geringere parasitire Elemente auf. Demzufolge ergibt sich eine hohere Nutz-
frequenz von bis zu 18 GH z. Dariiber hinaus bietet eine direkte Verbindung des Bare-Dies
und des Flansches einen besseren Warmeiibergangswiderstand. Ein detaillierter Vergleich
beider Implementierungen des G40V4-Prozess wird in [RMD™18] durchgefiihrt. Das 6 W-
Device (CGHV1J006D) bildet mit einer Gate-Lénge und -Weite von 250 um, bzw. 1,4 mm,
die Grundlage fiir alle drei Transistoren. Das Device zeichnet sich durch sechs Gate- und
drei Drain-Finger aus. Die Source ist mit vier Durchkontaktierungen an die Unterseite des
Bare-Dies angebunden. Die vom Hersteller spezifizierten Leistungsdichte belduft sich auf
6 W/mm fur Frequenzen bis zu 18 GH z.

41



2 Grundlagen und Vorbetrachtungen

'u &5 ||:| i |

ol {3

DLIl:Il:Il:iD:

lIIII

4\~HﬂHMH'H ol

Abbildung 2.41: Wolfspeed (a) CGHV1J006D, (b) CGHV1J025D und (¢) CGHV1J070D.

Das 25 W-Device (CGHV1J025D) besteht aus vier 6 W Zellen, die im Aufbau identisch
und intern miteinander verbunden sind. Auf der Gate-Seite befinden sich Widerstdnde
zwischen den Einheitszellen, um Odd-Mode Oszillation vorzubeugen. Das 70 W-Device
(CGHV1J070D) besteht dementsprechend aus 12 Einheitszellen. Die Anschlusspads der
Transistoren sind mit einer Flache von 200 pm x 100 um auf Gate- und Drain-Seite spezifi-
ziert, der Source-Kontakt befindet sich, wie bereits erwahnt, auf der Unterseite. Tabelle 2.8

fasst alle wichtigen Eigenschaften der Bare-Dies zusammen.

Tabelle 2.8: Wolfspeed G40V4

Transistormodell Chipfliche = Pad-Dimension  Zellen  Pgu Gate-Weite
[1m?] [pm?] - W] [mm]
CGHV1J006D [Woll5al] 800 x 840 200 x 100 1 6 1,4
CGHV1J025D [Woll5b] 800 x 1920 200 x 100 4 25 4,8
CGHV1J070D [Woll7a] 800 x 4800 200 x 100 12 70 14,4

In der nachfolgenden Tabelle 2.9 sind die wichtigsten Grofien einer 6 W Zelle beschrieben.
Die Werte fiir die beiden grofieren Transistoren konnen entsprechend der Zellenanzahl, vier

bzw. 12, skaliert werden.
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Tabelle 2.9: Spezifikationen des CGHV 1J006D

Parameter Wert Bedingung

Pt 6w Vaa =40V, I, =70mA
Piss,max 7,2W -

14 sat 0,54 Vas =40V, Ve = 0,5V

1y maz 1,2mA Vgs =2V

Cys 2pF Vag =40V, Vys = -8V, f=1MHz
Cus 0,35pF Vaga =40V, Vg = =8V, f=1MH~z
Cya 0,05 pF Vaga =40V, Vg =8V, f=1MHz

2.3.2.1 DC-Kenngrofien

Abbildung 2.42(a) stellt das Ausgangskennlinienfeld des CGHV1J006D dar. Der abfallen-
de Strom mit zunehmender Verlustleistung ist mit der zunehmenden Temperatur des
Kanals zu begriinden [RFR11, S.37]. Die maximale Verlustleistung ist mit 7,2 W defi-
niert und ebenfalls im Diagramm gekennzeichnet. Die Temperaturabhéingigkeit wird im
Steuerkennlinienfeld (Abbildung2.42(b)) verdeutlicht. Die Modellierung der Eigenerwér-
mung kann in der Simulation durch gepulste Versorgungsspannung teilweise umgangen
werden. Der maximale Drain-Strom belduft sich auf Ipgmaez = 0,5 A bei einer Versor-
gungsspannung von Vpg = 40V fiir das 6 W-Device. Folglich ergeben sich Stréme von
Ips maz =2 A und Ipg mas = 6 A fiir die beiden anderen Transistoren mit vier, bzw. zwolf
Zellen.
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Abbildung 2.42: CGHV1J006D (a) Ausgangskennlinienfeld, (b) Steuerkennlinie fiir
40V in Abhéangigkeit der Flanschtemperatur.

2.3.2.2 AC-Kenngroflen

Die AC-Kenngréfen der Transistoren sind fiir diese Arbeit von gréoflerem Interesse und
werden ausfiihrlicher diskutiert, als die DC-Eigenschaften. In Abschnitt 2.3.1 wurde be-
reits auf die Kenngroflen fr und farax theoretisch eingegangen. Diese sind von den in-
trinsischen Elementen, vor allem den kapazitiven Groflen, des Transistors abhéngig. Die
Werte fiir die intrinsische Gate-Source-Kapazitit Cy,, Drain-Source-Kapazitit Cy, und der
Miller-Kapazitit Cyq konnen nach [Key14] simulativ ermittelt werden. Der Transistor wird
bei dieser Analyse im ’kalten’ Zustand betrieben, d. h. der Kanal ist absolut nicht-leitend
(Vas = —8V). Der Einfluss parasitérer, induktiver Elemente wird durch die Wahl einer ge-

ringen Frequenz von f = 1 M H z auf ein Minimum reduziert.

Abbildung 2.43 stellt die ermittelten Werte in Abhéngigkeit der Versorgungsspannung dar.
Die Ausgangskapazitit Cys bestimmt mafigeblich die optimale Ausgangsimpedanz. Das
Verhalten ist indirekt proportional zu der Spannung. Das bedeutet, die optimalen Last-

Impedanzen steigen proportional zu Vpg an.

Es ist zu erkennen, dass Cys die grofite Kapazitat darstellt und linear mit Vpg ansteigt.
Die Miller-Kapazitét, Cyq, weist hingegen ein sehr nichtlineares Verhalten auf, féllt jedoch
in Relation zu Cys klein aus. Diese beiden Elemente bestimmen, in Verbindung mit der
Steilheit, gy,, hauptséchlich die Transitfrequenz (Gleichung2.23). Die Steilheit gibt den
Anstieg des Drain-Stroms in Abhéngigkeit der Gate-Source-Spannung unter Kleinsignal-
Bedingungen an. Sie beschreibt damit die Steuerungsfihigkeit des Transistors iiber die
Gate-Spannung. Die Steilheit, fiir die Frequenzen 5, 10 und 15 GH z, in Abhéngigkeit der
Gate-Source-Spannung ist in Abbildung 2.44 dargestellt. Im Idealfall ist die Kurve nach
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Abbildung 2.43: Abhingigkeit der instrinsischen Eingangs-, Ausgangs- und Miller-
Kapazitdt einer Einheitszelle von der Betriebsspannung im kalten Zustand
(Vys =8V, f=1MHz).

dem Erreichen ihres Maximums fiir einen bestimmten Bereich konstant, d.h. im Steu-
erkennlinienfeld ist ein konstanter Anstieg des Stroms zu verzeichnen, und féllt danach
wieder ab. In diesem Fall ist aber eine kontinuierliche Abnahme zu verzeichnen, wie auch
schon im Ausgangskennlinienfeld ist dieses Verhalten auf die hohe Temperatur mit stei-
gendem Drain-Strom zuriickzufiihren. Des Weiteren variiert der Punkt maximaler Steilheit

stark tiber die Frequenz.

Die Auswirkung der Parameter auf fr und fyrax ist, neben der Leistungsverstiarkung
(MAG) und der Kurzschlussstromverstarkung (H21), in Abbildung 2.45 dargestellt. Die
Abnahme der beiden Grenzfrequenzen mit dem Ruhestrom ist hauptséichlich auf die Steil-
heit zuriickzufithren. Im Kleinsignal-Verhalten geht die Steilheit und damit die Verstér-
kung fir den Kurzschluss- und Last-Fall gegen null, somit existiert in diesem Fall keine
Grenzfrequenz. Das gilt jedoch nur fiir die Kleinsignal-Analyse und gibt keinen Aufschluss
auf das Grofisignal-Verhalten. Im Kleinsignal-Betrieb werden Werte von fr > 40 GH z und
farax > 50 GH z erreicht.
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Abbildung 2.44: Abhéingigkeit der extrinsischen Steilheit des CGHV1J006D von der
Frequenz bei Vs =40V

MAG (dB)

fMAX (GHZ)

45

35

25

15

= 30 V, 50 mA

5 [ == 40 V, 50 mA
= 50 V, 50 mA
_5 1 L T TTITIT 1 1 Ll
1071 10° 10t 102
Frequenz (GHz)
(a)
60
—
—— Vps=30 V
20 —— Vps=40 V |-
— Vps=50 V
10 | | | I I I
0 20 40 60 80 100 120 140
lq (mA)
(c)

H21 (dB)

fr (GHz)

45 T T TTTTT] i e e
— 30 V, 50 mA
35 —— 40V, 50 mA |
= 50 V, 50 mA
25 |-
15 -
5
_5 Ll Ll
1071 10° 10! 102
Frequenz (GHz)
(b)
50
— Vps=30 V
—— Vps=40 V |
——— Vps=50 V
| I I I
60 80 100 120 140
lq (mA)
(d)

Abbildung 2.45: CGHV1J006D (a) MAG, (b) H21, (c) fr, (d) farax.
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2.4 Leistungsverstarker

2.4.1 Verstarkerklassen

Verstérkerschaltungen werden in die klassischen, auch lineare, Verstarker und Schaltver-
stiarker [GSF12] unterteilt. In dieser Arbeit werden nur lineare Verstérkerklassen behandelt,
die je nach Ruhestrom I, bzw. Stromflusswinkel © = 7 in die Klassen A bis C unterteilt
werden konnen [Cri06, S.40 ff]. Abbildung 2.46 verdeutlicht dieses Prinzip.

A A
- Pout - 100
—n

z S

m N

E —

N = 50

120

—
A AB

Abbildung 2.46: Ausgangsleistung und Effizienz in Abhédngigkeit des Stromflusswinkels.

Der Klasse A Verstérker bietet mit einem Stromflusswinkel von exakt 360° eine hohe Li-
nearitit, grofie Bandbreite, sowie Verstarkung [B612, S.2-52]. Ein Nachteil besteht jedoch
in dessen Effizienz, durch den stindig flieBenden Ruhestrom ergibt sich ein theoretisches
Maximum von 50%, unter der Annahme, dass die Abschnirrspannung Vi,ee = 0V be-
tragt. Durch die hohe Verlustleistung eignen sich Verstérker, die in Klasse A betrieben
werden, nur fiir geringe Ausgangsleistungen. Diese Effizienz gilt jedoch nur fiir ein CW-
Signal, im Fall eines modulierten Signals féllt die Effizienz proportional zu der PAPR
ab.

Eine Steigerung der Effizienz eines Verstarkers liegt in der Verringerung des Stromfluss-
winkels, bei einem Klasse B Verstérker liegt dieser bei genau 180°. In diesem Fall wird
die positive Halbwelle eines Sinus-Signals verstirkt, die negative hingegen abgeschnitten.
Dadurch ergibt sich eine maximale Effizienz von 78,5% [B612]. Diese Verstérkerklasse
ist oft in einer Push-Pull Schaltung vorzufinden, womit aus zwei verstirkten Halbwellen

eine komplette Sinusschwingung rekonstruiert werden kann. Einen Kompromiss zwischen
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beiden Klassen bildet der Klasse AB Verstérker, dessen Stromflusswinkel in der Region zwi-
schen 360° und 180° liegt. Der Kleinsignal-Betrieb bietet alle Vorteile der Klasse A, deren
Linearitdt und Verstdrkung, das Grofsignal-Verhalten tendiert in Richtung des Klasse B
Verstéarkers und den damit verbundenen harmonischen Verzerrungen, aber zugleich hoher
Effizienz.

Der Klasse C Verstéarker geht noch einen Schritt weiter und verringert den Stromflusswin-
kel auf weniger als 180°, womit theoretisch eine Effizienz von 100% erreicht werden konnte,
jedoch fallt mit niedrigerem Stromflusswinkel auch die maximale Ausgangsleistung und der
Vorteil des Klasse C Verstirkers geht verloren, Abbildung 2.46 verdeutlicht diese Bezie-
hung. Durch die starken harmonischen Verzerrungen findet sich in der Dateniibertragung

wenig Anwendung fiir diese Verstérkerklasse.

2.4.2 Arbeitspunkteinstellung

Das Prinzip des Stromflusswinkels kann anschaulich in den DC-Kenngréflen eines Transis-
tors dargestellt werden. Das Ausgangskennlinienfeld (Abbildung 2.47(a)) eines Feld-Effekt-
Transistors stellt den Drain-Strom Ipg in Abhéngigkeit von der Drain-Source-Spannung
Vpg fir eine konstant steigende Gate-Source-Spannung Vg dar. Die Betriebszustdnde der
linearen Verstarkerklassen sind im idealisierten Steuerkennlinienfeld (Abbildung2.47(b))

gekennzeichnet.

\/DS“AP
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| (A)

>
los ()|
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v
v
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Abbildung 2.47: Betriebsarten linearer Verstirker (a) Ausgangskennlinienfeld (b)
Drainstrom in Abhéngigkeit der Gatespannung.

Die Wahl der Versorgungsspannung ist abhéngig von der maximalen Durchbruchspannung,
in Fall der Wolfspeed G40V4 Technologie, mit V3, = 110 V. Unter Beriicksichtigung der
Spitzenspannung von Vgg = 2 - Vpg im Klasse A Betrieb, sollte gelten Vpg < 0,5 - V4,.. In
Abbildung 2.48 sind die verschiedenen Verstarkerklassen A -B anhand des Steuerkennlini-
enfelds des CGHV1J006D fiir Vpg = 40V dargestellt. Der Ruhestrom fiir Klasse A ent-
spricht in diesem Fall I, = 250 mA, jedoch betréigt die Verlustleistung hiermit Py = 10 W
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und tibersteigt das Maximum von 7,2 W. Durch die hohe Verlustleistung eignen sich Ver-
starker, die in Klasse A betrieben werden, nur fiir geringe Ausgangsleistungen, z. B. als
Vorverstéirker. Die Konsequenz ist, dass diese Verstarkerklasse nur unter Verringerung der

Betriebsspannung moglich wird.

Unter Beriicksichtigung der Restriktion durch die Verlustleistung ergibt sich ein maxi-
maler Ruhestrom von I, = 0,35 - Ipsmaz = 0,175 mA. Das entspricht dem Klasse AB
Betrieb.

0,5
0,4
0,3 -
<
2
02
= Ips(Vps = 40 V)
-0—1g=0A
0,1} lg = 50 mA -
-— (P =72W)
—— |; = 250 mA
0 | | | \ \ \

-3,5 -3 —2,5 -2 -1,5 -1 -0,5 0 0,5
Ves (V)

Abbildung 2.48: Steuerkennlinie des CGHV1J006D und Kennzeichnung diverser Ru-
hestrome fur Vpg =40V

2.4.3 Linearitat

Die Linearitét eines Verstéirkers hingt, wie bereits im vorherigen Abschnitt erwahnt, stark
von dem Stromflusswinkel, bzw. Arbeitspunkt, ab. Eine Verringerung dieses und damit
verbunden die Begrenzung der Verstirkung der negativen Halbwelle, fithrt zu einer Ver-
zerrung des Signals. In den folgenden Abschnitten wird auf diese Verzerrungen néher

eingegangen.

2.4.3.1 Kompressions- und Phasenverhalten
Die Linearitdt einer Verstirkerstufe kann fiir die Eintonaussteuerung anhand der Kom-

pression, bzw. AM/AM-Conversion, und des Phasenverhaltens, AM /PM-Conversion, be-

stimmt werden. Mit steigender Aussteuerung des Transistors, hin zu der Sattigungsleis-
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tung, nimmt die Verstarkung ab. Erreicht diese Abnahme eine Differenz von 1dB im Ver-
gleich zu der linearen Approximation der Kleinsignal-Verstérkung, ist der 1dB-Kompressions-
punkt eines Verstérkers erreicht. Zusétzlich hat die Aussteuerung auch einen Einfluss auf
die Phase des Ausgangssignals. Die Phasenénderung ist tiblicherweise definiert als die
Variation der Ausgangsphase in Abhéngigkeit der Eingangsleistung. Diese wird in Grad
pro dB (°/dB) ausgedriickt. Beide Phdnomene sind in Abbildung 2.49 grafisch darge-
stellt.

P, (dBm)
(ap/.) Wd/NV

P, (dBm)

Abbildung 2.49: Schematische Darstellung des Kompressions- und Phasenverhalten
in Abhangigkeit der Eingangsleistung.

2.4.3.2 Verzerrung und Intermodulation

Die Nichtlinearitét eines Verstérkers fiihrt neben der Verstirkung der Grundwelle auch zu
harmonischen Verzerrungen. Hierbei handelt es sich um die Generierung von ganzzahligen
Vielfachen n, auch als Oberwelle bezeichnet, dieser. Die Oberwellen weisen einen um den
Faktor n erhdhten Abstieg pro dB im Vergleich zu der Grundwelle auf. Abbildung 2.50

verdeutlicht dieses Prinzip.

Der Gesamtanteil harmonischer Verzerrung wird als Klirrfaktor bezeichnet, es ist ein di-
mensionsloses Verhédltnis der Effektivwerte der harmonischen Anteile V' und wird mit
Gleichung 2.26 bestimmt.

N A e
SV VEH VR VR VRS

(2.26)
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Pout (dBm)

Pin (dBm)

Abbildung 2.50: Harmonischer Intercept Point zweiter und dritter Ordnung IPH2 und IHP3.

Der mathematische Ansatz sowie weiterfithrende Analysen diesbeziiglich werden in [Alb11,

B612] ausfiihrlich erldutert und aus diesem Grund in dieser Arbeit nicht abgehandelt.

