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1 Einleitung

1 Einleitung

Seit bekannt ist, wie hochfrequente elektrische Signale nutzbringend einsetzbar sind, wird
nach Methoden gesucht, sie moglichst glinstig und platzsparend zu erzeugen. Abhangig vom
Frequenzbereich, der gewiinschten Leistung und dem Anwendungsgebiet sind zu diesem
Zweck bis heute verschiedene Generatorkonzepte entstanden. Die vorliegende Arbeit wird
diese Vielfalt weiter ergdanzen. Aufbauend auf den Errungenschaften aktueller
Halbleitertechnologie dokumentiert sie die Entwicklung einer neuen Generation
hochkompakter Mikrowellengeneratoren. Im Fokus der Anwendung steht hierbei die
Erzeugung mikrowellenangeregter Plasmen. Plasmen kdnnen zur zielgerichteten Steuerung
chemischer Prozesse eingesetzt werden und sind aus modernen technologischen Prozessen
nicht mehr wegzudenken. Sie kommen unter anderem in verschiedenen Verfahren der
Halbleiter- und Elektroindustrie zum Einsatz, wo sie beispielsweise fur die
Nanostrukturierung von Oberflichen durch hochprizise Atzungen genutzt werden. Auch die
Abscheidung extrem diinner, dielektrischer Schichten nach dem PECVD!-Verfahren ist von
der Existenz leistungsfahiger Plasmaquellen abhingig. Uberall dort, wo auRerordentlich
exakte Schichtdicken von Bedeutung sind, wird das PEALD2-Verfahren angewendet. Es
herrscht ein permanenter Innovationsdruck, der eine stete Weiterentwicklung der
Prozesstechnik hin zu groBeren Behandlungsflachen, kiirzeren Zykluszeiten und kleineren
Strukturgroen erfordert.

Eine Moglichkeit, dies zu erreichen, liegt im Einsatz raumlich verteilter Plasmaquellen. Im
Rahmen dieser Arbeit konnte eine solche Quelle wahrend einer Projektzusammenarbeit mit
einem Industriepartner realisiert werden.

1.1 Zieldefinition

Fir den eigentlichen Plasmaprozess, also die Wirkung des Plasmas auf das behandelte
Objekt, ist das Dissoziationsverhalten des Gases ausschlaggebend. Je mehr chemische
Spezies der gewilinschten Art dabei entstehen, desto glnstiger ist normalerweise das
Prozessergebnis. Die dabei stattfindenden physikalisch-chemischen Vorgange sind jedoch
dullerst komplex und noch nicht vollstandig verstanden. In der Regel wird versucht,
moglichst viel Leistung in das Plasma einzuspeisen. Empirische Beobachtungen legen aber
nahe, dass die Dichte erwiinschter Spezies nicht beliebig mit dieser Leistung skaliert.
Vielmehr scheint eine gleichmaRige raumliche Verteilung des Plasmas interessanter. Zur
Uberpriifung dieser Annahme wird eine neuartige, verteilte Niederdruckplasmaquelle
entwickelt, die ein groRflachig uniformes Downstream-Plasma erzeugt. Das kleinste Element
der Quelle bildet ein integriertes Plasmaquellenmodul, welches so kompakt ist, dass
mehrere gleichartige Module in beliebiger Anzahl nebeneinander angeordnet werden
konnen. Der praktische Nachweis Uber die Wirksamkeit der verteilten Quelle wird anhand
eines PEALD-Prozesses gefuhrt. Es wird Uberprift, ob die Uniformitdt der Schichtdicke

1 Engl. Plasma Enhanced Chemical Vapor Deposition
2 Engl. Plasma Enhanced Atomic Layer Deposition



1 Einleitung

erhalten bleibt, wenn die Behandlungsflache von derzeit 100 mm auf 200 mm Durchmesser
vergroRRert wird.

Die Plasmaanregung mit Mikrowellen erscheint fir die Umsetzung eines so ehrgeizigen
Projekts sehr vorteilhaft. Hierbei spielt besonders die geringe Wellenlange im
Gigahertzbereich eine wichtige Rolle. Sie bestimmt besonders die Dimensionen der
Resonatorstrukturen, die flr die elektrische Anregung des Plasmas benétigt werden und Teil
einer jeden HF-Plasmaquelle sind. Regt man ein Plasma mit hoher Generatorfrequenz an,
erhoht dies auRerdem die Homogenitdt des Plasmas und es ergeben sich bessere
Prozessergebnisse.

Damit ergeben sich einige Randbedingungen, die bestimmte Parameter des Generators und
des Resonators diktieren:

e Die Erzeugung von Mikrowellenplasma ist eine typische ISM3-Anwendung. Als solche
ist sie regulatorisch an bestimmte Frequenzbander gebunden, auRerhalb derer keine
nennenswerte Hochfrequenzleistung emittiert werden darf [BNAO3].

e Ein Plasma kann als elektrische Komponente aufgefasst und beziiglich seiner
Impedanz charakterisiert werden [Kiihn10]. Um maximale Leistung vom Generator
ins Plasma einzukoppeln, bedarf es der Impedanzanpassung. Diese wird durch eine
spezielle Anpassstruktur erreicht [Port12], [Port13]. Die geometrischen Abmessungen
dieser Struktur, die auch als Resonator bezeichnet wird, sind dabei durch die
Arbeitsfrequenz bestimmt.

e Die Bereitstellung von Generatorleistung erfordert Schaltungsflaiche und muss mit
dem Platzangebot auf dem Modul im Einklang stehen. Fir eine sichere
Plasmaziindung darf eine Mindestleistung nicht unterschritten werden [Kiihn07], sie
hangt vom Resonator ab.

e Um moglichst viele Plasmaquellen in einem Areal unterzubringen, muss die Flache
des Einzelmoduls so gering wie moglich sein. Die Anordnung der Plasmazonen in
einem homogenen Raster bietet die besten Voraussetzungen fiir eine hohe
Uniformitat.

Aus diesen Zusammenhangen heraus wurden folgende Festlegungen getroffen:

e Die Betriebsfrequenz liegt im 2,45 GHz ISM-Band.
e Der Generator liefert eine Mindestleistung von 50 W.
e Fur die Schaltung steht eine Grundflache von etwa 35 cm? zur Verfligung.

3 Engl. industrial, scientific, medical
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1.2 Stand der Technik

Derzeit arbeiten die meisten kommerziellen Hochfrequenzplasmaquellen bei sehr niedrigen
Frequenzen  deutlich  unterhalb von einem  Gigahertz. Die existierenden
Mikrowellenplasmaquellen werden haufig mit Magnetrongeneratoren hoher Leistung
betrieben. Hier diktiert der Generator die GesamtgroBe der Plasmaquelle. Das
Platzsparpotential, dass die geringen Resonatorabmessungen bieten, wird nicht auf das
Plasmaquellenmodul Ubertragen. Im Leistungsbereich unterhalb von 100 W besteht
prinzipiell die Moglichkeit, Halbleitergeneratoren einzusetzen und diese zu integrieren. Hier
existieren vorwiegend Systeme zur Erzeugung atmospharischen Plasmas [Heul2]. Integrierte
Losungen sind jedoch rar und wurden bislang nur mit geringer Leistung demonstriert
[Kiihn12]. Nach Kenntnis des Autors gehen die einzigen bekannten Systeme integrierter
Mikrowellenplasmaquellen fiir Anwendungen im Niederdruck auf Arbeiten des FBH in
Zusammenarbeit mit der Firma Sentech Instruments zurlick und sind als CCP-Quellen
realisiert [Epil07], [Epil13]. Den aktuellen State of the Art auf diesem Gebiet definiert eine
verteilte CCP*Quelle aus dem Jahr 2012, deren vier Einzelquellen je etwa 15W
Mikrowellenleistung abgeben [Epil13].

Zur Erzeugung hoher elektrischer Leistungen im Frequenzbereich der Mikrowellen stehen
derzeit im Wesentlichen drei Arten von Generatoren zur Verfligung. Neben ihren
konzeptionellen Unterschieden differenzieren sie sich insbesondere durch die Parameter
Ausgangsleistung und SchaltungsgroBe. Aus Abbildung 1.1 geht hervor, dass die héchsten
Leistungen - bis in den Kilowatt-Bereich hinein - mit Laufzeitrohren erzielbar sind.
Stellvertretend fir diese Gruppe soll hier das Magnetron gelten, dass zwar ein sehr hohes
Leistungspotential aufweist, sich aufgrund seiner voluminése Bauform aber kaum
integrieren lasst. Nur ein Minimum an Schaltungsfliche erfordern hingegen
Leistungsoszillatoren auf Halbleiterbasis, die fir 2,45 GHz bereits bis in den Bereich von
300 W demonstriert wurden [Shil2]. Mit beiden Konzepten konnten bislang ausschlieRlich
Signale mit fester Frequenz erzeugt werden. Kombiniert man einen herkémmlichen VCO® mit
einer Verstarkerkette, ldsst sich die Frequenzeinschrankung Uberwinden, sodass hohe
Ausgangsleistungen liber einen breiten Frequenzbereich hinweg generiert werden kénnen.
Wie auch fiir die Leistungsoszillatoren werden hierbei die maximalen Ausgangsleistungen
durch die Transistoren beschrankt. Die Verstarkerkaskade benétigt weniger Platz als ein
Magnetron, jedoch deutlich mehr als Leistungsoszillatoren vergleichbarer Leistung.

4 Engl. capacitively coupled plasma

5 Oszillatoren mit spannungsveranderlicher Schwingfrequenz (Engl. voltage controlled oscillator) sind bislang nur mit sehr geringer
Ausgangsleistungen verfugbar.
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Abbildung 1.1 Mikrowellengeneratorkonzepte im Vergleich hinsichtlich Leistung und SchaltungsgréfSe

Grofsvolumiger Hochleistungsgenerator mit Magnetron:

Mit Magnetrons koénnen Mikrowellenleistungen bis zu mehreren Kilowatt bei
Wirkungsgraden um 80 % erzeugt werden. Bedingt durch das Funktionsprinzip existiert
dabei eine untere Leistungsgrenze von etwa 300 W. Kleinere CW-Leistungen lassen sich
kaum generieren. Sie sind sehr robust gegeniiber Fehlanpassung und Temperatur, wobei sie
kurzzeitig starke Uberlasten tolerieren. Die Signalfrequenz dieses Generators ist
unveranderlich. Ursache fir die BaugroRe sind hauptsachlich die frequenzbestimmenden
Resonanzkammern. Zum  Vergleich mit weiteren, eher planar aufgebauten
Generatorkonzepten, zeigt Abbildung 1.1 eine Ubersicht zum jeweiligen Flichenbedarf.
Gerade das Magnetron besitzt ein sehr grof3es Volumen, auf das hier besonders hingewiesen
sei. Durch den verbreiteten Einsatz in Mikrowellenherden sind Magnetrons fir 2,45 GHz
glinstig erhaltlich und in sehr groBer Anzahl verfligbar. Umfangreiche Details zum
Funktionsprinzip kdnnen [ZiBr93, S. 366ff.] entnommen werden.

Frequenzvariable Oszillator-Verstérkerkaskade:

Der Ubliche Weg leistungsstarke Mikrowellensignale ohne wesentliche Einschrankungen der
Signalfrequenz und Signalform im Bereich von 1 W bis 300 W zu erzeugen, besteht in der
sukzessiven Verstarkung eines kleinen Ausgangssignals. Zur Erzeugung dieses Signals stehen
heute, neben VCOs, auch 1Q-Mischer und DDS-Baugruppen zur Verfiigung, mit denen nahezu
beliebige komplexe Signalformen generiert werden kdnnen. Besondere
Linearitatsanforderungen an die Verstarker bestehen im Allgemeinen dann, wenn Signale
gezielt moduliert werden sollen, wie beispielsweise beim Einsatz von OFDM. Linearitat spielt
bei vielen praktischen Anwendungen eine entscheidende Rolle, in der vorliegenden Arbeit ist

12
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sie jedoch nicht von Bedeutung. Die Schaltungsflaiche der gesamten Baugruppe richtet sich
nach der Anzahl der notwendigen Verstarkerstufen und wachst mit steigender
Maximalausgangsleistung an. In Erganzung zu Abbildung 1.1 zeigt Abbildung 1.2 diesen
Zusammenhang anhand verschiedener Kaskaden, aus kommerziell verfligbaren
Einzelmodulen. Die zugrunde liegenden Daten entstammen den Produktdatenblattern
reprasentativer Anbieter und sind A. 1 zu entnehmen.
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Abbildung 1.2 Zunahme der gesamten Schaltungsfliche von VCO / Verstirkerkaskaden mit steigender
Maximalausgangsleistung

Platzsparender Festfrequenzgenerator mit Leistungsoszillatoren:

Eine Oszillatorschaltung, die ohne weitere Verstarkerstufen zur Abgabe besonders hoher
Leistung fahig ist, wird als Leistungsoszillator bezeichnet. Im Unterschied zu Kaskaden mit
vergleichbarer Ausgangsleistung, die eine Reihe von Vorverstarkerstufen erfordern, kommen
im Leistungsoszillator nur die Transistoren der vergleichbaren Verstarkerendstufe zum
Einsatz. Letzteres gilt sowohl fiir den Typ als auch fir die Transistoranzahl. Der Verzicht auf
die mitunter zahlreichen Vorverstarkerstufen resultiert nicht nur in geringeren
Materialkosten sondern ebenso in einer deutlichen Platzersparnis, weshalb sich derartige
Generatoren sehr gut in andere Systeme einfiigen lassen. Abbildung 1.3 zeigt eine Ubersicht
bislang veroffentlichter Arbeiten zu Modulen im Frequenzbereich um 2,45 GHz. Bei den
Ziffern 1 [Lee12] und 2 [Kim11] kamen GaN-HEMTs zum Einsatz, wahrend bei 3 [Shi12] und
4 [Hwang08] LDMOS-Transistoren verwendet wurden. Anders als bei den
Verstarkerkaskaden zeichnet sich bei den Leistungsoszillatoren noch keine klare
GroRRenentwicklung ab. Dies erklart sich damit, dass Leistungsoszillatoren im
Mikrowellenbereich bislang nicht als Alternative zu etablierten Generatorkonzepten
betrachtet werden. Die Anzahl veroffentlichter Konzepte ist insgesamt sehr gering. Ansétze,
welche auf die Minimierung der Schaltungsflache abzielen, fehlen géanzlich. Es ist daher
wahrscheinlich, dass die bisher erzielten Leistungen pro Schaltungsflache noch gesteigert
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werden kodnnen. Speziell zur Erzeugung unmodulierter Sinussignale, wie sie unter anderem
zur Speisung von Mikrowellenplasmaquellen und -6fen oder bei EMV-Anwendungen
bendtigt werden, scheinen Leistungsoszillatoren eine Alternative mit bedeutendem
Platzvorteil zu bieten.

lm L T T T T T T T T T T T T T ]
L Leistungsoszillatoren ]
1
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') F ] ] ]
| m ]
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Abbildung 1.3 Vergleich des Fldchenbedarfs von 2,45 GHz Leistungsoszillatoren; 1-[Lee12], 2-[Kim11],
3a & 3b-[Shi12], 4-[Hwang08]; der Fldchenbedarf wurde anhand von Fotos abgeschdtzt

1.3 Aufgabenstellung

Die Hauptaufgabe der vorliegenden Arbeit besteht in der Entwicklung eines performanten
Mikrowellengenerators mit einer Ausgangsleistung von 50W auf Basis eines
Leistungsoszillators. Besonders zu bertlicksichtigen ist hierbei die Minimierung des
Flachenbedarfs. Er ist auf ein Niveau deutlich unterhalb derzeit bekannter Lésungen
abzusenken. Zusatzlich soll der Generator Uber eine elektronische Frequenzsteuerung
verfligen. Eine derartige Funktion wurde fiir Leistungsoszillatoren bislang nicht realisiert.
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1.4 Gliederung der Arbeit

Das zweite Kapitel der Arbeit beinhaltet die fachlichen Grundlagen. Den Ausgangspunkt
bilden die Schwingkreise, an die sich einige Erlduterungen zu den Vierpoloszillatoren bis hin
zu grundlegenden Verfahren der Schaltungsanalyse von Oszillatoren anschlieBen. Das Kapitel
endet mit einer Beschreibung der elektrischen Eigenschaften der verwendeten
Transistorbauelemente. Kapitel drei greift das Konzept des klassischen, kreuzgekoppelten
Oszillators auf. Im Verlauf wird theoretisch geklart, ob und mit welchen Einschrankungen
sich damit hohe Leistungspegel erzielen lassen. Die Schlussfolgerungen aus den Ergebnissen
leiten ins vierte Kapitel Uber, das die Entwicklung eines neuen, abgewandelten
Schaltungskonzepts sowie einer zugehorigen Entwurfsmethodik zeigt. Die Konstruktion und
die messtechnisch ermittelten Leistungsdaten von zwei unterschiedlichen Prototypen
werden dort vorgestellt. Das flinfte Kapitel greift erstmalig das Thema der elektronischen
Frequenzsteuerung von Leistungsoszillatoren auf. Es beleuchtet ausfihrlich die besonderen
Anforderungen, die dabei an die Varaktoren gestellt werden. Auch hier wird ein
funktionstiichtiger Prototyp mit seinen Leistungsdaten vorgestellt, der als Grundbaustein
eines Plasmaquellenmoduls dient, dass schlieflich Kapitel sechs beschreibt. Dort wird
zunachst ein geeigneter Plasmaresonator ermittelt. Daran schlief3t sich die Beschreibung des
Modulaufbaus an, welche auch die Matrixanordnung mehrerer Plasmaquellenmodule
beinhaltet. Am Ende des Kapitels werden die Prozessergebnisse von PEALD-Beschichtungen
diskutiert, die mit dieser Matrixquelle durchgefiihrt wurden. Im siebenten Kapitel werden
die wesentlichen Ergebnisse dieser Arbeit abschliefend zusammengefasst.
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2 Grundlagen

2.1 Schwingkreise

Die Erzeugung sinusformiger, elektrischer Schwingungen setzt zunachst ein schwingfahiges
System voraus. Solche Systeme sind als Schwingkreise bekannt, die aus Induktivitaten,
Kapazitdaten sowie Verlustwiderstanden bzw. —leitwerten bestehen. Sie werden nach der
Anordnung ihrer Elemente unterschieden und als Parallelschwingkreis (Abbildung 2.1) oder
Reihenschwingkreis (Abbildung 2.2) bezeichnet.

u |-
i G
—
0—»—' ‘—0
i — —> —
I C Ug u, Uc
i
Abbildung 2.1 Parallelschwingkreis Abbildung 2.2 Reihenschwingkreis

Eine wesentliche KenngroRe der Schwingkreise ist ihre Resonanzfrequenz f. Sie definiert die
Frequenz, bei der die Schwingkreisimpedanz rein reell wird, d.h. 1/G bzw. R betragt.
Berechnet wird f; aus Gl. (2.1). Schwingungen im realen Schwingkreis werden bedampft. Als
ein Mal fir die Dampfung kann der Gitefaktor Q dienen. Q ist als das Verhaltnis von
Wirkleistung zu Blindleistung im Schwingkreis bei f, definiert. Sein Wert kann ebenfalls
anhand der Schwingkreiselemente R, L und C angegeben werden. Die zugehorigen
Beziehungen fir den Parallel- bzw. Reihenschwingkreis sind in Gl. (2.2) bzw. Gl. (2.3)
angegeben. Im direkten Zusammenhang mit @ steht auch die Phasensteilheit S, des
Schwingkreises. Sie beschreibt die Anderung der Phase der Schwingkreisimpedanz Z mit der
Abweichung von f; (siehe Gl. (2.4) ) und ist dem Gutefaktor proportional.

_ 1

T _g: Zﬂx/ﬁ 24
1 |C
Q_G_\/; (2.2)
1 |L
Q_E E (2.3)
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do,
do

__2a (2.4)

s,p:‘ X
o

w=ay

2.2 Phasenrauschen

Betrachtet man die Nulldurchgange des von einem realen, selbsterregten Oszillator
erzeugten periodischen Zeitsignals, so stellt man eine zufallige Variation der Periodendauer
um einen Mittelwert herum fest. Dieser sogenannte litter ist ein Zeitbereichsphanomen,
dessen Entsprechung im Frequenzbereich als Phasenrauschen bezeichnet wird. Es beschreibt
die spektrale Aufweitung der reinen Sinusfunktion, sodass nahe der gewiinschten
Spektrallinie Seitenbander auftreten, welche Uber ein Rauschleistungsdichtespektrum
L(Aw) charakterisiert werden. Die Ableitung der vereinfachten Beschreibungs-
gleichung (2.5), welche lediglich thermisches Rauschen beriicksichtigt, ist in [Odyn02, S.64ff]
nachzuvollziehen. Aw bezeichnet den Abstand von der Oszillationsfrequenz w,. Dabei
beschreibt k die Boltzmann-Konstante, T die Temperatur des rauschenden Systems und P
die mittlere Leistung des Tragersignals bei w,. Das Rauschleistungsdichtespektrum wird auf
ein Hertz Bandbreite normiert und beziglich des Trédgersignals in der Einheit dBc/Hz
angegeben.

wT( o Y
1(Aw)=10log =~ | —=0 ,
(Aw)=10log ; (ZQM) (2.5)

Man erkennt anhand der Gleichung, dass das Phasenrauschen umso geringer wird, je grofSer
die Leistung des Tragersignals und der Gutefaktor werden.

2.3 Vierpoloszillatoren

Abbildung 2.3 zeigt die schematische Darstellung eines Vierpoloszillators, wie er auch in
[Kurz94, S. 3] beschrieben ist.

DM a,
b;

¢

avie

Abbildung 2.3 Prinzip des riickgekoppelten Verstérkervierpols
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Dargestellt ist ein Verstarkervierpol, der liber einen zweiten Vierpol riickgekoppelt wird. Der
frequenzbestimmende  Schwingkreis  ist  hierbei integraler  Bestandteil  des
Ruckkoppelvierpols. agqq,+ bezeichnet ein einmaliges Startsignal, wie es beispielsweise durch
Rauschen oder das Einschalten der DC-Versorgung des Verstdrkers auftritt. Die Signale a,
und a, liegen am Ein- bzw. Ausgang des Verstdrkers sowie b; und b, am Ein- bzw. Ausgang
des Riickkoppelvierpols. Die komplexen GréRen, Verstarkung V des Verstdarkers bzw.
Ruickkopplungsfaktor K des Rickkopplungsvierpols, lassen sich als

y=22 (2.6)
a
bzw.
b
K= ;—2 (2.7)
|

formulieren. Die Ubertragungsfunktion der riickgekoppelten Gesamtschaltung lautet

| |4
V = . 28
Tk (2.8)
Dabei bezeichnet

die komplexe Schleifenverstarkung der offenen Schleife, aus der sich zwei notwendige
Bedingungen fiir die Entstehung einer selbsterregten Schwingung ableiten. Dies sind die
Betragsbedingung (2.10) und die Phasenbedingung (2.11), die auch als Stabilitatskriterium
von Barkhausen bekannt sind und sich anschaulich wie folgt verstehen lassen:

In der geschlossenen Schleife muss die Umlaufphase bei der Schwingfrequenz Vielfache von
2m betragen, sodass es zu einer phasenrichtigen Addition der Signale kommen kann.
AuBerdem ist bei der entsprechenden Frequenz ein Verstarkungsfaktor der Amplitude von
mehr als eins notwendig. Das bedeutet, dass die Dampfung, die ein Signal wahrend eines
Schleifenumlaufs erféhrt, kleiner sein muss als der Faktor, um den es im Verstarker
angehoben wird. Nur so kommt es zum Anwachsen des Signals und in Folge dessen zu einer
ungedampften Schwingung.

V>l (2.10)
¢, =n-2m

23 (2.11)
n=123...

Mit steigender Eingangsleistung bewegt sich der Verstarker kontinuierlich in Richtung
Sattigung und der Verstarkungsfaktor |Z| nimmt ab. Dies fiihrt zu einem
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Gleichgewichtszustand bei dem |I_/S| =1 wird und damit eine konstante
Schwingungsamplitude vorliegt. Analog zu Gl. (2.10) und (2.11) gilt die in Gl. (2.12) und
(2.13) dargestellte Beschreibung der Schwingbedingung basierend auf S-Parametern der
aufgetrennten Riickkoppelschleife, die in Abbildung 2.4 zu sehen ist [0Odyn02, Kapitel 2.3.4].
Eine solche Formulierung ist sinnvoll, da das Design von Mikrowellenschaltungen meist
ebenfalls auf einer S-Parameter-Beschreibung beruht.

S v
\ 4
(%
s's | Ay K

Abbildung 2.4 Prinzip der S-Parameter basierten Stabilitédtsanalyse eines riickgekoppelten Verstérkervierpols

509,

>1 (2.12)

arg{§n}:—arg{§r} (2.13)

Wegen ihrer einleuchtenden Beschreibung werden Gl. (2.10) und (2.11) bzw. Gl. (2.12) und
(2.13) in [Odyn02, Kapitel 2.3.4] als , intuitives Kriterium“ bezeichnet. Gleichzeitig wird aber
darauf hingewiesen, dass Gl. (2.10) bzw. (2.12) zwar uneingeschrankt eine notwendige
Bedingung fir eine Oszillation darstellen, Gl.(2.11) bzw. (2.13) aber als hinreichende
Bedingung durchaus versagen kénnen. Um das Stabilitdtsverhalten beliebiger Schaltungen
eindeutig bewerten zu kdonnen, ist anstelle von GI. (2.11) bzw. (2.13) das Stabilitatskriterium
von Strecker und Nyquist zu verwenden, das folgendes besagt:

Ein geschlossenes System ist instabil, wenn die Ortskurve seines Zeigers (Nyquist-Plot),
welcher die Betrags- und Phasencharakteristik des entsprechenden offenen Systems darstellt,
den Punkt 1 + jO im Uhrzeigersinn umkreist.

