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Zusammenfassung XIII

Zusammenfassung

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit wurden monolithisch integrierte Millimeterwellen-
verstérker fiir den Einsatz in aktiven und passiven bildgebenden Systemen im Frequenz-
bereich der atmosphérischen Fenster bei 94 GHz, 140 GHz und 220 GHz entwickelt. Ziel
ist eine umfassende Untersuchung geeigneter Schaltungskonzepte sowie der erfolgreiche
Aufbau der koplanaren Sende- und Empfangsschaltkreise innerhalb von Millimeterwellen-
modulen in Hohlleitertechnik.

Fiir den Entwurf von hochfrequenten Sende- und Empfangsschaltkreisen wurden neu-
artige HEMT-basierende Dual-Gate- und Kaskodenbauelemente entwickelt. Diese Transis-
toren zeichnen sich im Millimeterwellen-Frequenzbereich (30 bis 300 GHz) durch eine sehr
hohe lineare Verstdarkung bei gleichzeitig niedriger Hochfrequenzrauschzahl sowie durch
eine hohe Ausgangsleistungsdichte aus. Fiir die genaue Analyse der Hochfrequenzeigen-
schaften der entworfenen Bauelemente wurden Klein- und Groflsignalmodelle entwickelt
und iiber den weiten Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz messtechnisch verifiziert. Da-
bei konnte eine exakte Nachbildung der vektoriell bestimmten Streuparameter sowie ei-
ne hervorragende Beschreibung des Groflsignalverhaltens der Transistoren erzielt werden.
Zusétzlich zur Simulation der Kleinsignalverstdarkung, der minimalen Rauschzahl und des
Sattigungsverhaltens erlauben die in dieser Arbeit entwickelten Kaskoden- und Dual-Gate-
Transistormodelle auch eine Skalierung der Einzelfingergateweite des Bauelements.

Fiir die erfolgreiche Herstellung von rauscharmen Verstérkerschaltungen im Frequenz-
bereich des W-Bands (75 bis 110 GHz) wurden die Entwurfskriterien fiir minimales Verstér-
kerrauschen untersucht. Als optimales Bauelement ergab sich ein Kaskodentransistor mit
vier parallel geschalteten Gatefingern und einer Einzelfingergateweite von 15 yum. Zur Veri-
fikation der ermittelten Bauelementgeometrie sowie des Transistormodells wurden verschie-
dene rauscharme W-Band-Kaskodenverstirker-MMICs entworfen. Die unter Verwendung
einer metamorphen HEMT-Technologie hergestellten neuartigen Hochfrequenzschaltkreise
erzielten eine bei Raumtemperatur gemessene minimale Rauschzahl von lediglich 2,3 dB bei
94 GHz und eine lineare Verstdrkung von mehr als 19 dB im Frequenzbereich zwischen 65
und 105 GHz. Diese weltweiten Bestwerte geben den Stand der Technik von rauscharmen
W-Band-Verstéarkern bzgl. Rauschzahl, Bandbreite und Stufenverstarkung vor.

Hinsichtlich ihrer Tauglichkeit zur Leistungserzeugung im W-Band wurden sowohl kon-
ventionelle HEMTs in Sourceschaltung als auch die in dieser Arbeit entwickelten Dual-
Gate-Leistungsbauelemente untersucht und verglichen. Aufgrund der sehr geringen Ver-
starkungsreserve bei 94 GHz erwiesen sich die Single-Gate-Transistoren fiir die Realisierung
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von Millimeterwellen-Leistungsverstérkern als ungeeignet. Im Gegensatz dazu erzielten die
vorgestellten Dual-Gate-Transistoren eine hohe Ausgangsleistungsdichte sowie sehr hohe
Verstarkungswerte bis in den Frequenzbereich von oberhalb 100 GHz. Mit einem zweistu-
figen Dual-Gate-Leistungsverstirker-MMIC konnte bei 94 GHz eine lineare Verstirkung
von 13 dB und eine Sattigungsausgangsleistung von 200 mW im Dauerstrichbetrieb erzielt
werden.