Neben der Eintonaussteuerung kann eine erweiterte Analyse der Linearitdt anhand von
einer Zweitonaussteuerung einer Verstidrkerstufe bestimmt werden. Das Eingangssignal
besteht hierbei aus zwei Signalen mit derselben Amplitude und einem Frequenzabstand
Af = wy — wy. Dieser liegt je nach Anwendung in einem Bereich von einigen Mega- bis
Kilohertz. Abbildung2.51 stellt das Spektrum eines solchen Signals schematisch dar. Der
mathematische Hintergrund ist in [B612] ausfiihrlich erldutert. Neben den beiden Grund-
wellen werden durch die nichtlineare Verstérkerstufe Intermodulationsprodukte generiert.

Dargestellt sind die Produkte bis zu der dritten Ordnung.

r N
A A
(@]
IS
=
0,00 W0, 010y BwBw,
2001-W, 2W5-0q 20; 20,  2W04tW, 2W,tw,

Abbildung 2.51: Ausgangs-Amplitudenspektrum bei der Zweiton-Aussteuerung eines
nichtlinearen Verstérkers.
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Vergleichbar zu der harmonischen Verzerrung lasst sich auch fiir die Zweitonaussteuerung
der Anstieg der tragernahen Intermodulation bestimmen. Hierbei sind jedoch nur die unge-
raden Vielfachen m von Interesse. Abbildung 2.52 stellt die wesentlichen Parameter dieser
Methode grafisch dar. Die Charakterisierung durch den intermodulationsbasierten Inter-
cept Point dritter Ordnung, gibt den Punkt eines als séttigungsfrei angenommenen Ver-
starkers an, in dem der Pegel der Intermodulationsprodukte dritter Ordnung exakt dem
Pegel einer der Grundschwingungen entsprechen wiirde. Dieser Punkt kann in Bezug auf
die Eingangsleistung, IIP3, oder Ausgangsleistung, OIP3, angegeben werden. Der Abstand
zwischen einer der Grundwellen und des Intermodulationsproduks dritter Ordnung wird
als IM3 bezeichnet. Die Linearitit wird anhand dieses Abstands, bzw. an dem OIP3/IIP3,

eines Verstarkers gemessen.

A
IP3
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03
P. (dBm) 1HP3

Abbildung 2.52: Intermodulationsbasierter Intercept Point TP3.

In der modernen Kommunikationstechnik stellen sich die trdgernahen Intermodulations-
produkte als problematisch heraus. Die Bandbreite eines komplexen Signals kann als ei-
ne Vielzahl von Ténen im Spektrum angesehen werden. Mit steigenden Intermodulatio-
nen werden benachbarte Kanéle beeintrachtigt. Die hochfrequenten Anteile kénnen in
praktischen Anwendungen herausgefiltert werden (Abbildung2.51). Die Generierung und
Messung von komplexen Signalen stellt mit steigender Datenrate und Bandbreite eine
Herausforderung dar. Ein Zweitonsignal lasst sich vergleichsweise simpel mit zwei Signal-
generatoren einspeisen. Aus diesem Grund wird héufig auf die Zweiton-Messung zuriick-

gegriffen.
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2.4.4 Load-Pull Analyse

Die optimalen Ein- und Ausgangsimpedanzen eines Transistors, um die maximale Aus-
gangsleistung zu erreichen, unterscheiden sich von den Kleinsignal-Impedanzen. Die Klein-
signalanpassung resultiert in maximaler Verstarkung, fithrt aber zu einer frithen Sattigung
und damit verbunden geringerer Ausgangsleistung. Auf dem Gebiet der PAs steht die Leis-
tung im Vordergrund, die dafiir notwendigen optimalen Ausgangs- Z7 ., und Eingangs-
Impedanzen Zg ., werden mithilfe der Load-Pull Analyse bestimmt. Bei diesem Verfahren
wird der Transistor in die Sattigung getrieben und die Eingangs- und Ausgangsimpedanzen
iterativ verdndert, bis die maximale Ausgangsleistung erreicht wird. Dieses Vorgehen resul-
tiert in einer geringeren Verstdrkung, aber zugleich héherer Leistung im Sattigungsbereich.
In Abbildung 2.53 ist der Unterschied zwischen Kleinsignal- und Grofisignal-Anpassung
grafisch dargestellt.

4 Leistungsanpassung

Pout (dBm)
-
H
Q.
w

konjugiert komplexe
Anpassung

v

Pi, (dBm)
Abbildung 2.53: Kleinsignal- und Leistungs-Anpassung im Vergleich [B614].

Bei der Load-Pull Messung werden am Ein- und Ausgang des Transistors (Device under
Test, kurz DUT) Impedanztuner vor- beziehungsweise nachgeschaltet. Wahrend der Mes-
sung werden fiir verschiedene Impedanzwerte die Parameter fiir PAE, Ausgangsleistung
und Verstiarkung aufgenommen. Der Aufbau und die Durchfithrung der Messungen sind
nicht trivial [MSPB13] und die Simulation bietet auf diesem Gebiet eine Zeitersparnis und
erweist sich als eine geeignete Alternative, solange hinreichend gute Transistormodelle exis-
tieren. Die Load-Pull Konturen, welche einen Bereich konstanter Leistung und Effizienz
reprasentieren, sind das Ergebnis dieser Messungen, bzw. Simulation. Abbildung 2.54 stellt
die Load-Pull Konturen des 6 W-Device fiir PAE und max. Ausgangsleistung im Smith

Diagramm dar. Es ist zu erkennen, dass die Konturen fiir konstante PAE und Ausgangs-
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leistung mit steigender Frequenz enger werden. Folglich wird der Verstéarkerentwurf durch

Toleranzen der Bonddrahte und Anpassnetzwerke erschwert.

fo=14 GHz

fo=10 GHz

Pout = 6 W
...... Pout = 4 W
o= Pouwr=2W
—— PAE = 45%
------ PAE = 40%
- - - PAE =30%

Zo =50 Q Zo =50 Q
(a) (b)

Abbildung 2.54: Simulierte Load-Pull Konturen des CGHV1J006D fir (a) 10GHz
und (b) 14 GHz.

Die optimalen Load- und Source-Impedanzen des G40V4-Prozess fiir maximale Ausgangs-
leistung tiber einen Frequenzbereich von 500 M Hz bis 18 GH z sind in Abbildung2.55(a)
im Smith Diagramm aufgetragen. Der Arbeitspunkt ist im Klasse AB-Bereich, mit Vpg =
40V und I, = 50/100/300mA, angesiedelt. Erkennbar ist, wie sich, mit der Gréfe des
Transistors, die Lastimpedanzen verringern. Der Impedanz-Verlauf in Richtung Kurz-

schluss fiir hohe Frequenzen ist auf die Ein- und Ausgangskapazitit zuriickzufithren.

Eine detailliertere Ansicht fiir den Frequenzbereich von 8 — 15 GHz fiir den 25 W- und
70 W-Transistor ist in Abbildung 2.55(b) und 2.55(c) dargestellt. Die Referenzimpedanz
des Smith Diagramm ist, aufgrund der extrem niederohmigen Impedanzen, auf Zy = 102
definiert. Die Last ist in beiden Féllen mit ca. 22, bzw. 0,42 hochohmiger angesiedelt,
als die Quell-Impedanz. Diese reprasentiert mit ca. 0,5, bzw. 0,12 fast einem reellen
Kurzschluss. Der Grund liegt in der hohen Kapazitdt am Eingang der Transistoren. Eine
detaillierte Auflistung aller Last- und Quell-Impedanzen mit dem Bezug auf die Ausgangs-
leistung und PAE ist in Tabelle 2.10 gegeben.
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Z1,0pt CGHV1J006D
& Ziopt CGHV1J025D
¢ Ziope CGHV1J070D

—— Zs.0pt CGHV1J006D

——— Zs.0pt CGHV1J025D

—— Zs.0pt CGHV1J070D

Zo =50 Q

(b) ()

Abbildung 2.55: Simulierte Last-Impedanzen (a) von 500 M H z bis 18 GH z und eine
Detailansicht von 8 bis 15 GH z fiir (b) CGHV1J025D und (¢) CGHV1J070D.
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2.4.5 Bode-Fano Kriterium

Die Betrachtung in Bezug auf die Realisierbarkeit einer breitbandigen Anpassung kann
mit dem Bode-Fano-Kriterium untersucht werden [VPRO5, S.257 ff]. Ein vereinfachter
Ansatz ist die Bestimmung der Giite fiir Last und Quell-Impedanzen mit Gleichung 2.27.
Die reprasentative Giite der Transistor-Impedanzen ist, aufgrund der Parallelisierung von

mehreren Einheitszellen, fiir alle drei Devices identisch.

yin = exp (_WélQQ) (2.27)
_|[Im{Z} _fo
Q1= ’Re 7} Q2 = Af (2.28)

Der frequenzabhéngige Reflexionsfaktor I' entspricht der Amplitude der relativen Anpas-
sung am FEin- und Ausgang der Verstdrkerstufe. Diese spiegelt den Grenzwert, welcher
theoretisch erzielt werden kann, wider. Das Ergebnis dieser Analyse in Bezug auf die abso-
lute Bandbreite ist in Abbildung 2.56 dargestellt. Darin wird sowohl auf das Bare-Die, als
auch auf den Einfluss der Bonddréhte eingegangen. Eingangsseitig ist ein Reflexionsfaktor
von 20 dB tber eine Bandbreite von 4 GH z fiir die Mittenfrequenzen 10 und 14 GH z theo-
retisch moglich (Abbildung 2.56(a)). Der Einfluss der Induktivitédt durch die Bonddrahte
ist jedoch enorm. Der Imaginérteil der Impedanzen wird in den kapazitiven Bereich des
Smith Diagramm transformiert, demzufolge sinkt die Giite. Ein &hnliches Verhalten kann
auch ausgangsseitig festgehalten werden, jedoch ist der Einfluss geringer. Der Grund ist
in den bereits induktiv belasteten optimalen Impedanzen zu finden. Eine Transformati-
on in den kapazitiven Bereich ist nicht so stark ausgeprigt, der Imaginérteil fallt gering

aus.

Das theoretische Limit in Bezug auf die mogliche relative Anpassung der Ausgangsimpe-
danzen belduft sich somit auf 20 d B im Ku-Band fiir FBW = 6% und ca. 10 dB im X-Band
fir FBW = 40%. Diese Analyse verdeutlicht die Schwierigkeit einer hybriden Realisierung

von Verstarkerstufen im X- und Ku-Band Frequenzbereich.
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Abbildung 2.56: Relative Anpassung in Bezug auf die absolute Bandbreite bei 10
und 14 G Hz Mittenfrequenz mit und ohne Bonddrahtinduktivitét.
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3 Schaltungsentwurf

3 Schaltungsentwurt

3.1 Vorbetrachtungen

Die Vorbetrachtungen beziehen sich auf die theoretische Betrachtung moglicher Anpass-
strukturen, speziell das Verhalten der Mikrostreifenleitung. Breite Leitungen fithren zu
der potenziellen Méglichkeit einer Anderung der Feldverteilung im Umfeld der Struktur,
sodass die QTEM-Mode nicht mehr die einzige dominante Mode ist. Eine Analyse in Hin-
blick auf die Ausbreitung héherer Moden in Abhéngigkeit der lateralen Dimensionen der
Mikrostreifenleitung wird folgend diskutiert. Die Betrachtung der Stromdichte-Verteilung
auf den Leitungen gibt Aufschluss iiber die Ansteuerung der Transistoren {iber die Breite
der Bare-Dies, um eine Gleichverteilung iiber die Einheitszellen gewéhrleisten zu kon-

nen.

3.1.1 Mehr-Moden-Ausbreitung

Mittels einer Mikrostreifenleitung, deren Leitungsbreite dem Abstand der dufleren Kon-
taktflachen der Transistoren entspricht (Tabelle 2.8), konnten alle vier, bzw. zwolf Ausgén-
ge gleichzeitig angeschlossen werden. Die elektrische Breite dieser Mikrostreifenleitung ist
dementsprechend 55° bei 1,28 mm und 170° bei 4 mm auf dem Keramiksubstrat. Der Lei-
tungswellenwiderstand einer solchen Mikrostreifenleitung liegt bei ca. 9,8 €2, bzw. 3,8 ().
Eine homogene Wellenausbreitung ist jedoch fiir Leitungen mit einer lateralen Dimension
>\/4 nicht mehr gegeben. In einem entsprechenden Anpassnetzwerk muss die Moglich-
keit der Mehrmoden- Ausbreitung berticksichtigt werden. Die Betonung liegt hierbei auf
Ausbreitungsmoglichkeit, héhere Moden miissen primér angeregt werden und breiten sich

nicht von selbst aus.

Das Dispersions-Diagramm in Abbildung 3.1 stellt die simulierte Phasenkonstante £ in Ab-
hangigkeit der Frequenz dar und gibt Aufschluss tiber die Ausbreitungsfahigkeit héherer
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TE-Moden auf der Mikrostreifenleitung. Aufgrund der hohen Breite der Mikrostreifen-
metallisierung entstehen Parallelplatten-Moden, die dhnlich der Feldverteilung im Hohl-
leiter interpretiert werden koénnen. Es ist gut zu erkennen, dass die QTEM-Mode im-
mer ausbreitungsfahig ist. Die Grenzfrequenz der TEy; Mode liegt bei ca. 34 GHz fiir
eine Leitung mit der Dimension W = 1,28 mm, was fiir den angestrebten Frequenzbe-
reich bis 15 GHz unproblematisch erscheint. Kritischer ist hingegen die Betrachtung fiir
W = 4mm mit der TEg; Mode bei ca. 12 GHz und damit unterhalb der Nutzfrequenz
von 15GHz.

3000 H 3000 H
2500 — 2500 H
E 2000 |- E 2000 H
~ ~
Z Z
« 1500 - = 1500 [
1000 |- 1000 |-
500 |- 500 |-
0 Lo h 0 N I S T T S S
0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50 0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

(a) (b)

Abbildung 3.1: Dispersions-Diagramm einer Mikrostreifenleitung mit der Breite (a)
W =1,28mm und (b) W = 4mm.

3.1.2 Bus-Bar Combiner

Das Problem der Mehrmoden-Ausbreitung auf einer breiten Leitung kann mittels Paral-
lelisierung und Unterteilung dieser in Leitungen geringerer Breite umgangen werden. Das
Prinzip des Distributed Transmission-Line Combiners [Mar97] greift diesen Ansatz auf, um
niederohmige Impedanzen realisieren zu kénnen. Dabei wird immer von einer Gleichtakt-
ausbreitung ausgegangen. Theoretisch ist bei n-Leitungen in der Felddistribution n-mal das
Mikrostreifenverhalten einer Leitung zu betrachten, wohingegen die Wellenfront in einer
sehr niederohmigen breiten Leitung keineswegs als homogen iiber die Breite angesehen wer-
den kann. Die minimal erreichbare Impedanz einer Mikrostreifenleitung fiir eine Transistor-
zelle kann aufgrund der Geometrie auf 310 um beschréankt werden, das entspricht ca. 28 €2.
Damit wiirde eine Parallelschaltung von vier Leitungen fiir das 25 W-Device in einer Impe-
danz von 72, bzw. 2,3 fiir das 70 W-Device, resultieren.

Eine Erweiterung dieses Ansatzes stellt der Bus-Bar Combiner dar [Mar97, MLSD99b).

Dieser baut grundlegend auf einer Baumstruktur, auch T-Junction genannt, auf. Das
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Prinzip besteht aus der Zusammenfithrung von zwei eingehenden auf eine fortfithrende
Leitung. Dieses Vorgehen ist haufig im Designprozess von MMICs aufzufinden. Die Bus-
Bar bezeichnet dabei die Zufiihrungsleitung der Versorgungsspannung, die symmetrisch an
beiden Seiten angelegt werden muss und eine geringe Distanz zu dem Transistor aufweist.
Als Vorteil dieses Aufbaus ergibt sich eine Aufteilung des Stroms Ipg, der bei maximaler

Aussteuerung der Transistoren ca. 2 A, bzw. 6 A betrégt.

Das Prinzip des Bus-Bar Combiners ist in Abbildung 3.2 schematisch dargestellt. Unter
der Annahme, dass alle Tore mit derselben Amplitude und Phase angeregt werden und der
Abstand zwischen den Toren relativ gering zu der Wellenlédnge ist, fliefit kein RF-Strom
zwischen ihnen [MLSD99a]. Die Verbindung zweier T-Verzweigungen kann als virtueller
Leerlauf, in Abbildung 3.2 dargestellt, angesehen werden. Die Eigenschaften des Bus-Bar
Combiners stellen eine geeignete Form dar, um die Zellen der Devices zu verbinden und
die Versorgungsspannung nah am Transistor zufiithren zu kénnen. Die maximal erreichbare
relative Bandbreite ist jedoch auf 20% begrenzt [Mar97]. Daher eignet sich dieser Ansatz
nicht fiir die Realisierung der X-Band Verstérkerstufe mit einer angestrebten Bandbreite
von FBW = 40%. Die Ku-Band PA hingegen, mit FBW = 5%, kann theoretisch unter

der Verwendung des Prinzips umgesetzt werden.

Leerlauf DC

_______ PC_

N
e v&

virtueller
Leerlauf

i — —
7f=>

Leerlauf | DC

CGHV1J0025D

WOl WW

A

Abbildung 3.2: Schematisch Darstellung des Bus-Bar Combiners.

Der Leerlauf an den &ufleren Toren der Bus-Bar kann in Mikrostreifentechnologie rea-
lisiert werden. Eine radiale Stichleitung stellt einen breitbandigen HF-Kurzschluss dar,
dieser wird mittels einer \/4-Leitung zu einem Leerlauf transformiert. Die angestrebte
Bandbreite von 13,75 GH z bis 14,5 GH z kann problemlos realisiert werden. Generell gilt,
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je hochohmiger die A/4-Leitung ist, desto hoher die Giite des Leerlaufs, dabei ist aber auch
auf die Strombelastbarkeit zu achten. Die Funktionalitdt der Bus-Bar kann nur sicherge-
stellt werden, wenn der Leerlauf auf beiden Seiten absolut symmetrisch ist, andernfalls
verschiebt sich der virtuelle Leerlauf und die relative Phase zwischen den Toren mit dem

Resultat destruktiver Uberlagerungen.