2.4 Grundlegende Verfahren zur nichtlinearen Schaltungsanalyse

Die Funktionsweise von Oszillatorschaltungen basiert in besonderem Malle auf dem
nichtlinearen elektrischen Verhalten ihrer Komponenten. Eine prazise Vorhersage des
elektrischen Verhaltens erfordert Analysemethoden, die diese Nichtlinearitdten in
geeigneter Weise beriicksichtigen. Im Folgenden werden zwei grundlegende Verfahren
vorgestellt.
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2.4.1 Zeitbereichsintegration (TDI)

Bei der Zeitbereichsintegration handelt es sich um eine weit verbreitete, iterative
Simulationsmethode zur Losung eines mathematischen Anfangswertproblems. Angewandt
auf ein beliebiges elektrisches Netzwerk, dessen Elemente bekannt sind, wird zunachst ein
sinnvoller Startwert einer Netzwerkgrof3e (z.B. einer Knotenspannung) zum Zeitpunkt t, = 0
festgelegt. In Abhdngigkeit dieser festgelegten Grofe konnen, anhand der bekannten
Netzwerkgleichungen, alle Stréme und Spannungen fiir einen etwas spateren Zeitpunkt t =
to + At berechnet werden. Die Losung zu einem bestimmten Zeitpunkt t setzt also stets eine
bekannte Losung zum  vorhergehenden  Zeitpunkt  voraus. Mithilfe  der
Zeitbereichsintegration lassen sich alle Zustande vom Moment des Anschwingens bis zum
stationaren Zustand erfassen. Eine betragsmafige Darstellung der elektrischen GrofRen im
Frequenzbereich ist durch Anwendung einer FFT mdglich.

Eine Methode, bei der aus Zeitbereichsdaten sogar vektorielle Gr6Ren gewonnen werden, ist
in [Kiihn12, S. 40ff] beschrieben. Diese heterodyne Methode wurde entwickelt, um zeitliche
Impedanzanderungen darzustellen, die beziiglich der Periodendauer eines Testsignals sehr
langsam stattfinden.

Voraussetzung fiir eine zu physikalisch plausiblen Werten hin konvergierende Losung ist die
Wahl sinnvoller Anfangswerte. Die bedeutendste Schwache der Zeitbereichsintegration liegt
in der enormen Rechendauer. Ublicherweise werden Integrationsschritte von At <
1/(20 f,s,) gewdhlt [Kund98]. Wegen ihrer ausgedehnten Einschwingvorgange sind
insbesondere bei Leistungs- wie auch bei Quarzoszillatoren bis zu mehrere Millionen
Iterationsschritte notwendig, bis ein stationares Verhalten eintritt. Dennoch ist diese Analyse
nitzlich und kann insbesondere zur Uberpriifung der fertigen Schaltung dienen. Zur Lésung
von Problemen, die sich auf die Optimierung des Verhaltens im stationdren Zustand
beziehen, eignet sich die TDI nicht.

Existieren im elektrischen Netzwerk Elemente, deren Beschreibung im Frequenzbereich
vorliegt, miissen sie erst mittels der Laplace-Ricktransformation in den Zeitbereich
umgerechnet werden, was den Berechnungsprozess zusatzlich verlangsamt. Dies ist
beispielsweise der Fall, wenn Leitungsstrukturen oder Frequenzbereichsmessdaten in ein
Netzwerk eingebunden werden. TDI ist besonders dort effektiv, wo sehr starke
Nichtlinearitdten auftreten, wie z.B. bei Schaltvorgangen.

Um die hohen Rechenzeiten zu reduzieren, wird die sogenannte Shooting-Methode
eingesetzt, die in [Kund98] und [Nast07] beschrieben wird. Dabei handelt es sich um ein
numerisches Verfahren zur beschleunigten Berechnung der stationdren Losung
gewohnlicher DGL, z.B. der nichtlinearen Zeitfunktion eines elektrischen Netzwerks. Die
Shooting-Methode basiert auf den Ergebnissen der klassischen TDI und ist als deren
Erweiterung zu verstehen. Unter Berlicksichtigung des bisher bekannten Signalverlaufs wird
eine Schatzung fir den nachsten Schritt errechnet und mit dem exakten Wert aus der TDI
verglichen. Die Schitzung wird solang korrigiert, bis gute Ubereinstimmung zwischen
Schatzwert und exaktem Wert herrscht. Ist dies der Fall, werden fiir weitere Zeitschritte
Schatzwerte anstelle der TDI verwendet. Auf diese Weise kann Rechenzeit gespart werden.
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2.4.2 Harmonische Balance (HB)

Das Prinzip der harmonischen Balance ist ein iteratives, numerisches Verfahren, das zur
naherungsweisen Ermittlung der stationdren Losung nichtlinearer Differentialgleichungen,
wie sie auch in den Netzwerkgleichungen von Oszillatoren vorkommen, geeignet ist. Wird
eine Schaltung von einer Sinusquelle angeregt, geht man davon aus, dass ihr stationarer
Zustand durch eine endliche Fourierreihe (Gl. 2.14) angendhert werden kann.

u(t)= a?o +a, cos(@t)+b, sin(@t) +...+a, cos(n-at)+ b, sin(n- ot ) (2.14)

Dabei wird das Zeitsignal der Knotenspannung u(t) durch die Summe ihrer Harmonischen
dargestellt, deren Amplituden durch die Fourierkoeffizienten a;, beziehungsweise by
gewichtet sind.

T

a, :%lu(t)-cos(ka)t)dt

(2.15)

T

b, :%Iu(t)-sin(ka)t)jt

0

Die Methode unterteilt die Schaltung dazu in einen linearen und einen nichtlinearen Teil.
Ublicherweise besteht eine Mikrowellenschaltung hauptsichlich aus linearen, passiven
Elementen (z.B. Leitungen, konzentrierten Widerstanden, Kapazitdten und Induktivitdten),
die sich einfach im Frequenzbereich beschreiben lassen. Sie gruppieren sich in der Regel um
sehr wenige nichtlineare Elemente wie Dioden oder Transistoren.

Stréome, die im linearen Teil flieRen, werden in ihre harmonischen Signalanteile zerlegt und
durch einfache lineare Gleichungen im Frequenzbereich berechnet. Dazu wird anfanglich
eine beliebige Knotenspannung festgelegt. Diese Berechnungen erfolgen sehr schnell.

Zur Berechnung der Strome im nichtlinearen Schaltungsteil erfolgt zunachst die
Transformation der Knotenspannung vom Frequenz- in den Zeitbereich mittels inverser
Fouriertransformation (bzw. IFFT). Der stationdre Zustand des Stromzeitverlaufs wird durch
TDI ermittelt und anschlieBend per Fourieranalyse (bzw. FFT) in den Frequenzbereich
ricktransformiert.

Es folgt ein Vergleich der am Verbindungsknoten zwischen linearem und nichtlinearem
Schaltungsteil errechneten Stréme. Anhand des Kirchhoffschen Knotenpunktsatzes® wird
eine Fehlerfunktion definiert, die die Summe der Abweichungen samtlicher Knoten bei allen
Harmonischen reprasentiert. Sie muss minimal werden, um den Knotenpunktsatz moéglichst
genau zu erfillen. Dazu wird die Knotenspannung solang iterativ verandert, bis die
Fehlerfunktion schlieflich innerhalb eines festgelegten Toleranzbereiches nahe Null liegt.

% 1n einem Knotenpunkt eines elektrischen Netzwerkes ist die Summe der zuflieBenden Strome gleich der Summe der abflieRenden Stréme.
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Man kann dann von einer guten stationaren Naherungslosung aller Spannungen und Strome
im Netzwerk ausgehen.

Basierend auf dem Prinzip von Harmonic Balance hat es in den vergangenen Jahren intensive
Weiterentwicklungen bei der GroRsignalanalyse gegeben. Einen detaillierten Einblick in diese
umfangreiche Materie vermitteln unter anderem [Kund98] und [Nast07].

Sonderfall: Oszillatoranalyse mit Harmonic Balance

Soll mit Harmonic Balance die stationdre Losung eines selbsterregten Oszillators berechnet
werden, so ist die sich einstellende Frequenz ein Resultat seines nichtlinearen Verhaltens
und somit vorab unbekannt. Sie muss daher, zusatzlich zu den Knotenspannungen, iterativ
ermittelt werden. Praktisch wird einer HB-Analyse oft eine Kleinsignalanalyse vorgeschaltet,
die eine Schatzung der Frequenz im linearen Kleinsignalfall erméglicht und dadurch die
Rechenzeit verkirzt. Die speziellen Aspekte der HB-Analyse bei Oszillatoren sind sehr
komplex und werden in [Odyn02, Kapitel 5] ausfihrlich dargestellt. Aufgrund ihrer hohen
Geschwindigkeit kann die HB-Analyse auch bei Optimierungsproblemen eingesetzt werden.

2.5 Der verwendete GaN-HEMT

Feldeffekttransistoren nach dem Prinzip des High Electron Mobility Transistor (HEMT)
werden seit den 1980er Jahren intensiv untersucht und eingesetzt [Josh83]. Seit etwa 20
Jahren sind kommerzielle Bauteile auf Basis von Galliumarsenid (GaAs) verfliigbar, welche
den Transistoren vorangegangener Technologien in punkto Leistungsdichte und
Rauscheigenschaften deutlich Gberlegen sind. Mit der Prozessierung von HEMT-Strukturen
auf Galliumnitrid (GaN) Mitte der 1990er Jahre erfuhr die Entwicklung einen weiteren Schub,
der sich hauptsachlich in einer Erhohung der Leistungsdichte und einer stark verbesserten
Warmeableitfahigkeit dulerte. Die seither andauernde Entwicklung hat die derzeit
leistungsfahigsten Transistoren im Frequenzbereich bis etwa 100 GHz hervorgebracht. Ein
Uberblick iber Aufbau und Funktionsweise der GaN-HEMTs wird in den folgenden
Abschnitten gegeben. Es wird dabei immer wieder auf den verwendeten Transistortyp
verwiesen. Er ist ein Erzeugnis des FBH und wird fortan kurz als FBH GaN-HEMT bezeichnet.

Eine vereinfachte vertikale Struktur des FBH GaN-HEMT ist in Abbildung 2.5 zu sehen. Sie
zeigt den Aufbau der Schichten, beginnend mit dem dicken Tragersubstrat aus Siliziumcarbid
(SiC), das hervorragende Warmeleiteigenschaften besitzt. Auf dem Tragersubstrat liegt die
GaN-Halbleiterschicht, die sich in zwei funktionale Gebiete unterteilt. Direkt oberhalb des
Substrats ist sie mit Eisen dotiert und fungiert als Pufferschicht, um die Elektronen am
Verlassen des darliber liegenden Kanals zu hindern. Es folgt ein undotierter Bereich
hochreinen Galliumnitrids, in dessen Grenzbereich zum dariber liegenden Alp.1sGaN sich der
eigentliche Leitungskanal ausbildet. Die Alp1sGaN-Legierung wird auch Barriereschicht
genannt, da sie das Metall der Gateelektrode vom Kanal isoliert. Gatemetall und Alo.1sGaN
bilden einen Schottky-Kontakt, der im normalen Betriebszustand in Sperrrichtung gepolt ist,
sodass keine nennenswerten Stréme flieRen. Drain und Source stehen jeweils liber ohmsche
Kontakte mit der Barriere und damit dem Kanal in Verbindung. Hierliber kdnnen groRe
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Strome mit geringen Verlusten flieRen. Eine Passivierungsschicht aus Nitrid isoliert die
Barriereschicht sowie das Gatemetall von einer darliber liegenden Metallschicht. Dieses
Metall dient zur externen Kontaktierung des HEMT sowie zur Herstellung sogenannter
Feldplattenstrukturen. Die Feldplatten sind direkt mit den Elektroden verbunden und so
konstruiert, dass sie die elektrischen Feldliiberhéhungen im Transistor reduzieren. Sie wirken
sich unter anderem positiv auf die kapazitive Rickwirkung, die Verstarkung, den maximalen
Drainstrom und das Durchbruchverhalten aus.

Source-Feldplatte  Gate-Feldplatte

S D
G <+—— Nitrid
. — S mmm—<—— ohmscher

3arr|T:;DEG) —> Al,,;GaN lg Kontakt
ana _’ ...............................................

GaN Schottky
Substratpuffer —» GaN:Fe Kontakt
Substrat —> SiC (semiisolierend)

Abbildung 2.5 Vereinfachte Vertikalstruktur des FBH GaN-HEMT

Die Gatelange [; gilt als sehr wichtiger Designparameter von Feldeffekttransistoren, da er
malgeblich die Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazitdten C;g und C;p beeinflusst. GemaR
Gl. (2.16) hat [; einen direkten Einfluss auf die Transitfrequenz’ f, die zusatzlich auch von
der Transkonduktanz g,, im jeweiligen Arbeitspunkt abhangt.

fr =22 (2.16)

- 21 Cgs

Fiir Leistungstransistoren ist ein grofSer Spannungs- und Stromaussteuerbereich zwischen
Drain und Source entscheidend. Die breite Bandliicke des GaN ermoglicht eine groflSe
Spannungsaussteuerung, ohne dass es im Material zu einem Felddurchbruch kommt. Im
2DEG herrscht eine hohe Ladungstragerdichte. Dennoch ist der Strom durch den Kanal
begrenzt. Sein Maximalwert wird als Sattigungsstrom I; bezeichnet. Zur Erhéhung des
Sattigungsstroms wird die Elementarzelle des Transistors vervielfacht und parallelgeschaltet.
Es entsteht eine Zelle mit mehreren Gate- und Drainfingern, wie Abbildung 2.6a sie zeigt.
Kombiniert man mehrere Leistungszellen, entsteht ein Transistorbarren, wie er in
Abbildung 2.6b zu sehen ist. Er besteht aus flinf Leistungszellen mit jeweils acht Gatefingern,
die eine Gateweite w; von 250 um und eine Gateldange von 0,5 um besitzen.

7 fr bezeichnet die Frequenz, bei der sich der Stromverstarkungsfaktor eines drainseitig kurzgeschlossenen Transistors (h»1) auf 1 reduziert
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Abbildung 2.6 Layout des FBH GaN-HEMT

Die Montage des FBH GaN-HEMT in die Schaltungsumgebung erfolgt in dieser Arbeit im
Nacktchipverfahren. Zunachst wird dabei der rickseitig metallisierte Chip mit einer
Warmesenke und elektrischen Bezugsmasse aus Kupfer verlotet. Im Anschluss werden die
Gate- und Drainelektroden der Einzelzellen durch Golddrahtbonden mit den vergoldeten
Leiterbahnen der Platine verbunden. Da der eingesetzte Transistorbarren nicht (iber
Durchkontaktierungen verfiigt, missen die Sourceelektroden auRerhalb des Chips zur
Riickseitenmetallisierung durchverbunden werden. Dieser Kontakt wird ebenfalls durch
Drahtbonds hergestellt. Als Kontaktpunkt dienen zwei seitlich am Chip angeordnete
Goldpodeste, die mit der Warmesenke verlotet sind. Abbildung 2.7 zeigt das Aufbauschema
eines Einzeltransistors.
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Abbildung 2.7 Aufbauschema eines FBH GaN-HEMT mit Angabe der Referenzebenen des elektr. Modells

2.5.1 GroRsignalmodell

Um das elektrische Verhalten eines Bauteiles in einer Schaltung exakt vorhersagen zu
konnen, bedarf es eines Modells. Eine geeignete messtechnische Charakterisierung des
Transistors ist Voraussetzung fiir eine zuverlassige Modellbildung. DC-Messungen liefern die
statischen I/U-Kennlinien bei verschiedenen Arbeitspunkten. AuRerdem werden bei
verschiedenen Arbeitspunkten die Zweitor-S-Parameter gemessen. Sie dienen spater zur
Modellierung der dynamischen Anderung des Transistorverhaltens bei Aussteuerung mit
grofRen Signalamplituden.

Wahrend Modelle  fir Bauteile mit linearen I/U- Kennlinien konstante
Ubertragungsfunktionen darstellen, die meist einfach zu erzeugen sind, ist die Funktion fiir
nichtlineare Bauteile vom Eingangssignal abhangig und stellt eine grolRe Herausforderung
dar. Anders ausgedriickt sollen GroRsignalmodelle die Antworten des Bauteils auf beliebige
Eingangssignale vorhersagen kénnen. Praktische Modelle kénnen jedoch nur einen Teil von
Effekten nachbilden. Der FBH GaN-HEMT wird anhand des Modells von Chalmers / Angelov
nachgebildet.

Das Chalmers / Angelov Modell:

In einem speziellen Verfahren werden die Modellparameter des FBH GaN-HEMT aus den
Datensatzen der DC- und Hochfrequenzmessungen einer Einzelzelle extrahiert. Dieser
Vorgang ist sehr komplex und soll hier nicht beschrieben werden. Fir die vorliegende Arbeit
relevant sind lediglich die spezifischen Werte der Modellparameter, welche in A. 4
aufgefihrt werden. Die Notation entspricht der Software Keysight ADS, deren detaillierte
Bedeutung in [ADS15, Stichwort: ,Angelov_Modell“] nachzulesen ist.
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Der nackte Chip ohne Gehduse wird durch Parallelschaltung der Modelle von finf
Einzelzellen nachgebildet. Diese Vorgehensweise birgt einige Ungenauigkeiten, da sie von
einer perfekten elektrischen Symmetrie der Zellen untereinander ausgeht, die so nicht
existiert. Das reale Verhalten wird deshalb etwas weniger genau nachgebildet. Exaktere
Modelle beziehen, neben elektromagnetischen Verkopplungen der einzelnen Leistungszellen
mit den umgebenden Strukturen, auch die thermischen Verkopplungen zwischen den Zellen
ein. Der Modellierungsaufwand eines solchen Modells ist jedoch erheblich, weshalb im
vorliegenden Fall darauf verzichtet wurde.

2.5.2 Relevante Transistoreigenschaften auf Grundlage des Gro3signalmodells

Dieser Abschnitt beschreibt die wichtigsten elektrischen Eigenschaften des FBH GaN-HEMT.
Dabei wird nur auf solche Eigenschaften eingegangen, die fiir den Einsatz des Bauteils in
einer Oszillatorschaltung von Bedeutung sind. Als Basis fiir die Betrachtungen dient das
Chalmers / Angelov Modell aus Abschnitt 2.5.1 bzw. A. 4. In der Testschaltung nach
Abbildung 2.8 wird das Transistormodell einer GroRsignalsimulation mit Harmonic Balance
unterzogen.

Die Eigenschaften wurden unter den folgenden Voraussetzungen ermittelt:

e Transistorarbeitspunkt: Up pc =32V und Ug pc =-1.7V

e Werte der Bonddrahtinduktivitidten Gate / Drain / Source: 0,246 / 0,196 / 0,034 nH
e Einspeisung eines Eintonsignals mit einer Signalfrequenz von 2,45 GHz

e Berlcksichtigung von fiinf Harmonischen der Signalfrequenz

DC-Block
Pin DC-Block % H o . T-
RO ﬂ o
* 3 Za
2,45 GHz : :
UG,DC : 1 : 'UD,DC
Gatepad? EDrainpad

Referenzebenen

Abbildung 2.8 Testschaltung zur modellbasierten Ermittlung wesentlicher Transistoreigenschaften

Optimale Lastimpedanz:

Als optimale Llast Z,,,p bezeichnen man die Impedanz, bei der die
Transistorausgangsleistung P; maximal wird. Sie variiert mit dem DC-Arbeitspunkt und der
Eingangsleistung am Gate des Transistors P;,. Die Definition von Z,,.p erfolgt aus den
Signalanteilen der Grundwelle gemal Gl. (2.17).
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Abbildung 2.9 stellt den Verlauf von Z,,; p als Funktion der Ausgangsleistung P, am Drain
dar. Mit wachsender Aussteuerung zeigt besonders der Imagindrteil deutliche
Schwankungen, die in einem Bereich von +/- 50% um seinen mittleren Wert liegen. Dieses
Verhalten geht auf die internen Transistorkapazititen =zurlick, welche einer

Spannungsabhangigkeit unterliegen. Der Realteil der Impedanz erscheint hingegen
weitgehend konstant.
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Abbildung 2.9 Optimale Ausgangsimpedanz Z,, p in Abhdngigkeit der Ausgangsleistung P,

Gateimpedanz:

Die Gateimpedanz Z; definiert sich als

]IS
Q

I~
Q-

IQN
I
|

(2.18)

Auch sie variiert mit der Aussteuerung, wie es Abbildung 2.10 erkennen lasst. In jedem
Messpunkt wird eine der Leistung P, entsprechende optimale Abschlussimpedanz Z,, p
(siehe Abbildung 2.9) vorausgesetzt. Auffillig ist der induktive Charakter der Gateimpedanz,

der sich aus der Serienschaltung der groRen Gate-Source-Kapazitat C;s mit der Induktivitat
der Gatebonddrahte erklart.
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Abbildung 2.10 Gateimpedanz Z . in Abhdingigkeit von P, bei optimaler Lastimpedanz Zopt,p

Verfiigbarer Leistungsgewinn:

G, bezeichnet allgemein den Leistungsgewinn eines Verstarkers, an dessen Eingang und
Ausgang konjugiert komplexe Leistungsanpassung herrscht [ZiBr93, S. 269]. Abbildung 2.11
stellt den Verlauf von G, fur verdnderliche Ausgangsleistungen im linearen und
logarithmischen MaRstab dar. Deutlich ist der Ubergang in den typischen Sittigungsbereich
erkennbar. Der 1-dB-Kompressionspunkt des Modells wird bei einer Ausgangsleistung von
etwa 27 W erreicht. Auch hierbei ist der Transistorausgang mit der jeweils optimalen
Lastimpedanz beschaltet.
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Abbildung 2.11 Verfiigbarer Leistungsgewinn G, bei optimaler Lastimpedanz Z . p
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Phasengang der Spannungsiibertragungsfunktion des Transistors:
Die Phase der Spannungslibertragungsfunktion der Grundwelle wird wie folgt definiert:

1
Pir =arg{g—f}- (2.19)

Us

Als Referenzebenen fir den Phasengang gelten die Kontaktebenen der Gate- und
Drainbonddrahte wie in Abbildung 2.8 dargestellt. Abbildung 2.12 zeigt den Phasengang der
Grundwelle eines 2,45 GHz Signals als Funktion der Ausgangsleistung. Das Drain ist dabei
wieder mit Z,,,; p abgeschlossen. Man erkennt, dass sich die Phasenverschiebung bei hohen
Ausgangsleistungen kontinuierlich reduziert.

-350 | ' ' ' ' ' ' ' ' B

-345 | .

-340 | .

0, ()

-335 R

-330 R

P (W)

Abbildung 2.12 Phase der Transistor-Spannungsiibertragungsfunktion @y, in Abhédngigkeit der
Ausgangsleistung bei optimaler Lastimpedanz Zoptr
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

In diesem Abschnitt nimmt die Entwicklung des Leistungsoszillators ihren Anfang. Sie beginnt
mit der Analyse eines ausgewahlten Schaltungstyps, der unter der Bezeichnung
kreuzgekoppelter Oszillator bekannt ist. Abbildung 3.1a zeigt die Grundschaltung bestehend
aus zwei identischen Transistoren. Im Hinblick auf die Leistungsanforderungen wird gezielt
diese Schaltung ausgewahlt, da sie potentiell eine um 3 dB héhere Ausgangsleistung liefern
kann. Ob sich damit tatsdchlich hohe Ausgangsleistungen generieren lassen ist allerdings
unbekannt und muss untersucht werden.

I gmHG+
Cos _‘7

Schaltung Kleinsignalersatzschaltbild

Abbildung 3.1 Klassischer kreuzgekoppelter Oszillator mit Feldeffekttransistoren

3.1 Frequenzabhangigkeit der Leistungsausbeute

Im Folgenden soll untersucht werden, welche Ausgangsleistung der klassische
kreuzgekoppelte Oszillator mit steigender Frequenz maximal erzeugen kann. Das
Hauptaugenmerk liegt hierbei auf der Betrachtung des Rickkoppelpfades, dessen
Leitungslange zu einer signifikanten Phasendrehung fiihrt, die die Schaltungseigenschaften
sehr stark beeinflusst.

Fir die folgenden Betrachtungen wird zundchst vom Einsatz beliebiger Leistungstransistoren
ausgegangen. Es wird angenommen, dass sie so groR sind, dass die Verbindungsleitungen
der Rickkoppelpfade aufgrund ihrer Langen einen wesentlichen Schaltungsbestanteil bilden.
Sie seien aber kurz genug, um in guter Naherung durch konzentrierte Elemente anstelle von
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Leitungen beschrieben werden zu konnen. Generell gilt, dass Transistoren mit hoherer
Sattigungsleistung P, auch grofer sein missen, die gleiche Halbleitertechnologie
vorausgesetzt. Infolge dessen erhdhen sich einerseits die parasitdaren Transistorkapazitaten
und andererseits die Leitungslange der Riickkopplung. An Gate und Drain entstehen folglich
Tiefpdsse, deren Grenzfrequenzen mit steigender Transistorgrole abnehmen (vgl.
Abbildung 3.2). Der Phasenunterschied zwischen Verstarkerein- und ausgang wachst, da die
Ubertragungsfunktion Vy, durch die Tiefpasse beeinflusst wird.

VTr = i_z = |V| . ef(ﬂrr — |K| . ej(WG(JIe'+(/7L"+¢Drain) ) (31)

=1

@y beschreibt die durch die Transistorgrundschaltung hervorgerufene Phasenanderung, die
in Sourceschaltung 180° betragt. Die groRenabhdngige Phasendanderung wirkt sich
unmittelbar auch auf die Ubertragungsfunktion der offenen Schleife V; aus.

(3.2)

gstart gl . MTr gz
+)—> ﬁ; > @/ > &; >
by
b P
\¢ K

Abbildung 3.2 Prinzip des riickgekoppelten Verstérkervierpols mit realem Transistor

Nun werden die Auswirkungen der Tiefpasse auf die Eigenschaften des klassischen,
kreuzgekoppelten Oszillators anhand der Kleinsignalersatzschaltung in Abbildung 3.3
untersucht. Hierin sind, zusatzlich zu den bereits in Abbildung 3.1b enthaltenen Elementen,
die drain- und gateseitigen Bonddrahtinduktivitaten L; und L, sowie die ohmschen
Gateverluste R; aufgefuhrt. L; beschreibt in vereinfachter Weise das elektrische Verhalten
der kurzen Microstripleitung.
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Abbildung 3.3 Kleinsignalersatzschaltbild mit erweiterten parasitdren Elementen

Eine wichtige Eigenschaft dieser Schaltung ist die Admittanz Ypp, die zwischen den
Knotenspannungen u,, und u,_ herrscht. Sie wird durch eine Knotenspannungsanalyse
bestimmt, die in der Software Mathematica umgesetzt ist. Der zugehorige Quellcode ist in
A. 3 angegeben. Da die vollstandige Losung sehr komplex ist, sollen einige Vereinfachungen
gelten. Unter der Annahme, dass L4, L,, R; und C;p sehr klein sind, kann diesen der Wert
Null zugeordnet werden. C; fungiert als DC-Block und ist idealerweise unendlich groR.
Dadurch vereinfacht sich die Lésung zu

—DD

_ " 9nm'bs +1-Cc;sl-3602 + - CDSCGSL3a)3 _(CDS +CG5).0) . (3.3)
ZrDs(l—CGnga)z) 2'(1_CGSL3602)

Man betrachtet zunachst den Imaginarteil von Gl. (3.3) und ordnet diesen, wie in Gl. (3.4)
gezeigt, nach den unterschiedlichen Potenzen von w. Der mit w® verkniipfte Teil ist
gegeniiber dem mit w verknlipften zu vernachlassigen. Dies ldsst sich anhand der konkreten
Zahlenwerte in A. 2 belegen. Unter der Ublicherweise giiltigen Annahme C;5 >> Cps kann
weiter zu Gl. (3.5) vereinfacht werden. Der Imaginarteil von Yy, reprasentiert damit einen,
im Wesentlichen von C;s und L; bestimmten Serienschwingkreis, ohne dass dafir eine
externe Zusatzbeschaltung mit Ly, oder Cg,s erforderlich ist.