Zur Auflosungssteigerung von bildgebenden Sensoren wurden Verstirkerschaltungen
im Frequenzbereich des vierten und fiinften atmosphérischen Fensters (140 und 220 GHz)
entworfen. Mit einer maximalen Kleinsignalverstéarkung von iiber 20 dB und einer Verstér-
kungsbandbreite zwischen 15 und 30 GHz wurden in dieser Arbeit die weltweit ersten mono-
lithisch integrierten Verstérkerschaltungen fiir den Betrieb bei 220 GHz demonstriert. Wei-
terhin erzielte ein zweistufiger rauscharmer Kaskodenverstéirker eine lineare Verstiarkung
von mehr als 15 dB zwischen 140 und 170 GHz sowie eine minimale Rauschzahl von 4 dB
bei 150 GHz. Diese internationalen Bestwerte stellen den derzeitigen Stand der Technik
von rauscharmen G-Band-Verstarkern dar.

Die zukunftsweisenden Moglichkeiten der monolithischen Integration von komplexen
Subsystemen konnten durch die erfolgreiche Entwicklung eines 94-GHz-Heterodynempféng-
ers demonstriert werden. Die vorgestellte Millimeterwellen-Schaltung enthélt einen rausch-
armen Empfangsverstéirker, einen balancierten resistiven Abwértsmischer sowie einen Trei-
berverstarker zur Erhchung des LO-Signals und erzielt eine mittlere Rauschzahl von ledig-
lich 3,8 dB sowie einen Konversionsgewinn von mehr als 9 dB im Frequenzbereich zwischen
90 und 100 GHz. Die hochste Komplexitéat aller entwickelten Schaltkreise weist eine auf
einem einzelnen MMIC vollstandig integrierte FMCW-Radarschaltung mit einer Gesamt-
grofe von lediglich 2 x 3mm? auf. Der monolithische Radarchip erreicht eine Abstimm-
bandbreite von 6 GHz zwischen 92 und 98 GHz und eine Ausgangsleistung von 2 mW.

Fiir den erfolgreichen Aufbau der im Rahmen dieser Arbeit entwickelten koplana-
ren Verstirkerschaltungen und multifunktionalen MMICs in Millimeterwellen-Hohlleiterge-
héusen, wurde der Einfluss der Montagetechnik hinsichtlich des Auftretens von parasitiaren
Substratmoden untersucht. Neben der konventionellen Montage mittels Drahtbondtech-
nik in Face-up-Orientierung, bei der die metallisierte Oberflache des MMIC nach oben
zeigt, wurde auch die in den letzten Jahren zunehmend an Bedeutung gewinnende Flip-
Chip-Aufbautechnik beriicksichtigt. Hierbei wurde erstmalig der Einfluss von parasitiren
Substratmoden innerhalb des Flip-Chip-Tragers auf die elektrischen Eigenschaften eines
Millimeterwellen-Schaltkreises experimentell untersucht. Zur Bestimmung des Hochfre-
quenzverhaltens der Flip-Chip-Verbindung wurde ein elektrisches Ersatzschaltbild des Flip-
Chip-Ubergangs entwickelt und anhand von aktiven und passiven Teststrukturen im Fre-
quenzbereich bis 120 GHz experimentell verifiziert.

Die im Bezug auf die Unterdriickung von parasitiren Substratmoden gewonnenen Er-
kenntnisse wurden fiir den erfolgreichen Aufbau von W-Band-Verstéarkermodulen und Sub-
systemen in Hohlleitertechnik benutzt, welche als Schliisselkomponenten fiir die Realisie-
rung eines direktempfangenden, hochauflosenden 94-GHz-Einkanal-Radiometersystems so-
wie eines 94-GHz-FMCW-Radarsensors zur echtzeitfahigen, industriellen Fertigungskon-
trolle verwendet wurden.