3.1.3 Stromdichte-Verteilung

Neben den Moden ist die Stromverteilung iiber die laterale Dimension der Mikrostreifenlei-
tung essenziell fiir die Ansteuerung der Transistorzellen. Im Fall einer Ungleichverteilung
des Stroms iiber den Transistor, kann nicht die maximale Leistung erzielt werden. Zudem
kommt es zu Temperaturdifferenzen iiber das Bare-Die, welche zu der Zerstorung fithren

koénnen.

Die Stromdichteverteilung, normiert auf das arithmetische Mittel der Stromdichte auf
dem Signalleiter, tiber die Breite einer 50 {2 Leitung (W = 110 pum) fiir eine Frequenz von
15 GHz ist in Abbildung 3.3 dargestellt. Hierbei handelt es sich um simulativ ermittelte
Werte mit der Software CST Microwave Studio®. Der theoretische Ansatz fiir diese Analyse
beruht auf dem Skin Effekt. Es ist deutlich erkennbar, dass der Strom an den d&ufleren Rand
der Mikrostreifenleitung verdrangt wird. Der Massestrom ist hingegen tiber eine laterale

Dimension von bis zu 400um verteilt. Dieses Verhalten ist charakteristisch in der MSL-

Technologie.
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Abbildung 3.3: Normierte Stromdichteverteilung auf einer 110 pm breiten Mikrostrei-
fenleitung fiir 15 GH z.
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Diese Betrachtung lédsst sich auch fiir die im vorherigen Abschnitt erwdhnten Leitungsbrei-
ten durchfithren. Abbildung 3.4 stellt beide Varianten gegeniiber. Es ist zu erkennen, dass
die normierte Stromdichte iiber einen grofien Bereich des signal-fithrenden Teils konstant
bleibt und der Massestrom sich betragsméflig an diese anndhert im Gegensatz zu der, im
Vergleich schmalen, 50 {2 Leitung. Die laterale Verteilung des Massestroms ist hier gering.
Dieses Verhalten ist fiir die Leitung mit W = 4 mm noch ausgeprégter (Abbildung 3.4(b)).
Eine Erhéhung der Stromdichte im Mittelpunkt der Leitung ist deutlich bemerkbar. Die
Erklarung liegt in der zunehmend ausbreitungsfahigen Parallelplatten-Mode. Somit verla-
gert sich die Feldverteilung zunehmend von den Réndern der Leitung in den Mittelpunkt,

zu vergleichen mit einer Hohlleiter-Mode.
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Abbildung 3.4: Normierte Stromdichteverteilung auf einer (a) 1,28 mm und (b)
4 mm breiten Mikrostreifenleitung fir 15 GH z.

Im Vergleich ist die Stromdichte, fiir den Fall der Gleichtaktanregung, der beiden Va-
rianten mit vier und zwolf Leitungen in Abbildung 3.5 dargestellt. Es ist deutlich das
n-fache, charakteristische Verhalten einer Mikrostreifen-Leitung zu erkennen. Die &dufle-
ren beiden Leitungen weichen jedoch geringfiigig von dem Verhalten der anderen ab. Der
Grund ist in der fehlenden Begrenzung des E-Felds durch die benachbarte Leitung zu
finden. Der Massestrom féillt zwischen den Leitungen nur geringfiigig ab und néhert sich
betragsméaflig der Stromdichte des Signalleiters an, d&hnlich dem Verhalten einer breiten

Leitung.

Eine Felderhohung in der Mitte der Struktur ist nicht zu erkennen, der Parallelplatten-
Mode kann mit dieser Herangehensweise erfolgreich unterdriickt werden. Eine homogene
Wellenausbreitung und damit verbunden gleichméflige Aussteuerung der einzelnen Tran-
sistorzellen ist somit gewédhrleistet. Die simulierte charakteristische Impedanz fir alle Va-

rianten, breite und verteilte Leitungen, ist in Tabelle 3.1 gelistet. Es ist ein geringfiigiger
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Unterschied zwischen beiden Methoden erkennbar.
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Abbildung 3.5: Normierte Stromdichteverteilung auf (a) vier und (b) zwolf verteilten
Leitungen mit einer Breite von jeweils W = 0,31 mm fir 15 GHz.

Tabelle 3.1: Leitungs-Impedanzen

Leitung  distributed TML  Leitung  distributed TML
1,2mm (4-Zellen) 4mm (12-Zellen)

Leitungs-Impedanz 9,80 8,90 3,80 3,2Q
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3.2 Ku-Band Leistungsverstarker

Ziel dieses Abschnitts ist die Darstellung der Entwurfsschritte von GaN Leistungsverstér-
kern fiir die Satellitenkommunikation im Frequenzbereich 13,75—14,5 GH z. Als Ausgangs-
Sattigungsleistung werden 10 W und 50 W angestrebt. Fiir die Entwicklung der Verstarker
wurden die zuvor erwahnten Transistoren verwendet (Abschnitt2.3.2). Diese Bare-Dies
beinhalten vier bzw. zwolf miteinander verbundene Elementartransistoren. Die Realisie-
rung soll auf Basis von Keramik-Substrat aus Abschnitt 2.2.1 erfolgen. Die Verbindungs-
technologie zwischen Substrat und Bare-Die wird mit Drahtbond-Technik umgesetzt (Ab-
schnitt 2.2.6).

In dem hier gewédhlten Ansatz wird versucht die Pads der Transistoren als einzelne Zellen
zu betrachten und entsprechend zu kombinieren. Limitierend bei einem solchen Ansatz
sind die geringen Absténde zwischen den Anschlusspads. Die minimale Leitungsimpedanz
zwischen zwei Pads auf AlyOs Substrat belduft sich auf ca. 28 ), das entspricht 310um.
Die gewéhlte Topologie basiert auf dem Bus-Bar Prinzip und entspricht einer Parallelschal-
tung von Leitungsimpedanzen die mittels einer breiten Schiene (Bar) verbunden werden.
So kénnen niederohmige Impedanzen realisiert werden. Die Bar eignet sich, um die Ver-
sorgungsspannung symmetrisch zuzufithren, solange Anfang und Ende der Schiene einen
RF-Leerlauf darstellen. Folgend wird die Skalierbarkeit dieser Methode demonstriert und
die Entwicklung von zwei Leistungsverstarkern diskutiert. Beide Aufbauten, PAky19 und
PAxus0, sind in Abbildung 3.6 dargestellt.

(b)
Abbildung 3.6: Realisierte Verstirker (a) PAky10 und (b) PAkuso-

3.2.1 Design I — 10-W

Der Ansatz der Anpassstrukturen basiert auf dem Stepped Impedance Transformer, die-

ser bietet die Moglichkeit sehr breitbandig zwischen realen Impedanzen zu transformieren.
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Jede elektrische Linge der einzelnen Segmente entspricht bei dieser Topologie A/4 der
Mittenfrequenz. Die Transmissions-Welligkeit fallt mit dem maximally-flat Ansatz sehr
gering aus. Die optimalen Impedanzen fiir eine dreistufige Anpassschaltung (N=3) sind
analytisch zu ermitteln (Anhang A). Basierend auf diesem Prinzip kann eine Anpasstopo-
logie gefunden werden, welche die sehr geringen optimalen Quell- und Lastimpedanzen des
Transistors auf 50 Q2 Systemimpedanz transformiert. Abbildung 3.7 stellt den Transforma-

tor und die verteilten Leitungsstrukturen dar.

ZO Z1 222 234

e O S Zo =50%
Lo Z) = 32,840
X1 Axi
SR Zy =100 (3.1)
LA Z3 =30
Abbildung 3.7: Stepped Impedance Transformer fiir PAg,10- Zp =290

Diese ermittelten Werte bilden den Ansatzpunkt der Anpassstrukturen, eine schematische
Darstellung des 10 W Ku-Band Verstéarkers, PAgy10, ist in Abbildung3.8(a) skizziert.
Ublicherweise ist das Kombinieren mehrerer Tore und deren Anpassung an gewiinschte
Impedanzen, getrennt voneinander zu betrachten. In dieser Arbeit werden beide Methoden
miteinander vereint, um eine moglichst kleine Struktur erarbeiten zu kénnen. Der Bus-Bar-
Combiner wird in der letzten Sektion des dreistufigen Transformationsnetzwerks integriert.
Darauffolgend sind zwei parallele Interdigital Kapazitiaten (Cj, , Coyut) als DC-Block und
Kompensation der Bonddraht-Induktivitat zu finden. Dieses Verhalten ldsst sich anhand
der parasitiren Kapazititen der Zufiihrungsleitung gegen Masse, die in Abschnitt 2.2.4
behandelten werden, erkléren. Eine zusétzliches kapazitives Verhalten wird durch die Bus-

Bar mit einer Breite von 200 pum erreicht.

Der Bus-Bar-Combiner bietet bis auf die Leitungsléngen und -breiten nur wenige Freiheits-
grade, diesbeztiglich wird die Anpassstruktur um eine hochohmige Stichleitung (7'Ls iy,
TLsout) erweitert, welche die Ubertragungsfunktion glittet. Nach der Erweiterung des
Stepped Impedance Transformer um diese Elemente, muss eine Anpassung der Leitungs-
léingen und -breiten vorgenommen werden. Zusétzlich wird der Imaginarteil der optimalen
Impedanzen mit einbezogen und die Struktur daraufhin optimiert. Die feldsimulierten
Dimensionen des Eingangs- und Ausgangsnetzwerkes sind in Tabelle 3.2 gelistet. Die Lei-
tungsimpedanzen, sowie ihre elektrischen Léngen beziehen sich auf die insgesamt realisier-
ten Werte und nicht auf die Einzelleitungen. Als elektrische Lange der Bus-Bar, T Ly, i,
und T'Lyy oyt ist der Abstand zwischen den parallelen Leitungen zu verstehen. Die Trans-
formation von 50 2 zu den optimalen Impedanzen des Transistors ist in Abbildung 3.8(b)
und 3.8(c¢) im Smith Diagramm dargestellt. Es ist zu erkennen, dass der die eingangsseitig

erreichten Impedanzen sehr niederohmig sind und ausgangsseitig induktiv belastet. Der
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Bereich fiir die optimalen Impedanzen des Transistors ist sehr klein. Die Darstellung der
S-Parameter in Bezug auf diese gibt mehr Aufschluss iiber die realisierte Anpassung. Das
Ubertragungsverhalten und die Anpassung der Strukturen sind in Abbildung3.9(a) und
3.9(b) dargestellt. Hierfiir wurden die Tore der Netzwerke mit den ermittelten optima-
len Impedanzen auf Transistorebene abgeschlossen. Die Vorbetrachtungen diesbeziiglich
aus Abschnitt 2.4.5 spiegeln sich in der Simulation wider. Die erreichte Anpassung der
Eingangsimpedanzen belduft sich auf 8 dB mit Transmissionsverlusten von bis zu 2dB
an den Bandgrenzen {iber den angestrebten Frequenzbereich. Ausgangsseitig ergibt sich
ein besseres Bild mit 20dB Anpassung und geringeren Verlusten von <1dB. Trotz der
beschriebenen Schwierigkeiten in Bezug auf die niederohmigen Impedanzen, kann eine

akzeptable Anpassung dieser umgesetzt werden.

Die gleichméaflige Ansteuerung der Transistorzellen ist von grofler Bedeutung, um die ma-
ximal mogliche Ausgangsleitung zu erreichen und ein thermisches Gleichgewicht zu ga-
rantieren. Diesbeziiglich wurde die Transmissionsphase und -amplitude der vier Leitun-
gen fiir den Ausgang auf Transistor-Seite untersucht (Abbildung3.9(c)). Hierbei wurden
die mittleren beiden Leitungen als Referenzphase, also auch Amplitude, festgelegt. Eine
Phasenabweichung von <5° der dufleren Leitungen im Vergleich zu den inneren ist fest-
zuhalten. In Bezug auf die Amplitude ergibt sich eine Abweichung von <0,3 dB. Dieses
Verhalten ist auf die Stromdichteverteilung (Abschnitt 3.1.3) zurtickzufithren. Die Feldver-
teilung unterscheidet sich von den inneren und aufleren Toren. Der Phasenversatz ist als
vernachléssighar einzuschéitzen. In Bezug auf die Amplitude, werden die dufleren Transis-
toren geringfiigig mehr Ausgangsleistung liefern. Ausgehend von 6 W pro Transistorzelle
unter optimalen Bedingungen, ergibt sich eine Differenz von 0,4 W. Unter Beriicksich-
tigung der simulierten Transmissionsverluste von ca. 0,8 dB, ergibt sich eine Leistung
von 4,7W pro Zelle, d.h. eine Gesamtleistung von 18,8 W am Ausgang auf der 50 -
Ebene.
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Abbildung 3.8: Schematische Ansicht der entwickelten Verstarkerstufe (a) PAkyuio
und die Impedanz-Transformation des (b) Eingangs- und (c¢) Ausgangsnetzwerks in
dem Frequenzbereich von 13,75 — 14,5 GH z.
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Tabelle 3.2: Charakteristische Werte bei 14 GH z Mittenfrequenz fiir PAku10

Eingang

| TLiw | TLow | TLssa | TLasm | TLetn | TLiedin | TLbbin

Z(Q) 50 57 19,5 7 58 53 53
©(°) 40 20 28 43 67 90 3
Cin = 0,14 pF \ Liond = 42,5 pH
Ausgang
‘ TLl,out ‘ TL2,0ut ‘ TLS,out ‘ TL4,0ut ‘ TLs,out ‘ TLfeed,out ‘ TLbb,out
Z () 50 57 25 7,3 42 37 37
0 (°) 40 28 21 54 52 90 3
Cout =0,17pF | Liona = 42,5 pH
0 -1 0 0
-5
i% -5 -2 i% -10 _
~ om ~ [aa)
@ = o —15 =
3 & < $
T ) p— -3 = —20
w0 11 n
s —25
— S
—15 — ‘ —4 —30
13 13,5 14 14,5 15 13 13,5 14 14,5 15
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

(a) (b)

0,2
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Abbildung 3.9: Anpassung und Transmission des (a) Eingangs- und (b) Ausgangs-
netzwerk von PAky19, sowie (¢) die Phasen- und Amplituden-Imbalance der inneren
und &ufleren Tore.
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3.2.2 Design II — 50-W

Die Entwicklung des Verstdrkers mit hoherer Ausgangsleistung, PAg,50, bis zu 50 W
basiert auf demselben Prinzip wie die vorhergehenden Herangehensweise. In diesem Fall
werden zwolf Transistorzellen kombiniert. Im Prinzip werden drei der dreistufige Anpass-
schaltung des kleinen Verstérkers zusammengefiihrt, somit ergibt sich eine weitere Stufe
(N=4) fir den Stepped Impedance Transformer, dessen analytisch bestimmte Impedan-
zen in Gleichung 3.2 aufgefithrt sind. Der Realteil der optimalen Ausgangsimpedanz ist
fiir das grofle Bare-Die um ein Viertel geringer, d. h. ca. 0,5 . Die Impedanz des letzten
Transformationsschritt von Zy = 0,7 ist so gut wie unméoglich zu realisieren. Eine Ana-
lyse hierzu (Tabelle3.1) ergibt eine minimale Impedanz von 3,2(). Diesbeziiglich muss
die Bonddraht-Induktivitit, wie zuvor, kompensiert werden. Die Parallelschaltung von je-
weils sechs Interdigital Kapazititen resultiert in einem Wert von insgesamt Cj, = 0,4 pF
am Eingang und C,,; = 0,5pF am Ausgang. Im gleichen Maf} steigt auch die Kapazitit
gegen Masse. Die Breite der Bus-Bar wird, mafigeblich durch den erhéhten DC-Strom
von max. 6 A, auf 400 um ausgelegt und fiihrt zu einer Erhéhung dieser Kapazitédt. In
Abbildung 3.12(a) ist eine schematische Ansicht der Verstirkerstufe dargestellt. Die zuge-
hérigen Leitungsimpedanzen, sowie ihre elektrischen Léngen, sind in Tabelle 3.3 aufgelis-
tet.

Zo 7, Zy3 Z36 2412 Zp =500
o H H"H H Fo Z1 =369
3x§ 6x§ 12x§ <-| Zy=11,4Q (3.2)
v M EZL Zy=2,20
Zy=0,70
Abbildung 3.10: Stepped Impedance Transformer fiir PA g 50- Zr = 0,59

Die Zusammenfithrung von zwolf Transistorzellen auf eine 50 Q) Ausgangsimpedanz fihrt
zwangslaufig zu einem 3-zu-1 0°-Combining (Abbildung3.12(a)). Die mittlere Leitung
muss durch eine Umwegleitung auf die elektrische Lénge der benachbarten Leitungen
angepasst werden, ohne Einfluss auf die charakteristische Impedanz zu nehmen. In die-
sem frithen Punkt der Transformation kann jeder Phasenversatz zu einer Reduzierung
der PA-Eigenschaften fiihren. Im ungiinstigsten Fall wird der virtuelle Leerlauf und da-
mit die Isolation zwischen den Toren auf der Bus-Bar gestort. Eine Gleichtaktanregung
ist somit nicht mehr gegeben und die Felder wiirden sich destruktiv iiberlagern, die
Schaltungsfunktion aufler Kraft gesetzt. Aus diesem Grund wurde die Umwegleitung ge-
wissenhaft simuliert, die resultierenden Abweichungen in Bezug auf Phase und Ampli-
tude von max. —0,7° und —0,07dB sind in Abbildung3.11 iber die Frequenz darge-
stellt.
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Abbildung 3.11: Phasen- und Amplitudenabweichung des 3-zu-1 0°-Combining.