C,C.L C,+C
H Y — DS™ GS ™3 3 DS GS
S ) S X e o4

im{ZDD}: 1 (3.5)
2-[a) 3 —j
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Der Realteil von Gl. (3.3) ldsst sich folgendermaRen darstellen:

—g 1
Y (= m
I"e{—DD} 2'(1—CGSL3602)+ 2 (3.6)

An dieser Stelle sei wieder auf die Zahlenwerte in A. 2 verwiesen, die zeigen, dass Csg - L3 -
w? « 1 angenommen werden darf. Eine selbsterregte Schwingung tritt auf, wenn Gl. (3.7)
erfillt ist.

bzw. (3.7)

Nachdem die Uberlegungen bis hierher noch allgemeiner Natur sind, wird nun zum
konkreten Beispiel Ubergegangen. Ordnet man ein Paar identische Transistoren in einer
Ebene so an, dass sie sich elektrisch zu einer kreuzgekoppelten Schaltung
zusammenschlieBen lassen, ohne dass eine physische Leitungsiiberkreuzung notwendig
wird, fiihrt dies auf eine Anordnung dhnlich der in Abbildung 3.4. Am Beispiel flinfzelliger
Transistorbarren sind hier die Abmessungen ly,- und b, skizziert. Setzt man eine llickenlose
Aneinanderreihung und einen Anschluss in Hohe der jeweils mittleren Zelle voraus, ergibt
sich flr die Ruckkopplungsleitung eine minimale Wegldnge dy),, die etwa der Seitenldnge 7,
entspricht.

| .ldfbll
;Ls 1 1
T UG
Tr, : Tr,
N N NN \ N
SG5:G4 G.NG, G1$|$D1 D,ND:ND. D5$
bTr N N \:\ N
N NN N
SDS\D4 D,ND, D1$!SG1 G, Ga G4\Gs$
N ) ) N ) 18 N ) N N
1
|~~~ |
T
L
< »
~S
dfb"’ITr :
| » N »

Abbildung 3.4 Aufbauskizze eines kreuzgekoppelten Transistorpaares zur Ldngenabschdétzung der
Riickkopplungsleitung
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Kennt man die geometrischen und elektrischen Daten konkreter Transistoren, kann der
Zusammenhang zwischen der Transistorsattigungsleistung Pg,, und ds, gezeigt werden.
Abbildung 3.5 stellt die modellbasierten Daten des FBH- GaN-HEMT aus Abschnitt 2.5 und
die eines vergleichbaren Typs des Herstellers Cree bei 2,45 GHz dar. Flir Transistoren mit
einer Sattigungsleistung von 40 W ist demzufolge mit einer Mindestleitungslange von etwa
2 mm zu rechnen. Man erkennt, dass die GroRenverhaltnisse beider Technologien recht
ahnlich sind.

7 F T T T T T T T T T T T T T T

. == 8= Cree_Modell
Technologie: B
6 = ®— FBH_Modell

)

d

N
T

0 20 40 60 80 100 120 140

Abbildung 3.5 Abhdngigkeit der Lingsabmessungen von GaN HEMT Transistorbarren von der
Séttigungsleistung Psat; bei 2,45 GHz
(siehe A. 2)

Es wird angenommen, dass dy, viel kleiner als die Wellenlange des riickgekoppelten Signals
sei. Das Verhalten der Leitung kann in diesem Fall ndherungsweise als Tiefpass, bestehend
aus den konzentrierten Elementen L; und der zugehdrigen Leitungskapazitat, beschrieben
werden.

Um die Abschatzung im Weiteren moglichst einfach zu halten, wird gefordert, dass die
Leitungskapazitat viel geringer als Cgg ist. Sie soll C;5/100 betragen. Dieser Wert ist frei
gewadhlt, liegt aber in der GroRenordnung der spateren Realisierung. Abbildung 3.6 zeigt, wie
die Werte fiir C;s mit der Transistorsattigungsleistung variieren. Die Daten entstammen
A.2. Unter den genannten Umstdnden kann das Verhaltnis von Leitungsbreite zu
Substrathdhe wg,/hg,, aus der Kapazitdtsgleichung eines Plattenkondensators (3.8)
abgeleitet werden.

A
C=¢e. E (3.8)
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Man ersetzt dafir die Plattenfliche A durch die des Leitungsstiicks wyg, - ds),. Der
Plattenabstand d entspricht hg,;, und die Kapazitit C wird zu C;5/100. Nach der
Substitution kann die Gleichung nach wy,/hg,, umgestellt werden und es ergibt sich
Gl. (3.9).

W _ CGS(Psaz) (3.9)
h 100-¢,¢, 'd/b(Psat)

sub

T T T T T T T T T T T T T
40
| X = B = Cree_Modell
Technologie: -
35 == ®=FBH_Modell

30

20

C, (bF)

15

10

Abbildung 3.6 Abhdngigkeit der Gate-Source-Kapazitét des GaN HEMT Transistorbarren von Psat bei 2.45 GHz

Das Verhéltnis wg,/hg,, bestimmt den Wellenwiderstand der Leitung und damit deren
Induktivitatsbelag. Neben Py, geht auch die Permittivitat &, in die Gleichung ein.

Um aus den geometrischen LeitungsgroRen naherungsweise auf die Induktivitat der Leitung
L3 zu schlieBen, wird die Eingangsimpedanz Zr;, ; einer entsprechenden kurzgeschlossenen
Leitung berechnet®. In GI. 3.10 eingesetzt, erhilt man den Wert fir L; bei einer Frequenz
von 2,45 GHz.

im {Z TLls }

S (3.10)
21 -2,45GHz

8Mégliche Verfahren zur analytischen Berechnung von Microstripleitungen sind in [Pehl84, S.84ff] oder [Hoff97, Anhang B] dargestellt.

Heutige Mikrowellenschaltungssimulatoren, so auch ADS, enthalten diese oder dhnliche Algorithmen bereits und wurden hierfiir verwendet.
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Abbildung 3.7 zeigt Ls als Funktion von P, fir beide Transistorfamilien, wobei
angenommen wurde, dass der Schaltungsaufbau auf je zwei Substraten mit verschiedenen
Permittivitaten erfolgt. Gangige Werte fur ¢, liegen zwischen 3,55 und 9,6. Fir GAN-HEMTs
mit 40 W Sattigungsleistung muss in der Rickkoppelstrecke mit Leitungsinduktivitaten
zwischen 0,5 nH und 1 nH gerechnet werden.
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Abbildung 3.7 Variation von L; mit der Séttigungsleistung der GaN HEMT Transistorbarren bei 2,45 GHz

Die bis hierher gewonnenen Informationen genligen, um in einem letzten Schritt die
maximale Schwingfrequenz des kreuzgekoppelten Oszillators f,5;max als Funktion der
Transistorsattigungsleistung angeben zu kdénnen. Dazu wird fiir eine Schaltung nach
Abbildung 3.3, bestehend aus den Transistormodellen sowie L3, L,.s, und C,.s (jedoch ohne
R;), eine lineare Stabilitatsanalyse im DC-Arbeitspunkt vorgenommen. L, und C,.s werden
jeweils so verandert, dass die Schwingbedingung bei der héchstmoglichen Frequenz gerade
noch erfillt ist. Welche Frequenz in Abhdngigkeit von Pg,; maximal erreicht wird, zeigt
Abbildung 3.8. Man erkennt, dass das Entwurfsziel hinsichtlich der Frequenz von 2,45 GHz
mit den untersuchten Transistoren nicht erreichbar ist. Selbst die kleinsten der untersuchten
Transistoren versprechen eine Frequenzobergrenze von hochstens 1,8 GHz. Dabei bleibt die
damit maximal zu erwartende Ausgangsleistung mit 10 W weit hinter den Zielvorgaben
zurlick. Fur Transistoren mit 40 W Sattigungsleistung liegen die Frequenzobergrenzen sogar
deutlich unter 1,5 GHz. Es soll an dieser Stelle nochmals betont werden, dass P, fur die
Sattigungsleistung des Transistors steht. Es ist an dieser Stelle nicht klar, welche Leistung
eine reale Schaltung tatsachlich abgibt. Sicher kann aber gesagt werden, dass keinesfalls
mehr als die Sattigungsleistung abgegeben wird und Pg,; damit gleichsam als Obergrenze
der Ausgangsleistung gilt. Die Ermittlung der tatsdchlichen Ausgangsleistungen erfordert
nichtlineare Analysen, die hier nicht durchgefiihrt wurden.
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Abbildung 3.8 Abhdingigkeit von f,s, max von der Séttigungsleistung der GaN HEMT, bei €, = 3,55.

Es ist bekannt, dass die Signalphase zwischen den Transistorelektroden mit steigender
TransistorgroBe und Frequenz zunimmt. Wahrend diese Eigenschaft beim Entwurf von
Leistungsverstarkern weitgehend bedeutungslos ist, hat sie groBen Einfluss auf das
Verhalten von Oszillatoren und verstarkt sich noch mit Zunahme der Leitungsldnge [g,,.
Abbildung 3.9 stellt die Phasenverhaltnisse im Rickkoppelpfad eines der beiden
kreuzgekoppelten Transistoren dar. Die Struktur entspricht der eines Source-Verstarkers mit
optimaler Lastanpassung bei 2,45 GHz und vorgeschalteter Riickkopplungsinduktivitat L;.
Die Kapazitat C; soll wieder als DC-Block fungieren, weshalb ihr ein unendlich groBer Wert
zugeordnet wird. Beaufschlagt man den Eingang dieses Verstarkers mit einer kleinen
Wechselspannung, kann daraus die Phase der Spannungsiibertragungsfunktion bestimmt
werden. Unter der Annahme der hergeleiteten Mindestwerte fir L; stellt sie die
kleinstmodgliche Phasenverschiebung dar, weshalb sie als ¢,,,;, bezeichnet wird.

i :arg{g—} (3.112)

=+

Betrachtet man diese Phase im Kontext der Gesamtschaltung, so handelt es sich dabei um
jene zwischen den Drains der beiden Transistoren. Im reguldren, differentiellen
Betriebszustand des Oszillators muss die Phase also 180° betragen. Blickt man auf
Abbildung 3.10 so wird deutlich, dass die Phasenverschiebung rapide zunimmt, sobald
Transistoren mit hoherer Sattigungsleistung eingesetzt werden. Fiir Transistoren im 40 W
Bereich stellt man fest, dass zu den 180° Phasenverschiebung einer idealen Source-Schaltung
bereits fast 180° hinzukommen. Hypothetisch betrachtet waren demnach die Spannungen
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

Up+ und up_ bei 2,45 GHz beinahe phasengleich. Es entspricht der Anschauung, dass eine
solche Schaltung bei dieser Frequenz nie im gewiinschten Gegentaktbetrieb arbeiten wird.
Stattdessen sinkt die Oszillationsfrequenz ab, wie dies bereits Abbildung 3.8 zeigt.
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Abbildung 3.9 Einzelner Riickkopplungszweig eines klassischen, kreuzgekoppelten Oszillators
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

3.2 Phasenrauschen

In diesem Abschnitt werden die Phasenrauscheigenschaften des klassischen,
kreuzgekoppelten Oszillators abgeschatzt, wenn dieser in Erwartung hoher Leistungen mit
Leistungstransistoren aufgebaut wird.

Die Elemente Lg,s, Cres und R;, bilden einen bedampften Parallelschwingkreis, der durch die
kreuzgekoppelten Transistoren Trl und Tr2 entddmpft wird. Die Uberlegungen dazu
beziehen sich auf das Kleinsignalersatzschaltbild in Abbildung 3.1b. Von Interesse ist erneut
die Admittanz Ypp, an den Drain-Knoten, die analog zu GI.(3.3) durch eine
Knotenspannungsanalyse bestimmt wird.

Nimmt man unendlich groBe DC-Block-Kapazitaiten C; und Drosselinduktivitaten an,
resultiert fir Ypp derin Gl. (3.12) angegebene Ausdruck.

Yoo =%[— I +ij—ja)(%cm +%CGS +2CGDJ (3.12)

rDS

Um ungedampft schwingen zu kénnen, ergeben sich aus der Untersuchung des Realteils die
gleichen Voraussetzungen wie bereits in GI. (3.7).

Betrachtet man den Imaginarteil von Ypp, so offenbart sich kapazitives Verhalten. Da die
Schwingfrequenz  dieser  Oszillatorschaltung UGber die  Resonanzfrequenz des
Parallelresonanzkreises eingestellt wird, muss die Ausgangskapazitdt mitberlicksichtigt
werden, wobei C;5 den schwerwiegendsten Einfluss austibt. Es gilt:

fosz -

. . . (3.13)
Zﬂ\/(ZCDS +ECGS +2CGD +CResj.LRes

Soll eine definierte Oszillationsfrequenz erzielt werden, so ist das C/L-Verhaltnis des
Schwingkreises nicht beliebig wahlbar, sondern durch die parasitdren Kapazititen der
Transistoren nach oben beschrankt. Diese Beschrankung gilt gleichermaRen auch fir den
Gltefaktor @ nach Gl. (2.2) sowie die Phasensteilheit S, gemaR Gl. (2.4) und begrenzt somit
das minimal erreichbare Phasenrauschen L(Aw) laut Gl. (2.5). Mit dem klassischen,
kreuzgekoppelten Oszillator ldsst sich folglich nur dann eine niedriges Phasenrauschen
erzielen, wenn:
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3 Der kreuzgekoppelte Oszillator

a) Entweder die Frequenz so gering ist, dass die parasitiren Kapazititen der
Transistoren keine Rolle mehr spielen, oder

b) die Transistoren so klein werden, dass ein groBes C/L-Verhaltnis auch bei hohen
Frequenzen realisierbar ist. Mit abnehmender TransistorgroRe sinkt in diesem Fall
jedoch auch der Sattigungsstrom und demzufolge die maximale Ausgangsleistung der
Transistoren.

Ein niedriges Phasenrauschen in Kombination hoher Frequenz und hoher Ausgangsleistung
ist mit der klassischen, kreuzgekoppelten Struktur folglich nicht zu erzielen.

3.3 Schlussfolgerungen

Die Analyse hat gezeigt, dass sich die Schaltung des klassischen, kreuzgekoppelten Oszillators
in seiner urspriinglichen Form nicht fir die Erzeugung hoher Ausgangsleistungen eignet. Das
Potential selbst moderner GaN-HEMT, die Signale sehr hoher Frequenzen zu sehr hohen
Ausgangsleistungen verstarken zu konnen, kann bei der selbsterregten Signalerzeugung mit
diesem Schaltungskonzept nicht ausgeschopft werden. Es zeigt sich, dass der Einsatz von
Leistungstransistoren die maximale Oszillationsfrequenz auf Werte weit unterhalb der
Nennbetriebsfrequenz der Transistoren begrenzt. Die im Abschnitt 1.1 definierten Ziele sind
mit dieser Schaltung nicht erreichbar.
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Wie im vorangegangen Kapitel deutlich wurde, ist das aus dem Kleinleistungsbereich
bekannte und bewahrte Schaltungskonzept des klassischen, kreuzgekoppelten Oszillators
nicht ohne weiteres in den Bereich groRRer Ausgangsleistungen (ibertragbar. Dieses Kapitel
dient der Vorstellung einer Uberarbeiteten Struktur, die sich hauptsachlich auf ein neues
Riickkoppelnetzwerk stitzt.

4.1 Das phasenkorrigierte Riickkoppelnetzwerk

Erste systematische Uberlegungen zu Oszillatorstrukturen, welche méglichst hohe
Ausgangsleistung liefern, finden sich bereits in [Hodo72]. Ein wesentlicher Grundgedanke,
namlich die Trennung in einen frequenzbestimmenden und einen fir die
Leistungsanpassung verantwortlichen Schaltungsteil, ist auf alle Vierpoloszillatoren
Ubertragbar. Dies gilt auch fiir den differentiellen, kreuzgekoppelten Leistungsoszillator,
dessen Rickkoppelnetzwerk im Folgenden erarbeitet wird.

4.1.1 Struktur

Abbildung 3.10 zeigt klar den stérenden Einfluss des Tiefpassverhaltens grofRer Transistoren.
Mochte man einen kreuzgekoppelten Oszillator mit Leistungstransistoren realisieren, ohne
der in Abbildung 3.8 dargestellten Frequenzobergrenze zu unterliegen, muss eine
Phasenkorrektur im Rickkopplungszweig erfolgen. Laut Gleichung (2.11) stellt sich die
Oszillation bei der Frequenz ein, die wahrend eines kompletten Schleifenumlaufs eine
Phasendrehung von n - 2m erfahrt. Beim kreuzgekoppelten Oszillator gilt diese Bedingung im
Ubertragenen Sinne auch fiir die einzelnen der beiden Schaltungshilften, wobei hierfiir je n -
m erforderlich wird. Prinzipiell kann auch fiir n > 1 eine phasenrichtige Rickkopplung
erreicht werden. Hierbei besteht jedoch die Gefahr mehrdeutiger® Schwingbedingungen. Mit
der Erhéhung von n sinkt gleichzeitig die niedrigste mogliche Oszillationsfrequenz, namlich
jene, fur die eine Phasendrehung um 1 - m erfolgt. Eine wesentliche Rolle dabei spielt der
Frequenzgang der Transistorverstarkung, die zu hohen Frequenzen hin abnimmt. Niedrige
Frequenzen werden also um einen groReren Betrag verstarkt als hohe. Die Unterdriickung
von in diesem Fall entstehenden zu niedrigen, unerwiinschten Schwingbedingungen ist
generell moglich. Sie fallt jedoch umso schwerer, je héher die Ordnung von n wird. Im
weiteren Verlauf sollen Mehrdeutigkeiten vermieden werden.

9 Sind die Schwingbedingungen nach Strecker und Nyquist bei mehr als einer Frequenz erfiillt, nennt man sie mehrdeutig.
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Um einerseits der Problematik von Mehrdeutigkeiten zu entgehen und andererseits wenig
Schaltungsflache zu verbrauchen, soll eine Topologie mit méglichst kurzer Leitungsldnge If
gefunden werden, die die Phasenbedingung im Grundmode n = 1 erfillt. Als Konsequenz
daraus ist, unter Berlcksichtigung der von Pg,; abhdngigen Phasenverschiebung aus
Abbildung 3.10, eine positive Phasenkorrektur der Spannungsibertragungsfunktion
erforderlich. Eine passive Struktur mit positivem Phasengang bildet der Hochpass. Da im Fall
von Transistoren mit 25 W Sattigungsleistung eine Phase von mehr als 90° kompensiert
werden muss, ist ein Hochpass von mindestens zweiter Ordnung notwendig. Abbildung 4.1
zeigt den einzelnen Rickkopplungspfad erweitert um die Elementen C, und L, die solch
einen Hochpass bilden. Dabei Gbernimmt C, gleichzeitig die Funktion des DC-Blocks. Es wird
sich noch zeigen, dass es sinnvoll ist, an dieser Stelle eine weitere Induktivitat, Ls,
einzubeziehen. Durch sie kann im Zusammenspiel mit L; die Distanz zwischen Drainpad und
dem Knotenpunkt zwischen Lastimpedanz und Riickkoppelstrecke in der Lange variiert
werden. Beim spateren Schaltungslayout verschafft dies einen raumlichen Freiheitsgrad.
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Drainpad Gatepad Drainpad
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Abbildung 4.1 Einzelner Riickkopplungszweig eines kreuzgekoppelten Oszillators mit Phasenkorrektur

Neben der korrekten Justage der Umlaufphase hat das Riickkoppelnetzwerk auch Einfluss
auf die Leistungsaufteilung zwischen Riickkoppelzweig und Lastimpedanz Z; . Dieser Aspekt
ist besonders zur Erzielung einer moglichst hohen Ausgangsleistung und Effizienz von
Bedeutung. Ist die rlickgekoppelte Leistung zu klein, wird der Transistor nicht stark genug
ausgesteuert, sodass er nur wenig Leistung liefert. Wird zu viel Leistung riickgekoppelt, droht
die Zerst6rung des Bauteils. Auerdem fehlt diese Leistung dann am Lastwiderstand.

4.1.2 Entwurfsstrategie und Dimensionierungsalgorithmus

Fiir die erweiterte Schaltung aus Abbildung 4.1 soll in diesem Abschnitt ein Algorithmus zur
Abschatzung einer Dimensionierung erarbeitet werden. Man kann sich dafiir einer Methode
bedienen, die bereits in [Kazi82] angewendet wurde. Sie basiert auf der Darstellung der
Oszillatorschaltung als Dreitor, dessen Schaltungselemente sukzessive zusammengefasst
werden. Dies geschieht durch Umformung in dquivalente Zweipole. Zusatzlich werden die

42
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Phasenbeziehungen zwischen den Schaltungselementen beschrieben und in einem
Gleichungssystem dargestellt. Dessen Losung ergibt die Parameterwerte der
Schaltungselemente. Die Methode aus [Kazi82] wird so erweitert, dass sie auch bei
differentiellen Oszillatorschaltungen anwendbar ist. Dabei schafft die Erweiterung um
komplexe Lastimpedanzen zusatzliche Freiheitsgrade beim Schaltungslayout. Die
Schaltungselemente werden so definiert, dass sie durch simulierte oder gemessene Werte
reprasentiert werden kdnnen.

Abbildung 4.2 zeigt ein Dreitor, das eine Halfte des kreuzgekoppelten Oszillators
reprasentiert. Seine Tore tragen die Bezeichnungen A, EF und H. Sie werden mit den
Impedanzen Z;, Z,,; und Z; abgeschlossen. Unter der Annahme eines verlustlosen
Netzwerks beschreibt Gl. (4.1) das Verhéltnis, indem aufgenommene und abgegebene
Wirkleistung der Tore zueinander stehen. Eine vollstdndige Darstellung des Dreitors mit all
seinen Netzwerkelementen zeigt Abbildung 4.3. Um spater (bersichtlich vereinfachen zu
konnen, erfolgt eine abschnittsweise, alphabetische Einteilung des Netzwerks, aus der sich
auch die Bezeichnungen der Tore des Dreitors in Abbildung 4.2 ableiten.

—-P (4.1)

T
>
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P
) rle 1"
P

L’N

Abbildung 4.2 Riickkoppelnetzwerk des halbseitigen Oszillators in Form eines Dreitors
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Abbildung 4.3 Netzwerk des Dreitors mit allen Elementen und Unterteilung in Einzelabschnitte
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Es folgt die Beschreibung der Vorgehensweise beim schrittweisen Zusammenfassen des
Netzwerkes aus Abbildung4.3. Da die Schaltungselemente fiir eine festgelegte
Oszillationsfrequenz dimensioniert werden sollen, ist es sinnvoll, sie als Impedanzen
auszudriicken. Dies fuhrt auf die Ausgangsstruktur, die in Zeile a) der Abbildung 4.4 gezeigt
ist. Zur schrittweisen Anderung der Netzwerkdarstellung von Zeile a) bis 1) wird eine
wechselseitige Transformation dquivalenter Zweitore in Serien- oder Paralleldarstellung
vorgenommen, wodurch Nachbarelemente leicht zusammengefasst werden kénnen (siehe
A.5). Die Indices der Schaltungselemente markieren ihre Position zwischen den acht
Abschnittsgrenzen A bis H. Impedanzen rechts bzw. links der Abschnittsgrenzen A bzw. H
erhalten den Index A bzw. |. Serielle Elemente werden mit Kleinbuchstaben, parallele mit
GrolRbuchstaben bezeichnet. Zwischen den beiden wird mit dem jeweiligen Reaktanzfaktor g
umgerechnet. Hierfiir gelten folgende Beziehungen:

g=2-= (4.2)

R =r(1+q2) (4-3)

X = x(niz] (4.4)
q
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Die einzelnen Umformschritte werden nun zeilenweise beschrieben:

Zeile a) :

Real- bzw. Imaginarteil der Gateimpedanz werden als 7, bzw. x, und ihr zugehdoriger
Reaktanzfaktor als g4 bezeichnet.

rA = re{ZGate} (4'5)

Xy = im{ZGate} (4.6)
x, R,

=244 4.7

q, r,X, (4.7)

Analog stehen 7; und x; fur die Impedanz am Drain des angeschlossenen Transistors, was
dem konjugiert komplexen Wert von Z,,; gleichzusetzen ist. Dabei entsprechen die
Abschnittsgrenzen A und H den Referenzebenen von Gate- und Drainpad, wie sie in
Abbildung 2.8 verzeichnet sind.

r, = re{gopl } (4.8)

x, =imiZ),, | (4.9)

Zeile b) :

Die Zusammenfassung der Schaltung beginnt vom rechten duBeren Schaltungsrand her. Die
Elemente werden dabei mit denen im linksseitig angrenzenden Abschnitt zusammengefasst.
Beim Ubergang von Zeile a) zu b) ist der Serienwiderstand 5 mit 74 identisch, wahrend sich
Xp aus X4 und x5 Zusammensetzt.

(4.10)

X, =%, 4 X, (4.11)

Zeile ) :

Beim Ubergang zu dieser Zeile werden x5 und xp. zusammengefasst, wiahrend 7. dem Wert
von 1 entspricht.

— (4.12)
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Zeile d) :

Fir die aktuell rechts auRen liegenden Elemente wird nun erstmals zwischen Serien- und
Paralleldarstellung gewechselt. Die Elemente des Parallelzweipols lauten:

Re =r.(1+4g2) (4.14)
X, :xc[u%J (4.15)
qc
X R
go =S ==¢, (4.16)
re  Xc

Zeile e) :

Die Zusammenfassung der parallelen Reaktanzen X, und X, fuhrt auf das Ersatzelement
Xp, wahrend sich Rp unverandert aus R ergibt.