Kapitel 1

Einleitung

Fiir den Einsatz in modernen Sensor- und Kommunikationssystemen werden zunehmend
Halbleiterschaltungen mit hoher Betriebsfrequenz und grofier Bandbreite verlangt. Im Be-
reich der Kommunikationstechnik erfordert der dramatische Anstieg des Informationsan-
gebotes, welches sich durch eine Vielzahl von multimedialen Diensten mit stetig steigender
Qualitdt und Geschwindigkeit auszeichnet, die Entwicklung von immer breitbandigeren
Ubertragungssystemen. Neben der Informationsiibermittlung mittels Glasfasernetzwerken
gewinnt hierbei die drahtlose Dateniibertragung zunehmend an Bedeutung [1, 2, 3]. Thr
Vorteil liegt in der kosteneffizienten Herstellung und Installation sowie in der einfacheren
Erreichbarkeit von infrastrukturell ungiinstig gelegenen Endteilnehmern. Die enormen An-
forderungen dieser bidirektionalen Telekommunikationssysteme an die Ubertragungsband-
breite sowie an die Anzahl von gleichzeitig verfiigharen Kanélen lassen sich durch den
Ubergang in den Frequenzbereich oberhalb von 30 GHz, den sogenannten Millimeterwel-
lenbereich, erfiillen. Neben der Kommunikationstechnik profitieren auch die Radartechnik
und die Sensorik von einer Erhohung der Betriebsfrequenzen. Aufgrund der sich mit zu-
nehmender Frequenz verringernden Wellenlénge ergibt sich eine verbesserte geometrische
Auflésung sowie eine kompaktere und somit kostengiinstigere Bauform der verwendeten
Halbleiterschaltkreise.

In der Vergangenheit wurde der Millimeterwellen-Frequenzbereich (30 bis 300 GHz)
im Wesentlichen fiir militdrische und radioastronomische Anwendungen genutzt, die in
technisch ausgereifter, jedoch teurer und mechanisch aufwéndiger Hohlleitertechnik aus-
gefithrt wurden. Die fortschreitende Entwicklung der III/V-Halbleitermaterialien Gallium-
arsenid (GaAs) und Indiumphosphid (InP) und ihrer Heterostrukturen ermoglicht heute
die Herstellung von Transistoren mit Grenzfrequenzen von iiber 600 GHz sowie von monoli-
thisch integrierten Millimeterwellen-Schaltungen (monolithic microwave integrated circuit;
MMIC) mit hervorragenden Hochfrequenzeigenschaften und hoher elektrischer Komple-
xitét bis in den Frequenzbereich des G-Bands (140 bis 220 GHz) und dariiber hinaus [4,5].
Hierbei lassen sich mehrere Schaltungskomponenten verlustlos und reflexionsfrei auf einem
einzelnen MMIC miteinander verbinden, was den Entwurf von multifunktionalen Schalt-
kreisen ermoglicht. Aufgrund der kompakten Abmessungen sowie der sehr reproduzierbaren
und somit kostengiinstigen Fertigung von groflen Stiickzahlen, eréffnen sich fiir monoli-

1
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thisch integrierte Schaltungen und Subsysteme zahlreiche Einsatzgebiete bis in den hohen
Millimeterwellen-Frequenzbereich [6,7, 8].

1.1 Anwendungsgebiete von monolithisch integrierten
Millimeterwellen-Systemen

Mikrowellen- und Millimeterwellen-Systeme sind ein wesentlicher Bestandteil der moder-
nen Informations- und Kommunikationsgesellschaft geworden. Besonders im Zusammen-
spiel mit ausgereiften Halbleitertechnologien ertffnen sie die Entwicklung von innovativen
Anwendungen im Bereich der Sensorik, Radartechnik und Kommunikation, deren Realisie-
rung aus wirtschaftlichen und technologischen Griinden bis vor wenigen Jahren noch nicht
vorstellbar war. Ein Uberblick iiber gegenwértige sowie zukiinftige Anwendungsgebiete ist
in Tab. 1.1 dargestellt.