Die hochohmige Stichleitung (7' Lg.in, T Ls out) glittet abermals die Ubertragungsfunktion.
In Kombination mit einer A\/4-Leitung kénnen an dieser Stelle die Bewegungsbahn, auch
Trajektorien, der Impedanzen iiber die Frequenz gedreht werden, d.h. die optimalen und
realisierten Impedanzen weisen den gleichen Verlauf in Relation zu der Frequenz auf. Dieses
Vorgehen resultiert in einer ausgezeichneten Anpassung sowohl bezogen auf den Ein-, als
auch Ausgang. Abbildung3.13(a) stellt die S-Parameter fiir beide Netzwerke dar. Es ist
zu erkennen, dass die Transmission in sowohl eingangs-, also auch ausgangsseitig weniger

als 1dB iiber den gesamten Frequenzbereich aufweist.

Eine Verbesserung im Vergleich zu P A 19 wird hauptséchlich durch die zusétzliche Stufe
im Transformationsnetzwerk ermoglicht. Somit ist eingangsseitig eine Riickflussdampfung
von mehr als 15dB auf Transistor- und 50 Q2-Ebene zu verzeichnen. Im Ausgangsnetz-
werk werden Werte iiber 20 dB fiir die optimalen Lastimpedanzen von 13,75 — 14,5 GH z

erreicht.

Die gleichméflige Ansteuerung der Transistorzellen ist bei der hohen Anzahl von Trans-
formationsstufen und T-Verzweigung als kritisch einzuschétzen. Zu Beginn des Netzwer-
kes wird, wie bereits erwadhnt, in der Verteilung auf drei Leitungen ein Phasen- und
Amplituden-Versatz eingefiihrt, auch wenn dieser gering ausfillt (Abbildung 3.11). Durch
fortfithrende Verteilungsstrukturen steigt der Versatz zunehmend an und destruktive Uber-
lagerungen konnen entstehen. Des Weiteren ist ein perfekter Leerlauf an den &dufleren
Enden der Bus-Bar nicht zu realisieren, die Giite ist endlich und fiihrt zu Streuung der
virtuellen Leerlaufen iiber die Struktur. Diesbeziiglich wurde die Transmissionsphase und
-amplitude der zwolf Leitungen fiir den Ausgang auf Transistor-Seite untersucht (Abbil-
dung3.14(a) und 3.14(b)). Hierbei wurden die mittleren beiden Leitungen als Referenz-
phase, als auch -amplitude, festgelegt. Eine Phasenimbalance von bis zu 5° ist festzuhalten.
Somit ergibt sich ein dhnliches Bild zu der vorher behandelten Struktur aus Abschnitt 3.2.1.

71



3 Schaltungsentwurf

Ves Vps

TLfeed,in
Cin - Cout
./
- TL3,out

rr
(NN

rr
(NN

Thsiin TLs out

rr
(NN

TLl,in TLZ,in TL2,out TLl,out

rr
(NN

rr
(NN

CGHV1J070D

rr
(NN

N |
- |
Zpy - Zpy
N | .
~ A H
- v H i
HE P
! Lbond r: P r
ps Zpa
Vs Vbs
(a)
* ZPl ¢ ZP1
— Zp — Zp
Zp3 Zp3
— Zpy — Zpy
— Zps — Zps
/
— Zpg / — Zpg
I * Zp7 1 + Zp7
N -
Zo =50 Q Zo =50 Q
(b) (c)

Abbildung 3.12: Schematische Ansicht der entwickelten Verstirkerstufe (a) PAkyso
und die Impedanz-Transformation des (b) Eingangs- und (c) Ausgangsnetzwerks in
dem Frequenzbereich von 13,75 — 14,5 GH z.
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Die Abweichungen hinsichtlich der Amplitude sind jedoch mit bis zu 1dB im Vergleich

hoher und auf die erwdhnten Griinde zuriickzufiithren.

Tabelle 3.3: Charakteristische Werte bei 14 GH z Mittenfrequenz fiir PAkuso

Eingang

‘ TL1in ‘ TL3 in ‘ TL3 in ‘ TL4 in ‘ TLs in ‘ TLfeed,in ‘ TLib,in

Z(Q) 50 50 7,3 3,2 50 53 53
O (°) 40 106 29 41 31 90 3
Cin = 0,4 pF \ Liona = 14pH
Ausgang

‘ TLl,out ‘ TL2,0ut ‘ TLS,out ‘ TL4,out ‘ TLs,out ‘ TLfeed,out ‘ TLbb,out

Z () 50 50 9,3 3,2 50 25 25
O (°) 40 104 25 35 22 90 3
Cout = 0,49 pF | Lbona = 14 pH
0 0 0 0
_5 —5
% —-10 -1 % —-10 -1
I [aa) ~ m
A 15 = & 15 2
. & 9 $
m: —20 S1y -2 U,):I —-20 Sy -2
—o5 TS —o5 T 52
— S — 5o
—~30 T T | | -3 _30 LI T | | -3
13 13,5 14 14,5 15 13 13,5 14 14,5 15
Frequenz (GHz) Frequenz (GHz)

(a) (b)

Abbildung 3.13: Anpassung und Transmission des (a) Eingangs- und (b) Ausgangs-
netzwerk von PAkuso-

Der Amplituden-Versatz ist in Abbildung3.14(c) iiber die Zellen bei 14 GHz dargestellt.
Ausgehend von 6 W pro Transistorzelle unter optimalen Bedingungen, ergibt sich eine
Differenz von 1 W fiir die Zellen zwei und drei, bzw. elf und zehn. Unter Beriicksichtigung
der simulierten Transmissionsverluste von ca. 0,6 dB, ergibt sich eine Leistung von 4,2 W
dieser Zellen. Somit ergibt sich eine theoretische Gesamtleistung von 56 W am Ausgang

auf der 50 Q-Ebene.
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Abbildung 3.14: (a) Amplituden- und (b) Phasen-Imbalance der Anpassungsnetz-
werk, sowie (c) die Amplituden- und Phasenverteilung iiber die Einheitszellen des Bare-
Die bei 14 GH z von PAkuso-
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3.3 X-Band Leistungsverstarker

In diesem Abschnitt soll der Entwurf einer Verstéirkerschaltung fiir den X-Band Frequenz-
bereich beschrieben werden. Dabei ist nicht das IEEE X-Band von 8 — 12 GH z angestrebt,
sondern der durch den Hohlleiter WR-90 definierte Bereich von 8,2 — 12,4 GH z, d. h. eine
relative Bandbreite von FBW = 40%. Diese Bandbreite kann mit dem Bus-Bar Prin-
zip, wie bereits erwdhnt (Abschnitt3.1), nicht erreicht werden. Aus diesem Grund wird
fiir diesen Entwurf eingangs- und ausgangsseitig auf eine breite Zufiihrungsleitung zu-
riickgegriffen. Diese wurde bereits analytisch in Abschnitt 3.1 untersucht. Ein Ansatz mit
dem grofien 70 W-Device wiirde, in Kombination mit einer breiten Leitung, unter Moden-
Dispersion ab 12 GH z leiden. Deswegen wird fiir diesen Entwurf auf den 25 W-Transistor
zuriickgegriffen. Die Ausbreitungsmoglichkeit hoherer Moden fiir eine Leitungsbreite, die
dem Abstand der dufleren Pads entspricht, liegt bei ca. 35 GH z. Ebenso ist keine Verdnde-
rung der Stromdichteverteilung iiber die laterale Dimension feststellbar (Abbildung3.4).
Der realisierte Verstérker ist in Abbildung3.15 abgebildet.

Abbildung 3.15: Realisierter Verstirker PAx.

Der Ansatz fiir die Anpassschaltungen beruht auf der Grundlage des Tschebyscheff Tief-
pass Filter Designs [Mat64]. Dieser Design-Ansatz hat sich bereits fiir Frequenzen bis
3GHz bewahrt [SMB14,NMZB15]. Dieses Vorgehen unterstiitzt nur die Transformation
zwischen rein reellen Impedanzen. Aufgrund des geringen Imaginérteils des Transistorein-
gangs lasst sich diese Methode gut implementieren. Ausgangsseitig ergibt sich jedoch ein
anderes Bild, die optimalen Impedanzen sind induktiv belastet. Diesbeziiglich muss eine

Anpassung des Netzwerks nach einleitenden Analysen vorgenommen werden.

Abbildung 3.16(a) stellt das normierte Netzwerk mit n = 6 Elementen dar. Dieses bildet,
aufgrund des vergleichbaren Realteils fiir Ein- und Ausgangsimpedanzen des Transistors
von 1 — 29, die Grundlage fiir beide Anpassnetzwerke. Unter Anwendung des Transfor-

mationsverhéltnis von r = 500/2Q = 25 und der relativen Bandbreite von 40% kann
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Ci=94 _|_C'3=93 _|_C§=95 Gr=g7

(b) ()

Abbildung 3.16: Definition der (a) normierten Elemente des Tschebyscheff Impedanz-
Transformators fiir (b) Ein- und (c) Ausgangsnetzwerk von PAx.

die Welligkeit L 4, aus Tabelle B.1 ermittelt werden. Ein Wert von L4, = 0.0064dB er-
gibt sich mit dem gewéhlten Netzwerk und liegt unterhalb des geforderten Wertes von
L, < 0.1dB. Die normierten Werte der Elemente n = 1...3 werden den Tabellen B.2 bis
B.4 entnommen. Folgende Elemente werden nach Gleichung B.3 berechnet und sind neben
den absoluten Werten fiir Kapazitaten (Gleichung3.5) und Induktivitéten (Gleichung 3.6)
in Tabelle 3.4 gelistet.

o, = Wa +wp _ 27 (82GHz+ 12.4GHZ),w;n _1 (3.3)
2 2
R =1,R=50 (3.4)
w,, R
Cn:C'-—m-— 3.5
o R (3.5)
w, R
L,=1L, -—"™. — 3.6
o R (3.6)
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Tabelle 3.4: Tschebyscheff Impedanz-Transformator Elemente

Stufe  normierte Elemente  diskrete Elemente

0 1 50 Q)

1 1,53 0,3pF
2 0,58 0,449 nH
3 5,48 1,7pF
4 0,22 0,17nH
5 14,5 4,5pF
6 0,061 A7, 4pH
7 25 20

Die diskreten Elemente werden mittels ADS und des Transformations Tool in Mikrostrei-
fenleitungen und Stichleitungen tberfithrt (Abbildung 3.16(b) und 3.16(c)). Die Kapazi-
taten C3 = 1,7pF und C5 = 4,5 pF sind nicht als einzelnen Elemente realisierbar. Eine
symmetrische Verteilung um die X-Achse des Anpassnetzwerks halbiert die Kapazitatswer-
te. Die Implementierung von Cjs erfolgt mit radialen Stichleitungen, diese bieten ein breit-
bandiges kapazitives Verhalten. Des Weiteren wird eine Interdigital-Kapazitét zwischen
Cs und C5 als Koppelkondensator eingefithrt. Durch die Wahl von langen gekoppelten
Leitungen wird in dem angestrebten Frequenzbereich die Resonanz der Struktur gezielt
eingesetzt und ein Kurzschluss der Reaktanz realisiert, um das kapazitive Verhalten zwi-
schen den Fingern fiir die Mittenfrequenz von 10 GHz so gering wie moglich zu halten.
Durch dieses Vorgehen wird der Tschebyscheff Ansatz in Bezug auf das Filterelement g4,
bzw. L4, nicht wesentlich beeinflusst. Eine Optimierung hinsichtlich der Anpassung an
den Imaginarteil wird iiber Variation der Leitungsldngen erreicht. Die resultierende Ver-
stiarkerschaltung inklusive der Impedanztransformation ist in Abbildung3.17 dargestellt.
Die charakteristischen Impedanzen und elektrischen Lingen der einzelnen Sektionen des

Schematics, sind in Tabelle 3.5 gelistet.

Das Ubertragungsverhalten fiir das feldsimulierte Eingangs- als auch das Ausgangsnetz-
werk ist in Abbildung 3.18 dargestellt. Die Transmissionsverluste im Ausgangsnetzwerk be-
laufen sich auf <1 dB und lédsst den Riickschluss auf eine hohe Ausgangsleistung von bis zu
20 W zu. Eingangsseitig werden <1,5 dB erreicht. Die Anpassung der Schaltungen an die
optimalen Impedanzen fallen, wie bereits in Abschnitt 2.4.5 diskutiert, aufgrund der hohen
relativen Bandbreite von 40% relative gering aus. Mehr als 10 d B konnen theoretisch nicht

fiir die Ausgangsimpedanzen erreicht werden, das spiegelt sich in der Simulation wider.
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Abbildung 3.17: Schematische Ansicht der entwickelten Verstirkerstufe (a) PAx und
die Impedanz-Transformation des (b) Eingangs- und (¢) Ausgangsnetzwerks in dem
Frequenzbereich von 8,2 — 12,4 GH z.

Die Anpassung ist gleichméflig iiber das Frequenzband verteilt. Die sehr niederohmigen
Eingangsimpedanzen erschweren eine Anpassung, diese belauft sich auf >5dB bis 11 GHz
und >12dB bis 12 GH z. Die hohere Verstirkung des Transistors fiir niedrige Frequenzen
wird somit kompensiert, um einen flachen Frequenzgang zu erzielen. In der Simulation der
Struktur wurde fiir je zwei Bonddréhte ein Port erstellt, um die Imbalance in Bezug auf
Phase und Amplitude zu untersuchen. Abbildung 3.18(c) stellt das Resultat dar. Es ist zu
erkennen, dass die Amplitude der dufleren Zellen mit steigender Frequenz bis 1 dB Unter-
schied zu den inneren Testpunkten aufweist. Das ist auf die erhéhte Stromdichte am Rand
der Leitung zuriickzufiihren. Der Phasenunterschied reicht von —2° bis —5° und weist

damit einen ahnlichen Versatz zu dem Bus-Bar-Ansatz auf.
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Tabelle 3.5: Charakteristische Werte bei 10 GH z Mittenfrequenz fiir PAx

Eingang

‘ TL1in ‘ TLgin ‘ TL3,in ‘ TL4 in ‘ TLs in ‘ TLs1 in ‘ TLs2,in ‘ TLfeed, in

Z(Q) 50 28,2 42,8 21,5 9,8 68,3 21,6 68
eF) | 1539 92 50 60,8 9,1 10 40 90
Cin = 0,14pF | Lbond =42,5 pH | Orsin =49, 7°
Ausgang

‘ TLl,out ‘ TL2,out ‘ TLS,out ‘ TL4,0ut ‘ TLS,out ‘ Tle,in ‘ TLSZ,in ‘ TLfeed,in

Z () 50 68,3 39,6 22 9,8 28,8 28,8 43
o) 35,3 23,9 59,7 53,5 13,7 14,4 33,1 90
Cout = 0717 pF Lbond = 4275 pH ers,out =117°
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Abbildung 3.18: Anpassung und Transmission des (a) Eingangs- und (b) Ausgangs-
netzwerk von PAx, sowie (c¢) die Phasen- und Amplituden-Imbalance tiber die Breite
der Leitung.
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4 Aufbautechnologie und

Messergebnisse

4.1 Aufbautechnik

In diesem Abschnitt wird der Aufbau der entwickelten Verstéarkerstufen, speziell die Lo-
tung der Bare-Dies und die Fixierung des Substrates auf dem Tréger, abgehandelt. Bei der
Fixierung der Substrate werden zwei Varianten in Betracht gezogen, erste soll ein Substrat-
ausbruch fiir einen kontrollierten Abstand zwischen Substrat und Bare-Die bereitstellen,
der der simulierten Bonddrahtlinge entspricht. Sollte dieser Ansatz fiir den Aufbau nicht
realisierbar sein, werden separate Substratstiicke fiir Ein- und Ausgangsschaltung bereit-

gestellt.

4.1.1 Bare-Die

Die Bare-Dies werden mit einem Gold-Zinn Lot (Preform), AuSn 8020 mit 25 um Di-
cke, auf einem Kupfer-Molybdéan-Kupfer (Cu/Mo/Cu) Flansch aufgebracht [Incl5]. Die-
ser Flansch bieten den Vorteil eines thermischen Ausdehnungskoeffizienten dhnlich zu SiC.
Somit wird ein Brechen der Preform unter der enormen thermischen Belastung unterbun-

den.

Die Cu/Mo/Cu Flansche wurden mittels Laser markiert um eine sogenannte Schwemmkan-
te, die das Bare-Die umhiillt, zu erzielen. Diese verhindert das Austreten des Preform-Lots
und resultiert in einer homogenen Schicht. Weiterhin wird ein Schwimmen des Bare-Dies
wahrend des Prozesses verhindert. Die Markiergenauigkeit der Schwemmkanten mittels
Laser ist allerdings sehr toleranzbehaftet (100 — 200 um), da der Laser auf die Auflen-
kante der Flansche ausgerichtet wird. Diese verfiigt aber fertigungsbedingt iiber eine
Falz, wodurch eine Fokussierung als schwierig einzustufen ist. Diese Abweichungen ma-

chen eine optische Uberpriifung der markierten Flansche unumginglich. Abbildung4.1
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stellt das Verhalten dar. Das Substrat liegt als Referenz auf dem Flansch auf. In Abbil-
dung4.1(b) ist ein deutlicher Versatz in den oberen Bereich des Ausschnitts zu verzeich-

nermn.

Abbildung 4.1: Lasermarkierung/ Schwemmkante (a) akzeptabler Versatz und (b)
erheblicher Versatz.
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Abbildung 4.2: Vakuumlétung (a) Temperatur-Kurve und (b) Benetzungsverhalten
der Preform auf dem Cu/Mo/Cu Flansch.