Ry =R (4.17)
_ XCD 'Xc
D X, +X, (4.18)

Zeile f) :

Rp und X, werden nun erstmalig in eine Darstellung mit dquivalenten Serienelementen 1
und xp rickiberfluhrt. Erneut wird dafir der zugehorige Reaktanzfaktor herangezogen, in
diesem Fall gp.

I, = Ry
D 1+qé (4.19)
X
Xp = Dl (4.20)
I+—
qp
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qp=—"2=—~1 (4.21)

Damit sind die grundlegenden Umformungen je einmal durchgefiihrt und kommentiert
worden. Die weitere Zusammenfassung folgt dem gleichen Muster, weshalb von hier an auf
eine weitere Erlduterung verzichtet wird.

Zeile g) :
re=r (4.22)
Xg = Xpg T Xp (423)
Zeile h) :
R, =r.(1+q2) (4.24)
1
X =x, [1 + —2] (4.25)
dr
R
g, = £ =2 (4.26)
rg  Xg
Zeile i) :
R.. R
o=t L (4.27)
R, +R,
X, =X, (4.28)
Zeile j) :
R, =R, (4.29)
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X,=—Te 2r (4.30)
Xpg+Xp
R
gy ="£ =L (4.31)
e F
Zeile k) :
R
r = sz (4.32)
X
Xg = Gl (4.33)
1+—-
4dc
R
qe = Yo _ 6 (4.34)
e Xg
Zeilel) :
Iy =75 (4.35)
Xy =Xoy TXg (4.36)
R
g, =t =" (4.37)
ry Xy

An dieser Stelle ist die Zusammenfassung des Netzwerks abgeschlossen. Da es sich bei dem
Verfahren um aquivalente Umformungen handelt, beschreiben samtliche Gleichungen ein
und dasselbe Netzwerk. Alle 34 gezeigten Gleichungen sind zudem linear unabhéangig
voneinander. Um eine selbsterregte Schwingung mit definierter Frequenz bei gleichzeitig
maximaler Leistungsabgabe an die Lastimpedanz zu ermoglichen, missen simultan zwei
Bedingungen erflllt sein. Sie sollen Leistungsbedingung und Phasenbedingung heilen.
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Die Leistungsbedingung stellt sicher, dass:

1. die Transistoren auf eine Last nahe Z,,; p arbeiten.
2. das Transistorgate mit dem richtigen Leistungspegel angesteuert wird. Ist dieser zu klein,
bleibt auch die Ausgangsleistung P,,; klein. Ein zu hoher Pegel hingegen kann die

Transistoren schadigen oder zerstoren.

Festlegung des Ausgangspegels P,,;:

Unter Berucksichtigung der Transistorsattigungsleistung Pg,; des eingesetzten Transistors ist
zundachst ein realistischer Ausgangsleistungspegel P,,; festzulegen. Ist dieser definiert,
kénnen auch G, und Z,,; p als bekannt gelten. Die fiir den FBH GaN-HEMT giltigen Daten
sind in Abschnitt 2.5.2 angegeben.

Gewdhrleistung einer optimalen Transistorlastimpedanz:

Eine optimale Transistorlastimpedanz ist gewahrleistet, wenn die Gleichungen (4.38) und
(4.39) gelten.

r, :re{gopt} (4.38)
x, = —im{gm}- (4.39)

Bestimmung des optimalen Lastwiderstands R :

Der optimale Lastwiderstand R; = re{gopt} des Oszillators ist mit Rgy identisch. Ausgangs-
und Eingangsleistung eines Transistors sind allgemein (iber dessen Leistungsgewinn'® G
miteinander verknlpft. Er variiert abhangig von der Impedanzbeschaltung an Ein- und
Ausgang. Der Wert wird maximal, wenn der Ausgang des Transistors mit Z,,. p
abgeschlossen wird und gleichzeitig konjugiert komplexe Anpassung zur Signalquelle am
Eingang herrscht. In diesem Fall spricht man vom verfligbaren Leistungsgewinn G,. Im Fall
des Oszillators hangt die Eingangsanpassung des Transistors jedoch von den Elementen des
Rickkoppelzweiges ab, welche im Verlauf dieses Dimensionierungsvorgangs erst bestimmt
werden. Daraus ergibt sich ein Zirkelbezug. Es wird deshalb vereinfacht angenommen, dass
der tatsichliche Ubertragungsgewinn nicht tbermiRig von G, abweicht. Es gilt dann
Gleichung (4.40), die das Verhdltnis Rp/Rp vorgibt. Die GroRe up bezeichnet die
Knotenspannung an der Abschnittsgrenze F (siehe Abbildung 4.4).

10 Engl.: transducer power gain, Definition siehe [Hoff97, S.155]
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P R R
GzGa —_out _ F 3 =_£ (440)
Pin 1 RF
&
R

Die Bedingungen zur Erzielung der maximalen Ausgangsleistung lassen sich demnach anhand
dreier linear unabhangiger Gleichungen ausdriicken.

Die Phasenbedingung stellt sicher, dass die Umlaufphase eines Signals innerhalb der
geschlossen Schleife bei der gewiinschten Oszillationsfrequenz genau 360° betragt. Es sei
erneut daran erinnert, dass die hier gezeigte Entwurfsstrategie auf der Betrachtung eines
Einzelzweigs des kreuzgekoppelten Oszillators beruht und dabei ausschlieBlich die
Verhaltnisse im Gegentaktmode betrachtet werden. Mit Blick auf Abbildung 4.4 gilt dann die
Phasenbeziehung

@, +@,, =—180°. (4.41)

Aus Abschnitt 2.5.2 ist bekannt, dass auch @, von P,,; abhdngt.
AuBerdem gilt:

Poari = P + Pac + Ppr + Pon (4.42)
Pas =Pi— P (4.43)
Ppc =P —Pc, (4.44)
Por =Pp —Pr (4.45)
Porr =P — P - (4.46)

GemaR der Ausfihrungen zur Methode der dquivalenten Zweipole in A. 5 kdnnen die Phasen
als Funktion der zugehorigen Reaktanzfaktoren wie folgt ausgedriickt werden:

@, = arctan (QA )' (4.47)
@, = arctan (qB ), (4.48)
¢ =arctang), (4.49)
@) =arctan(qD), (4.50)
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@, =arctan(q,. ), (4.51)
e :arCtan(%)’ (4.52)
@, =arctan(g, )- (4.53)

Die Beschreibungsgleichung zur Erfiillung der Phasenbedingung lautet folglich:

@,, +arctan(q , )—arctan(q,. )+ arctan(q, ) - arctan(q, )+ arctan(q,, ) - arctan(q,, ) = ~18(° (4.54)

Bisher wurden insgesamt 37 linear unabhdngige Dimensionierungsgleichungen entwickelt, in
denen insgesamt 46 Variablen verwendet werden. Ein solches Gleichungssystem ist
unterbestimmt. Um eine eindeutige Losung zu erhalten, miissen neun der Variablen als
Randbedingungen festgelegt werden. Dazu zdhlen alle sechs Transistorparameter, da sie
durch das Bauteil vorgegeben sind. Die (ibrigen drei Variablen sind aus den Elementen des
Riickkoppelnetzwerkes auszuwdahlen.

Festlegung der Transistorparameter:

re{gop“,}, im{gop“,} (siehe Abbildung 2.9)

re{gcate}, im{ZGate} (siehe Abbildung 2.10)
OTr (siehe Abbildung 2.12)
G, (siehe Abbildung 2.11)

Festgelegte Elemente des Riickkoppelnetzwerks:

Auf HF-Platinen werden induktive Bauteile haufig durch Leitungen realisiert. Lange und
Breite variieren mit dem gewinschten Impedanzwert und beeinflussen die
Schaltungsgeometrie maligeblich. Festinduktivitaten mit definiertem Footprint existieren,
streuen aber verhaltnismaBig stark. Verglichen damit lassen sich mit Festkapazitaten
deutlich hohere Genauigkeiten erzielen. Auch gibt es gute Lésungen fir abstimmbare
Kapazitaten, wahrend solche Trimmer fur Induktivitaten fehlen. Es erscheint daher sinnvoll,
die Werte induktiver Elemente festzulegen und sie den Platzverhaltnissen auf der Platine
anzupassen. Im folgenden Beispiel seien deshalb x5, Xgy und Xcp festgelegt.

Betrachtet man Gl. (4.54) wird klar, welche Schwierigkeiten bei der Losung des
Gesamtgleichungssystems  entstehen. Mehrere  Variablen werden {iber die
Arkustangensfunktion definiert. Sie ist die Umkehrfunktion des Tangens. Jedoch gilt sie nur
fiir einen eingeschrankten Definitionsbereich des Tangens, namlich zwischen -90° und +90°
Damit ist der Arkustangens mehrdeutig [Bron69, S.161] und eine eindeutige analytische
Losung des Gleichungssystems ausgeschlossen. Alternativ besteht nur die Moglichkeit einer
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

numerischen Losung. Eine solche wurde in Mathematica Quellcode umgesetzt und ist in A. 6
wiedergegeben.

Zur Abschatzung der Genauigkeit des gezeigten Dimensionierungsalgorithmus (DA) werden
dessen Ergebnisse denen einer vollstandigen Oszillatoranalyse mit Harmonic Balance in ADS
gegeniibergestellt. Da die HB-Rechnung eine vollstandige Oszillatorschaltung voraussetzt,
wird dazu die Schaltung aus Abbildung 4.1 um die fehlende Halfte ergdnzt, sodass die
Topologie in Abbildung 4.5 entsteht. Eine Routine optimiert die Werte der
Netzwerkelemente so, das Oszillationsfrequenz und Ausgangsleistung in einem engen
Toleranzbereich liegen. Fur die Frequenz liegt dieser Bereich bei 2450 +/- 0,5 MHz, wahrend
die Ausgangsleistung um weniger als +/- 50 MW vom Sollwert abweichen darf.

N
IN

L
~~~~~~ Referenzebenen -
Drainpad Drainpad
Trl Tr2

L,

C  DC-Feed

U D,DC

UD,DC

Gatepad : Gatepad
Trl Tr2

Abbildung 4.5 Vollstindige Oszillatorschaltung zur Grosssignalanalyse in ADS

Der Designalgorithmus verlangt als EingangsgroRen nach den Transistorparametern. Sie
wurden fir vier verschiedene Ausgangsleistungen aus Abbildung 2.9 bis Abbildung 2.12
extrahiert und mit Hinweis auf das zugehorige Sattigungsniveau in Tabelle 4.1 Ubertragen.
Zusatzlich werden fur zwei Testfdlle die induktiven Elemente L;, L, und Lgs des
Riickkoppelnetzwerkes festgelegt und ihre Werte in Tabelle 4.2 dargestellt. Anhand der
beiden Falle soll ein Eindruck Uber die Prazision der Berechnung im Vergleich zur
vollstandigen HB-Analyse gewonnen werden. Beide Testfdlle entsprechend anndhernd den
Bedingungen spaterer Prototypen.
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Tabelle 4.1 Transistorparameter bei vier verschiedenen Ausgangsleistungen; Up pc = 32V, Ug pc = —1.7V
Pout Si.a'ttigungs— Zoptp Zg G, Py
niveau
202W  25% P, (4,428 4+ j5,720)Q (0,958 +j1,062)Q 84,247 25,636°
50,3W  63% Py (4,926 +3,843)Q (1,140 +j1,127)Q 57,438 24,633°
674W  84% P, (5,050 +j2,390)Q (1,226 4+j1,058)Q 43,823 23,252°
80,1W 100%P,,  (5489+j1,484)Q (1,150 +j1,077)Q 31,525 13,665°

Tabelle 4.2 Vordefinierte Elemente des Riickkoppelnetzwerks fiir die Testfdlle 1 und 2

Testfall
1
2

Ls

1,50958 nH
1,50958 nH

L, Ls
0,969409 nH 0 nH
0,969409nH 2,26572 nH

Tabelle 4.3 zeigt die errechneten Werte der unbekannten Netzwerkelemente im Testfall 1,
wobei C;, C,, Ry, und L;, im direkten Vergleich der Methoden dargestellt sind. Mit DA
Uberschriebene Spalten beinhalten Ergebnisse des Dimensionierungsalgorithmus. Spalten
mit HB enthalten solche aus der HB-Oszillatoranalyse mit ADS. Analog dazu ergibt sich
Tabelle 4.4 fiir den Testfall 2. Bemerkenswert ist hier, dass die errechnete Lastimpedanz im
einen Fall induktiv (L;) und im anderen kapazitiv (C;,) ausfallt.

Abbildung 4.6 und Abbildung 4.7 stellen die Abweichungen der Ergebnisse als relativen
Fehler €., bezogen auf die HB-Ergebnisse, graphisch dar. Die Genauigkeit der Rechnung
nimmt mit steigender Ausgangsleistung zu. Bei P,y = Ps,;r werden alle Werte mit einem
Fehler von weniger als 30% vorhergesagt, flir einzelne Werte liegen die Genauigkeiten teils
deutlich dartber.

Tabelle 4.3 Vergleich der Berechnungsergebnisse der unbekannten Netzwerkelemente von Testfall 1

1.Tesfall

C:(pF)
C(pF)
RL(PF)
Ly, (nH)

Pyt = 20,2 W

DA.
0,4324
1,72754
11,9589
0,57346

HB

3,62246
1,05977
31,1314
0,93836

Py =50,3W

DA.

0,53995
1,69242
8,06451
0,63609

HB
0,98304
1,5896
10,3369
0,73682

Py = 67,4W

DA.

0,57999
1,66592
6,32545
0,81936

HB

0,85065
1,60416
7,22343
1,01925

P, =80,1W

DA.
0,53656
1,64129
6,07471
1,3692

HB

0,48986
1,64375
7,94848
1,04737
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Tabelle 4.4 Vergleich der Berechnungsergebnisse der unbekannten Netzwerkelemente von Testfall 2

2Testfall Py = 20,2 W P, = 50,3 W Py = 67,4 W P, = 80,1 W
DA. HB DA. HB DA. HB DA. HB

C,(pF) 0,065 0,504 0,066 0,18 0,066 0,18 0,073 0,095

C,(pF) 1,580 1,553 1,590 1,561 1,601 1,609 1,607 1,586

R.(pF) 198,8  202,0 2040 2182 2191  190,7 2155  173,6

CL(pF) 2,105 1,063 1,968 1,999 1,879 1,749 1,812 1,846
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Abbildung 4.7 Testfall 2: Relativer Fehler zwischen den Berechnungsmethoden
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Die Ursachen der Abweichungen sind an unterschiedlichen Stellen zu suchen. Einerseits wird
vereinfacht eine gedffnete anstatt einer geschlossenen Schleife betrachtet. Zum anderen
entstammen die Werte von G nur einer Schatzung (siehe Gl. (4.40) ). Obwohl die
Genauigkeiten, die mit dem Dimensionierungsalgorithmus erzielt wurden, eine vollstandige
HB-Oszillatoranalyse nicht Uberfllissig machen, liefern sie sehr wertvolle Resultate. Die
berechneten Werte eignen sich hervorragend als Startwerte fiir eine Optimierungsrechnung
der Oszillatorschaltung. Ohne geeignete Startwerte und Einschrankungen des Suchbereichs
ist die erfolgreiche Losung eines Optimierungsproblems dieser Art mit vier Variablen
weitgehend aussichtslos. Dies gilt insbesondere fir HB-Oszillatoranalysen, da die
Algorithmen hier zusatzlich auf gute Schatzungen der erwarteten Oszillationsfrequenz
angewiesen sind (vgl. Abschnitt 2.4.2).

4.2 Synthese des Netzwerks zur Impedanzanpassung am Oszillatorausgang

Abschnitt 4.1.2.6 hat gezeigt, dass fur die maximale Leistungsabgabe im Allgemeinen eine
komplexe Lastimpedanz Z;, erforderlich ist. Der Wert dieser Impedanz diirfte in kaum einem
Fall mit der erforderlichen Systemimpedanz Z, im Umfeld der Anwendung kompatibel sein.
Es ist deshalb notwendig, Z;, in eine brauchbare Impedanz Z, zu tberfiihren. In der Mehrheit
der Falle wird hierfir ein Wert von 50 Q glinstig sein. Generell eignen sich fiir die
Impedanztransformation eine Vielzahl reaktiver Anpassschaltungen. Im Hinblick auf die
Besonderheiten des Oszillators bestehen jedoch spezielle Anforderungen, die
Einschrankungen sinnvoll erscheinen lassen. Bei den praktisch realisierten Prototypen
werden spater zwei unterschiedliche Anpassnetzwerke eingesetzt, die im Folgenden
vorgestellt werden.

4.2.1 Einfache Transformationsleitung

Abbildung 4.8 zeigt eine Anpassstruktur, die aus einer einfachen Transformationsleitung
besteht. Ihre Transformationseigenschaften werden durch Gl. (4.55) bestimmt, wobei Z;;,
den Wellenwiderstand und [, die Lange der Leitung beschreibt. Diese beiden
Freiheitsgrade stehen zur LOsung eines Anpassungsproblems zur Verfligung. A,., gibt die
Wellenlange auf der Leitung an. Z; steht fur die transformierte Lastimpedanz ZL.
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DC-Block TL2

Zeo hue z

Ltg’

Abbildung 4.8 Anpassschaltung mit einfacher Transformationsleitung

i
Z,+j Z,, tan(2r %)
Z, = Z1 l“g (4.55)
Zyy+JjZ, tan(27 %)
Ltg

Am Beispiel der beiden Testfalle des vorangegangenen Abschnitts soll gezeigt werden, dass
die einfache Transformationsleitung nicht in jedem Fall zur Anpassung geeignet ist. Zur
Veranschaulichung dessen wird fiir die beiden unterschiedlichen Werte Z; der Testfdlle 1
und 2 die jeweils beste Impedanzanpassung ermittelt, die mit einer einfachen Leitung ohne
weitere Einschrankungen theoretisch erzielbar ist. Als qualitatives MaR der Anpassung dient
der Reflexionsfaktor I'.

r :ﬁ (4.56)
Z,+2Z,

Die angesprochenen Werte Z; sind den Spalten fir Py, = 67,4W aus Tabelle 4.3 und
Tabelle 4.4 entnommen. Umgerechnet in die Serienersatzschaltung erhdlt man im Fall 1
Zyy1 = (596+j2,74)Q und im Fall 2 Z; ,,, = (6,97 — j 35,78)(. Der Verlauf des minimal
moglichen Reflexionsfaktors I,;,, zusammen mit der zugehérigen optimalen Leitungslange
litgopt ist in Abbildung 4.9 als Funktion des Leitungswellenwiderstands aufgetragen. Man
erkennt, dass die Anpassung flr Z; ,; fir Z,., = 17Q perfekt realisierbar ist. Deutlich wird
auch, dass fur Z; ,, auf diese einfache Weise keine befriedigende Anpassung zu erzielen ist.
Eine lllustration des Transformationspfads im Smithdiagramm liefert die Abbildung 4.10.
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Abbildung 4.9 Minimaler Reflexionsfaktor mit zugehdériger optimaler Leitungslénge

Abbildung 4.10 Transformationspfad bei der Anpassung von Z;
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Eine einfache Transformationsleitung kann nur bei Lastimpedanzen eingesetzt werden, die
sich innerhalb des in Abbildung 4.10 grau hinterlegten Bereichs befinden. Einschrankend
kommt hinzu, dass die erforderliche Leitungsimpedanz auch praktisch darstellbar sein muss.
Ist dies der Fall, bietet sich damit eine sehr einfache Losung des Anpassproblems. Einmal
hergestellt, bietet die Struktur jedoch keine Abgleichmdéglichkeit. Die Anwendung am
Prototyp wird in Abschnitt 4.3.1 gezeigt.

4.2.2 Transformationsleitung mit kapazitivem Spannungsteiler

Eine Anpassstruktur, bestehend aus Transformationsleitung und kapazitivem Spannungs-
teiler am lastseitigen Ende zeigt die Abbildung4.11. Zusatzlich zur einfachen
Transformationsleitung sind hier die Elemente Cyy¢1 und Cyyt2 €nthalten.

TL2 DC-Block

Z ZLtgl I Ltg

Abbildung 4.11 Anpassschaltung mit Transformationsleitung und kapazitivem Spannungsteiler

Im Vergleich zur einfachen Leitung erweitert diese Topologie den Bereich der Impedanzen
Z;, die an die Systemimpedanz angepasst werden kdnnen. Da stets mit gewissen Differenzen
zwischen simuliertem und tatsdchlichem Schaltungsverhalten zu rechnen ist, bietet ein
Design mit anderbaren Parametern die Moglichkeit, im Bedarfsfall nachzustimmen. Dazu
kdnnen Cgyupr und Coyuer als Kapazitatstrimmer oder leicht austauschbare Festwert-
kondensatoren ausgefiihrt werden. Um sie leicht justieren zu konnen, werden sie am
Schaltungsrand  platziert. Den Transformationspfad im  Smith-Diagramm zeigt
Abbildung 4.12.
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Abbildung 4.12 Transformationspfad bei der Anpassung von Z, y»

4.3 Praktischer Entwurf

Der folgende Abschnitt beschreibt den Entwurf zweier Oszillatorschaltungen. Ausgehend von
ersten geometrischen Uberlegungen werden alle Schritte bis hin zu den gemessenen
Resultaten der fertigen Prototypen erlautert.

4.3.1 Prototyp 1

Als erstes Versuchsmuster wird eine Struktur mit einfacher Transformationsleitung am
Ausgang entworfen [BaHel3]. In Abbildung 4.13 ist die Oberseite der 510 um dicken
Leiterplatte aus dem Material Rogers 4003 abgebildet, deren Rickseite vollflachig mit einer
kupfernen Tragerplatte verl6tet ist. Die Transistoren sitzen, wie in Abschnitt 2.5 beschrieben,
nackt innerhalb einer Aussparung der Platine und sind ebenfalls auf dem Kupfertrager
verlotet. In der Abbildung sind schematisch die wesentlichen Schaltungselemente
eingezeichnet. Man erkennt, dass die Elemente C; dicht am Drainpad der Transistoren
positioniert sind, sodass Lc gering ist (vgl. Abbildung 4.5). Auch der Abstand der Transistoren
ist sehr klein gewahlt, woraus auch fir L ein kleiner Wert resultiert. Aus Platzgriinden kann
L, hier nicht als planare Leitungsstruktur realisiert werden und muss stattdessen durch
einen gebogenen Silberdraht hergestellt werden. Anhand der Geometrie wird die
Induktivitat dieses Drahtbogens auf etwa 3,5 nH geschatzt.
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Abbildung 4.13 Prototyp 1: Layout mit schematischer Darstellung der wesentlichen Schaltungselemente

Alle Versorgungsspannungen der Gate- und Drainanschliisse werden von rechts zugefihrt.
Um auch den Transistor Trl anschliefen zu kdnnen, ist die Verdrahtung in einer zweiten
Ebene erforderlich. Mit den Ziffern ,,1“ und ,,2“ sind die Netzverbindungen in der zweiten
Ebene gekennzeichnet. Durchkontaktierungen zur Riickseite sind blau dargestellt und als
Blindnieten oder Schrauben ausgefiihrt. Etwa die Halfte der Schaltungsflaiche wird durch
zwei parallele 50 Q-Leitungen beansprucht, die aber fir die Funktionsweise des Oszillators
unbedeutend sind.

Ziel dieses ersten Designs ist die Maximierung der Gesamtausgangsleistung fir 32V
Drainversorgungsspannung bei einer festen Oszillationsfrequenz innerhalb des 2,4 GHz ISM
Bandes. Der Entwicklungsablauf gliedert sich in vier Teilschritte, die im Folgenden
beschrieben werden:

1. Schritt: Dimensionierungsalgorithmus:

Eine Abschatzung der Geometrie aus Abbildung 4.13 ergibt fir L; und Lg jeweils Werte von
0,6 nH bzw. 0,4 nH, welche aus etwa 2 mm Leitungsldnge sowie Leitungsbreiten von 1,5 mm
bzw. 2,3 mm resultieren. Mit den Transistorparametern fiir 67,4 W (siehe Tabelle 4.1), liefert
der Dimensionierungsalgorithmus die Werte der unbekannten Netzwerkelemente
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entsprechend Tabelle 4.5. Man erkennt, dass Z; in einem Bereich liegt, der eine Anpassung
mit einfacher Transformationsleitung grundsatzlich zuldsst (vgl. Abbildung 4.10).

2. Schritt: HB-Optimierung (ohne Layout):

Der zweite Schritt basiert auf der Schaltung in Abbildung 4.5. Wie bereits erwahnt, werden
die unbekannten Schaltungselemente (C;, C, wund Z;) hierbei durch eine
Optimierungsroutine des Schaltungssimulators ermittelt. Oszillationsfrequenz und
Ausgangsleistung werden dazu mittels Harmonic Balance Analyse berechnet und die
Ergebnisse mit Sollwerten verglichen. Die Werte der Schaltungselemente werden so lange
variiert, bis die Berechnungsergebnisse innerhalb der geforderten Toleranzbereiche liegen.
Als Zielleistung werden 67,4 W festgelegt. Das Resultat zeigt Tabelle 4.5. Es ist einfach
nachvollziehbar, dass die Transformationsleitung zur optimalen Lastanpassung einen
Wellenwiderstand Z; ;4 op¢ VON 12 Q besitzen muss.

3. Schritt: HB-Optimierung (mit Layout):

Wegen der erforderlichen Leiterbreiten ldsst sich ein Wellenwiderstand von 12 Q im Layout
nicht umsetzen. Z;., wird deshalb auf einen Wert von 18 Q festgelegt. Aus diesen
Randbedingungen geht der Entwurf in Abbildung 4.13 hervor. Z; ist damit bestimmt, sodass
sich die Freiheitsgrade auf die unbekannten Elemente C; und C, reduzieren. In die
Berechnung wird nun ein EM-Modell des kompletten Layouts einbezogen. Die
Simulationsergebnisse zeigen, dass P,,; deutlich unter der Zielleistung von 67,4 W bleibt.
Dies ist klar auf den abweichenden Wert von Z;;, zurlickzufthren.

4. Schritt: Prototyp:

Ein Foto des ersten Prototyps zeigt Abbildung 4.14. Mit nur 11 cm? aktiver Schaltungsflache
erreicht er die geringsten Abmessungen, die bisher in punkto Leistung und Frequenz von
vergleichbaren Aufbauten bekannt sind (vgl. Abbildung 1.3). Um die Oszillationsfrequenz im
ISM-Band zu halten, war C, minimal gréer zu wahlen als in Schritt 3 berechnet.
Abbildung 4.15 zeigt die gemessenen Werte der Gesamtausgangsleistung Pp ., sowie der
Wirkungsgrade n bei verschiedenen Drainversorgungsspannungen.

PL,tot = PL,l + PL,Z (457)
PL tot
n= : (4.58)
UD,DC : (IDl,DC + IDZ,DC)
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Neben Pp ., sind auch die Leistungen der Einzelkandle P, und P, , dargestellt. Fir 32V
Drainspannung wird eine Gesamtleistung von 29,1 W mit einer Effizienz von 36,3% erzeugt.
Die maximale Leistungsdifferenz zwischen den Kanilen betragt etwa 8% bezliglich der
Gesamtleistung. Mit 40V lassen sich sogar 42 W Gesamtleistung generieren. Sie bleibt
dennoch um etwa 25% hinter den Erwartungen aus der Simulation zurtick. Als Ursache fir
die Abweichungen kdnnen Toleranzen beim Aufbau und den Leitungsimpedanzen sowie die
unsymmetrische Leitungsfliihrung angenommen werden. Nicht zuletzt dirfte sich hier auch
die vereinfachte Parallelisierung des Transistormodells auswirken.

Abbildung 4.14 Foto des Prototyp 1

0L 160
60 | 150
50 | 440
= 40r {30 =
a. =
30}
420
20 -
410
10}
1 1 1 1 1 1 1 1 1 O

24 26 28 30 32 34 36 38 40

Abbildung 4.15 Prototyp 1: Ausgangsleistung und Wirkungsgrad als Funktion von Up, p¢
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Tabelle 4.5 Prototyp 1: Teilergebnisse beim Design der Netzwerkelemente; Up, pc = 32V

Schritt 1: Dimensionierungsalgorithmus

XAB 850 Lg 0,55 nH
Xcp 27 Q L, 1,75 nH Schatzung
XeH 6,3Q = Ls 0,41 nH
XpE -500 Q (@2,45GHz) (o) 0,13 pF
R . 168 oF Ergebnisse
X B /) ’ p
Be 2 aus DA
Z, (5,16-j4,09) Q
Freq 2,45 GHz
Ziele fur DA
Py tot 67,4 W
Schritt 2: HB-Optimierung (ohne Layout)
L; 0,55 nH
L, 1,75 nH Schatzung
Ls 0,41 nH
Cy 0,28 pF
Ergebnisse aus
C, 1,65 pF o
HB-Optimierung
Z; (3,33-j4,54) Q | Fur optim. Anpassung nach 4.2.1 muss Zy, =12 Q
Freq 2,45 GHz +0,5 MHz Ziele fiir HB-
Pptot 67,4 W 0,05 W Optimierung
Schritt 3: HB-Optimierung (mit Layout)
L3 aus EM-Modell
L, 1,75 nH Schatzung
Lg aus EM-Modell
Cy 0,55 pF Ergebnisse aus
C, 1,29 pF HB-Optimierung
Zyg 18 O | Designvorgabe, abweichend von Schritt 2
Freq 2,45 GHz £ 0,5 MHz Ziele fiir HB-
Py tot 39,8 W (max. erzielbare Leistung) Optimierung
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Schritt 4: Prototyp

L;

L, 1,75 nH als Drahtbogen ausgefiihrt Schatzung

Ls

€ 0,6 pF Bauteile:

C, 1,4 pF ATC100A
AT 18 Q | Designvorgabe
Freq 2,420 GHz

Messergebnisse

Pp ot 29,1 W

Mit der Verwirklichung des ersten Versuchsmusters ist belegt, dass die Uberlegungen zum
phasenkorrigierten Rickkoppelnetzwerk richtig sind und sie einen praktikablen Weg zur
Entwicklung eines hochkompakten Generators aufzeigen. Allerdings scheinen beim ersten
Versuchsmuster noch nicht alle Leistungsreserven ausgeschopft zu sein.

4.3.2 Prototyp 2

Mit diesem Uberarbeiteten Entwurf sind mehrere Ziele verbunden. Zunachst sollen Leistung
und Effizienz gegenliber dem ersten Prototyp weiter gesteigert werden. Dazu wird die
Ausgangsanpassung durch eine Transformationsleitung mit kapazitivem Spannungsteiler am
Ausgang realisiert. Die Anpassung soll damit gegenliber Prototyp 1 deutlich verbessert
werden. Um eine einfache mechanische Frequenzabstimmung realisieren zu koénnen,
werden die Abstande zwischen den Transistoren vergréBert. Die entstehende Freiflache
nimmt die Induktivitat L, ein, deren Wert (iber einen zusatzlichen Kapazitatstrimmer C; in
Serie abstimmbar gestaltet wird (siehe Abbildung 4.16). Dies ermdglicht den einfachen
Frequenzabgleich der Schaltung [Bans14].
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Ls
~~~~~~~ Referenzebenen -
Drainpad Drainpad
Trl Tr2