Besonders interessant fiir aktive und passive bildgebende Systeme ist in den letzten
Jahren der Frequenzbereich oberhalb von 75 GHz geworden. Im internationalen Frequenz-
bereichszuweisungsplan ist das Frequenzband von 76 bis 77 GHz fiir das Kfz- Abstandswarn-
radar vorgesehen, wiahrend die Frequenzbereiche der atmosphérischen Fenster bei 94, 140
und 220 GHz vor allem fiir Anwendungen im Bereich der Sensorik und Aufkldrung pré-
destiniert sind. Ein wesentlicher Vorteil der eingesetzten Millimeterwellen ist hierbei, dass
sie durch atmosphérische Witterungseinfliisse wie Nebel, Wolken, Staub oder Rauch deut-
lich weniger gedampft werden als Infrarotstrahlung oder sichtbares Licht. Hochauflésende
aktive (Radar) und passive (Radiometer) abbildende Systeme konnen in diesem Spek-
tralbereich zur Verbesserung der Flugsicherheit (Start- und Landebahniiberwachung, De-
tektion von Hochspannungsleitungen, Schlechtwetterlandehilfe) sowie zur Erhohung der
Fahrsicherheit im Straflenverkehr und in der Schifffahrt beitragen. Aus gegebenem Anlass
gewinnen jedoch auch immer mehr sicherheitstechnisch orientierte Anwendungsgebiete an
Interesse, die sich mit der Detektion von Waffen oder Sprengstoffen sowie der Kontrolle
von Briefen und Paketen bis hin zur Rollfeldiiberwachung von Flughéfen beschéftigen. Auf-
grund ihrer physikalischen Beschaffenheit konnen Millimeterwellen z. B. Bekleidungsstoffe
durchdringen und dadurch ein detailliertes Bild von am menschlichen Korper getragenen
Gegensténden liefern [9, 10].

Zur Realisierung von monolithisch integrierten Hochfrequenzschaltungen und Subsyste-
men fiir den oberen Millimeterwellen-Frequenzbereich bis 220 GHz stehen am Fraunhofer
IAF zwei etablierte Feldeffekttransistor-Technologien mit hoher Elektronenbeweglichkeit
(high electron mobility transistor; HEMT) basierend auf dem III/V-Halbleitermaterial
Galliumarsenid zur Verfiigung. Neben pseudomorphen Heterostruktur-Feldeffekttransisto-
ren mit einer Gateldnge von 0,13 pum werden auch sehr fortschrittliche metamorphe HEMT's
(Bauelemente mit sehr hohem Indiumgehalt auf semiisolierenden GaAs-Substraten) mit
Gateldngen von lediglich 0,1 pm und 0,07 pm hergestellt [11,12]. Wéhrend die typischen
Grenzfrequenzen der Strom- und Leistungsverstiarkung des pseudomorphen HEMT bei
fr = 120 GHz und f,,,. = 200 GHz liegen, erreichen die metamorphen Bauelemente auf-



1.1. Anwendungsgebiete von monolithisch integrierten Millimeterwellen-Systemen 3

grund ihrer verbesserten Transporteigenschaften Grenzfrequenzen von bis zu fr = 290 GHz
und f,.. = 340 GHz.

Aufgrund seines sehr niedrigen Hochfrequenzrauschens und seiner hohen Kleinsignal-
verstirkung bei gleichzeitig hoher Ausgangsleistungsdichte ist der HEMT zur Zeit das
vielseitigste und geeignetste Bauelement fiir die Herstellung von monolithisch integrierten
Millimeterwellen-Schaltkreisen. Alternative Transistortechnologien wie z. B. die weit ver-
breiteten CMOS-Transistoren (complementary metal oxide semiconductor) auf Silicium-
Basis iiberzeugen durch sehr niedrige Herstellungskosten, extrem hohe Packungsdichten
und hohe Zuverléssigkeit. Trotz der beachtlichen technologischen Fortschritte und dem
Vordringen in immer hhere Frequenzbereiche (RF-CMOS) ist ihr Einsatzgebiet jedoch auf
Frequenzen unterhalb von ca. 70 GHz beschriankt [13]. Die in der jiingeren Vergangenheit

Tabelle 1.1: Uberblick iiber gegenwiirtige und zukiinftige Anwendungen im Mikrowellen- und
Millimeterwellen-Frequenzbereich.