Die Bare-Dies wurden mittels einer Vakuumlétung bei 300° C' mit Aktivierung durch Amei-
sensdure (HOOCH) gelotet, die Temperaturkurve hierfiir ist in Abbildung 4.2(a) aufgezeigt.
Durch diesen Prozess konnte ein sehr gleichméfliges Benetzungsverhalten erreicht werden
(4.2(b)). Anschliefilend werden die verloteten Transistoren geréntgt und auf Lufteinschliis-
se, bzw. Lunker-Bildung, untersucht. Ein solcher Lufteinschluss in der Létung fithrt zu
einem deutlich schlechteren elektrischen und thermischen Ubergangswiderstand und kann
im Zweifel das Bare-Die im Betrieb zerstoren. In der Abbildung4.3 sind Létungen der vier
und zwolf Zellen Devices dargestellt. Die Rontgenbilder der Lotung zeigen allesamt eine

geringe Lunker-Bildung, jedoch sind vereinzelt Lufteinschliisse feststellbar. In der deutlich
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grofleren Fléche der zwolf Zellen Bare-Dies sind verhdltnisméflig gleich wenig Lunker fest-
stellbar. Die Réntgenbilder weisen allesamt nur ca. einen grofien Lunker (ca. 100 - 100 pm)
als Lufteinschluss auf. Weitere kleine Lufteinschliisse sind feststellbar und aufgrund der

geringen Ausmafle als unkritisch einzuschétzen.

l l l l (f)
(a) (b) () (d)

Abbildung 4.3: Rontgenbilder der Bare-Dies (a)-(d) CHGV1J070D und (e)-(g) CHGV1J025D.

—~
' (DI
~

—~
(]
=

Diese Lunker-Bildung hat folgende Griinde. Zum einen sind Unebenheit der Preform, durch
das Stanzen dieser, festzustellen. Aufgrund des Durchbiegens ergibt ein erhohtes Luftde-
pot unter der Verbindung, welches durch den Prozess nicht 100% evakuiert werden kann.
Zum anderen entstehen Ausgasung an den Durchkontaktierung der Bare-Dies durch even-
tuelle Blue-Tape Reste oder sonstige Klebstoffreste. Dadurch bilden sich im Bereich der
Durchkontaktierungen der Bare-Dies Lunker. Die hohe Anzahl an Lotungen lédsst den
Schluss zu, dass der Prozess mittels Vakuumlétung unter Zuhilfenahme des Prozessgases

nachvollziehbar gleiche Ergebnisse liefert.
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4.1.2 Substrat
4.1.2.1 Leitfahiger Kleber

Das Substrat wird in einem zweiten Prozessschritt auf den Flansch verklebt und eine
Bonddrahtverbindung zwischen Substrat und Bare-Die hergestellt (Abbildung4.4). Die
Bare-Dies werden mithilfe von zwei 12.5 ym Wedge-Bonds pro Pad mit dem Substrat ver-
bunden. Ein drittes Bondwire kann bei Bedarf nachgeriistet werden. Die Bondverbindun-
gen sind allesamt als fest und gleichméfig flach anzusehen. Bei dem elektrisch leitfihigen
Kleber handelt es sich um TF E2214F [Desl1], welcher als Folie mit 50 um Dicke ausge-
fithrt ist und bei einer Temperatur von 120° C' aushértet. Die Fixierung stellte sich als

unproblematisch heraus.

Abbildung 4.4: Bondverbindung des Dies zum Eingangs-/ Ausgangsanpassnetzwerk
in der (a) Draufsicht und (b) Seitenansicht.

Nach erfolgreichem Aufbau des Verstirker PAgy,10 und PAgys0, wurden diese ersten
Kleinsignal-Messungen unterzogen. Die Verstarkerpallets konnten nach Stabilitdtsunter-
suchungen am Spektrumanalysator mittels Probes am Eingang und Ausgang auf koplana-
rer Ebene vermessen werden. So sind die nachfolgenden Ergebnisse auf der Referenzebe-
ne des Keramik-Substrats zu verstehen. Der Arbeitspunkt wurde mit Vpg = 40V und
I, = 200mA angesetzt. Die vorlaufigen Untersuchungen weisen erhebliche Unterschiede
zwischen Simulation und Messung der Verstarkung auf. Diese liegt fiir PA 10 mit ca. 3dB
im besten Fall deutlich unter der simulierten von 11 dB (Abbildung4.5(a)). Auch ist die Gii-
te der Ubertragungsfunktion deutlich abweichend von der simulierten. Des Weiteren ist ein
Frequenzversatz der Messung von 150 M Hz zur Simulation feststellbar. Dasselbe Verhal-

ten ist fiir die Eingangs- und Ausgangsreflexion festzuhalten.

Eine erste Vermutung hinsichtlich der Abweichungen lag in den Bonddrahtverbindungen,
da diese eine hohe Toleranz mit sich ziehen. Eine Verbesserung hinsichtlich der Verstar-

kung wurden durch Entfernen der Bonddréhte und Neusetzen von niederohmigeren-/ nie-
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Abbildung 4.5: (a) Kleinsignal-Messung (Symbole) und Simulation (durchgezogene
Linien) und (b) Vergleich zwischen Wedge- und Ribbon-Bonddridhten von PAkyio
(Vps =40V; I, = 200mA)

derinduktiven Ribbonbondverbindungen erreicht, diese fallt aber nur sehr gering aus. Eine
Verstarkung von 5 dB ist zu verzeichnen, jedoch weicht dieser Wert noch immer stark von
der Simulation ab (Abbildung4.5(b)).

Ein vergleichbares Verhalten ist ebenfalls fiir PA k.50 zu verzeichnen, jedoch ist hier keine
Verstiarkung vorhanden (Abbildung 4.6). Weitere Untersuchungen der Ergebnisse mit Be-
zug auf die Bonddrahttoleranzen wurde unter Anwendung der Monte-Carlo Analyse durch-
gefiihrt. Als Abweichung von dem Originalwert wird eine Gauflverteilung angenommen. In
Abbildung 4.6 sind die Kleinsignal-Ubertragungsparameter als urspriingliche Simulation,
Messwert und abweichende Simulation mit 40% Varianz der Bonddrahtinduktivitdten um
170 pH fiir zwei Bonddrahte dargestellt. Die Messwerte liegen hier dennoch weit auflerhalb

des Toleranzbereiches der Simulation.

In der Analyse wurde die Kleinsignal-Simulation in all ihren Toleranzen und Freiheitsgra-
den variiert, um den gemessenen Effekt nachzuweisen. Durch die guten Ubereinstimmun-
gen zwischen Simulation und Messung der passiven Strukturen kann davon ausgegangen
werden, dass die gemessenen Unterschiede in der Verstarkung nicht im Substrat zu suchen
sind. Die simulativ entwickelten Anpassnetzwerke kénnen durch die Messung der passiven
Netzwerke sehr gut nachempfunden werden. Die Effekte unterschiedlicher Eindringtiefen
des Metalllagenaufbaus wurden bereits in Kapitel 2.2 analysiert und fithren lediglich zu
einer geringeren Verschlechterung des Ubertragungsverhaltens. Die Transistormodelle von
Wolfspeed spiegeln erfahrungsgeméfl das Verhalten der Bare-Dies und gehédusten Transis-
toren verlasslich wider [GBTB11, AZRB16,SMB14, NMZB15]|. Aus diesem Grund ist das

Problem auch nicht in den Modellen zu suchen.
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Abbildung 4.6: Vergleich zwischen Monte-Carlo Simulation fiir Bonddrahttoleranzen
von 40% und Messung von PAkys0 (Vps = 40V; I, = 300 mA)

Eine Annédherung der Simulation in Richtung der Messungen kann nur durch eine Erho-
hung des Masse-Ubergangswiderstandes von der Source des Bare-Die hin zur Untersei-
tenmetallisierung des Substrats nachempfunden werden. Das Substrat wurde mittels einer
Klebefolie auf dem Flansch aufgebracht. Der Kleber (TF E2214F) weist ein gutes Verhalten
insbesondere fiir vergoldete Materialien auf und ist laut Datenblatt fiir Masseverbindungen
geeignet [Desll1]. Er hat, fiir einen Kleber, einen geringen spezifischen elektrischen Wider-
stand mit 1 - 1074 Qcm. An dieser Stelle ist der Grund fiir die geringe Verstarkung und
dem Frequenzversatz zu suchen. Der Kleber stellt einen Ubergangswiderstand zwischen
Substratunterseite und Source-Kontakt des Bare-Dies dar. Abbildung 4.7(a) stellt den Auf-
bau schematisch dar, zu erkennen ist das Substrat und der darunter befindliche Kleber.
Mit Gleichung4.1 kann der Widerstandswert in Abhéngigkeit von der Leitungsbreite W,
der Eindringtiefe § in Abhéngigkeit der Frequenz und der von dem Strom durchflossenen

Léange [ approximiert werden.

S

Rglue = (4 1)

[«

w -

Die Lange [ wird auf Grundlage der zuriickgeriickten Unterseitenmetallisierung des Sub-
strats mit [ = 60 um angenommen, die vom Feld durchdrungen werden muss, bevor es
sich in der gut leitenden Unterseiten Metallisierung des Substrats ausbreiten kann. In-
klusive der zu erwartenden hohen Rauigkeit des Klebers, fiihrt zu den in Abbildung 4.8

dargestellten Widerstandswerten.
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Abbildung 4.7: (a) Schematische Ansicht des Substrats inklusive Kleber (Gelb) und
(b) das Ersatzschaltbild der Struktur.
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Abbildung 4.8: Ersatzwiderstand des leitenden Klebers in Abhéngigkeit der (a) Fre-
quenz und der (b) Eindringtiefe fiir verschiedene Breiten einer Mikrostreifen Leitung.

Es ist erkennbar, dass der Widerstandswert R mit steigender Frequenz zunimmt, da die
Eindringtiefe § proportional abnimmt. Generell liegt die Eindringtiefe fiir 14 GHz, be-
dingt durch die elektrische Leitfahigkeit des Klebers bei 112 ym. Fiir die Bare-Die-Breite
von W = 1,4mm, was den Dimensionen der vier verteilten Leitungen des Anpassnetz-
werks entspricht, ist mit einem zusétzlichen Ubergangswiderstand von ca. 0,4 zu rech-

nen.

Diese Vermutung l&sst sich simulativ tiberpriifen. Die in Abbildung4.9 gezeigte Anord-
nung kann 3D simuliert werden und als erster Teil des Anpassnetzwerkes vor und hin-
ter dem Transistor, in die Verstédrkersimulation einbezogen werden. In der Simulation

wird versucht die Realitdt so genau wie moglich nachzustellen. Die vier Leitungen wer-
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den jeweils mit einem Tor, in CST als diskreten Port, bezeichnet verbunden. Der Uber-
gang zwischen Substrat- und Port-Massepotenzial ist durch den Kleber voneinander ge-
trennt. Mittels dieser Analyse zeigt sich, dass dieser zusétzliche, durch den Kleber ver-
ursachte Widerstand vermutlich der Grund fiir die Diskrepanz zur Simulation ist, bei
der verglichen mit den Messungen deutlich hohere Verstarkungswerte prognostiziert wer-

den.

'_.l-‘w

Al,O5

- T

/ Kleber
Cu/Mo/Cu

(a) (b)
Abbildung 4.9: (a) Schnittansicht des Kleberautbaus. (b) Perspektivische Ansicht aus CST.
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Abbildung 4.10: Vergleich zwischen Kleinsignal-Messung (Symbole) und Simulation
(durchgezogene Linien) von PAkyio mit angepasstem Ubergangswiderstand (Vpg =
40V; I, = 100mA).

In Abbildung 4.10 sind die urspriinglichen Messergebnisse mit jeweils zwei Bonddrahtver-
bindungen pro Transistorpad mit der korrigierten Simulationen verglichen. Der schlechte
Ubergangswiderstand in der 3D Struktur fithrt wie vermutet zu einer Stromriickkopplung,
die sich in einer deutlich schlechteren Verstiarkung widerspiegelt. So kann auch gezeigt
werden, dass die Auswirkung auf die Anpassung ebenfalls in der Simulation nachvollzogen
werden kann. Es sei angemerkt, dass keine Anderung der Toleranzparameter die Simula-

tion so gut in Ubereinstimmung mit der Messung bringen konnte, wie dieser Serienwider-
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stand.

Eine geinderte Simulation des Uberganges von Bare-Die auf Substrat inklusive der 3D
Struktur fithrt fiir den PAgq,10 zu einer guten Ubereinstimmung zu der Messung. Die
Transmission wird durch die geringe Leitfdhigkeit auf Masse-Seite deutlich gemindert. Aber

auch der Verlauf der Anpassung entspricht nun deutlich besser der Messung.

4.1.2.2 Indium-Lot

In diesem Kapitel soll die vermutliche Ursache der geringen Verstdrkung aus dem vor-
herigen Abschnitt mittels neu aufgebauter Verstéarkerpallets belegt werden. Die schlechte
elektrische Leitfahigkeit des Klebers, der die metallisierte Unterseite der Keramik mit dem
Cu/Mo/Cu- Flansch verbindet, stellt einen erh6hten Serienwiderstand auf der Masseseite
der Anpassstrukturen dar. Nach ausgiebiger Recherche konnte kein Kleber gefunden wer-
den, der eine signifikant bessere elektrische Leitfahigkeit aufweist. Eine Lotung ist daher
die einzig in Betracht zu ziehende Alternative. Ein Niedertemperaturléten der Kerami-
ken als zusétzlicher Arbeitsschritt wurde als sinnvollste Variante in Erwéigung gezogen.
Eine solche Niedertemperaturlétung muss die Keramiken bei unter 250° C' 16ten, um die
Prefom der Bare-Dies nicht erneut aufzuschmelzen und ein schwimmen zu verhindern.
Ebenfalls darf dieses Lot bei der Bondtemperatur von ca. 130° C nicht erneut aufschmel-

zen.

Es wurde ein zu 100% auf Indium basierendes Lot mit einer Schmelztemperatur von 157° C
mit einem spezifischen elektrischen Widerstand von 7, 16 u$2cm und einer thermischen Leit-
fahigkeit von 0,86 W/cmK gefunden. Der Ersatzwiderstand dieses Indium Lotes ist in Ab-
bildung 4.11 dargestellt. Werte von ca. 2mfQ fiir die verteilten Anpassstrukturen iiber eine
Breite W = 1,4mm werden hiermit fiir 14 GHz erreicht. Somit kann der urspriingliche
Wert von 400 m§2 um den Faktor 200 verringert werden. Die so erreichten Werte befinden
sich im Bereich einer sehr niederohmigen Verbindung und sollten zu einer erfolgreichen Rea-
lisierung der entwickelten Verstérkerschaltungen fithren. Aus Kostengriinden wurde dieses

Vorgehen vorldufig nur auf das PAg,10 Design angewandt.

Die Fixierung des Substrats erfolgt nun in einem zweiten Prozessschritt, &hnlich der Me-
thode mit dem leitfihigem Kleber. Voruntersuchungen in Bezug auf das Benetzungsver-
halten sind in Abbildung4.12 dargestellt. Zum einen wurden die Flussmittel 5R, 5RMA
und TacFlux, welche fiir vergoldete Oberflachen geeignet sind untersucht. Das Benetzungs-
verhalten weist in allen Fillen Lunkerbildung unter dem Substrat auf. Abbildung4.12(a)
stellt das Verhalten exemplarisch fir 5SRMA dar.
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Abbildung 4.11: Ersatzwiderstand des Indium-Lots in Abhangigkeit der (a) Frequenz
und der (b) Eindringtiefe fiir verschiedene Breiten einer Mikrostreifen Leitung.

(a) (b)

Abbildung 4.12: Roéntgenbilder des Indium-Lotprozess mit (a) Flussmittel und mit
(b) HCOOH Aktivierung.

Zum anderen bietet die Aktivierung mit Ameisensaure (HCOOH) eine geeignete Alter-
native, diese dient zur Reduzierung von Oxidschichten durch die Lagerung, welche sich
hemmend auf den Létprozess auswirken. Der Lunkerbildung wird somit vorgebeugt. Den
Prozess der Aktivierung und Létung in einem Schritt durchzufithren fithrte zu dem Ergeb-
nis, dass das Lot riickstandslos vom Trager entfernt werden kann. Das Verhalten ist auf
die Aktivierungstemperatur von 135° C' zuriickzufiithren. Dieser Wert liegt am unteren En-
de des Aktivierungsbereiches von HCOOH, somit kann keine stabile Verbindung zwischen
Tréager und Lot hergestellt werden. Hohere Temperaturen sind aufgrund des geringen Li-
quidus von Indium innerhalb von einem Prozessschritt nicht moglich. Die Losung stellt
ein weiterer Prozessschritt dar, der Tréger wird mit einer Temperatur von 160° C' mithilfe
von HCOOH ohne Lot aktiviert. Im zweiten Schritt wird der eigentliche Lotprozess un-
ter Vakuumbedingungen durchgefithrt. Die verldteten Substrate zeigen keine Rissbildung.

Ebenso kann eine feste Verbindung zwischen Tréger und Substrat hergestellt werden (Ab-
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bildung 4.12(b)). Beide Arten der Lotung zeigen ein Austreten des Lots, doch die Ront-
genansicht zeigt eine deutlich lunkerfreiere Verbindung in der Variante ohne Flussmittel,
mit HCOOH-Aktivierung. Um einen flichigen Kontakt zu erlangen, werden die Substrate

mittels eines Gesamtgewichts von ca. 30 g angedriickt.

Nachfolgend sind Aufbauten der 4-Zellen Verstirkerpallets zu sehen, hierbei wurde ei-
ne Variante mit Durchbruch im Substrat, als auch eine Variante mit geteiltem Substrat,
untersucht. Es sind jeweils Fotografien der Aufbauten und Roéntgenbilder dieser darge-
stellt. Abbildung4.13 stellt die erste Variante dar. Das Ergebnis der Lotung des Bare-Dies
ist als gut zu erachten (Abbildung4.13(b)), lediglich zwei kleine Lunker sind erkennbar.
Die nachfolgenden zwei Prozessschritte sind ebenfalls als erfolgreich zu bezeichnen. Die
Verteilung des Lots unter dem Substrat ist als durchgehend homogen anzusehen (Abbil-
dung4.13(d)). Die Positionierung des Substrats mit Ausbruch kann als gut bezeichnet
werden. Lediglich ein leichter Versatz des Bare-Dies zum Substrat ist festzustellen. Ein
Bonddrahtverbindung ist méglich, jedoch wurde mit maximal 120° C' ohne Uberpriifung
der Haftung (Zugtests) gearbeitet. Ein Wiederaufschmelzen des Indium Lotes wurde nicht
festgestellt.