C  DCFeed

U D,DC Gatepad u
Trl =3 Tr2

U D,DC

G,DC L4 AN I-4 UG,DC Gatepad

Abbildung 4.16 Prototyp 2: Oszillatorschaltung mit variabler Frequenzeinstellung iiber Trimmkondensator

Der zweite Prototyp soll dariiber hinaus kleiner werden. Es gilt zu zeigen, dass ein
funktionstiichtiges Design sowohl mit sehr geringen AuBenabmessungen als auch mit
starken Platzeinschrankungen im Innenbereich der Platine realisierbar ist. Das
Schaltungslayout zeigt Abbildung4.17. In seinem Inneren sind vier unmetallisierte,
kreisrunde Flachen vorgesehen, die nicht zur Leitungsfiihrung verwendet werden diirfen. An
diesen Stellen werden in einem spateren Integrationsschritt zusatzliche, nichtelektrische
Teile verbaut.

Der schrittweise Entwurfsablauf entspricht im Wesentlichen dem bereits in Abschnitt 4.3.1
gezeigten Vorgehen, weshalb nachfolgend nur ausgewahlte Teile kommentiert werden. Dies
gilt insbesondere fiir den Schritt 3. Hinter der Reaktanz X, steht diesmal kein reaktives
Einzelelement, sondern die Serienschaltung aus der einstellbareren Kapazitat 2 - C3 mit L,.
Anhand des Schaltungslayouts in Abbildung 4.17 wird deutlich, dass sich L, seinerseits aus
mehreren Teilinduktivitaten zusammensetzt. Dazu zdhlen erstens die einzelnen
Padinduktivitaten L, bis L,’, die aus dem EM-Modell des Layouts bekannt sind. Zweitens ist
die Zuleitungsinduktivitat des Kapazitatstrimmers Lg3 zu nennen, deren Wert nur geschatzt
werden kann. Drittens sei noch die Zusatzinduktivitat L, erwahnt, fir die L; = 2 L, — L}, —
Ly — Ly’ — LS gilt und welche zu bestimmen ist. Die Reaktanz Xcp = 31 Q (Ergebnis aus
Schritt 1) muss durch den Abstimmbereich von C; sicher gewahrleistet werden. Fir die
Optimierungssimulation mit Layout (Schritt 3) setzt man deshalb C; auf den Mittelwert
seines Abstimmbereiches (0,8 — 8,0 pF) und optimiert den Wert von L. Das Ergebnis ist die
Zielvorgabe fiir den praktischen Aufbau, der jedoch nur mit begrenzter Genauigkeit zu
realisieren ist. Durch die Variabilitat von €3 konnen Ungenauigkeiten teilweise ausgeglichen
werden. Tabelle 4.6 liefert einen Uberblick der Resultate.
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Einer Erlauterung bedirfen auch die Abweichungen, die zwischen Simulation und
Realisierung der Elemente C,,+1 und C,,;, auftreten. Da sich das simulierte Verhalten nicht
einstellt, missen die Werte im Versuchsaufbau optimiert werden. Der Grund dafir liegt sehr
wahrscheinlich bei der nichtidealen Masseverbindung zwischen dem Aluminiumgehause, an
dem die SMA Flanschbuchsen befestigt ist, und dem Kupfertrager mit aufgeloteter Platine.
Ein solcher Effekt wiirde eine zusatzliche Serieninduktivitdt hervorrufen, welche die
Simulation nicht erfassen kann. Diese Induktivitat lieRe sich theoretisch durch kleinere
Werte von C,u1 und C,yz kompensieren (vgl. Abbildung 4.12). Auch die empirische
Optimierung liefert fur kleinere Kapazitatswerte die besten Ergebnisse. Es konnte sich also
tatsachlich um den vermuteten Effekt handeln.

SMA ¢,
-

Couu—r

C Tcoutl

‘out2

k-
SMA

= UG,DC UD,DC

Abbildung 4.17 Prototyp 2: Layout mit schematischer Darstellung der wesentlichen Schaltungselemente
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Tabelle 4.6 Prototyp 2: Teilergebnisse beim Design der Netzwerkelemente; Up pc = 32V

Schritt 1: Dimensionierungsalgorithmus

XAB 7,40 L 0,48 nH
Xcp 310 L, 2 nH Schatzung
XgH 6,30 = Ls 0,41 nH
XpE 5410 | (@2,45GHz) C, 0,12 pF
Ergebnisse
Xgc -40,8 Q C, 1,59 pF
aus DA
Z, (5,15-j4,02) Q
Freq 2,45 GHz
Ziele fiir DA
Pout 67,4 W
Schritt 2: HB-Optimierung (ohne Layout)
L3 0,48 nH
L, 2nH Schatzung
Ls 0,41 nH
Cy 0,23 pF
Ergebnisse aus
C, 1,72 pF .
HB-Optimierung
Z, (5,56-j6,06) Q
Freq 2,45 GHz £ 0,5 MHz Ziele fiir HB-
Py ot 67,4 W £ 0,05 W Optimierung
Schritt 3: HB-Optimierung (mit Layout)
L3
—— aus EM-Modell
Zusammensetzung: L% | 0,6 nH
Lf,s 2,5 nH Schatzung
w
_ Pad c3
- E(Lpa *+Lp+ LZ) - 2wCs Mittelwert
XCD Pads ’ " " C3 4’4 pF Tri e
L39S = L, + Ly + Ly rimmkond.
1
_ Pad C L 1,9 nH B h
L, = E(Lpa s 4 Lp3 + Lz) 7 n aus Berechnung
(@2,45 GHz)
Ls aus EM-Modell
C, 0,47 pF
Ergebnisse HB-
C2 1,37 pF ..
Optimierung
Cout1 1,92 pF
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Cout2 2,13 pF
Freq 2,45 GHz = 0,5 MHz Ziele fir HB-
PL ot 67,4 W Optimierung
Schritt 4: Prototyp
L Platine
L; (Drahtbogen) + .
Xcp Zusammensetzung . Schatzung
C3 (Trimmer 0,8-8,0 pF)
Ls Platine
C, 0,6 pF
Cz 1,2 pF Bauteile:
Coutt 0,7 pF ATC100A
Cout2 1,7 pF
Freq 2,460 GHz
Messergebnisse
Pp ot 57,2 W

Die Moglichkeit zur

Frequenzabstimmung durch (;

gestattet nun erstmals eine

Charakterisierung des Leistungsoszillators bei verschiedenen Frequenzen [Bans14]. Das ist
eine wichtige Information, um den Einsatzbereich der Schaltung abschatzen zu kénnen. In
Abbildung 4.18 ist der nur 13 cm? groBe Aufbau zu sehen, an dem die Messungen
durchgefiihrt wurden. Er wurde bei einer Drainversorgungsspannung von 24V auf eine
Frequenz von exakt 2,450 GHz abgeglichen.

= . - t M-
vl '1,_..?,:‘_,;55‘ )i ;_ﬁmm.ml

Abbildung 4.18 Foto des zweiten Prototypen
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Im Folgenden werden die Messergebnisse des zweiten Prototyps prasentiert. Vergleicht man
zunachst die Werte der Ausgangsleistung von Modell (Schritt 3) und Prototyp (Schritt 4) aus
der Tabelle 4.6, so erkennt man eine sehr gute Ubereinstimmung. Die Leistungssteigerung
beziliglich Prototyp 1 betragt 97%. Abbildung 4.19 zeigt wieder den Verlauf von
Gesamtleistung und Effizienz bei Verdanderung der Ausgangsleistung. Bereits bei 6 V startet
die Oszillation und lasst bis 32 V kaum Anzeichen einer Sattigung erkennen. Im gesamten
Verlauf bleibt die Leistungsdifferenz zwischen beiden Kanalen kleiner als 6% bezogen auf die
Gesamtleistung.

P (W)

1

w

o
1 (%)

Abbildung 4.19 Prototyp 2: Ausgangsleistung und Wirkungsgrad als Funktion von Up, p¢

Die Oszillationsfrequenz d@ndert sich mit Variation von (3. Bei geringer Kapazitat ist die
Frequenz hoch, wahrend sie mit zunehmender Kapazitdt abnimmt. Fir den eingesetzten
Trimmer hat der Hersteller einen Einstellbereich von 0,8 pF bis 8,0 pF angegeben.
Abbildung 4.20 zeigt, wie sich durch die Kapazitdtsanderung die Gesamtausgangsleistung mit
der Frequenz verandert. Es sind die Verlaufe fir finf verschiedene Drainspannungen
angegeben. Deutlich sichtbar ist ein Leistungsmaximum in der Mitte des ISM-Bandes fir
Spannungen oberhalb von 20 V. Zwischen 2,4 und 2,5 GHz betragt die Leistungsanderung
weniger als 5,3 W bzw. 0,46 dB bezliglich der Maximalleistung.
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Abbildung 4.20 Prototyp 2: Frequenzabhdngigkeit von Py .. fiir verschiedene Werte von Up, p¢

Auch die Effizienz hat sich verbessert. In Abbildung 4.21 ist die Abhangigkeit der Effizienz von
der Frequenz aufgetragen. Man erkennt, dass innerhalb des ISM-Bandes Uber 42%,
auBerhalb sogar bis zu 54% erreicht werden. Dabei fallt auf, dass die Frequenzpunkte
maximaler Ausgangsleistung nicht mit denen maximaler Effizienz (bereinstimmen. Diese
Beobachtung verwundert nicht und erklart sich aus den allgemein unterschiedlichen
Abschlussimpedanzen, die ein Transistor fiir optimale Leistungsanpassung bzw. Effizienz
verlangt.

60 | Yoo i
. B 30V
% ﬁvvvva!'annull.=:. ® 25v
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'..o..o. Vvvvv o:-. 20V |
niEggy® v °o’l. v 15V
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Vy l'
L v ’
20} v -
v
10} -
1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1 " 1
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Frequenz (GHz)

Abbildung 4.21 Prototyp 2: Frequenzabhéingigkeit des Wirkungsgrades fiir verschiedene Werte von Up p¢
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4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

Die spektrale Reinheit des Signals ist in Abbildung 4.22 dargestellt. Hier ist das
Signalspektrum eines Einzelkanals bei 30 V Versorgungsspannung am Drain gezeigt. Man
erkennt, dass die zweite Harmonische mit 38 dB sehr stark unterdriickt wird, wahrend die
dritte mit 25dB deutlich hervortritt. Ein solches Spektralverhalten zeigt auch das
differentielle Signal klassisch-kreuzgekoppelter Oszillatoren. Eine Ausléschung erscheint hier,
wegen des Gleichtaktverhaltens bei doppelter Frequenz, sofort einleuchtend. Von einem
single-ended Transistorverstarker wiirde man hingegen eine starkere Betonung der zweiten
Harmonischen erwarten. Im Oszillator erfahrt diese eine Phasenverschiebung um etwa 180°
und wird dadurch weitgehend ausgeloscht. Den genauen Ursachen soll an dieser Stelle
jedoch nicht nachgegangen werden.

oF T T T T T T T 7]
2,45 GHz
-10 F .
= -20F B
=
(8]
e}
2 -30 R
=
£
o 40 E
k=
2
g sor .
S
o=
60 | .
1 L 1 L 1 L 1 L 1 L 1 L 1 L
0 2 4 6 8 10 12 14 16

Frequenz (GHz)

Abbildung 4.22 Prototyp 2: Spektrum eines Einzelkanals bei Up pc = 30V

In Abbildung 4.23 sind die Messergebnisse des Phasenrauschens als Funktion des
Frequenzabstandes zum Trager dargestellt. Die schwarze diinne Kurve im Bild stellt die
Rohdaten der Messung dar. Man erkennt bei ca. 300 kHz eine Spitze, die den typischen
Verlauf des Phasenrauschens unterbricht [Kurz94, S.67, Bild 4.11], [Odyn02, S.67, Figure 3.3].
Es handelt sich dabei um eine Storung, die wahrscheinlich von einem Schaltnetzteil aus der
Umgebung des Messplatzes stammt. Einen entsprechend geglatteten Verlauf, bei dem die
storenden Messpunkte entfernt wurden, zeigt die dicke blaue Linie.
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Abbildung 4.23 Prototyp 2: Phasenrauschen des Oszillators bei Up po = 30V

Im Vergleich zum ersten Versuchsmuster werden beim Praxistest von Prototyp 2 weitere
deutliche Verbesserungen sichtbar. Die Ausgangsleistung und Effizienz sind, wie gewiinscht,
stark gestiegen und bleiben Uber einen breiten Frequenzbereich auf hohem Niveau
bestehen. Die Messungen zeigen ein Oberwellenspektrum mit geringen Signalanteilen der
zweiten Harmonischen. Das bemerkenswert niedrige Phasenrauschen von -110 dBc / Hz bei
100 kHz bzw. -120 dBc / Hz bei 1 MHz Tragerabstand nahe des Grundrauschens ist auf die
hohe Resonatorgiite zurlickzufiihren.

Wird der Oszillator bei unterschiedlichen Drainversorgungsspannungen betrieben,
beobachtet man eine kontinuierliche Verschiebung der Oszillationsfrequenz. Da die Ursache
fur diesen Effekt nicht sofort offensichtlich ist, soll sie an dieser Stelle erldutert werden. Am
Beispiel einer Messung an Prototyp 2 ldsst sich in Abbildung 4.24 eine stete Erhohung der
Frequenz mit steigender Versorgungsspannung erkennen. Im gleichen Diagramm ist auch die
jeweils gemessene Gesamtausgangsleistung des Oszillators angegeben. Im Angelov-Modell
des GaN-HEMT werden die Gate-Source- und die Gate-Drain-Kapazitat als nichtlineare,
spannungsabhangige GroBen modelliert. Sie sind dafliir verantwortlich, dass die
Phasenverschiebung liber dem Transistor @y, mit der am Gate eingespeisten Leistung P;,
variiert. Man erinnere sich dazu an Abbildung 2.12, in der die Phasendnderung eines
Einzeltransistors bei konstanter Betriebsspannung und unterschiedlichen Eingangsleistungen
gezeigt ist. In der rickgekoppelten Schaltung eines Oszillators existiert eine proportionale
Abhéngigkeit zwischen der Betriebsspannung und P;,. Je héher Up p¢, desto héher ist auch
die Leistung am Gate. Die Phasenverschiebung reduziert sich dabei. Folglich ist die Schwing-
bedingung des Oszillators erst bei hoheren Frequenzen erfillt, welche sich daraufhin
einstellen.

73



4 Der modifizierte, kreuzgekoppelte Leistungsoszillator

T T T T T T
2,46 -
Frequenz 160
—-—
2,45
440
=) —
G 2,44 =3
~N -
(5] 2
= {20 o
()
L 2,43
2,42 40
1 1 1 1 1 1
5 10 15 20 25 30

Abbildung 4.24 Variation von f,s,und Py ., mit der Betriebsspannung am Beispiel von Prototyp 2

Die Implementierung des Transistormodells im Schaltungssimulator ADS bietet leider keinen
direkten Zugang zu den Kapazitatswerten von Cg;s und Cgp , sodass sie nicht einfach mit @,
korreliert werden kénnen. Nur die Maximal- und Minimalwerte Cy,o und C,,p; sind als Teil
der Modellparameter aus A. 4 bekannt. Um den Einfluss der Kapazitaten auf die Phase
abzuschatzen, wird eine kiinstliche, selektive Kapazitatserhohung simuliert. C;s und Cgp
werden dazu einzeln und nacheinander mit parallelen Zusatzkapazitaten beschaltet, welche
willkiirlich auf 0,5-C,,, festgelegt werden. Die Anderung der Phase beziiglich des
unveranderten Transistors A@g, wird bei je vier Ausgangsleistungen ermittelt und ist fur
beide Kapazitaten in Abbildung 4.25 dargestellt. Man erkennt, dass hohere Kapazitatswerte
zu positiven Werten, also einer grofleren Phasendanderung, fiihren. Beide Kapazitaten haben
diese Wirkung, wobei C;s zu einer deutlich héheren Verschiebung fuhrt. Daraus ist zu
schlussfolgern, dass beide Kapazitaten gemeinsam zur Verschiebung der Phase beitragen.
Den Hauptanteil jedoch verursacht Cgs.
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Abbildung 4.25 Sensitivititsanalyse an einem Einzeltransistor bei Up pc = 32V
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5 Elektronische Frequenzsteuerung

In den zuriickliegenden Betrachtungen wurden Oszillatoren beschrieben, deren Frequenz
fest bzw. nur durch mechanische Stellglieder beeinflussbar sind. Fiir die weiteren
Anwendungsfille stellt dies aber eine starke Einschrankung dar. Die Madglichkeit einer
elektronischen Frequenzsteuerbarkeit wurde bislang nur fir Oszillatoren mit kleiner
Ausgangsleistung umgesetzt und wird dort regelmaRig angewendet. Diese VCOs werden
Uber elektronisch anderbare Kapazitaten, sogenannte Varaktoren, in ihrer Frequenz
verstimmt und sind seit langem Stand der Technik. Analog zum Kleinsignal-VCO fiihrt auch
beim Leistungs-VCO kein Weg an Varaktorbauelementen vorbei, wie sie unter anderem in
[Vog86, S.271 ff] beschrieben werden. Innerhalb der Rickkoppelschleife ist die speicherbare
Blindleistung im Bauelement fir den Phasenunterschied des Signals verantwortlich und
bestimmt so die Oszillationsfrequenz. Das Speichervermdgen hangt von der
Varaktorkapazitdt ab und kann elektronisch eingestellt werden. Der folgende Abschnitt
befasst sich mit den Schlisselproblemen, die der Realisierung von Leistungs-VCOs bislang
entgegenstanden [Bans15].

5.1 Wichtige VaraktorkenngroRen

Es existieren verschiedene Arten von Varaktoren, die sich hinsichtlich ihrer
Halbleitermaterialien und Bauteilstruktur unterscheiden. Sie zeigen deshalb auch
Unterschiede in ihren wesentlichen elektrischen Merkmalen. Zu diesen Merkmalen zdhlen
die  Durchbruchspannung U,, das Kapazitdtsverhdltnis v; = Cpax/Cmin, die
Aussteuergrenzspannung Uy .4y , bei der die Kapazitatsvariation endet, sowie der minimale
Gutefaktor Qy ;- Tabelle 4.6 listet die Merkmale einiger beispielhafter, reprasentativer
Varaktordioden auf. Darunter sind etablierte Si- und GaAs-Varaktoren sowie moderne
Strukturen auf Basis von Galliumnitrid- und Siliziumkarbid-Technologien.

Tabelle 5.1 Merkmale von Varaktoren (Einzeldioden) unterschiedlicher Technologien und Strukturen

Nr. Material  Struktur U, Ve  Uymax QV’min @Frequenz Referenz
1 Si k.A. 60V 8 30V 1000 @50 MHz MTV4060-18
[MiMe]
2 GaAs k.A. 22V 3,5 18V 4000 @50 MHz MGV075-08
[Aero]
3 GaAs HBT PN 80V 5 35V 40 @ 2,45 GHz [Kurp09]®
4 GaN Schottky 250V 3 50V 20 @ 2,45 GHz [Kurp13]®
(planar)
5 GaN Schottky 1000V 8 35V 2 @ 2,45 GHz [Bahat12]”
(lateral)
6 GaN HEMT 80V 3 4V 10 @ 2,45 GHz FBH"
7 SiC Schottky 150V 6 90V 10 @ 2,45 GHz [And11]

“die messtechnische Charakterisierung dieser Dioden wurde am FBH durchgefiihrt
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5.2 Anforderungen an Varaktoren fiir die Frequenzsteuerung in Leistungsoszillatoren

Innerhalb der Schaltung des Leistungsoszillators muss ein Varaktor besondere
Anforderungen erfiillen. Ein Varaktor dandert seine Kapazitdt mit dem Momentanwert der
Uber ihm abfallenden Spannung. Zur Steuerung der Kapazitat dient deshalb eine
Gleichspannung, die dem HF-Signal Uberlagert wird. Ist die Amplitude des HF-Signals
hinreichend klein, steuert ausschliefllich die Gleichspannung die Kapazitit. Jeder Wert
innerhalb des Abstimmbereichs zwischen C,,,,, und C,,,;,, ist auf diese Weise einstellbar. Bei
konventionellen Kleinsignal-VCOs ist genau das der Fall. Bei Leistungsoszillatoren stellt sich
die Situation jedoch anders dar. Mit einer hohen Ausgangsleistung sind gleichzeitig
entsprechend hohere Spannungspegel an allen Schaltungselementen, einschlieflich des
Varaktors, verbunden. Nachdem in Abbildung 4.16 bereits ein geeigneter Ort fiir eine
abstimmbare Kapazitdt C; gezeigt wurde, wird diese nun durch einen Varaktor (siehe
Abbildung 5.1) ersetzt. Die Kapazitat wird tber die Gleichspannung Uy p¢ eingestellt.

Referenzebenen -
Drainpad
Tr2

C  DC-Feed

U D,DC

Gatepad
Tr2

Gatepad
Trl

Varaktor

Abbildung 5.1 Prototyp 3: Oszillatorschaltung mit elektronischer Frequenzeinstellung liber Varaktorkapazitdt

5.2.1 Die Durchbruchspannung

Um abschéatzen zu kénnen, welchen HF-Spannungspegeln |yv|der Varaktor ausgesetzt ist,

wird die Amplitude der Kondensatorspannung |Ec3| aus dem Simulationsmodell der
Abbildung 4.16 ermittelt. Das Ergebnis zeigt Abbildung 5.2. Dargestellt ist hier der Verlauf in
Abhéngigkeit der Gesamtausgangsleistung, die sich durch Variation von Up, p zwischen 6
und 40 V einstellt. Im Bereich bis 67,4 W Ausgangsleistung muss Uber der Kapazitat demnach
mit einem Spitzenwert der Spannung von bis zu 48 V gerechnet werden.
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Abbildung 5.2 Amplitude des erwarteten Spannungspegels iiber dem Varaktor als Funktion von Py ..,

Die spezifizierte Durchbruchspannung U, darf in keinem Betriebszustand Uiberschritten
werden. Dabei ist zu beachten, dass sich die Gesamtspannung lGber dem Varaktor Uy aus der
Summe von Uy p¢ und |gv| zusammensetzt. Je héher Uy pc gewadhlt wird, desto nédher ist die

Durchbruchgrenze. Es muss deshalb gelten:

u, >U, +u, |- (5.1)

Vmax

Im Falle des 67,4 W Ostzillators ist diese Bedingung nur fir die Varaktordioden Nr. 4 bis 7 aus
Tabelle 5.1 erfullt.