Hohlleiter- Frequenz- Anwendungen
band bereich
[GHz]

X 8,2-12,4 Phased Array Radar

Ku 12,4-18 Frequenzbereich fiir Satellitensignale (FSS, DBS, Telecom)

K 18-26,5 Kommunikationsanwendungen iiber Satellit (wireless LAN,
Internet, Videokonferenzen), Radarsensorik

Ka 26,5-40 Militérisches Radar, LMDS, satellitenbasierte Breitbandkom-
munikation (B-ISDN)

Q 33-50 Militarische Satellitenkommunikation, MVDS, lokale Netz-
werke (PtP, PtMP), Spektroskopie

A% 50-75 Terrestrische Kommunikationssysteme (cordless LAN, MBS,

indoor WLAN, road communication), geschiitzte Satelliten-
verbindungen (secure ISL)

W 75-110 Militarisches Radar, Kfz-Abstandswarnradar, Flugfeldiiber-
wachung, Breitbandkommunikation, hochauflésende Senso-
rik, Radiometrie

D 110-170 Hochauflésendes Radar (Helicopter Anticollision, wire detec-
tion), Kfz-Abstandswarnradar der néchsten Generation, Ra-
dioastronomie, satellitenbasierte Erderkundung, Sensorik

G 140-220 Hochauflésende bildgebende Systeme (Homeland security,
CWD), industrielle Sensorik zur Prozessiiberwachung und
Qualitétskontrolle, Spektroskopie, Radiometrie, Aufklarung
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aufwéndig vorangetriebene Hetero-Bipolartransistortechnologie (HBT) auf Galliumarse-
nid-, Indiumphosphid- oder Silicium-Germanium-Basis erméglicht die Realisierung von
phasenstabilen Oszillatoren und Leistungsverstéirkerschaltungen bis in den hohen Millime-
terwellen-Frequenzbereich [14]. Aufgrund ihres ungiinstigen Hochfrequenzrauschverhaltens
sind HBTs jedoch fiir den Einsatz im Empfangspfad von bildgebenden Millimeterwellen-
Systemen ungeeignet.

Auf der Basis von Heterostruktur-Feldeffekttransistoren wurden am IAF mehrere Hoch-
frequenzschaltungen sowie multifunktionale Subsysteme hergestellt, die als Grundlage fiir
kommerzielle Anwendungen dienen kénnen [15,16,17]. Der Entwurf dieser monolithisch in-
tegrierten Schaltkreise erfolgte in koplanarer Leitungstechnik (coplanar waveguide; CPW).
Beim koplanaren Wellenleiter verlaufen die hochfrequenten Signalleitungen sowie samtli-
che Massefldchen auf der Oberseite des Halbleitersubstrates. Dadurch kann der in der
Mikrostreifentechnologie zwingend erforderliche Riickseitenprozess entfallen, was zu ge-
ringeren Fertigungskosten und zu einer héheren Prozessausbeute fiithrt. Die beidseitige
Massefiithrung der CPW ermoglicht aufgrund der hohen elektrischen Abschirmung von be-
nachbarten Leitungen ein sehr kompaktes Schaltungslayout. Weiterhin ist die Koplanarlei-
tungstechnik kompatibel mit modernen, besonders verlustarmen Aufbautechnologien wie
der Flip-Chip-Technik sowie mit standardisierten On-wafer-Charakterisierungsverfahren
mit koplanaren Messspitzen.

Phasen- Klystron
stabilisierter Versechs- Aufwirts- Leistungs- bzw.
Oszillator  facher Isolator mischer Filter MPA teiler MPA HPA Antenne
LT E- BB
Chirp-
- Generator

AMP Mischer LNA Antenne

i | |
Verstirker
Daten- Lo
aufbereitung < eistungs-
- teiler
7
— | ® |
ZF- AMP Mischer  LNA Antenne
Verstdrker