(c) (d)

Abbildung 4.13: Realisierter Aufbau des Designs PAk,19 mit Ausbruch (a) Bare-Die,
(b) Rontgenbild Bare-Die, (c) Verstirkerpallet und (d) Rontgenbild Verstarkerpallet.

Die zweite Variante mit geteilten Substratstiicken fiir Ein- und Ausgangsnetzwerk stellt
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sich als problematisch heraus. Es besteht eine hohe Wahrscheinlichkeit, dass die Substrat-
stlicke zueinander und gegeniiber dem Bare-Die verschwimmen. Dieses Verhalten ist in
Abbildung4.14 zu erkennen. Als Folge fallen die Bonddrahtldngen auf der Drain-Seite des
Bare-Dies deutlich ldnger aus, als auf der Gate-Seite. Ein anderes Extrem stellt ein weiterer
Aufbau dieser Variante dar, die Substrate schlieBen biindig mit dem Transistor ab (Abbil-
dung4.15). Folglich sind die Bonddrahtverbindungen erheblich kiirzer als in der Simulation
angenommen. Von einem Versatz zu hohen Frequenzen ist hierdurch auszugehen. Zum Lo-
ten der geteilten Substrate muss vermutlich eine Lehre/Fixierung entwickelt werden, die
ein Verschwimmen verhindert. Dieses Vorgehen erfordert jedoch einen erhohten Kosten-

aufwand und wurde aus diesem Grund nicht weiter verfolgt.

B sy 4

(d)

Abbildung 4.14: Realisierter Aufbau des Designs PAky10 mit geteilten Substrat (a)
Die, (b) Rontgenbild Die, (¢) Verstiarkerpallet, (d) Rontgenbild Verstarkerpallet.

Die Kleinsignal-Messung zu dem Verstérkerpallet mit Substratausbruch ist in Abbildung4.16
aufgezeigt. Der Vergleich zu der Simulation zeigt eine exzellente Ubereinstimmung auf. Es
ist eine deutlich héhere Verstarkung, als bei den geklebten Aufbauten zu verzeichnen. Es
ist zu erkennen, dass die Variante mit Indium-Lotung mehr als 10dB Verstarkung iiber
das Band von 13,5 — 14,5 G H z aufweist.

Die durchgefiihrten Untersuchungen haben belegt, dass die Masseverbindung zwischen

Substrat und Bare-Die eine entscheidende Rolle in der Realisierung von hochfrequenten
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Abbildung 4.15: Realisierter Aufbau des Designs PAk,19 mit geteilten Substrat (a)
Die, (b) Rontgenbild Die, (¢) Verstiarkerpallet, (d) Rontgenbild Verstarkerpallet.

Verstéarkerstufen spielt. Die Bare-Dies wurden mit einer vom Hersteller empfohlenen Pre-
form auf einem Cu/Mo/Cu Flansch fixiert. Dieser Prozess stellt durch die Verwendung
einer Schwemmkannte keine Probleme dar, eine geringe Lunkerbildung ist jedoch zu erwar-
ten. Die Fixierung der Substrate stellte eine grofle Herausforderung dar. In einem zweiten
Prozessschritt wurden diese mittels einer elektrisch leitenden Klebefolie auf den Flansch
aufgebracht. Diese Methode erwies sich als relativ simpel, jedoch haben die elektrischen Ei-
genschaften, speziell der spezifische Widerstand von p = 1-1074 Q ¢m, des Klebers einen de-
struktiven Einfluss auf die Verstéarkereigenschaften. Eine geringe Kleinsignal-Verstiarkung
und ein Frequenzversatz sind festzuhalten. Der Kleber stellt mit steigender Frequenz ei-
nen zunehmend hohen Widerstand zwischen Substrat- und Bare-Die-Massepotenzial dar
und bildet eine Stromriickkopplung. Das Verhalten konnte durch Flachbandverbindungen
zwischen Substrat und Bare-Die minimal kompensiert werden, jedoch sind noch immer
erheblich Abweichungen zwischen Simulation und Messung festzustellen. Eine Alternative
zu der Klebefolie konnte in Indium-basiertem Niedertemperaturlot gefunden werden, wel-

che ebenfalls als Folie ausgefiihrt ist. Der spezifische Widerstand ist mit p = 7,16 uQem
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Abbildung 4.16: Kleinsignal-Messung (Symbole) des aufgebauten Verstédrkerpallets
PAky10 mit Indium-Lot im Vergleich zur Simulation (durchgezogene Linien) (Vpg =
40V; I, = 100mA).

um ein Vielfaches geringer. Nachteilig ist festzuhalten, das mit dieser Methode zwei zusétz-
liche Prozessschritte notwendig sind, um eine homogene und stabile Verbindung zwischen
Substrat und Flansch sicherzustellen. Die Evaluierung dieser Methode wurde aus Kos-
tengriinden vorerst nur anhand des PAg,10 Designs durchgefiihrt. Nach erfolgreichem
Aufbau des Verstirkerpallet konnte eine exzellente Ubereinstimmung in dem Kleinsignal-
Verhalten der Messung und Simulation erreicht werden. Detaillierte Messungen, Klein-
und Groflsignal, der Verstiarker PAgy10, PAkus0 und PAx werden im nachfolgendem
Abschnitt ausfiihrlich diskutiert.
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4.2 Kleinsignal-Messung

In diesem Abschnitt werden die entwickelten Verstarker PAgqy10, PAkyuso und PAx aus
Kapitel 3 auf ihr Kleinsignal-Verhalten hin untersucht. Alle Verstérkerpallets wurden unter
Verwendung eines Preform-Lots fiir die Bare-Dies und Indium-Lot fiir die Substrate auf-
gebaut. Der Messaufbau ist in Abschnitt 2.1.1 beschrieben, alle Messungen beziehen sich

auf dieselbe Referenzebene, die Messspitzen der |Z|-Probes.

4.2.1 Ku-Band Verstarker
PAKulO

Der erfolgreiche Aufbau und erste Kleinsignal-Messergebnisse des PAg,10 wurde bereits
im vorherigen Kapitel abgehandelt. Detaillierte Analysen werden im Folgendem diskutiert.
Drei Verstéarkerpallets wurden aufgebaut und werden folgend als Tréager 1-3 bezeichnet.
Abbildung 4.17 stellt das Transmissionsverhalten aller drei Aufbauten im Vergleich zu der
Simulation fiir den Arbeitspunkt Vpg = 40V und I, = 200 mA dar.
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(a) (b) (c) (d)
Abbildung 4.17: Kleinsignal-Messung (Transmission) als Vergleich aller aufgebauten
Verstérkerpallets PAgy10 (Vps =40V I, = 200mA).

Triger 1 und 3 weisen eine gute Ubereinstimmung mit der Simulation auf. Es ist eine
Kleinsignal-Verstdrkung von mehr als 10dB in dem angestrebten Frequenzbereich von
13,75 — 14,5 GH z festzuhalten. Tréiger 1 weist einen geringen Einbruch der Verstédrkung
in Bandmitte bei 14 GH z auf, dennoch wird das komplette Frequenzband mit 104+0,5dB
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abgedeckt. Das Verhalten ist bei Trager 3 nicht erkennbar, dafiir nimmt die Verstiarkung
an der Bandgrenze von 14,5 GH z schnell ab. Ein geringer Frequenzversatz hin zu niedri-
gen Frequenzen ist fiir beide Verstérkerpallets T1 und T3 erkennbar, jedoch halten sich
die Toleranzen, die durch Variation der Bonddrahtlinge und den Versatz von Substrat
und Bare-Die zu begriinden ist, im Rahmen. Im Fall von Tréger 2 ist ein Versatz von ca.
500 M H z vorhanden, die Verstirkung belduft sich auf mehr als 6 dB. Im Aufbau dieses
Verstéarkers wurde kein Ausbruch im Substrat vorgenommen, sondern das Ein- und Aus-
gangsnetzwerk, wie in Abschnitt 4.1.2.2 beschrieben, getrennt voneinander gelotet. Das
Verschwimmen der Substrate bei dieser Methode fithrte zu sehr kurzen Bonddrahtverbin-
dungen am Gate und langen Verbindungen am Drain und resultiert in diesem Versatz von
500 M Hz.

Weiterhin wurde das Ubertragungsverhalten fiir verschiedene Arbeitspunkte anhand von
Tréger 1 untersucht. Abbildung4.18(a) stellt die Abhéngigkeit der Transmission fiir die
Versorgungsspannungen Vpg = {30;35;40;45} V fiir einen Ruhestrom von I, = 100mA
dar. Die Abhéngigkeit von dem Ruhestrom I, = {50;200;300} mA bei Vpg =40V ist in
Abbildung 4.18(b) aufgetragen.
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Abbildung 4.18: Kleinsignal-Messung von T1 fiir (a) verschiedenen Versorgungsspan-
nungen bei I, = 100mA und (b) Ruhestréme bei Vpg =40V

Es ist zu erkennen, dass die Verstarkung proportional zu der Versorgungsspannung an-
steigt. Ebenso verschiebt sich das Ubertragungsverhalten zu hoheren Frequenzen hin, in-
folge des Arbeitspunktabhingigkeit der Ausgangskapazitit des Transistors. Hingegen hat
eine Anderung des Ruhestroms keinen Einfluss auf das Frequenzverhalten. Die Verstér-
kung nimmt bis zu einem Ruhestrom von 200mA stetig zu, dariiber hinaus ist keine
Verénderung mehr feststellbar. Eine Verbesserung im Vergleich zu I, = 300 mA ist nur

marginal.
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PAKu50

Die vorherigen Kleinsignal-Analysen wurden ebenfalls fiir das Verstarkerpallet PAg 50
durchgefithrt. Drei Aufbauten konnten erfolgreich realisiert werden, die mit Trager1-3
bezeichnet werden. Die Ergebnisse fiir Transmission und Eingangsreflexion von Tréger 2
sind in Abbildung4.19 dargestellt.
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Abbildung 4.19: Kleinsignal-Messung (Symbole) von Tréiger 2 im Vergleich zur Simu-
lation (durchgezogene Linien) von PAgus0 (Vps =40V; I; = 300mA).

Simulation und Messung in dem Arbeitspunkt Vpgs = 40V und I, = 300mA stimmten,
bis auf einen sehr geringen Frequenzversatz, gut iiberein. Der Verstirker weist eine zu
niedrigen Frequenzen hohere Verstarkung auf als simuliert. In dem angestrebten Bereich
von 13,75 — 14,5 GH~z ist eine Verstdrkung von mehr als 10dB festzustellen. Der Ein-
gangsreflexionsfaktor ist mit —5dB als gering einzuschétzen, ist jedoch typisch fiir einen

Leistungsverstéarker.

Das Verhalten aller drei Pallets ist in Abbildung4.20 aufgetragen. Die Transmission von
Tréager 1 und 2 entspricht sehr gut der Simulation. In beiden Féllen ist ein Frequenzversatz,
der durch eine Variation der Bonddrahtliangen zu erklaren ist, erkennbar. Trager 3 weist
einen hoheren Versatz von ca. 600 M H z auf. Das Bare-Die ist komplett von den beiden Sub-
stratteilen eingeschlossen, es ist kein Abstand zwischen Transistor und Substrat erkennbar.

Folglich sind die Bonddrahtverbindungen extrem kurz.

Die vorliegenden Messergebnisse bestétigen eine Kleinsignal-Funktion der Verstarkerpal-

lets PAgy10 und PAg,s50 im angestrebten Frequenzbereich. Es ist ersichtlich, dass der
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Ansatz des Bus-Bar-Combiners erfolgreich umgesetzt werden konnte und eine Skalierung

des Konzeptes moglich ist.
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Abbildung 4.20: Kleinsignal-Messung (Transmission) als Vergleich aller aufgebauten
Verstérkerpallets PAxyso (Vps =40V I, = 300mA).
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4.2.2 X-Band Verstarker

Die Substrate fiir Verstirkerpallet PAx befanden sich am oberen Rand des Wafers, hier
kam es zu einer erhéhten Bruchrate in diesem Bereich. Aus diesem Grund konnte nur ein
Verstirkermodul aufgebaut werden. Die Kleinsignal-Messungen fiir das Verstéirkerpallet
PAx sind in Abbildung 4.21 dargestellt. Es ist eine Transmission in dem Frequenzbereich
zu erkennen, jedoch weist diese ein starkes Tiefpassverhalten auf. Eine Verstirkung von
14 dB bei 8 GH z fallt {iber die Frequenz stetig ab und belauft sich auf 2dB bei 12,4 GH z.

Auflerdem ist ein Frequenzversatz der unteren Bandgrenze von ca. 200 M Hz zu erken-

nen.
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Abbildung 4.21: Kleinsignal-Messung (Transmission) des aufgebauten Verstirkerpal-
lets PAx (Vps =40V; I, = 200mA).

Das Verhalten wurde innerhalb der Simulation gewissenhaft analysiert. Ein Massepro-
blem ist in diesem Fall, aufgrund des geldteten Bare-Dies und Substrats, auszuschlieflen.
Die breitbandige Anpassung des Transistors resultiert in einem robusten Design, welches
relativ unanfillig gegeniiber Toleranzen bzgl. Bonddraht- und Prozesstoleranzen ist. Ei-
nen Aufschluss {iber das gemessene Transmissionsverhalten konnte eine komplette 3D-
Simulation der Struktur, inklusive Bonddrahtverbindungen, geben. Die Simulation kann
somit in Ubereinstimmung mit der Messung gebracht werden. Sowohl das Tiefpassverhal-

ten, als auch der Frequenzversatz ist ersichtlich.

Auf Grundlage dieser Simulation kénnen Ein- und Ausgangsnetzwerke in Bezug auf die
Phasen-/ Amplituden-Imbalance an den Bonddrihten, bzw. an den Pads des Transistors,
untersucht werden. Abbildung4.22 stellt die Abhéngigkeit iiber die Frequenz dar. Im Ge-

gensatz zu den Betrachtungen aus Abschnitt 3.3 steigt die Abweichung zwischen Phase
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und Amplitude zunehmend mit der Frequenz. Insbesondere der Amplitudenunterschied
zwischen den dufleren und inneren Toren von 5dB bei 12 GH z fithrt zu einer ungleichmé-

Bigen Ansteuerung und somit zu einer geringen Verstiarkung.

10

Amplituden-Imbalance (dB)
Phasen-Imbalance (°)

7 8 9 10 11 12 13
Frequenz (GHz)

Abbildung 4.22: Simulierte Phasen- und Amplituden-Imbalance fiir zwei Wedge-
Bonddrahte (Linie) und zwei Flachbandverbindungen (Symbole).

Die urspriinglichen Netzwerke wurde mit dem 2.5D Solver Momentum simuliert, dieser
Ansatz stellt sich, nach genauer Recherche, fiir die Simulation einer breiten Leitung als
nachteilig heraus. Die Ausbreitung hherer Moden wird nicht in die Simulation einbezogen,
ebenso wie Parallelplatten-Moden. Es wurde jedoch angenommen, dass dieses Defizit durch
die Anwendung von tiiber die Leitung verteilten Area-Ports umgangen wird. Diese Annah-

me kann anhand der vorliegenden Ergebnisse nicht bestéatigt werden.

Das Problem kann teilweise durch die Verwendung von Flachband-Verbindungen, ein- und
ausgangsseitig, zwischen Substrat und Transistor gelost werden. Diese haben eine Breite
von 100 pm, somit kénnen zwei Verbindungen pro Transistor-Pad hergestellt werden. Die
Feldverteilung iiber diese Verbindung wird somit zwischen den Toren angeglichen, d. h. der
Amplitudenversatz kann, in einer erneuten Simulation, verringert werden (Abbildung 4.22).
Ab einer Frequenz von 11 GHz kommt es jedoch wieder zu erhéhten Abweichungen von
10° und steigend. Abbildung4.23 vergleicht diese Simulation und die Messung mit den
Ribbonbond-Verbindungen. Es ist eine deutliche Verbesserung zu erkennen. Die Verstar-
kung betragt zwischen 8 und 11 GHz mehr als 10 dB. Der angestrebte Frequenzbereich
bis 12,4 GH z kann nicht abgedeckt werden, die Verstarkung féllt auf bis zu 6 dB ab. Von
einer weiteren Modifikation der Ribbonbonds wurde vorerst abgesehen, um das Grof3si-

gnal-Verhalten zu analysieren.
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Abbildung 4.23: Kleinsignal-Messung (Transmission) des aufgebauten Verstéirkerpal-
lets PAx mit Ribbon-Verbindungen (Vps = 40V; I, = 200mA).

Die Messungen haben gezeigt, dass die Anwendung einer relativ breiten Leitung auch
nach grindlicher Analyse (Abschnitt3.1), problematisch ist. Die Simulation mittels des
2.5D Solvers Momentum fiihrte in der angewandten Port-Konfiguration zu keiner Uberein-
stimmung mit der Messung. Nachtrigliche Anderungen der 2.5D Feldsimulation ergaben
ebenfalls keinen Erfolg. Eine Betrachtung des kompletten Netzwerks mit der Simulations-
software EMPro konnte Aufschluss iiber das gemessene Verhalten geben. Phasen- und
Amplitudenabweichungen hin zu hohen Frequenzen sind deutlich gréfler als angenommen.
Dieses Verhalten konnte durch Flachbandverbindungen zwischen Substrat und Bare-Dies

bis zu einer Frequenz von 11 GH z abgeschwicht werden.
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4.3 Groflsignal-Messung

In diesem Abschnitt werden die entwickelten Verstarker PAgqy10, PAkyuso und PAx aus
Kapitel 3 auf ihr Grofisignal-Verhalten hin untersucht. Die Ku-Band Verstarkerpallets wer-
den sowohl CW, als auch mit modulierten Signalen, die in der Satellitenkommunikation
Anwendung finden, ausgesteuert. Im Fall des X-Band Verstirkers werden gepulste Signa-
le, typisch fiir Radar-Anwendungen, genutzt. Der Messaufbau ist in Abschnitt 2.1.2 be-
schrieben, alle Messungen beziehen sich auf dieselbe Referenzebene, die Messspitzen der
|Z|-Probes.