5.2.2 Schaltungsstruktur und effektive Kapazitat

Uber das Kapazititsverhiltnis v, sind verschiedene Varaktoren hinsichtlich ihres
Variationsbereiches direkt miteinander vergleichbar. Je groRer v., desto weiter ist der
Bereich, in dem die Kapazitdt variieren und folglich eine Verstimmung innerhalb eines
elektrischen Kreises hervorrufen kann.

Am Beispiel der SiC-Schottkydiode (Nr. 7 in Tabelle 5.1) zeigt Abbildung 5.3 die Abhangigkeit
der Varaktorkapazitat €, vom Momentanwert der Spannung Uy,. Dargestellt ist sowohl der
Verlauf einer Einzeldiode, die nur im Sperrbereich ausgesteuert wird, als auch der eines
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antiseriellen Diodenpaares mit symmetrischem Kapazitatsverlauf um 0V herum. Die
Kennlinie wurde fir Kleinsignalaussteuerung bei 2,45 GHz aus dem Simulationsmodell
ermittelt. Man erkennt, dass die maximale Kapazitdt bei Uy i, = OV und die minimale
Kapazitat bei Uy 0 = 90V erreicht werden. Gegenlber dem Diodenpaar zeigt die
Einzeldiode eine anndhernd doppelt so hohe Maximalkapazitdt C,,,, und einen etwas
geringeren Minimalwert C,,;,. Dies erklart sich daraus, dass im Grenzfall U, = OV faktisch
eine Reihenschaltung der Varaktorkapazitaten vorliegt, die mit ihren maximalen Werten
wirksam werden und so die Halbierung der Gesamtkapazitit bewirken. Mit steigender
Spannung gelangt eine der Dioden weit in den Sperrbereich und bestimmt zunehmend die
Gesamtkapazitdt. Die zweite Diode behdlt ihre Maximalkapazitat. Wegen der
Reihenschaltung beider Dioden bleibt die Gesamtkapazitat bei Uy 4, stets etwas kleiner als
die der Einzeldiode.

12 - ' ' u_ - U -

10 +

SiC-Schottky Varaktor

C, (pF)

Abbildung 5.3 Kapazitéts- / Spannungs-Verlauf einzelner und antiserieller SiC-Schottkyvaraktoren bei 2,45 GHz

Wahrend der durchstimmbare Frequenzbereich beim Kleinsignaloszillator direkt durch das
Kapazitatsverhaltnis v des Varaktors bestimmt wird, kann beim Leistungsoszillator ein solch
einfacher Schluss nicht gezogen werden. Der Momentanwert der Varaktorspannung Uy (t)
ergibt sich aus der Summe von Steuerspannung und HF-Signalspannung

Uv(t):Uv,Dc +‘gv"5in(wt)- (5.2)

Die Varaktorkapazitit wird in jeder Periode durch ein HF-Sinussignal mit grofSer
Spannungsamplitude |gv| moduliert. Der Momentanwert der Kapazitdt dandert sich mit

dieser zeitabhangigen Spannung. Diese Abhangigkeit wird beispielhaft in Abbildung 5.4
gezeigt. Hier wird eine bewusst einfache Abhangigkeit Cy = 1/Uy(t) angenommen. Die
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Kapazitats-/ Spannungskennlinie zeigt einen ausgeprdgt nichtlinearen Verlauf. Beim
Durchsteuern der Kennlinie werden folglich Harmonische der Grundfrequenz erzeugt.

Abbildung 5.4 Zeit- und Amplitudenabhdngigkeit von C,, am einfachen Beispiel

Mittelt man die Varaktorkapazitat Gber eine Signalperiode T, so erhdlt man daraus einen
Durchschnittswert, der fortan als effektive Kapazitat des Varaktors Cy .rs bezeichnet wird.
Sie wird durch Gleichung (5.3) beschrieben.

C c, (U, (t)dt (5.3)

Veff —

O )

e

Eine analytische Losung der Gleichung ist im Allgemeinen nicht leicht moglich. Es empfiehlt
sich deshalb die numerische L6sung, z.B. mit dem Schaltungssimulator ADS. Dazu wird die
Eingangsimpedanz Z,, des Varaktors bei 2,45 GHz berechnet und Uber Gl. (5.5) auf die

Kapazitat zurickgerechnet.

1<
<

Z, = (5.4)

I~
<

1
C =
V. eff 27-2,45GHz 'im{gv}

(5.5)

Minimale- und maximale effektive Varaktorkapazitdt (Cy ¢frmin Und Cy eff max) Stellt sich
jeweils bei der geringsten Steuerspannung Uy pc = 0 bzw. der gréBten maximal zuldssigen
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Steuerspannung Uy pc = Uy — |EV| ein. Die Differenz daraus entspricht der effektiv maximal
moglichen Kapazitatsvariation ACycfr in Gl. (5.6). Sie variiert, unterschiedlich fir jeden
Varaktor, mit der HF-Signalamplitude. Ev’eff beschreibt den Mittelwert der effektiven

Kapazitat (Gl. (5.7)). Die notige Gleichspannung zum Einstellen von EV,eff sei U‘f‘;’ecff

genannt. Die Anderung der genannten Kapazititen zeigt Abbildung 5.5 am Beispiel des SiC-
Varaktors. Mit steigender HF-Amplitude erkennt man hier einen starken Abfall der
Maximalkapazitat, wahrend sich die Minimalkapazitat nur leicht reduziert. ACy (s und

2
U Veff

EV,eff verringern sich ebenfalls, wiahrend U, -* ansteigt.
AC‘V,e'ff = CV,eJ‘_'fmax - CV,effmin (56)
~ AC~ve
Cv,eff = Tﬁ + Cv,effmin (5'7)
T T T T T T T T T T T
6 iC- —_— e 460
SiC-Schottky Varaktor CV’eff - A Uv -
U, C
5+ —_— > _V,effmax {50
" CV,eff
4 _. ACV,eff 140
g .l : L A & a2 2 s
u | 1 o>
A A ol Hppy >
2+ LN ™ - u 20
1r {10
0 il | L 1 L 1 L 1 L 1 L 1 0
0 20 40 60 80 100
lu, | (V)

Abbildung 5.5 Effektive Kapazitdt eines antiseriellen SiC-Diodenpaares in Abhéngigkeit der Signalamplitude

Analog zu v, (siehe Tabelle 5.1) kann auch das effektive Kapazitatsverhaltnis v¢ s
angegeben werden. Es ist in Abbildung 5.6 als Funktion der HF-Signalamplituden
aufgetragen. Im Diagramm ist der Verlauf fiir die Einzeldiode dem des antiseriellen
Diodenpaares gegenibergestellt. Man erkennt daran, dass die Einzeldiode unterhalb 35V
ein hoheres, effektives Kapazitatsverhaltnis aufweist. Dies ist auf den Wert von C,,4
zurlickzufiihren, der bei der Einzeldiode hoher liegt (siehe Abbildung 5.3). Oberhalb von 35V
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sind beide ahnlich, mit kleinem Vorteil fiir das Diodenpaar. Es ist also sinnvoll, bei groRer HF-
Spannung antiserielle Varaktordioden zu nutzen, da sie zusatzlich zum erzwungenen
Sperrbetrieb auch noch glinstigere Werte fur v¢ . ermdoglichen.

C, .. .
Voo = 0 (5.8)
CV,e_jfmin
T T T T T T T T
5| — K i
- =
—_—
U,
4l i
& 3 SiC-Schottky Varaktor -
) ~
>
2+ i
1+ i
0 20 40 60 80 100
lu,l (V)

Abbildung 5.6 Effektive Kapazitdtsverhdltnisse von Einzelvaraktor und antiseriellem Paar im Vergleich

Am Beispiel des SiC-Schottkyvaraktors ist deutlich geworden, wie stark v¢.rr von v¢
abweichen kann, sofern mit groflen Amplituden ausgesteuert wird. Es ist anschaulich
vorstellbar, dass v¢.rr umso groRer ist, je groBer Uy mqx und ve sind. Bezlglich beider
Werte liegen laut Tabelle 7 die laterale GaN-Diode (Nr. 5) und die SiC-Schottkydiode (Nr. 7)
am besten. Nr. 5 aufgrund ihres grofRen Wertes fur v, und Nr. 7 wegen ihres herausragend
hohen Uy 4, und tberdurchschnittlich groBem v, was in beiden Féllen auch hohe v¢ .55 -
Werte erwarten lasst. Die Gate-Source-Diode des GaN-HEMT (Nr. 6) zeigt hingegen deutlich
niedrigere Werte, und scheidet aus dem Kreis potentieller Kandidaten aus.

5.2.3 Die effektive Varaktorgiite

Bedeutenden Einfluss auf die Funktion des Oszillators hat auch die Varaktorgiite Q.
Niedrige Gite mindert die Ausgangsleistung, da die im Varaktor dissipierte Leistung nicht zur
Aussteuerung der Transistorgates zur Verfligung steht. Verdeutlichen soll dies Abbildung 5.7,
welche die Anderung von Py ;,; als Funktion der Varaktorgiite darstellt. Man erkennt gut die
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rapide Leistungsabnahme unterhalb einer Gilite von 10 sowie das konstante Verhalten
oberhalb von 20. Die Kurve stammt aus dem Simulationsmodell von Prototyp 2 (siehe
Abbildung 4.16). Die Varaktorgite Q, wird hier durch einen zusatzlich in Serie zu C;
eingefligten Widerstand R; modelliert. Sein Wert bestimmt sich aus der Definition in
Gl. (5.9) [TiSc02, S.30]. Auf ein gesondertes Schaltbild soll hier verzichtet werden.

1
 27-2,45GHz-C, -Q,

(5.9)

3

Eine Anderung der Giite wirkt sich neben dem Amplitudengang auch auf den Phasengang
des Riickkoppelnetzwerks aus. Sie geht deshalb gleichzeitig mit einer leichten Anderung der
Oszillationsfrequenz einher (siehe rot-gepunktete Kurve in Abbildung5.7). Um die
Auswirkungen der Gltednderung auf P, 4, bei konstanter Frequenz beurteilen zu kénnen,
musste der Kreis fur jeden Wert Q, neu abgestimmt beziehungsweise optimiert werden.
Dieser Aufwand soll gespart und stattdessen eine Fehlerabschatzung anhand der Frequenz-
Leistungsabhangigkeit von Prototyp 2 vorgenommen werden (siehe Abbildung 4.20). Hier
beobachtet man zwischen 2,45 und 2,52 GHz eine Abweichung zur Maximalleistung die
weniger als 10% betragt. Ein entsprechender Fehlerbereich ist in Abbildung 5.7 mit einer
dunnen grauen Linie dargestellt. Die tatsachlichen Werte von P, sollten sich also zwischen
grauer diinner und schwarzer dicker Kurve befinden. Fiir eine Abschatzung des Einflusses,
den die Giite auf die Oszillatorausgangsleistung austibt, ist die Genauigkeit der Darstellung
aber ausreichend.

70 42,54
60 42,52
50 — —42,50
40 _ 12,48
< 407 1%
%’ 42,46 9
30 - Oszillator 1 he
3 : : 42,44
0L schwingt nicht .
I 42,42
10 |
F 42,40
0 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1

0 2 4 6 8§ 10 12 14 16 18 20

Abbildung 5.7 Einfluss der Kapazitétsgiite auf Py ... und die Oszillationsfrequenz
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In Analogie zur Kapazitat variiert auch die Glte des Varaktors @, mit der Gleichspannung
Uy pc- Am Beispiel des SiC-Varaktors wird diese Abhdngigkeit in Abbildung 5.8 gezeigt.
Einzeldiode und antiserielles Diodenpaar zeigen identische Giteverlaufe. Allerdings darf die
Einzeldiode nur im Sperrbereich betrieben werden, wahrend sich der Graph des
Diodenpaares bei negativen Steuerspannungen spiegelbildlich fortsetzt.

T T T T T T T T T T T T T
50 |- siC-Schottky Varaktor —HK- 1
- = Y
40 | = ~— U, 7]
~
N\
30 \ ]
o | \
20 + \ 7
\
10 | \ 7
1 N 1 N 1 N 1 N 1 N 1 N 1

-90 -60 -30 0 30 60 90
U, (V)

Abbildung 5.8 Giite- / Spannungsverlauf einzelner und antiserieller SiC-Schottkyvaraktoren bei 2,45 GHz

Mittelt man Qy Gber eine Signalperiode, erhalt man den Effektivwert der Glte Qy .f-

~|Il—*

V eff —

I (U, (t))dt (5.10)

Im Schaltungssimulator wird die Glte wie folgt berechnet:

Q, =—-— (5.11)

Von besonderer Bedeutung ist die minimale, effektive Gute Qy off min, die sich im gesamten
Abstimmbereich —U, + |EV| < Uyp.<U,-— |gv| als kleinster Wert einstellt. Wie
Abbildung 5.8 bereits vermuten ladsst, wird dieser Zustand bei einer Steuerspannung von 0 V
erreicht. GroRere HF-Amplituden fihren zu héheren effektiven Giten, wobei der Anstieg
annahernd linear mit der Amplitude erfolgt (siehe Abbildung 5.9).
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Abbildung 5.9 Abhdngigkeit der minimalen, effektiven Glite von der Amplitude des HF-Signals

Fir den Einsatz im Leistungsoszillator muss die Gulte des Varaktors zwei Bedingungen
erfillen:

1. Die Anschwingbedingung:

Sie gewahrleistet den Start des Oszillators fiir alle Werte der Steuerspannung. Mit Blick auf
Abbildung 5.7 wird hierfiir gefordert, dass Qv min > 7. Bei kleineren Werten schwingt der
Oszillator nicht an.

2. Die Leistungsbedingung:

Sie definiert die minimale effektive Giite, die zum Erreichen einer vorgegebenen
Ausgangsleistung notwendig ist. Um mit der Schaltung von Prototyp 2 eine Leistung von
67,4 W zu erzeugen, ist Qy efrmin > 15 erforderlich (vgl. Abbildung 5.7).
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Die beiden Bedingungen kénnen nun auf die verbliebenen Varaktoren Nr. 5 und Nr. 7 der
Tabelle 5.1 bezogen werden. Die planare GaN-Schottkydiode scheitert hier bereits an der
Anschwingbedingung, wahrend die SiC-Schottkydiode Uber ausreichend hohe Werte von
Qv min Vverfigt. Wie schon erwdhnt, ist bei 67,4 W Ausgangsleistung mit einer HF-
Spannungsamplitude tGber dem Varaktor von etwa 48 V zu rechnen. Fir den SiC-Varaktor
stellt sich in diesem Fall Qy ¢ffsmin von zirka 14 ein (vgl. Abbildung5.9) - ein Wert, der
geringfligig hinter den Anforderungen der Leistungsbedingung fir 67,4 W zurlckbleibt,
sodass man von einer etwas niedrigeren Ausgangsleistung ausgehen muss.

Es wurde gezeigt, dass ein Varaktor zur Frequenzsteuerung des differentiellen
Leistungsoszillators mit HF-Spitzenspannungen von etwa 50 V konfrontiert wird. Dazu muss
er Uber eine sehr hohe Durchbruchsspannung verfiigen. Sie steht laut Gl. (5.1) mit der
Aussteuergrenzspannung in Zusammenhang und betragt fir den SiC-Varaktor beispielsweise
140V. Um trotz der hohen HF-Spannungen eine moglichst weite Kapazitatsvariation zu
ermaoglich, missen das Kapazitatsverhaltnis v sowie der Spannungsaussteuerbereich Uy ;4
moglichst hoch sein. Eine hohe effektive Giite von mindestens 15 ist ndtig, um eine
Ausgangsleistung im Bereich von 65 W zu erreichen. Die Analysen unterschiedlicher
Varaktoren zeigen, dass diese Anforderungen schwer zu erfillen sind. Unter den
untersuchten Typen findet sich nur ein einziger, der den Spezifikationen annahernd genugt,
der SiC-Schottkyvaraktor nach [And11]. Alles spricht deshalb dafiir, die elektronische
Frequenzsteuerung mit diesem Bauteil praktisch umzusetzen.

5.3 Prototyp 3

Mit dem Entwurf des dritten Prototyps soll nun die praktische Funktionsfahigkeit eines
elektronisch steuerbaren Leistungsoszillators nachgewiesen werden. Die wesentliche
Weiterentwicklung besteht in der Implementierung des Varaktors. Eingesetzt werden hierfir
vier SiC-Schottkydioden, die zu je zwei parallelen, antiseriellen Paaren zusammengeschaltet
werden (siehe Abbildung 5.10). Diese Mallnahme dient einerseits zur Schonung der
Einzelvaraktoren durch thermische Entlastung und zum anderen zur Verdopplung der
mittleren, effektiven Kapazitat. L, kann kleiner und letztlich allein durch
Bonddrahtinduktivitaten (L,) realisiert werden. Im Unterschied zum zweiten Prototyp sind
C; und C, als mechanisch einstellbare Kapazititen ausgefiihrt. Diese erweitern die
Moglichkeiten zum Feinabgleich der Schaltung. Die aufrechte Bauform von C, bringt dabei
eine zusatzliche, parasitdare Serieninduktivitat ng von etwa 2,5 nH mit sich, die durch ein
Anschlussfahnchen verursacht wird. Der Einbau des liegenden Trimmers C; fuhrt indes zu
einer VergroRerung des Werts von Ls.

86



5 Elektronische Frequenzsteuerung
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Abbildung 5.10 Prototyp 3: Layout mit schematischer Darstellung der wesentlichen Schaltungselemente

Der schrittweise Entwurfsablauf entspricht im Wesentlichen wieder dem Vorgehen in
Abschnitt 4.3.1. Eine Besonderheit ergibt sich erneut fiir X.p, das sich nun aus der
Serienschaltung von L, mit der Varaktorkapazitat C; zusammensetzt. Fir eine HF-Amplitude

von 48 V stellt sich laut Abbildung 5.5 ein Wert EV,eff von etwa 2,4 pF fiir ein bzw. 4,8 pF fir

zwei antiserielle Varaktorpaare ein. Er wird fur Us"gecff = 29V erreicht. Damit X.p bei
2,45 GHz wieder 31 Q betragt, lasst sich leicht der erforderliche Wert von L, errechnen, der
etwa 2,45 nH betragt. Zieht man davon die Padinduktivitat L’p ab, erhdlt man den Wert, den
die Zusatzinduktivitat L, beitragen muss. Er ist in diesem Fall durch die Bonddrdhte zu

erbringen.
Ahnlich verhilt es sich fiir xg, das sich aus C, mit der Zuleitungsinduktivitit des

!

Anschlussfahnchens ng und der Padkapazitat L, zusammensetzt. In Tabelle 5.2 sind die
Teilergebnisse der einzelnen Schritte noch einmal systematisch nachzuvollziehen.
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Tabelle 5.2 Prototyp 3: Ubersicht iiber die Teilergebnisse beim Design der Netzwerkelemente des Riickkoppelnetzwerkes; Up, pc = 32V

Schritt 1: Dimensionierungsalgorithmus

XAB 7,4Q L 0,48 nH
Xcp 310 Ly 2nH Schatzung
XGH 27,7 Q = L5 1,8 nH
XpE -1624 Q (@2,45GHz) C, 0,04 pF
Ergebnisse aus
XBC -40,9Q C, 1,59 pF
DA
Z, (5,14-j25,8) Q
Freq 2,45 GHz Zielparameter
P ot 67,4 W Fir DA
Schritt 2: HB-Optimierung (ohne Layout)
L; 0,48 nH Schatzung
| 2,45 nH aus Berechnung
XCD = (.L)L4_ - ~
Xcp Zusammensetzung: 2wC3 ~4,8 pF
(@2,45GHz) Cs (SiC-Varaktor Mittelwert
@UV,DC = 29V)
Ls 1,8 nH Schatzung
C, 0,09 pF
Ergebnisse aus
C, 1,58 pF -
HB-Optimierung
Z, (4,00-j27,36) Q
Freq 2,45 GHz + 0,5 MHz Zielparameter fiir
Pptot 67,4 W + 0,05 W HB-Optimierung
Schritt 3: HB-Optimierung (mit Layout)
L3 aus Layout
aus EM-Modell
L, 0.47 nH
1
/ Berechnung
=o(lp+lz) o= |1 1,98 nH
H 2wCs z ’ aus Schritt 2
Xcp Zusammensetzung Ly = Ly + Ly
~ 4,8 pF
7 ei C; (SiC-varaktor Elektr. Modell
@UV,DC = 29V)
Ls aus Layout aus EM-Modell
C, 0,45 pF Ergebnisse aus

88




5 Elektronische Frequenzsteuerung

C, 1,02 pF | HB-Optimierung
1
Xge = W ch aF L) — — c2 .
Xpe Zusammensetzung (5 ») wC, | Ly 2,5nH Schitzung
(@2,45GH2) -

Lp 0,45nH | aus EM-Modell
Cout1 1,26 pF Ergebnisse aus
Coutz 1,49 pF HB-Optimierung
Freq 2,45 GHz £ 0,5 MHz Zielparameter fiir
Py ot 67,4 W (max. erzielbare Leistung) HB-Optimierung

Schritt 4: Prototyp

L3 k. A. Platine
L; | Goldbonddrahte
Xcp Zusammensetzung Bauteile
c (SiC-Varaktor
3| @Uypc=29V)
Ls k. A. Platine
C1 0,6 pF ATC100A
Trimmkondensator
XBC Zusammensetzung: 0,3-1,2 pF
. . Bauteile
GigaTrim 27263
Coutl 017 pF
ATC100A
Cout2 1,7 pF
Freq 2,446 GHz
Messergebnisse
Pptot 51,9 W

Den Aufbau von Prototyp 3 zeigt Abbildung 5.11. Aus der Schaltung heraus vergrofSert
dargestellt erkennt man die Anordnung der vier Varaktoren mit den Goldbonddrahten.
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Abbildung 5.11 Foto des dritten Prototypen mit elektronischer Frequenzsteuerung

Zum Einstieg in die Diskussion der Messergebnisse von Prototyp 3 sei zunachst auf
Abbildung 5.12 verwiesen. Hier ist die Oszillationsfrequenz in Abhdngigkeit von Uy p fir drei
verschiedene Spannungen der Drainversorgung wiedergegeben. In Analogie zu
Abbildung 4.24 erh6ht sich auch hier die Oszillationsfrequenz mit steigender
Versorgungsspannung am Drain. Man erkennt, dass der steuerbare Frequenzbereich etwa
120 MHz betragt, sodass das gesamte ISM-Band abgedeckt wird. Die Abstimmbandbreite
weist dabei keine nennenswerte Abhangigkeit von der Amplitude des HF-Signals auf. Dieses
Verhalten mag im ersten Moment nicht unbedingt einleuchten. Blickt man noch einmal auf
Abbildung 5.6, ist ein deutlicher Anstieg des Kapazitatsvariationsbereichs fir niedrige HF-
Amplituden erkennbar. Es sollen deshalb nachfolgend die an der oberen und unteren
Frequenzgrenze wirkenden Mechanismen separat voneinander betrachtet werden:

Leicht erklarbar ist das Verhalten am oberen Bandende. Hierzu ist aus Abbildung 5.5
ersichtlich, dass Cy o5 min fur kleinere HF-Amplituden héher liegt als fir groBe. AuRerdem
wirkt, wie bereits gezeigt, schon die schlichte Erhéhung von Up, ¢ frequenzerhéhend. Beides
zusammen erklért den Anstieg der oberen Frequenzgrenze mit Erhéhung von Up p¢.

Fiir das Zustandekommen der unteren Frequenzbandgrenze sind hingegen zwei gegenlaufige
Effekte verantwortlich, die sich in ihrer Wirkung teilweise neutralisieren. Zum einen steigt
die maximale, effektive Kapazitat, wenn die HF-Amplitude kleiner wird (siehe Abbildung 5.5).
Zum anderen sinkt die effektive Glite (siehe Abbildung 5.9). Wéahrend ein héheres Cy ¢fr max
zu einer potentiell niedrigeren Oszillationsfrequenz fiihrt, wirkt eine geringere Giite
frequenzerhohend (vgl. Abbildung 5.7). Die untere Frequenzbandgrenze ist letztlich ein
Ausdruck der Gewichtung beider Effekte. Um sie zu tieferen Frequenzen hin zu verschieben,
bedarf es Varaktoren mit hoherer minimaler Gute und/oder einem gréReren
Kapazitatsverhaltnis v.
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Abbildung 5.12 Prototyp 3: Elektronisch steuerbarer Oszillationsfrequenzbereich fiir verschiedene Werte Up pc¢

Analog zum mechanisch verstimmbaren Prototyp 2 wird auch bei der elektronischen
Variante eine frequenzabhingige Anderung der Ausgangsleistung erwartet. Den
tatsachlichen Zusammenhang, wie er bei Prototyp3 gemessen wurde, zeigt die
Abbildung 5.13. Darin werden die Verldaufe fir drei verschiedene Draingleichspannungen
Up pc dargestellt. Bei 32V wird eine Maximalausgangsleistung von 51,9 W erreicht. Der
Wert liegt damit etwa 9% unter dem Referenzwert von Prototyp 2. Angesichts der deutlich
niedrigeren Kapazitatsglte ist das ein guter Wert. Der Leistungsabfall mit der Frequenz
beidseitig des Maximums verlauft jedoch wesentlich steiler als beim zweiten Prototyp. Als
Ursache dafir lasst sich abermals die geringere Giite vermuten. Sie kann an dieser Stelle
jedoch nicht erschopfend belegt werden. Einen &hnlichen Gradienten zeigt auch die
Effizienz. Innerhalb des ISM-Bands fallt n um durchschnittlich 4% im Vergleich zu Prototyp 2.
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Abbildung 5.13 Prototyp 3: Gemessene Gesamtausgangsleistung in Abhdngigkeit der Oszillationsfrequenz
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Abbildung 5.14 Prototyp 3: Gemessene Effizienz in Abhdngigkeit der Oszillationsfrequenz

Es folgt die Betrachtung des Ausgangsspektrums im Vergleich zu dem von Prototyp 2 in
Abbildung 4.22. Berlicksichtigt werden die zweite und dritte Harmonische. Die in der
Abbildung 5.15 gewahlte Darstellung zeigt den Leistungsabstand zur Grundwelle als Funktion
der Steuerspannung Uy pc. Vergleicht man zundchst die dritte Harmonische beider
Prototypen im Teil b) der Abbildung so fallt auf, dass deren Niveaus mit etwa -25 dBc sehr
dhnlich sind. Das Maximum bei etwa 40V korreliert mit dem Leistungsmaximum in
Abbildung 5.13. Man kann daraus schlielRen, dass die dritte Harmonische priméar durch die
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GaN-HEMTS selbst verursacht wird. Ein anderes Bild bietet sich beim Blick auf die zweite
Harmonische, die bei Prototyp 3 um 20 dB starker hervortritt. lhre Dominanz ist sehr
wahrscheinlich auf die nichtlineare Spannungsabhangigkeit der Sperrschichtkapazitdt des
Varaktors zurickzufihren. Dafir spricht auch, dass sich die Harmonische mit steigender
Steuerspannung kontinuierlich abschwacht. In Abbildung 5.3 ist gut erkennbar, wie sich die
Cy/Uy-Kennlinie mit steigender Spannung linearisiert, was zu potentiell weniger starken
Oberwellen beitragt. Der Riickgang wird durch die allgemeine Leistungsabnahme zur oberen
Frequenzgrenze hin noch begiinstigt. Im Gegensatz dazu wachst die zweite Harmonische zur
unteren Grenze hin sogar noch an, obwohl der Oszillator auch dort weniger Leistung erzeugt.
Wahrscheinlich wiegt die anwachsende Nichtlinearitat in diesem Bereich stdarker als die
Leistungsreduktion.
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Abbildung 5.15 Prototyp 3: Gemessene Oberwellenleistung in Abhéngigkeit der Steuergleichspannung
a) 2. Harmonische, b) 3. Harmonische
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5 Elektronische Frequenzsteuerung

Das Phasenrauschen des spannungsgesteuerten Leistungsoszillators in Abbildung 5.16 zeigt
sich bei der Gegenuberstellung mit Prototyp 2 nahezu unverandert. Vergleicht man die
Werte bei 1 MHz Tragerabstand, ist eine Erh6hung von maximal 5 dB zu erkennen. Dabei ist
keinerlei Abhangigkeit von der Steuer- oder Betriebsspannung feststellbar. Aus
Abschnitt 5.2.3 ist bekannt, dass der Varaktor die Giite des Riickkoppelnetzwerks reduziert.
Ein schlechteres Phasenrauschen ist deshalb durchaus plausibel. Angesichts der deutlich
geringeren Gite ist es sogar erstaunlich, dass es nur so wenig zunimmt.
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Abbildung 5.16 Prototyp 3: Gemessenes Phasenrauschen bei 1 MHz Tréigerabstand

Die Messergebnisse des Prototyps 3 belegen die Funktionsfahigkeit des Schaltungskonzepts.
Damit ist erstmalig die Realisierung eines VCOs im Leistungsbereich (iber 30 W gelungen. Der
Oszillator ist iber das komplette 2,45 GHz ISM Band hinweg durchstimmbar. Aus der
erfolgreichen Umsetzung resultiert gleichzeitig ein tieferes Verstiandnis Uber das
Zusammenwirken unterschiedlicher Mechanismen, deren Urspriinge sowohl im
Leistungsoszillator wie auch im Varaktorbauelement zu finden sind. Dabei lieSen sich drei
wesentliche  Entwicklungsziele  herausarbeiten, die fiir die Anwendung in
Leistungsoszillatoren bedeutend sind - héhere Glite, groBere Kapazitatsvariation sowie eine
flache Uy/Cy-Kennlinie verbunden mit einer hohen Aussteuergrenzspannung Uy 4y
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Mit der Entwicklung des kompakten 2,45 GHz-Generators, wie er in den Kapiteln 2 bis 4
beschrieben wird, ist die Grundvoraussetzung fiir ein leistungsfahiges, integriertes
Plasmaquellenmodul geschaffen. Ausgehend davon beschreibt der folgende Abschnitt den
weiteren Entwicklungsverlauf. Generator und Resonator werden in einem sehr kompakten
Einzelmodul kombiniert. Vier dieser Module werden schlieBlich in einer Matrix angeordnet.

6.1 Auswahl des Resonators

Eine prinzipielle Neuentwicklung der Geometrie des Plasmaresonators ist nicht Gegenstand
dieser Arbeit. Stattdessen wird auf einschlagige Vorarbeiten zurlickgegriffen, aus denen ein
passendes Konzept herangezogen wird. Die Auswahl ist hier sehr (bersichtlich, da im
Wesentlichen zwei erprobte Konzepte existieren. In Frage kommen ein transversaler CCP-
sowie ein Doppel-ICP-Resonator, wie sie in der Abbildung 6.1 gezeigt sind. Beide werden in
Tabelle 6.1 miteinander verglichen. Insgesamt lberwiegen die Vorteile der Doppel-ICP, die
sich insbesondere wegen ihres geringen Rastermafles und der unkomplizierten
Kihimoglichkeit anbietet. Die Bereitstellung einer Hilfszlindeinrichtung wird als weniger
schwierig eingeschatzt. Da sich die Elektroden auBerhalb des Reaktorraums befinden, gilt
ICP-Plasma aulRerdem als sehr rein, weshalb es auch fiir anspruchsvolle Prozesse eingesetzt
werden kann.

Abbildung 6.1 a) CCP-Resonator [Epill3, S. 3], b) Doppel ICP-Resonator [Epill3, S. 2-4 ], [Port13]
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Tabelle 6.1 Wesentlichen Eigenschaften von transversalem CCP- und Doppel-ICP-Resonator

Resonator

Transversaler CCP Doppel-ICP
Min. Raster der Entladungszonen > 45 mm 18 mm
Reinheit des Plasmas niedriger hoher
Radikalbildung ahnlich
Umarbeitungsaufwand hoher niedriger
Kihlung schwieriger (Luft & Wasser) einfacher (nur Wasser)
Zindung selbstziindend fremdgeziindet

6.2 Aufbaukonzept des Plasmaquellenmoduls

Die Konzeptidee zum Aufbau des Plasmaquellenmoduls ist in Abbildung 6.2 gezeigt. Sie
entstammt dem Wunsch nach einer eleganten Verbindung des differentiellen
Leistungsoszillators mit zwei Doppel-ICP-Quellen unter Gewadhrleistung eines minimalen
Rasters sowie einer moglichst perfekten Symmetrie des Moduls. Jeder der beiden
Oszillatorausgange speist dazu einen Doppel-ICP-Resonator, sodass pro Modul vier
Plasmazonen entstehen. Resonator und Oszillator bieten jeweils 50 Q-Schnittstellen und
kénnen so unabhangig voneinander messtechnisch charakterisiert und optimiert werden.
Die elektrische Verbindung beider Teile wird durch eine separate Leiterplatine mit
integrierten Richtkopplern (RKP) hergestellt, auf der gleichzeitig die Auskopplung der Vor-
und Rucklaufleistung zur Beurteilung der Anpassung erfolgt.

D-ICP D-ICP
Resonator | RKP 1 Oszillator . RKP 1 Resonator

'+_+Q//+_+ I

:\:K 50Q X:/

Schnittstellen

Abbildung 6.2 Schematisches Aufbaukonzept des Plasmaquellenmoduls
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6.2.1 Funktionsprinzip des idealen Doppel-ICP-Resonators

Das Funktionsprinzip dieses Resonators ist in Abbildung 6.3 dargestellt.

18mm
+—r
koaxiale -uW koaxiale -pwW
Einspeisung ~ Einspeisung
(@ @ @] »
® ® B-Feld
a) b)

T Uw
i R
koaxiale -pW koaxiale -pwW
V’ Einspeisung Einspeisung
@ @ @| » R
@ ) B-Feld ) B-Feld
Plasmastrom (sehr schwach) Plasmastrom (intensiv)
<) d)

Abbildung 6.3 Elektrische Ersatzschaltung und Ziindablauf bei einem einzelnen Doppel-ICP -Resonator

Ein monolithischer Kupferblock ist mit zwei Bohrungen versehen, die durch einen diinnen
Schlitz miteinander verbunden sind. Der Innenleiter der koaxialen Zuleitung wird zentral
durch den Block hindurchgefiihrt und auf der gegeniiberliegenden Seite des Schlitzes
kontaktiert. Das Gebilde besitzt die Eigenschaften eines elektrischen Resonators, dessen
Induktivitat und Kapazitat durch die Bohrungen bzw. den Schlitz entstehen. Abbildung 6.3b
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zeigt den mechanischen Aufbau und Abbildung 6.3a das elektrische Aquivalent. Wird der
Resonator mit einem Sinussignal angeregt, entstehen auf der Innenseite der Bohrungen
Wandstrome, die zur Ausbildung eines Magnetfeldes fiihren, das durch beide Bohrungen
hindurchtritt. Das Prozessgas wird, in Quarzrohren hermetisch gekapselt, durch dieses
Magnetfeld hindurchgeleitet. Ein neutrales Gas ware auf diese Weise nicht zum Durchbruch
zu bringen. Dies gelingt nur dann, wenn im Gas eine ausreichend hohe Anzahl bewegter,
freier Ladungstrager existiert, die sich durch ein B-Feld beschleunigen lassen (Lorentzkraft).
Dazu wird mittels einer Hochspannungsquelle ein kurzzeitiger, elektrischer Felddurchbruch
herbeigefihrt (siehe Abbildung 6.3c). Aus den StoRreaktionen beschleunigter Ladungstrager
mit neutralen Gasatomen resultiert dann eine Kettenreaktion, die zu einer stabilen
Plasmaentladung fihrt, welche ausschlieBlich durch den Mikrowellengenerator versorgt
wird (siehe Abbildung 6.3d). Ist das Plasma einmal gezlindet, besteht die Hauptaufgabe des
Resonators darin, die elektrische Impedanz des Plasmas an die Generatorimpedanz (z.B.
50 Q) anzupassen, sodass ein bestmoglicher Leistungstransfer stattfinden kann.

6.2.2 Nichtlinearitdt und Modenverhalten des Plasmas im Doppel-ICP-Resonator

Abschnitt 6.2.1 schildert einen idealisierten Ablauf, der in der Realitdt von weiteren,
storenden Effekten begleitet wird und daher nicht immer sicher eintritt. Die folgenden
Erlduterungen geben einen Einblick in das komplexe Zusammenspiel zusatzlicher Faktoren:

In [Kihn12, S. 24ff] wurde beschrieben, wie sich das Plasma fiir die elektrische Speisung als
nichtlineare, komplexe Impedanz auffassen lasst. Die Plasmaimpedanz ist unter anderem
Ausdruck der Elektronendichte des Mediums und damit allen plasmaphysikalischen
Abhangigkeiten dieser GroRe unterworfen. Dazu zahlen die Art des Gases, der Druck und der
Gasfluss. Die Nichtlinearitat zeigt sich anhand der Leistungsabhdngigkeit der
Plasmaimpedanz. Nach der Zindung ist die Plasmaimpedanz elektrischer Bestandteil des
Resonators und verandert dessen Resonanzfrequenz, Gilte und folglich auch die
Eingangsimpedanz betrachtlich. Um eine effiziente Leistungsiibertragung vom Generator
zum Plasma zu gewabhrleisten, ist die Resonatoreingangsimpedanz durch ein Anpassglied an
den Generatorausgang, im konkreten Fall 50 Q, anzupassen. Wie erwahnt variiert die
Plasmaimpedanz mit den physikalischen Parametern. Universelle Anpassung ist demnach
nur mit einem dynamischen Anpassnetzwerk zu leisten, das jedoch im Plasmaquellenmodul
vorerst nicht integrierbar ist. In Absprache mit dem anwendenden Industriepartner werden
stattdessen feste Prozessparameter (siehe Tabelle 6.2) definiert, flir die ein statisches
Anpassglied entworfen wurde.

Tabelle 6.2 Prozessparameter fiir den PEALD-Versuch

Art des Gases Sauerstoff
Gasfluss je Rohrchen 70 sccm
Druck 50 Pa
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Die Festlegung der Prozessparameter eliminiert drei variable GroRen. Bestehen bleibt
allerdings der nichtlineare Charakter des Plasmas. Da die Struktur des Anpassnetzwerks sehr
einfach ist (siehe Abbildung 6.6a), erfolgt die Dimensionierung empirisch. Fiir einen
angepassten Resonator zeigt Abbildung 6.4 die Messungen der absorbierten Leistung Pg,s =
Pyin — Prick als Funktion der Frequenz bei finf verschiedenen Pegeln hinlaufender Leistung

Phin-
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Abbildung 6.4 Absorptionsverhalten des Resonators fiir verschiedene Frequenzen und Eingangsleistungspegel

Man kann deutlich drei Bereiche unterscheiden, in denen unterschiedlich viel Leistung im
Resonator absorbiert wird und das Plasma verschieden hell aufleuchtet. Um den Ubergang
von einem zum nachst hoheren Zustand zu vollziehen, muss im Resonator eine minimale
Leistung P, absorbiert werden. Tabelle 6.3 fasst die wesentlichen Merkmale dieser drei
Plasmazustande zusammen. Die zugehorigen Reflexionsfaktoren werden auf Basis der hin-
und riicklaufenden Leistungen bei 2,45 GHz gemaR Gl. (6.1) berechnet.

o= (61
hin
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Tabelle 6.3 Charakterisierung beobachteter Plasmazustdnde

Plasmazustande

1 2 3
|| bei 2,45 GHz 0,971 0,88 0,22
Pl >0 W 4 W 16 W
Leuchtintensitit O @) (]
(keine) (dunkel) (hell)
vermuteter = CCP ICP

Plasmamode

Obwohl derzeit nicht bewiesen, liegt die Vermutung nahe, dass es sich bei Zustand 2 und 3
um einen CCP- bzw. ICP-Plasmamode handeln kdnnte. Die theoretische Existenz beider
Moden wurde anhand von Simulationen in [Port13] nachgewiesen. Der endglltige Beweis
darliber ware Uber die Bestimmung der Elektronendichte zu fiihren, die flir ICP-Plasmen um
zwei GroBenordnungen Uber der von CCP-Plasmen liegt [Keud13,S. 195]. Wird ein ICP-
Plasma gezlindet, geschieht dies stets Uber den Zwischenschritt eines CCP-Plasmas
[Keud13, S. 192ff].

Abbildung 6.4 zeigt auBerdem, dass eine optimale Anregungsfrequenz?®? existiert, die sich mit
steigender absorbierter Leistung erhoht. In diesem Verhalten duBert sich die Nichtlinearitat
des Plasmas. Beide Faktoren, ausreichende Leistungsreserve und optimale Anregungs-
frequenz miissen gegeben sein, um in den Zustand 3 zu gelangen und dabei mdglichst viel
Leistung im Doppel-ICP-Resonator mit Plasma zu absorbieren.

6.2.3 Oszillator

Im vorhergehenden Abschnitt wurde die Notwendigkeit einer ausreichend hohen
Generatorleistung fiir einen stabilen Plasmabetrieb herausgearbeitet. Abbildung 6.4 zeigt,
dass dafiir mindestens 25 W am Resonator verfligbar sein miissen. Aus Kapitel 4 ist bekannt,
dass der kreuzgekoppelte Leistungsoszillator diesen Pegel liefern kann. Es ist jedoch wenig
sinnvoll, auf eine elektronische Frequenzsteuerung zurlickzugreifen, da eine entsprechend
hohe Leistung damit nur in einem sehr kleinen Frequenzbereich zu erzeugen ist.
Abbildung 6.5 zeigt den Oszillator, wie er im Plasmaquellenmodul verbaut ist. Das Layout
entspricht dem von Prototyp 3, jedoch ohne Varaktoren. Stattdessen wird L, durch eine
Mikrostreifenleitung an gleicher Stelle realisiert.

11 Aus Messungen der S-Parameter im Leerlauf ermittelt

12 die Frequenz, bei der die maximale Leistung im Resonator mit Plasma absorbiert wird.
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Abbildung 6.5 Leistungsoszillator des Plasmaquellenmoduls

6.2.4 Richtkopplerplatine (RKP)

Diese Leiterplatte dient der Verbindung von Oszillator und Resonator und ist in jedem Modul
doppelt vorhanden (Abbildung 6.6). In der mittleren von drei Metalllagen verbirgt sich ein
Richtkoppler zur Auskopplung eines Teils von vor- und riicklaufender Leistung. Damit ist die
absorbierte Leistung im Plasma im Betrieb messbar. Auf der Platinenoberseite ist auch das
Anpasselement untergebracht, das lediglich aus einem induktiven Kurzschluss besteht
(Abbildung 6.6a).
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Gleichrichter > 50 Q
c Vorlauf Ricklauf Richtkoppler
o
1 l zum
T Resonator
Osz.
-
-
UVOI‘
U Anpassglied
a) b)

Abbildung 6.6 3-lagige Richtkopplerplatine mit 50 Q
Triplate-Koppler, Leistungsmesseinrichtung
und Anpasselement

a) obere Lage
b) mittlere Lage
c) untere Lage

c)

6.2.5 Wechselwirkung zwischen Leistungsoszillator und Resonatoren

In den vorangegangenen Abschnitten wurden Oszillator und Resonator als separate
Teilelemente beschrieben und elektrisch charakterisiert. Dabei ist wichtig zu bemerken, dass
sich die dortigen Betrachtungen ausschlieflich auf stationdre Zustdnde beziehen. Eine
vollstdndige Berechnung des dynamischen Verhaltens des Gesamtsystems aus Oszillator und
Resonator mit Plasma wirde ein genaues elektrisches Plasmamodell voraussetzen. Zwar
wird in [Kdhn12,S. 28ff] bereits eine Methode zur Modellierung der nichtlinearen
Plasmaimpedanz eines CCP-Plasmas vorgestellt, sie kann in der dortigen Form aber nicht
angewendet werden. Fiir ein ICP-Plasmamodell wire, neben dem Ubergang vom Leerlauf
zum CCP-Zustand, ein weiterer Ubergang vom CCP- in den ICP-Zustand zu beriicksichtigen.
Sind nun, wie in unserem Fall, auBerdem zwei separate Plasmalasten tiber den Oszillator
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verkoppelt, spielt auch die statistische Verzogerung eine Rolle, die zwischen den beiden
Ziundvorgangen liegt [Kihn07], [Link05]. Eine addquate Modellierung ist also nicht trivial. Im
Folgenden werden die komplexen dynamischen Abldufe in stationdre Teilschritte unterteilt.
So lassen sich die Vorgange leichter analysieren und Schliisse fiir geeignete
SchaltungsmaRBnahmen ableiten.

Abfolge von Plasmazustdnden:

In Abschnitt 6.2.2 wurde bereits erwahnt, dass die Ziindung von ICP-Plasma immer (iber den
Zwischenschritt eines CCP-Plasmas geschieht. Fiir die folgenden Uberlegungen wird
angenommen, dass es sich bei den Zustanden 2 und 3 aus Tabelle 6.3 tatsachlich um CCP-
bzw. ICP-Moden handelt. Die Untersuchungen in [Kiihn07] und [LinkO5] haben gezeigt, dass
die zur Plasmaziindung notwendige elektrische Feldstarke einer statistischen Verteilung
unterliegt und bei jeder Ziindung etwas variiert. Ubertrdgt man diese Erkenntnis auf die
beiden Doppel-ICP-Resonatoren des Plasmaquellenmoduls, kann gefolgert werden, dass die
Ubergdnge zwischen den Zustinden in Tabelle 6.3 fiir beide Resonatoren stets zu
unterschiedlichen Zeiten stattfinden und demnach als getrennte Ereignisse betrachtet
werden konnen. Abbildung 6.7 zeigt sechs mogliche Zustandskombinationen (Z. 1 bis Z. 6),
die aufgrund dieser Uberlegungen in fiinf Schritten durchlaufen werden miissen, um in
beiden Resonatoren vom ungeziindeten in den Zustand 3 zu gelangen. Dabei sind zwei
verschiedene Schrittabfolgen vorstellbar.

Ausgangspunkt sind zwei Resonatoren ohne Plasma (a). Nach Zufiihrung von Hochspannung
und ausreichend Mikrowellenleistung ziindet CCP-Plasma in einem der Resonatoren (b). Im
darauffolgenden Schritt kann entweder in beiden Resonatoren CCP-Plasma brennen oder
aber ICP-Plasma in einem und weiterhin kein Plasma im anderen Resonator (c). Die folgende
Zustandsanderung fihrt in jedem Fall zu ICP-Plasma in einem, sowie zu CCP-Plasma im
anderen der beiden Resonatoren (d). Im finalen Zustand brennen schlieRlich in beiden
Resonatoren ICP-Plasmen (e).
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/ AN
c) 2.3 2.4
d) 2.5
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e) Z.6

Abbildung 6.7 Mdgliche Abfolge stationdrer Plasmazustédnde wdhrend des Ziindvorgangs

Vereinfachte Load-Pull Analyse:

Die Uberginge zwischen den Plasmazustinden sind nur dann moglich, wenn in den
jeweiligen Resonator ausreichend Mikrowellenleistung eingespeist wird (siehe Abschnitt
6.2.2). Es sei daran erinnert, dass der Leistungsoszillator fliir symmetrische 50 Q Lasten an
beiden Ausgangen dimensioniert wurde, eine Lastbedingung, die etwa im Endzustand (e) in
Abbildung 6.7 vorliegt. Sie wird jedoch erst nach Durchlaufen der Zustande (a) — (d) erreicht.
Es ist also nicht sicher, ob auch fir die zwischenzeitlichen Lastzustiande genug
Mikrowellenleistung an den Resonatoren verfligbar ist, um einen Wechsel in den nachsten
Plasmazustand zu erreichen. Diese Frage soll anhand einer vereinfachten Load-Pull
Simulation beantwortet werden. Im elektrischen Modell werden dazu die Oszillatorausgange
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mit den Eingangstoren der Richtkopplerplatinen verbunden, fiir die zunachst ein EM-Modell
erstellt wird. Die beiden Ausgangstore werden mit den Reflexionsfaktoren I'; und I, gemaR
den sechs Kombinationen in Tabelle 6.4 abgeschlossen. Da zwar die Betrage der
Reflexionsfaktoren, nicht aber deren Phasen ¢; und ¢, bekannt sind, werden in einem
Schleifendurchlauf alle Phasenkombinationen im Abstand von 10° gebildet und die in den
Resonatorimpedanzen absorbierten Leistungen P,ps; und Py, berechnet. Aus der
Gesamtheit aller Kombinationen werden die minimale und die maximale Leistung bestimmt,
mit der zu rechnen ist. In Tabelle 6.4 sind die Werte dargestellt, die sich aus der Simulation
fir Uppc=32V ergeben. Alle Zustandsiubergange sind mit einem Paar Pfeile
gekennzeichnet, in denen die jeweils erforderliche Mindestleistung gemaR Tabelle 6.3
eingetragen ist. Griin gefarbte Pfeile mit durchgangiger Kontur markieren, dass im jeweiligen
Resonator ausreichend Leistung fiir den Zustandslibergang eingespeist wird. Bei roten
Pfeilen mit gestrichelter Kontur ist das nicht der Fall. Bei der Darstellung wird optimistisch
von einer maximalen Leistungsabsorption ausgegangen. Ein erfolgreicher Zustandsiibergang
kann nur erfolgen, wenn beide Pfeile griin gefarbt sind. Dies ist jedoch fiir keinen der
Uberginge der Fall.

Tabelle 6.4 Verfiigbare Resonatorleistungen bei verschiedenen Kombinationen stationdrer Plasmazusténde

Resonator 1 Resonator 2
Plasmazustand| [T} | Paps1 (W) Pt;bs (W) I | Paps2 (W) P(ll\bs (W)
minimal | maximal minimal | maximal
1 0,97 0 1,5 , 0,97 0 1,8
2 0,88 2,2 5,0 0,97 0,6 1,5 )
g 0 W
¥ Vo
3 0,88 2,2 5,8 — §0,88 2,3 4,5 f/:\]:
e ¥
- <y Uy,
I N, N,
4 022| 6,5 28,6 2 0,97 0,7 1,7
| 7N
5 0,22 9,8 28,6 0,88 2,9 6,8

Alml\
=
6 0,22| 25,1 28,6 0,22| 23,9 306 | v
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Schlussfolgerungen fiir den Modulaufbau:

Beim direkten Zusammenschluss des Oszillators mit den Resonatoren kann darin kein
mutmaRlicher, stationdrer ICP-Zustand erreicht werden. Es ist klar geworden, dass in beiden
Resonatoren nur dann ein Plasma im gewilinschten Zustand 3 sicher geziindet wird, wenn
beide Oszillatorausgdange von Anbeginn mit niedrigen Reflexionsfaktoren abgeschlossen
werden. Um diese Forderung unabhangig vom momentanen Plasmazustand zu
gewahrleisten, wurden zwischen den Oszillatorausgangen und der Richtkopplerplatine
Mikrowellenisolatoren eingesetzt (siehe Abbildung 6.8).