4.3.1 Ku-Band Verstarker
4.3.1.1 PAxui0

In Abbildung 4.24 sind alle Grofsignal-Messungen der drei aufgebauten Verstirkerpallets
im Vergleich zu der Simulation dargestellt. Alle Verstirker arbeiten im gleichen Arbeits-
punkt mit Vpg =40V und I, = 200mA. Die Sattigungsausgangsleistung aller Verstérker
betragt mehr als 10 W. Das gemessene Verhalten unter Kleinsignal-Verhalten spiegelt sich

in dieser Messung wider.

Der Tréager1 kann als der am besten funktionierende bezeichnet werden. Er zeigt von
13,75 — 14,5 GH z mehr als 6 dB Grofisignal-Verstarkung bei mehr als 11 W Ausgangsleis-
tung und nahezu 30% Wirkungsgrad. Die PAE betragt mehr als 23%, aufgrund der gerin-
gen Verstirkung. Triger 3 weist ein dhnliches Ubertragungsverhalten auf, jedoch fiihrt der
Frequenzversatz in diesem Aufbau zu einer Verschlechterung der Performance hinsicht-
lich Verstdrkung und somit Ausgangsleistung von 10 W an der oberen Bandgrenze von
14,5 GH z. Der Wirkungsgrad bricht bei hoheren Frequenzen auf ca. 24% ein. Die Abwei-
chung ist hier in den Bonddraht Toleranzen, wie bereits in Abschnitt4.2.1 erwéhnt, zu
finden.

Der Tréager 2, der bereits in der Kleinsignal-Messung einen deutlichen Versatz im Fre-
quenzbereich aufweist, zeigt hier ein breitbandiges Verhalten von 14 — 15 GH z mit einer
Ausgangsleistung von 10 W. Die erheblich kiirzeren Bonddridhte an Gate und Drain des
Bare-Dies fithren zu einer Grofisignal-Verstiarkung von 4 dB und ist damit geringer als die
anderen beiden Aufbauten T1 und T3. Dennoch kann eine Effizienz von mehr als 25%
erreicht werden. Diese Realisierung eignet sich demnach nicht fiir eine Anwendung in dem
Frequenzbereich von 13,75 — 14,5 GH z.
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Abbildung 4.24: Grofisignal-Messung von PAk,1¢ (a) Ausgangsleistung, (b) Verstér-
kung, (c) Effizienz und (d) PAE (Vps =40V; I, = 200mA).

Das Kompressionsverhalten wurde anhand von Tréiger 1 untersucht, Abbildung4.25 stellt
das Messergebnis im Vergleich zu der Simulation bei 14,1 GHz dar. Das Verhalten ist,
bis auf geringe Abweichungen in der Séttigung, als nahezu identisch zu erachten. Der ge-
ringe Unterschied von ca. 3% in der Messung und Simulation von PAE und Effizienz ist
in dem thermischen Verhalten der Bare-Dies zu suchen. Die Erwarmung der Bare-Dies

ist in Realitat intensiver, als in der Simulation mit 80° C' Flansch-Temperatur angenom-
men.

Trotz geringer Abweichungen der im Frequenzbereich funktionieren Verstérkerpallets, die
auf thermische Ursachen zuriickzufiihren sind, kann eine sehr gute Ubereinstimmung zwi-

schen Simulation und Messung beobachtet werden. Trager 1 und 3 liefern eine geforderte

Sattigungsleistung von 10 W mit einer Verstiarkung von >6 dB und eine Effizienz zwischen
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Abbildung 4.25: Groflsignal-Messung (Symbole) im Vergleich zu der Simulation
(durchgezogene Linien) von PAky,1o (T1) im CW-Betrieb iiber die Eingangsleistung
(VDS =40 V; Iq = ZOOmA).

33 und 24%, wobei Trager 1 mehr als 30% erreicht.

Zuséatzlich wurden modulierte Messungen mit einer in der Satellitenkommunikation iibli-
chen QPSK durchgefiihrt, um die Linearitdt der entwickelten Verstérkerstufe zu untersu-
chen. Die Basisbandbreite betrdgt 5 M Hz mit einem Roll-Off Faktor von o« = 0,35. Das
resultierende Ausgangsspektrum fiir verschiedene Leistungspegel bei 14,2 GH z ist in Ab-
bildung 4.26 dargestellt. Die Zunahme der Schulter mit steigender Leistung ist deutlich
erkennbar. Das Verhalten iiber die Frequenz ist in Tabelle4.1 gelistet. Eine Spitzenleis-
tung von ca. 18 W ist zu erkennen, das entspricht anndhernd den Werten der Load-Pull

Simulation.

Tabelle 4.1: Messungen fir PAk,19 mit einer 5 M Hz QPSK (a0 = 0.35)

f Pout,ave Pout,peak n ACPR EVM
(GHz) (W) (W) (%) | (dBe) | (%)
14 8,3 18,42 224 24,2 9,5
14,2 7,9 17,72 244 23,6 9,3
14,4 7,7 17,54 23,8 24,1 9,6
14,5 7,9 17,86 21,7 25,3 8,8

Die hohere Ausgangsleistung in der modulierten Messung ist in der geringeren thermischen
Belastung des Bare-Dies zu begriinden. Das Verhalten wurde bereits in Abschnitt 2.3.2
erldutert. Die thermische Séttigung des Devices wird durch die PAPR von 3,9dB kom-

pensiert, bzw. sinkt die Verlustleistung aufgrund der geringeren Durchschnittsleistung im
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Abbildung 4.26: Ausgangsspektrum der modulierten Messung von PAk,19 T1
(Vps =40V; I, = 200mA) (RBW = 200kHz; VBW = 10 M Hz; 300 ms sweep time).

Vergleich zum CW-Betrieb.

Diskussion

Die gemessenen Verstirkereigenschaften entsprechen weitestgehend den gestellten Anfor-
derungen. Eine Ausgangsleistung von >12 W mit einer Effizienz von >30% fiir den CW-
Betrieb konnte mit dem hybriden Aufbau erreicht werden. Die geringe Verstidrkung von
6 dB resultiert in einer PAE von 23%. Aufgrund der geringen Fliache des Bare-Dies und der
hohen Leistung sind geringe Abweichungen im Vergleich zu der Simulation festzuhalten.
Die Messung mit einem modulierten Signal in Form einer QPSK zeigen eine Spitzenleis-

tung von 18 W und einer Effizienz von 23%.

Tabelle 4.2 vergleicht das Design PAg,10 mit aktuellen Verstarkern aus Industrie [Wol19]
und Forschung [KKK*14, LCP*12] mit &hnlicher Ausgangsleistung. Die entwickelte Ver-
starkerstufe stellt sich in Bezug auf Sattigungsleistung und PAE als konkurrenzfdhig her-
aus. Herausstechend ist jedoch die wesentlich geringe Gate-Weite von 4,8 mm in diesem
Design. In den beiden MMIC-Designs [Wol19, KKK*14] wird mindestens der doppelte
Wert in der Endstufe genutzt. Vermutlich wird mit diesem Ansatz versucht die Linearitét
zu erhohen, jedoch auf Kosten der Flache und Effizienz. Der Aspekt der Linearitdt wird

im néachsten Abschnitt detailliert erlautert.

Das einstufige MIC-Design [LCP112] nutzt eine geringere Gate-Weite von 6 mm und ist in
Bezug auf die Eigenschaften vergleichbar mit PAg,10. Das Nutzband ist leicht versetzt mit
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Tabelle 4.2: Vergleich von PAk,19 zu State-of-the-Art PAs im Ku-band

Totale Gate-Weite
fe FBW Pout Gain | PAE | komplett PA
(GHz) | (%) (W) (dB) | (%) (mm) | (mm)
[Wol19] MMIC 14,1 5 25 (CW) 20 18 23,1 12,3
[KKK*+14] MMIC | 14,1 5 20 (CW) 10 16 16,8 9,6
[LCPH12IMIC | 136 | 36 | 22(Puls) | T | 25 | 6
Diese Arbeit 9 (avg™®) 19
PAxuio 14,1 6 18 (peak*) 6 19 48
[MRHB16] MIC >12 (CW) 23

“ 5 MHz QPSK, PAPR = 3,9dB

fe = 13,6 GHz. Die erreichte Effizienz ist um 6% hoher, jedoch ist die relative Bandbreite
mit 3,6% geringer.

4.3.1.2 PAxuso

In Abbildung4.27 sind die Groflsignal-Messungen der Verstarkerpallets T1-3 von PAg 50
im Vergleich zu der Simulation aufgetragen. Alle Verstérker arbeiten im gleichen Arbeits-
punkt mit Vps =40V und I, = 300 mA. Trager 1 und 2 konnten iiber das Frequenzband
von 13,75 —14,5GH z vermessen werden. Im Fall von Trager 3 konnte, aufgrund der gerin-
gen Verstarkung, nicht geniigend Eingangsleistung generiert werden, um dieser Verstérker

in die Séattigung zu treiben.

Tréager 2 liefert das beste Verhalten in Bezug auf Ausgangsleistung und Effizienz. Eine Leis-
tung von ~40 W kann iiber den angestrebten Frequenzbereich erreicht werden und weicht
damit nur geringfiigig von der Simulation ab. Die Effizienz von >30% weist in diesem
Vergleich hingegen Defizite von bis zu 6% auf. T1 und 2 sind, bis auf einen leichten Fre-
quenzversatz, dhnlich im Kleinsignal-Ubertragungsverhalten. In der Grofsignal-Messung
fallt die Ausgangsleistung von T1 ab einer Frequenz von 14 GH z von 40 auf 30 W ab. Das
Verhalten ist auch in der Verstdrkung und Effizienz zu erkennen. Die Unterschiede der
beiden Verstéarker sind auf die Bonddraht-Toleranzen zuriickzufiihren. Die Load-Pull Kon-
turen fiir eine Ausgangsleistung von 50 W sind, wie bereits in Abschnitt 3.2.2 diskutiert,
sehr klein und dementsprechend sind die Bare-Dies sehr empfindlich auf Abweichungen

von den optimalen Impedanzen.

Tréager 3 weist erhebliche Abweichungen von der Simulation und den anderen Verstérker-

pallets auf. Eine Ausgangsleistung von 35 W kann nur an der unteren Bandgrenze von
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Abbildung 4.27: Grofsignal-Messung von PAk,s50 (a) Ausgangsleistung, (b) Verstér-
kung, (c) Effizienz und (d) PAE (Vps =40V; I, = 300mA).

13,75 GH z erzielt werden. Durch den Versatz zu hohen Frequenzen und die geringe Ver-
starkung von maximal 4 dB, konnte diese Endstufe nur bis zu einer Frequenz von 14 GH z
vermessen werden. Die Abweichungen sind in den verkiirzten Bonddridhten an Gate und
Drain zu begriinden. Das Verhalten konnte auch schon fiir die kleinere Verstarkervariante

PAgy10 in Abschnitt 4.3.1.1 festgestellt werden.

Weiterfithrende Untersuchungen beziehen sich auf Trager 2. Abbildung 4.28 stellt das Mess-
ergebnis im Vergleich zu der Simulation bei 14 GH z dar. Simulation und Messung weisen
hier eine sehr gute Ubereinstimmung auf. Lediglich die Effizienz weicht, wie auch schon
bei PAkqy10, um ca. 6% ab. Die thermische Sattigung des Devices ist in diesem Fall sehr
pragnant. Anhand der Simulation konnte dieses Verhalten untersucht werden. Neben der

urspriinglichen Simulation mit einer Flansch-Temperatur von 80° C' ist auch die Effizienz
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fiir 110 C in Abbildung4.28 aufgetragen. Es ist deutlich eine Verringerung erkennbar. Der
Einfluss auf die Ausgangsleistung und Verstarkung ist nur sehr gering und wurde in der
Grafik nicht eingetragen. Die schleichende Kompression in der Séattigung ist auch hier gut

zu erkennen.

Pout (dBm), 1 (%), PAE (%) und Gain (dB)

Pin (dBm)

Abbildung 4.28: Grofisignal-Messung (Symbole) im Vergleich zu der Simulation (Li-
nie) von PAg,50 (T2) tber die Eingangsleistung (Vps = 40V; I, = 300 mA).

Das thermische Verhalten des Bare-Dies kann anhand von Messungen mit einer Infrarot-
Kamera genauer analysiert werden. Abbildung4.29 stellt die Temperatur des Transistors
bei einer Ausgangsleistung von 42 W bei einer Frequenz von 14 GHz dar. Auf der Ober-
fliche sind enorme Temperaturwerte von maximal 226 C' zu verzeichnen. Nach Daten-
blattangaben ist hiermit bereits das Maximum erreicht, d. h. der Transistor ist thermisch

gesattigt.

Ar1 max 226°C 220C

min 92.8°C
avg 165°C

64.9°C

Sp1*

FEEai Al
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Abbildung 4.29: Infrarot-Messung der Bare-Die Temperatur von PAg,s5o fiir eine
Ausgangsleistung von 42 W bei 14 GH z.

Modulierte Messungen mit einer 20 M Hz QPSK wurden zusétzlich durchgefiihrt. Das
Ausgangsspektrum fiir 30 W Durchschnittsleistung bei 14,2 GHz ist in Abbildung4.30
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dargestellt. Ein Schulterabstand von ca. 30 dBc ist zu entnehmen. Ebenfalls ist das lineari-
sierte Spektrum fiir dieselbe Ausgangsleistung dargestellt. Eine Verbesserung von 10dB in
Bezug auf das ACLR ist zu erkennen und damit kann der Intelsat Standard IESS-308 [IES]
eingehalten werden. Diese Linearisierung setzt bei der in der modernen Satellitenkommu-
nikation tblichen Zwischenfrequenz im L-Band an und basiert auf dem Chip SC1894 von
Maxim Integrated [Int14]. Das Verfahren wird ausfiihrlich in [MRB15] diskutiert. Dem-
entsprechend muss das Ausgangssignal im Ku-Band in das L-Band umgesetzt und zu dem
Linearisierer zuriickgefiithrt werden. Eine bereits in einem Block-Up-Converter integrierte
Losung wurde in [MRV 17| vorgestellt.

0 T
— |[ESS 308
= w/o PD
—10 — w PD

—20

—30

—40

Spektrale Leistungsdichte (dBm/Hz)

—50 | I | | |
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Abbildung 4.30: Ausgangsspektrum der modulierten Messung von PAkys0 (T2) mit
und ohne Linearisierung (Vps = 40V; I, = 300mA) (RBW = 200kHz; VBW =
10 M Hz; 300 ms sweep time).

Das Verhalten tiber die Frequenz mit (w) und ohne (w/o) Linearisierung ist in Tabelle 4.3
gelistet. Fine Spitzenleistung von mehr als 50 W ist zu erkennen, das entspricht anné-
hernd den Werten der Load-Pull Simulation unter Beriicksichtigung der Verluste durch

die Anpassstrukturen.

Tabelle 4.3: Messungen fiir PAk,50 mit einer 20 M Hz QPSK (o = 0.35)

f Pout,avg | Pout,peak n ACPR | EVM
(GHz) (W) (W) (%) | (dBe) (%)
14 28 52 25 31 8,5
14,2 30 64 26,8 35 8,2
14,4 32 57 29 32 5,6
14,5 30 51 34,1 30 4,65
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Diskussion

Die gemessenen Verstirkereigenschaften von PAg 50 entsprechen weitestgehend den ge-
stellten Anforderungen. Eine Ausgangsleistung von >40 W mit einer Effizienz von ca. 30%
fiir den CW-Betrieb konnten erreicht werden. Die geringe Verstdrkung von 5,5 dB resul-
tiert in einer PAE von 20%. Die hohe Ausgangsleistung und geringe Fliche des Bare-
Dies fithren zu einer stark ausgeprégten thermischen Séttigung und mindert die Effizienz.
Die Messung mit einem modulierten Signal in Form einer QPSK zeigen eine Spitzenleis-
tung von >50 W und einer Effizienz von >25%. Die thermische Belastung des Transistors
sinkt im Vergleich zum CW-Betrieb. Folglich kann eine hoéhere Spitzenleitung erreicht

werden.

Tabelle 4.4 vergleicht das Design PAk,50 mit aktuellen Verstirkern dhnlicher Ausgangs-
leistung. Die entwickelte Verstéarkerstufe stellt sich in Bezug auf Sattigungsleistung und
PAE als konkurrenzfihig heraus. Herausstechend ist jedoch die wesentlich geringe Gate-
Weite von 14,4 mm in diesem Design. Das bereits im vorherigen Abschnitt vorgestellte
MMIC [Wol19] nutzt mit 12, 3 mm annahernd die gleiche Gate-Weite und erzielt lediglich
die Halfte der Ausgangsleistung im CW-Betrieb.

Im Vergleich zu dem MIC-Design [IMK'14] wird die halbe Ausgangsleistung unter An-
wendung der halben Gate-Weite erreicht. Die PA Eigenschaften sind somit recht dhnlich in
Bezug auf die Leistung pro mm. Eine geringfiigig hohere Bandbreite und um 1 dB hoéhere
Verstiarkung sind jedoch zu entnehmen. Der Verstirker [NMU™12] nutzt ein sehr hoch-
permittives Substrat (¢ = 38) und ist nach den Messungen zu urteilen nur auf 14 GHz
optimiert. Die Ausgangsleistung von 100 W kann hier nur unter der Verwendung von
38,4mm Gate-Weite erzielt werden. Auskiinfte iiber Verstarkung und Effizienz werden

leider zuriickgehalten.