D-ICP D-ICP
Resonator ; RKP Isolator ; Oszillator . Isolator RKP . Resonator
b PR DS 72N N ) Ll
v v ad i N I e el B

ek\K\\\\le;//////ﬂs

Schnittstellen

Abbildung 6.8 Schematisches Aufbaukonzept des Plasmaquellenmoduls mit Mikrowellenisolatoren

6.2.6 Modulaufbau

Bei der Entwicklung des Plasmaquellenmoduls sind neben den HF- und plasmatechnischen
Aspekten auch Fragen der Kiihlung und Vakuumdichtigkeit zu beriicksichtigen. AulRerdem ist
eine gute lIsolation der Hochspannungsziindvorrichtung notwendig. All diese, zum Teil
kontraren Anforderungen sind sehr eng miteinander verflochten und miissen auf kleinstem
Raum umgesetzt werden. Den daraus entstandenen Konstruktionsentwurf zeigt
Abbildung 6.9a. Auf der Moduloberseite befinden sich der Einlass fir die
Prozessgaszufiihrung, darunter die elektrische Schnittstelle zur DC-Versorgung der HEMTs
sowie die analogen Leistungsmessausgange. Zur Temperaturiiberwachung des Oszillators ist
ein Thermoelement vorgesehen. Oszillator und Resonatoren werden separat wassergekiihlt.
Die vertikal angeordneten Richtkopplerplatinen verbinden sie. In einer Zwischenebene
befinden sich die Elektroden fiir die Hochspannungsziindung. Als Quelle dient ein externer
1 kV Hochspannungsziindinverter.
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—— Prozessgaszufiihrung

= elektr. Schnittstelle

Gasverteilkammer

Ax Quarzréhrchen
) . Leistungsoszillator
Oszillatorkiihlung = N
HV-Ziindung
Richtkopplerplatinen
Resonatorkiihlung
Resonatoren

Vakuumflansch
4x Plasmastrom

a) b)

Abbildung 6.9 Einzelnes Plasmaquellenmodul auf 100 mm Vakuumflansch;
a) Konstruktionsentwurf [QSEN16]; b) Foto des Prototyps

6.3 Aufbaukonzept einer vierfach Matrixquelle

Bei der Konstruktion des einzelnen Plasmaquellenmoduls wird ein minimales Rastermal’ von
18 mm umgesetzt. Fir den Prototyp der Matrixanordnung miissen die Module in einem
etwas weiteren Raster angeordnet werden. Ursache dafiir sind einige ungelOste,
konstruktive Fragen, die mit der Geometrie der bestehenden Beschichtungsanlage
zusammenhdngen. Abbildung 6.10a zeigt den Entwurf einer Anordnung von vier
Plasmaquellenmodulen in einer Matrix auf einem 160 mm - Flansch. Die Prozessgas-
versorgung geschieht Uber eine spezielle Verteilerbaugruppe, die in Abbildung 6.10b
erkennbar ist.
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Abbildung 6.10 Anordnung von vier Plasmaquellenmodulen in einer Matrix [QSEN16]
a) Konstruktionsentwurf b) Foto des Prototyps

6.4 PEALD-Prozessergebnisse

Der Funktionsnachweis wurde durch PEALD-Abscheidungsversuche erbracht. Zum ersten
Mal wurde ein solcher Prozess mit einer integrierten Mikrowellenmatrixquelle durchgefiihrt.
Im Versuchsprozess wurde dazu die Abscheidung von Al;0s aus der metallorganischen
Precurserverbindung Trimethylaluminium (TMA) erprobt. In einem wiederkehrenden
mehrstufigen Ablauf wird ein Schichtwachstum hervorgerufen, das etwa einer Atomlage pro
Zyklus entspricht [Foes14]. Die Verteilung der Schichtendicken (iber einer Flache kann durch
spektroskopische Ellipsometer bestimmt und dargestellt werden. Mit Hilfe dessen kénnen
zwei wesentliche ProzessgroRen bestimmt werden, die prozentuale Abweichung von der
mittleren Schichtdicke (Uniformitat) und die Wachstumsrate pro Zyklus.

6.4.1 Analyse der Abscheidungen einer Einzelquelle

Abbildung 6.11 zeigt die Al,03-Schichtdicke auf einem 8“-Siliziumwafer, der mit einem
einzelnen Plasmaquellenmodul beschichtet wurde. Um den Mittelpunkt herum erkennt man
einen homogenen Bereich von etwa 100 mm Durchmesser (= 4“), in dem Schichtdicken von
25 nm mit 2% Uniformitat gemessen werden, was als guter Standard gilt [SEN16]. Betrachtet
man die Gesamtflache, sinkt die durchschnittliche Schichtdicke auf unter 21 nm und die
Uniformitat verschlechtert sich auf 24%. Die Schicht wachst mit einer Rate von
0,82 A / zyklus®3.

13 A — Einheit Angstrém; 1A = 1071%m
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X [mm] Surface [%]
G0 S0 0 s 10 15105 0
25.0
-5
225
E
ED A
= - 200
50
- 175
100
[1,1] Cau-AL203 (TALD): THICKN 15.0

Abbildung 6.11 Al>Os- Schichtdickenmessung nach Beschichtung mit einzelnem Plasmaquellenmodul [SEN16]

6.4.2 Analyse der Abscheidungen einer Vierfach-Matrixquelle

Das Ergebnis der Schichtdickenmessung unter Verwendung einer Vierfach-Matrixquellen ist
in Abbildung 6.12 zu sehen. Es zeigt sich, dass die Al,03-Schichtdicke auf einem 8-
Siliziumwafer in diesem Fall 28 nm betragt und mit einer deutlich verbesserten Uniformitat
von 2% Uber der Gesamtflache abgeschieden wird. Bezliglich des Standardprozesses mit
CCP-Quelle in [SEN16] wird damit sogar eine um 0,5% bessere Uniformitat erreicht. Die
Wachstumsrate erhoht sich 0,94 A / Zyklus.

28.00

PLE

27.50

[1,1] Cau-AlZ03: THICKNESS

Abbildung 6.12 Al203- Schichtdickenmessung nach Beschichtung mit Matrixplasmaquelle [SEN16]

Damit ist gezeigt, dass die Matrixanordnung einzelner Plasmaquellenmodule tatsachlich zur
Hochskalierung der Behandlungsflache eingesetzt werden kann.
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7 Zusammenfassung und Ausblick

Durch die Kopplung leistungsfahiger = Mikrowellengeneratoren mit  anderen
Funktionsbaugruppen lassen sich innovative Systeme mit einzigartigen Eigenschaften
verwirklichen. Die vorliegende Arbeit zeigt die Entwicklung eines solchen Systems anhand
einer hochkompakten Plasmaquelle, die zur grof¥flachigen Abscheidung dinnster Al;Os-
Schichten dient. Sie kann dadurch dem aktuell herrschenden Mangel an Generatoren zur
platzsparenden Erzeugung hoher Mikrowellenleistungen ein praxistaugliches Konzept
entgegenstellen.

Ausgehend von einer Erhebung zum aktuellen Stand der Technik wird ein
Mikrowellengenerator nach dem Prinzip eines Leistungsoszillators realisiert. Als Basis fur die
Schaltungsentwicklung dient der klassische, kreuzgekoppelte Oszillator. In einer
eingehenden Analyse wird gezeigt, dass dessen urspriingliches Schaltungskonzept nicht zur
Realisierung eines Leistungsoszillators geeignet ist. Besonders die groRen Transistor-
kapazitaten verandern die Signalphase sehr stark, sodass die maximale Oszillationsfrequenz
weit unterhalb der gewilinschten 2,45 GHz bleibt. Aus dieser Feststellung heraus wird die
neue Schaltungstopologie eines differentiellen Leistungsoszillators mit phasenkorrigiertem
Rickkoppelnetzwerk vorgeschlagen. Damit lassen sich der Betrag und die Phase des
rickgekoppelten Signals korrekt einstellen und gleichzeitig optimale Lastanpassung am
Transistor gewahrleisten. Ein speziell entwickelter Algorithmus liefert in guter Naherung die
dafiir notwendige Dimensionierung der Netzwerkelemente.

Anhand von insgesamt drei unterschiedlichen Prototypen mit GaN-HEMT des FBH wird der
Nachweis Uber die Funktionsfahigkeit des neuen Schaltungskonzepts erbracht. Darunter sind
sowohl Varianten mit fester als auch mit manuell und elektronisch einstellbarer
Oszillationsfrequenz.  So  lasst sich  erstmals die Frequenzabhangigkeit der
Oszillatoreigenschaften charakterisieren. Dabei zeigt sich, dass die Schaltung einen hohen
Leistungspegel im Bereich der Transistorsattigungsleistung liefern kann. Abgesehen von der
fehlenden elektronischen Frequenzsteuerbarkeit werden damit dhnliche Leistungsmerkmale
erzielt wie bei Verstarkerkaskaden mit identischen Endstufentransistoren. Der Flachenbedarf
reduziert sich demgegentiber auf ein Zehntel.

Zur Realisierung der elektronischen Frequenzsteuerbarkeit werden die Anforderungen und
Funktionsmechanismen von Varaktoren untersucht, die bei Grolisignalaussteuerung
malgeblich sind. Aus diesen Erkenntnissen leiten sich Bewertungskriterien flr die Auswahl
passender Varaktorbauelemente ab. Zum Einsatz kommen SiC-Schottkyvaraktoren. Im
Ergebnis wird erstmals ein 30 W Leistungs-VCO fiir das 2,45 GHz ISM-Band vorgestellt.

Nach Auswahl einer geeigneten Resonatorstruktur zur Plasmaanregung wird die Integration
von Leistungsgenerator und Resonatoren in ein bisher einzigartiges, kompaktes Einzelmodul
beschrieben. Die Bauweise ist auf einen minimalen Flachenbedarf hin optimiert, sodass sich
beliebig viele Module in einem Array anordnen lassen. Eine Matrixquelle aus vier Modulen
wird realisiert und beim Projektpartner zum Zwecke der PEALD-Abscheidung in Betrieb
gebracht. Am Schluss der Arbeit werden die Ergebnisse der Abscheidungsversuche von Al,03
gezeigt. Sie belegen, dass der PEALD-Prozess durch den Einsatz einzelner, verteilter
Plasmaquellen gut skaliert werden kann. Dank integriertem Mikrowellenleistungsgenerator
konnen damit diinnste Schichten so homogen auf groRReren Flachen erzeugt werden, wie es
bisher nicht moglich war.
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Zuklinftig erscheint es sinnvoll, das Prinzip des Leistungsoszillators mit phasenkorrigiertem
Rickkoppelnetzwerk auch auf andere Frequenzbereiche zu Ubertragen. Besonders im THz-
Bereich stehen Schaltungsdesigner beim Oszillatorentwurf heute vor einem vergleichbaren
Problem. Fortwahrend wird versucht, die Betriebsfrequenz mit dem technologischen
Fortschritt zu erhdhen. Zwangslaufig wird dabei immer mit verhaltnismaRig groRen
Transistoren operiert. Die Leistungsverstarkung der Transistoren ist so gering, dass zur
Signalanhebung eine Vielzahl platzaufwandiger Verstarkerstufen notwendig sind. Umso
wichtiger ist es, bereits im Oszillator einen hohen Leistungspegel zu erzeugen. Diese Arbeit
liefert die Methodik dafur.

Neue Impulse erhalten gegenwartig die Entwicklungen auf dem Gebiet der BST-Varaktoren.
Es ist denkbar, dass sich diese Technologie als Alternative zu Halbleitervaraktoren etabliert.
Sie eignen sich insbesondere bei hohen Signalamplituden und kdénnten die Eigenschaften
von Leistungs-VCOs perspektivisch verbessern. Sowohl bei Dinnschicht- als auch bei
Dickschichttypen ist eine Tendenz zu wachsenden Giiten und Kapazitdatsverhaltnissen
erkennbar [Paol15], [Maunel1l]. In Zukunft wird sich damit der steuerbare Frequenzbereich
des VCO vergroBern und die Ausgangsleistung steigern lassen.

Eine besonders breitbandige Variante des Leistungsozillators ist vorstellbar, indem weitere
Elemente des Riickkoppel- und Anpassnetzwerks durch Varaktoren ersetzt werden. Korrekt
angesteuert, lieRen sich (iber einen weiten Frequenzbereich die Phasen- und
Amplitudenbedingung sowie eine optimale Lastimpedanz des Transistors einstellen. Die
Schaltungsflache kdnnte weiterhin sehr gering bleiben.

Auch das Plasmaquellenmodul selbst ware durch den Einsatz grosssignaltauglicher
Varaktoren um eine wesentliche Funktionalitat erweiterbar. Mit einem dynamischen
Anpassnetzwerk am Resonator lieRen sich die bisherige Beschrankung der Prozessparameter
aufheben und die Quelle potentiell fiir eine Vielzahl weiterer Prozesse einsetzen. Fir die
Anwendung ware dies sehr attraktiv.
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Anhang

Anhang

A.1 GroBenvergleich aktueller VCO / Verstarker-Modulkombinationen

Abhangig von der maximalen Ausgangsleistung einer VCO / Verstarkerkaskade besteht diese
aus unterschiedlich vielen Verstdarkerstufen und nimmt folglich unterschiedlich viel
Schaltungsflache ein. Je hoher die Maximalausgangsleistung, desto hoher auch der
Flachenbedarf. Basierend auf dem aktuellen Angebot von Generator- und
Verstarkermodulen der Hersteller Kuhne Electronic und Mini-Circuits zeigt Tabelle A.1 die
GroRenverhadltnisse von Kaskaden mit unterschiedlichen Maximalausgangsleistungen bis
etwa 300 W. Als malfigebliche SchaltungsgroRen wurden die Gehduseabmessungen der
Module herangezogen.

Tabelle A.1 Vergleich kommerzieller Verstdrkerkaskaden (Stand 09.2015)

Nr.  Oszillator bzw. Generator 1.PA-Modul Kaskade
Modulbezeichnung  Pout A Modulbezeichnung Pout A Pout A
(Hersteller) (dBm)  (cm?) (dBm)  (cm?) (W) (cm?)

1 JTOS-ED8878C/1 115 1.5 KU PA BB 005250-2A 33 48 2 49.5
(Mini-Circuits) (Kuhne Electronic)

2 JTOS-ED8878C/1 11.5 1.5 KU PA BB 003250-6A 37 99.2 5 100.7
(Mini-Circuits) (Kuhne Electronic)

3 JTOS-ED8878C/1 11.5 15 KU PA 230270-8A 38.5 100 7 101.5
(Mini-Circuits) (Kuhne Electronic)

4 KU SG 2.45 25A 44 104.2 - - - 25.1 104.2

Signalgenerator
(Kuhne Electronic)

5 JTOS-ED8878C/1 11.5 15 KU PA BB 070270-80A 49 171 79.5 172.5
(Mini-Circuits)

6 KU SG 2.45 25A 44 104.2 KU PA 240250-250 CU  54.8 288.8 302 393
Signalgenerator

(Kuhne Electronic)

7 JTOS-ED8878C/1 11.5 1.5 ZHL-30W-262+ 43.6 1374 23 138.9
(Mini-Circuits) (Mini-Circuits)

8 JTOS-ED8878C/1 11.5 1.5 ZHL-100W-242+ 50.1 167.9 102.3 178.4
(Mini-Circuits) (Mini-Circuits)
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Anhang

A.2 Transistordaten

Cree Transistoren, Serie CGH60xxxD

Die Ubersicht basiert auf den Produktdatenblattern [Creel] - [Cree5] sowie den elektrischen
GroRsignalmodellen der Serie CGH60xxx4.

Tabelle A.2 Simulationsbasierte Load-Pull-Ergebnisse Cree Transistoren CGH60xxxD

60008D

f (GHz) 2.45
Up,oc (V) 32
Ug,oc (V) -2.9
ls (MA) 1755
Ipq (MA) 72.8
lgsat (MA) 0.198
Psat (W) 12.55
max. PAE (%) 71.5
G. (dB) 22
Cos (pF) 0.5
Coep (pF) 0.1
Ces (pF) 2.5
ltr (um) 820
brr (um) 920

60015D
2.45
32
-2.9
2924
121
0.4
20.72
70.85
22.5
0.9
0.2
4.1
1060
920

CGH
60030D
2.45
32
-2.9
5849
243
0.682
41.46
74.1
22
1.7
0.4
8.2
1660
920

60060D
2.45
32
-2.9
11700
485
1.404
70.53
74.89
21.5
3.5
0.8

17
2860
920

60120D
2.45
32

-2.9
23390
970
3.03
126.31
74.08
21.5
7.7

1.5

34
5260
920

1 Informationen zum benutzten ADS Design-Kit: “Name: CGH60_r6, Version: 1, Date: Thu Sep 01 15:32:43 2011, Description: cgh60_r6 die

models, Revision: Initial revision”
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FBH GAN-HEMT

Die Ubersicht basiert auf den elektrischen GroRsignalmodellen.

Tabelle A.3 Simulationsbasierte Load-Pull-Ergebnisse des FBH GaN-HEMT (Referenzebene Die)

Anzahl Tr.-Zellen 1 2 3 4 5 6

f (GHz) 2.45 2.45 245 245 2.45 245
Up,oc (V) 32 32 32 32 32 32
Ug,oc (V) -2.18 -2.18 -2.18 -2.18 -2.18 -2.18
Is (mA) 1429 2858 4286 5715 7144 8573
Ioa (MA) 62.2 124 187 249 311 373
lgsat (MA) - - - - - -

Psat (W) 8.65 17.3 26.0 34.6 43.3 51.9
max. PAE (%) 66.1 66.1 66.1 66.1 66.1 66.1
Cos (pF) 1.01711 2.03422 3.05133 4.06844 5.08555 6.10266
Cap (pF) 0.1422 0.2844 0.4266 0.5688 0.711 0.8532
Cas (pF) 2.36 4.72 7.08 9.44 11.8 14.16
lre (um) 650 1050 1450 1850 2250 2650
brr (um) 1100 1100 1100 1100 1100 1100
Anzahl Tr.-Zellen 7 8 9 10 11

f (GHz) 2.45 2.45 2.45 245 2.45

Up,oc (V) 32 32 32 32 32

Ug,oc (V) -2.18 -2.18 -2.18 -2.18 -2.18

Is (mA) 10000 11430 12860 14290 15720

Ioa (MA) 436 498 560 622 685

lgsat (MA) - - - - -

Psat (W) 60.6 69.2 77.9 86.5 95.2

max. PAE (%) 66.1 66.1 66.1 66.1 66.1

Cos (pF) 7.11977 8.13688 9.15399 10.1711 11.18821

Cap (pF) 0.9954 1.1376 1.2798 1.422 1.5642

Cas (pF) 16.52 18.88 21.24 23.6 25.96

It (Lm) 3050 3450 3850 4250 4650

brr (um) 1100 1100 1100 1100 1100
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A.3  Knotenspannungsanalyse des klassischen, kreuzgekoppelten Oszillators

Die Berechnung des Gleichungssystems wurde mit der Software Mathematica durchgefiihrt.
Der Code zur Losung des Gleichungssystems GS ist im Folgenden abgebildet.

1

R+sL2+8L3+ =
=CL

1 1
GS - Solve[{[scds+ E] U10 + gm U20 + & Cgd (U10 - U20) +
I

US0 - U20) .- & Cgs U20
i1 { ) gs .

(U10 - U60) == 0, s Cgd (U10 -U20) + [

1

R+s5L2+8L3+ =
=CL

1
sL1

s Cgd {U40 - U30) +

1
{UG0 - U30) -- = Cgs U0, [s Cds + E] ULl + gm U30 + s Cgd (U410 -U30) + (U40 - Us0y == 0,
I

1

R+sL2+sL3+ =
5CL

1

1

(U0 - U30), -ie+ I —

R+sL2+sL3+ %
:

sL1

ie+

1 {U10 - Ué0) == [ {U40 - Us0) ==

sL1

(uso _uzn)}, {U10, U20, U30, U40, USO0, usn}]:

Ul0 = Ul0 f. GEL[1]1]:
20 = U20 4. GS[[1]1]1:
U30 = U30 f. GEL[1]1]:
U40 = 40 /. GS[[1]]:
Us0 = Us0 /. GS[[1]1]:
U6l = Ued /. GS[[1]]1:

vad - simplify| ———_]:
h wly[(usn-u&n)]'

s5=Ta:
Yddc = ComplexExpand [Ydd]:

Yddr - Simplify[ToExpression[StringReplace [ToString[Yddc, InputForm], "I" - "0"]1]1]

. Yadc- Yadr
Yadi = s:.mhty[ 7]
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A.4 Modellparameter des FBH GaN-HEMT

Inhalt der Parameterdatei:

I Parameter von der Scheibe GBT10-02 5x8x250-SFP-3 5s5 bei 2 GHz auf Flansch
BEGIN BDTA
% Sample ldsmod Igmod Capmod IpkO Vpks

60 0 1 2 0.579888 -1.10276

% Dvpks P1 P2 P3 Alphar Alphas
0.395683 0.91563 -0.0875883 0.296414 0.000596752 1.02483

% Lambda B1 B2 LsbO Vtr Cds
0.00823381 0 3 0.007 200 1.01711e-12

% Cgspi CgsO Cgdpi Cgd0 Cgdpe P10
2.36e-12 8.193e-13 1.422e-13 2.26512e-14 0 5.93289

% P11 P20 P21 P30 P31 P40
2.90663 0.357243 0.339013 0.357243 0.339013 5.93289

% P41 P111 lj Pg Vjg Rg
2.90663 0.0407474 0.0862127 21.6661 1.43398 0.791

% Rd Rs Ri Rgd Lg Ld
1.836 0.6985 0.205526 83.3133 7.259e-11 7.407e-11

% Ls Tau Rcmin Rc Crf Rth
0 7.23556e-12 1334.1 1 1.5e-08 10

% Cth TcipkO Tcpl TccgsO TccgdO Teerf
0.001 -0.00370065 -0.000358069 0 0 O

% Tnom Selft Cpg Cpd
25 1 1.52e-13 1.52e-13

END BDTA
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A.5 Erweiterte Methode der dquivalenten Zweipole nach [Kazi82]

Abbildung A.1 zeigt die Umformung eines Netzwerkes nach der Methode &quivalenter
Zweipole. Es gelten die folgenden Beziehungen:

P (A.1)
Xg =X, + X p (A.Z)
X
q,=—* (A.3)
ry
X
4y =—" (A.4)
I'g

Abbildung A.1 Typische Umformung eines Netzwerks, mit der Methode équivalenter Zweipole [Kazi82]
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Weiterhin gilt fiir die Impedanzen der Zweipole A und B

sowie

wobei

und

U A A
Z, :7_A:|zA|.el(pA =1, X, =", 11+qf‘ . plarctan(a,) (A.5)
Ta
U . )
Zy =" =2 ] e =1t ixy =1y fLrag el (n6)
ls
@, =arctan(q ) (A.7)
@, = arctan (g, )- (A.8)

Stellt man, wie in GI. (A.9) gezeigt, die Spannungsiibertragungsfunktion k,5 vektoriell dar,
wird deutlich, dass diese von den vier freien Parametern 14, 15, g4 und gg bestimmt wird.
Dabei hangt der Betrag von allen vier, die Phase aber lediglich von zwei der Parameter ab.
Bei Vorgabe der Phase sollte folglich auch ein beliebiger Betrag einstellbar sein.

—AB

2
gA Fa V1+qA . o dlarctan(g, )-arctan(g, )

U 2
:a_A:|kAB|_eJ¢AB == ="' " .e (A9)

8 ryA1+q}

IN

=B
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A.6

Mathematica-Quelltext zur Dimensionierung des Riickkoppelnetzwerks

Clear|["Global’

£=2.4510%;
0=2xf;

reZopt = 5.05;
imZopt = 2.3%;

'

reZGate = 1.226;
imZGate = 1.058;

Ga = 43.823;

phiTr = (23.252)

a

180’

IxGH =1.8 1077;

*GH = & LxGH ;

LxaB = 0.481077;

xAB = o LxAB ;

LXcp = 2107%;
%CD = @ LECD;

RE
s1= 5n1ve[{(;a == ;7 ¥l ==TeZapt, xI = -imzopt,

BT T

RF RG

H ==
* TrH

xA xB
rA == refGate, xA == imZGate, gh == — , gB == — , gC == —,

A *B xC
XH 2
— ,rB =z=rhA, xB == xA + xAB, rC == rB, xC == xB + xBC, RC ==rC(1+qC ),

1 XCD XC RD XD 2
XC == %xC 1+ , BD =RC, XD == . = , %D == , TE =TD, XE == XD + XDE, RE ==7E (1 + ge®),
2 XCD + XC 1+ qD2 (1+ L]
a?
1 REF RE XFG XF RG X6
XE == xE |1+ ,RF == ——— , XF =XE, R¢ = RBF, X¢ == , 6 = , X6 == , TH == @,
oEZ REF + RE XFG + XF 1+ ge? 1. 1
ng
XH == %G + XGH, r1 == TH, xI == am}, {rh, x&, rB, xB, xBC, rC, xC, RC, XC, RD, XD, D, xD, xDE, rE, xE, RE, REF,

XE, RF, XF, XFG, RG, XG, r6, xG, TH, xH, rI, xI, gA, gB, gD, gE, gF, gG, qﬂ}]:

{ral, xal, rB1l, xBl, xBC1, rC1, xC1, RC1, XC1, RD1, XD1, rD1, xD1, xDE1, rE1l, xE1, RE1l, REF1, XE1, RF1, XF1, XFG1,
R61, X61, r61, x61, rHl, xHl, rIl, xI1, gal, gBl, gD1, gE1l, gFl, g6l, gHl} =
{rh, xA, vB, xB, xBC, rC, xC, RC, XC, RD, XD, vrD, xD, xDE, rE, xE, RE, REF, XE, RF, XF, XFG, RG¢, X6, &, %6, TH,
xH, rl, xI, i, gb, gD, b, oF , g6, g} /. S1[[1]]:

phia = ArcTan[gal] ;

phiB = ArcTan[gBl];
phiC = ArcTan[qC] ;

phiD = ArcTan[gD1];
phiE = ArcTan[gEl] ;
phiF = ArcTan[gFl];
phié = ArcTan[gG6l] ;
phiH = ArcTan[gHl];

$2 = FindRoot [{ —x + phiTr + { (phi& ~phiB) + (phiB - phiC) + (phiD - phiE) + (phi¢ - phiH})} = 0}, {gC, -100]}];

qCl=gC f. S2[[1]];
*DEQut = xDE1 /. S1[[1]] /. gqC + gC1;
xBCOut =xBCL /. S1[[1]] /. gC + gC1 ;
XFGOut = XFe1l /. S1[[1]] /. qC » gCl;

CDE = 1/ (@xDEL /. S1[[1]] /. g€ - gC1);
CBC =1/ (oxBC1 /. S1[[1]] /. g€ = gC1);

IF[XFGOut < 0, CFG = 1/ (@ XFE1 /. S1[[1]] /. oC > gqC1), CFE¢ = 0]; IF[XFEOut <0, LFE¢ = 0, LF¢ = ( XFEL /. S1[[1]] /. oC » oCl) fa];

REF = REF1 /. s1[[1]] /. gC = gqC1 ;

REF XFGOut?

” REFZ . XFEOut? *

REF? XFGOut

XL

ZL = RL + &L XL;

Print|["LxAB=
Print["LXCD=
Print|["LxGH=

Print["CDE= "
Print|["CBC= "
Print["CFG= "
Print|["REF= "
Print|["ZL= ",

” REF? + XFGOut?

", LxAB] ;
", LXCD] ;
v, LxGH] ;

. CDE];
, CBC];
, CFG,
+ REF];
ZL];

LFG= ", LFG];
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