Die Ergebnisse aus [YNN*11] in Bezug auf die Effizienz tibersteigen das in dieser Arbeit
entwickelte Design um 23%, bei anndhernd gleicher Ausgangsleistung unter modulierten-
/gepulsten Bedingung. Dieses Design ist augenscheinlich auf hochst mogliche Effizienz
angepasst, wohingegen die Verstirker dieser Arbeit auf Leistung optimiert sind. Durch
den Einsatz von 20 mm Gate-Weite kann auch hier >50 W Ausgangsleistung erreicht wer-

den.
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Tabelle 4.4: Vergleich von PAk,50 zu State-of-the-Art PAs im Ku-band

Totale Gate-Weite

fe FBW Pout Gain | PAE | komplett PA
(GHz) | (%) (W) (dB) | (%) | (mm) (mm)
[Woll9] MMIC | 14,1 5 25 (CW) 20 | 18 231 | 123
[YNNT11] MIC 15 3,3 56 (Puls) 8 44 20
[INMU*T12]MIC | 14 - 100 (Puls) - - 38,4
[IMK*T14] MIC | 14,1 5 80 (CW) 45 | 22 28,8
Diese Arbeit 30 (avg™) 21
PAgcuso 14 6 | >50(peak*) | 55 | 21 14,4
[RMO*16] MIC ~40 (CW) 21

* 20 MHz QPSK, PAPR = 3,9dB

4.3.2 X-Band Verstarker

Das Design PAx wurde aufgrund des Einsatzgebietes in der Radar-Technik mit gepulsten

Signalen vermessen. Die Pulsldnge betragt 1 us mit einer Pulsweite von 100 ns, resultie-
rend in 10% Duty-Cycle und 10dB PAPR. Die thermische Belastung wird somit auf ein
Minimum reduziert. Abbildung4.31 stellt die Grofisignal-Eigenschaften in Bezug auf die

Frequenz dar. Aufgrund einer hohen Bruchrate konnte zu dem Zeitpunkt der Arbeit nur

ein Verstiarkerpallet gefertigt werden.
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Abbildung 4.31: Grofisignal-Messung von PAx iiber die Frequenz bei einer Eingangs-

leistung von 33dBm (Vps =40V; I, = 50 mA).

Das gemessene Kleinsignal-Verhalten ist auch in der Grofisignal-Analyse zu erkennen. In

dem Frequenzbereich von 8 bis 11 GHz wird eine Ausgangsleistung zwischen 20 — 15 W
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erreicht. Ein deutlicher Abfall ab 11 GH z, der auch schon im Kleinsignal-Verhalten ersicht-
lich ist (Abschnitt 4.2.2), ist den Messungen zu entnehmen. Die Effizienz folgt demselben
Verhalten, Werte zwischen 40% und 48% konnen erzielt werden. Die flache Verstarkung be-

tragt ca. 9 dB in diesem Bereich und resultiert in einer PAE von >33%.

Die Linearitdt wurde hinsichtlich des 1d B-Kompressionspunktes analysiert. Abbildung 4.32
stellt die Verstdarkung in Abhéngigkeit des Ruhestroms I, = {0;50; 100; 150} mA iiber die
Ausgangsleistung dar. Eine Abhéngigkeit der Kleinsignal-Verstdarkung von dem Arbeits-
punkt wurde bereits in Abschnitt 2.3.2.2 erwéhnt, mit abfallendem Stromflusswinkel wer-
den Signale mit kleiner Amplitude nur gering (Klasse AB) oder gar nicht mehr (Klasse
C) verstarkt. Die Séttigungsleistung variiert jedoch nur gering fiir einen Stromflusswinkel
zwischen 180° und 360° (Abschnitt 2.4.1). Die hochste Leistung in Pigp wird fiir einen
Ruhestrom von 50mA erreicht, dieser betrdgt hier ca. Pigg = 18 W. Mit steigendem Ru-
hestrom muss der Verstarker in einen Punkt hoherer Kompression betrieben werden, um
diesen Leistungspegel zu erreichen. Ein Betrieb in Richtung Klasse B fiihrt zu einem stark
nichtlinearen Verhalten, die Kleinsignal-Verstarkung ist in diesem Fall geringer als die

Sattigungs- Verstarkung.
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Abbildung 4.32: Kompressionsverhalten von PAx bei 10GHz (Vpg =40V).

Die Ausgangsleistung tiber die Eingangsleistung fiir einen Ruhestrom von I, = 50 mA ist
in Abbildung 4.33(a) fiir die Frequenzen von 8 bis 12 GH z aufgetragen. Es ist zu erkennen,
dass der Verstéarker fiir Frequenzen ab 11 GH z noch nicht geséttigt ist, das Kompressions-
verhalten ist nur andeutungsweise zu erkennen. Ein &hnliches Verhalten ist in der Effizienz
zu beobachten (Abbildung4.33(b)). In dem vorliegendem Messaufbau konnte jedoch nicht

mehr Leistung generiert werden, um eine Séttigung zu erreichen. Der Versuch das Modul
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Abbildung 4.33: Grofisignal-Messung von PAx (a) Ausgangsleistung und (b) Effizi-
enz iiber die Eingangsleistung (Vpg = 40V; I, = 50mA).

mit einer hoheren Versorgungsspannung zu betreiben, um eine héhere Verstarkung und
mehr Ausgangsleistung zu generieren, fiihrte zu der Zerstérung des Transistors in dem
hohen Frequenzbereich oberhalb von 11 GHz. Als Ursache kann die hohe thermische Be-

lastung aufgrund der geringen Effizienz aufgefiihrt werden.

Diskussion

Das Verstarkermodul weist trotz eingeschrankter Eigenschaften im Vergleich zu der Simu-
lation eine Ausgangsleistung von >15W in einem Frequenzbereich von 8 — 11 GHz auf.
Der angestrebte Bereich bis 12,4 GHz konnte aufgrund falscher Annahmen im Design-
Prozess nicht erreicht werden. Dieses beziehen sich auf die Simulation einer elektrisch
breiten Leitung fiir den angestrebten Frequenzbereich. Trotz gewissenhafter Analyse der
Modenausbreitung und Stromdichteverteilung (Abschnitt 3.1) ist der Fehler auf die 2.5D
Simulation zuriickzufiithren. Diese stellt das Verhalten breiter Strukturen nicht korrekt
dar, der Parallelplattenmode wir nicht beachtet. Die 3D Simulation der Anpassnetzwerke

konnte die Messung korrekt widerspiegeln.

Im Vergleich zu bereits veroffentlichten Verstirkerstufen werden dennoch vergleichbare
Ergebnisse erzielt (Tabelle4.5). Das entwickelte Design kann bei dhnlicher [KRQ™109)
oder sogar geringerer [Woll7b] Gate-Weite eine vergleichbare Ausgangsleistung zu den
MMIC Entwicklungen vorweisen. Die Verstarkung fallt aufgrund des einstufigen Designs
geringer aus, jedoch ist die erzielte PAE von >34% konkurrenzfihig. Aktuelle hybride

Entwicklung hinsichtlich der hohen Bandbreite und Ausgangsleistung sehr rar. Bei dem
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zum Vergleich herangezogenen MIC Design [SP12] handelt es sich um Klasse-F-! Verstér-
ker, dieser weist prinzipbedingt eine hohere Effizienz als die klassischen Verstarkerklassen
auf. Die Ausgangsleistung von mehr als 10 W bei 2,5 mm Gate-Weite ist mit der Erho-
hung der Versorgungsspannung von 28 V auf 35V zu begriinden. Im gleichen Zug bewirkt
dieses Vorgehen eine Steigerung der Ausgangsimpedanzen, jedoch sinkt die Anzahl der
Betriebsstunden, bzw. die Betriebszuverlassigkeit, laut Angaben des Herstellers in diesem

Zusammenhang.

Tabelle 4.5: Vergleich von PAx zu State-of-the-Art PAs im X-band

Totale Gate-Weite
fe FBW Pout Gain | PAE | komplett PA
(GHz) | (%) (W) (dB) | (%) | (mm) | (mm)
[Wol17b] MMIC 9,5 31 35 (Puls) 16 >34 16,5 12,3
[Qorl6a] MMIC 9,5 31 25 (Puls) 26 37 — —
[KRQT09] MMIC 10 30 >17 (Puls) 15 >35 6 4
[SP12]MIC | 10 | 40 |125(CW) | 8 | >50 | 2,5
Diese Arbeit 9,5 31 15— 20 9 >34 4.8
PAx MIC (Puls)
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5 Zusammenfassung

Diese Dissertation beschéftigte sich mit der Entwicklung und Realisierung hochfrequen-
ter Leistungsverstiarker auf Basis von Gallium-Nitrid HEMTs der Firma Wolfspeed. In
der hybriden Realisierung wurden die Bare-Dies CGHV1J006D, CGHV1J025D und
CGHV1J070D gewissenhaft in Bezug auf deren elektrischen Eigenschaften untersucht.
Die enorm geringen Quell- und Lastimpedanzen der Transistoren fiir hohe Frequenzen stel-
len eine Herausforderung in der Entwicklung der Verstiarkerstufen dar. Die Anpassstruktu-
ren wurden auf einem Keramiksubstrat (AloO3) umgesetzt. Dabei wurde auf konventionel-
le Techniken in der Anfangsphase der Entwicklung zuriickgegriffen. Zwei Ansétze wurden
hierbei verfolgt, zum einen verteilte Anpassstrukturen in Kombination mit dem Bus-Bar-
Combiner. Die Grundlage dieser Struktur stellt die lambda/4-Impedanztransformation
dar. Diese Technik stellt jedem Transistorpad eine separate Zufiithrungsleitung bereit, um
eine homogene Wellenausbreitung und damit Aussteuerung der Einheitszellen zu gewéhr-

leisten.

Aufgrund einer maximalen relativen Bandbreite von 20% des Bus-Bar-Combiner, wurden
hierbei zwei Verstarkerstufen mit einer Sattigungsleistung von 18 W und 50 W in dem Fre-
quenzbereich von 13,75 — 14,5 G H z entwickelt. Eine dritte breitbandige Verstérkerstufe
von 8,2 bis 12,4 GHz wurde mit einem anderen Ansatz entwickelt. Hierbei wird, sowohl
ein- und ausgangsseitig, eine dreistufige Tschebyscheff Tiefpassfilterstruktur verwendet.
Die Bonddrahtinduktivitdten zwischen Substrat und Transistor erschweren die breitban-
dige Transformation 50 2 auf die Transistorebene. Eine Kompensation dieser Induktivitat
konnte mit gekoppelten Leistungsstrukturen, bzw. Interdigital-Kapazitéten, erreicht wer-

den.

Hauptaugenmerk der Dissertation lag jedoch in der technischen Realisierung der hybriden
Verstérkerstufen. Die Bare-Dies miissen prézise auf dem Cu/Mo/Cu Flansch positioniert
werden. Ein Verschwimmen der Transistoren konnte durch Lasermarkierungen auf dem
Flansch vorgebeugt werden. Diese Markierungen unterliegen jedoch prozessbedingt ge-
wissen Toleranzen, aus diesem Grund miissen alle bearbeiteten Flansche einer visuellen
Kontrolle unterzogen werden. Die endgiiltige Fixierung der Bare-Dies erfolgt mittels eines

Gold-Zinn-Lots (AuSn) mit 25 um Dicke, um den thermischen Ubergangswiderstand so
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gering wie moglich zu halten. Eine Analyse der Lotstellen konnte durch Roéntgenbilder der
Transistoren evaluiert werden. Eine geringe Ausbildung von Lufteinschliissen ist hierbei
festzuhalten, jedoch wurden diese aufgrund der geringen Ausmafle als unproblematisch

eingestuft.

In einem zweiten Prozessschritt wurden die Substrate mittels leitfahigem Kleber fixiert,
dieses Vorgehen resultierte jedoch in einem Ubergangswiderstand zwischen Substrat und
Transistor. Die Messergebnisse wiesen hierdurch einen Frequenzversatz und eine Verminde-
rung der Verstarkung auf. Nach ausfithrlichen Analysen mittels der 3D-Simulationssoftware

CST wurde eine Alternative Technologie fiir die Fixierung der Substrate entwickelt.

Analytische und simulative Untersuchungen haben ergeben, dass derzeit kein elektrisch-
leitfihiger Kleber den Anforderungen eines niederohmigen Ubergangswiderstand gerecht
wird. Aus diesem Grund wurde einen zweistufigen Lotprozess entwickelt, um ein gleichmé-
Biges Benetzungsverhalten zu gewéhrleisten. Eine weitere Anforderung an diesen Prozess
ist, dass die Preform der Transistoren nicht aufschmelzen soll, d.h. eine Prozesstempe-
ratur von 300° C' darf nicht iiberschritten werden. Des Weiteren muss das Lot wahrend
der Verbindungstechnik zwischen Substrat und Bare-Dies in einem festen Zustand blei-
ben und darf sich nicht bei 130° C' verfliissigen. Die Auswahl ist somit auf ein zum 100%
auf Indium basierten Lots begrenzt. Die gleichméfige Benetzung wurde ausfiihrlich unter-
sucht und konnte mit einem zweistufigem Prozess und der Aktivierung des Trigers mittels
Ameisensdure (HCOOH) erreicht werden. In der Kontrolle der Réntgenbilder lieBen sich
keine Lunker feststellen. Zusammenfassen ist ein drei-stufiger Prozess notwendig, um die
Fixierung von Substrat und Bare-Die zu garantieren und einen niederohmigen Ubergangs-

widerstand zwischen diesen beiden zu realisieren.

Die dargestellten Messergebnisse der drei entwickelten Verstarkerstufen PAg10, PAkuso
und PAx bestiitigen den erfolgreichen Aufbau. Das gemessene Ubertragungsverhalten,
sowohl Klein- als auch Grofsignal, fiir die Ku-Band Devices stimmt hervorragend mit
den Simulationsergebnissen liberein. Eine Ausgangsleistung von 18 W und 50 W und eine
Effizienz von mehr als 30% wurde erreicht. Die geringe Verstiarkung von 6 dB resultiert in
einer Power-Added-Efficiency von mindestens 22% in dem Frequenzbereich von 13,75 —
14,5GHz.

Die Messergebnisse des PAx wiesen anfidnglich hohe Abweichungen zu der Simulation
auf. Diese sind auf die 2D-Simulation der Anpassnetzwerke zuriickzufiihren, die in ADS
integrierte Momentenmethode zur Losung der komplexen Feldgleichungen beriicksichtigt
nicht die Ausbreitung des Parallelplatten-Modes unter einer breiten Mikrostreifenleitung.

Resultierend spiegelt die simulierte Stromdichteverteilung nicht die Realitdt wider und die
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Einheitszellen des Transistors werden nicht gleichméBig ausgesteuert. Das Ubertragungs-
verhalten liegt zwar im Frequenzband von 8,2—12,4 GH z, jedoch ist ein konstanter Abfall
der Verstarkung festzustellen. Das Problem konnte mit der 3D-Software EMpro nachemp-
funden werden. Eine Verbesserung wurde durch die Anderung der Verbindungstechnik
von Wedge-Bonds auf Flachbandverbindung mit 100 gum Breite erzielt. In dem Frequenz-
band von 8 — 11 GHz wird somit eine Sattigungsleistung zwischen 20 und 15 W erreicht.
Die Effizienz und PAE belauft sich auf mehr als 40, bzw. 34% bei einer Verstarkung von
9dB.

Zusammenfassend wurde in dieser Arbeit ein reproduzierbarer Prozess fiir die Fertigung
und den Aufbau hochfrequenter Verstarkerstufen erarbeitet. Die Ergebnisse der Techno-
logie wurden anhand von drei Devices unterschiedlicher Leistungsklassen und Frequenz
evaluiert. Die verschiedenen Ansétze in der Verstdrkerentwicklung geben ebenfalls Auf-
schluss iiber die Probleme der Anwendung einer breiten Mikrostreifenleitung und der da-
mit verbundenen ungleichméfiigen Stromdichteverteilung. Eine Alternative hierzu stellen

verteilte Anpassstrukturen, speziell die Bus-Bar, dar.
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A Stepped Impedance Transformer

A Stepped Impedance

Transformer

Fiir die Bestimmung der Impedanzen von N Sektionen des Maximally Flat Stepped Impe-

dance Transformer gilt [Poz11];

A—oN. ZL=%

Z1, + Zy
N AN ZL
In(Zpy1) =n(Z,)+27" -C,) - =
2
mit
N!
oN =
" (N-=n)l-nl
und

n=0..N

(A1)

(A.2)

(A.4)

Die relative Bandbreite fir einen definierten Reflexionsfaktor I';,, des Tranformators ergibt

sich aus;

(A.5)
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B Tschebyscheff Impedanz Transformation

B Tschebyscheff Impedanz

Transformation

Die Koeffizienten der Impedanztransformation nach Tschebyscheff fiir N = 6 werden wie
folgt bestimmt [Mat64]. Der erste Schritt besteht in der Definition der relativen Bandbrei-

te;

_wa+wb /

Wy, = 5 Wm = 1 (B.1)
und dem Verhéltnis der Transformation;
Zy
— B.2
"T7Z I (B.2)

Nach Festlegung der Welligkeit L 4, kann mit diesen Werten die Koeffizienten des Anpass-
netzwerks aus den Folgenden Tabellen B.1, B.2, B.3, B.4 und Gleichungen B.3 ermittelt

werden.

g3
g4 = —
r
g5 =g2-T (B.3)
a1
g6 = —
r
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B Tschebyscheff Impedanz Transformation

L0LES'T  TTPSOV0  TELLSO'0  FSLL000  LSETO00  &TI000'0 000000 O
GT00E'T  66G88€°0  GETTLO0  86€900°0  OPIT000 0010000 2000000 G
CLEVO'T  9€€L0€°0  ©69950°0  €10S00°0  €68000°0 8400000 1000000 0%
GZEPRL'0  989¥GE’0  PITIFO0  0€9€00°0  9¥9000°0  LS0000°0  T0O0000'0 ST
0€9206°0  FI9OFT'0  @€CSe0'0  0Sgg00‘0  TOPO000  SE0000°0  TO0000'0 0T
PLSG0Z0 1609500 SOTOTO'0  688000°0  8ST000°0 100000 00 G
€GGGFT'0 8TS6£0°0  L0TL00°0  S€9000°0  TTTO000 00000 00 i
T78980°0  €9F€20°0  €1gF00°0  TLE000°0 9900000 9000000 00 ¢
69.2€0°0  €T8800°0  8STO00  6LT000°0  SZ000D0 2000000 00 4
IS60T0°0 762000 880000 9¥0000°0 8000000 1000000 00 ¢T
0T 80 9°0 70 €0 0 T'0 M/

9 =u Iy 1pun Mg s “VT :1°g O[[PqEL

129



B Tschebyscheff Impedanz Transformation
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