Abbildung 1.1: Blockschaltbild des 94-GHz-Experimentalsystems MEMPHIS (mit freundlicher
Genehmigung von FGAN-FHR). Grau unterlegt sind die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten
Sende- und Empfangsschaltungen.
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Bedingt durch den weltweiten Anstieg von terroristischen Aktivitdten besteht ein zu-
nehmender Bedarf an der Detektion von Waffen und illegalen Substanzen, die von Perso-
nen verdeckt unter der Kleidung getragen werden konnen sowie an der Funkfeldiiberwa-
chung und Aufkldrung von geographisch schwer zugénglichen Erdregionen. Aufgrund ihrer
Freiraumwellenldnge zwischen 1 mm und 10 mm weisen Millimeterwellen nahezu wetter-
unabhéngige Transmissionseigenschaften in der Erdatmosphére auf, bei gleichzeitig hoher
Orts- und Geschwindigkeitsauflosung. Sie sind daher zur Entwicklung von hochauflosenden,
bildgebenden Systemen (Imaging-Systemen) wie zum Beispiel dem Synthetischen Apertur
Radar (SAR) oder abbildenden Radiometern sehr gut geeignet.

Den Aufbau eines Synthetischen Apertur Radars beschreibt das Blockschaltbild in
Abb. 1.1 am Beispiel des 94-GHz-Experimentalsystems MEMPHIS [18]. Dieser am For-
schungsinstitut fiir Hochfrequenzphysik und Radartechnik (FHR) der Forschungsgesell-
schaft fiir Angewandte Naturwissenschaften (FGAN) in Wachtberg-Werthhoven entwor-
fene Systemdemonstrator besteht aus mehreren im Rahmen dieser Arbeit entwickelten
94-GHz-Sende- und Empfangsschaltungen sowie zusétzlichen Komponenten zur Signaler-
zeugung und -auswertung. Eine Detailaufnahme des getffneten Experimentalsystems ist in
Abb. 1.2 dargestellt. Durch den Einsatz der neu entwickelten Millimeterwellen-Schaltkreise
konnte die Auflosung des 94-GHz-Radars von 75 cm auf 19 cm verbessert werden. Einen

Abbildung 1.2: Fotografie der in Hohlleitertechnik aufgebauten Sende- und Empfangsschaltungen
des 94-GHz-Experimentalsystems MEMPHIS (mit freundlicher Genehmigung von FGAN-FHR).
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Abbildung 1.3: Mit dem 94-GHz-Experimentalsystem MEMPHIS aufgezeichnete SAR-Bilder mit
einer Auflésung von (a) 75 cm und (b) 19 cm (mit freundlicher Genehmigung von FGAN-FHR).

optischen Eindruck des erzielten Informationsgewinns vermittelt Abb. 1.3. Dazu ist in
Abb. 1.3(a) ein SAR-Bild des bisherigen Systems mit einer Ortsauflésung von 75 cm dar-
gestellt, wihrend Abb. 1.3(b) eine SAR-Aufnahme des weiterentwickelten Radars mit einer
um den Faktor vier gesteigerten Auflosung von 19 c¢m zeigt.

1.2 Ziele und Gliederung der Arbeit

Im Rahmen der vorliegenden Arbeit werden monolithisch integrierte Sende- und Empfangs-
verstérkerschaltkreise fiir den Millimeterwellen-Frequenzbereich zwischen 75 und 220 GHz
vorgestellt. Die entwickelten Hochfrequenzschaltungen stellen die Schliisselkomponenten
fiir den Aufbau von hochauflésenden aktiven und passiven bildgebenden Sensoren dar, wel-
che zur Detektion von versteckt getragenen Waffen (concealed weapon detection; CWD),
sowie zur Fernerkundung und kartographischen Erfassung der Erdoberfliche eingesetzt
werden sollen. Fiir die Erkennung und Klassifizierung von gefédhrlichen oder illegalen Ob-
jekten, die von Personen verborgen unter der Kleidung getragen werden, ist eine hohe
laterale Auflosung des abbildenden Systems von wesentlicher Bedeutung. Daher sollen
Verstarkerkonzepte untersucht und entwickelt werden, die im hohen Millimeterwellen-
Frequenzbereich bei 94, 140 und 220 GHz eine minimale Rauschzahl und einen breit-
bandigen Verstarkungsverlauf sowie eine hohe Ausgangsleistung erméglichen. Der Entwurf
der monolithischen Verstédrkerschaltungen fiir den Frequenzbereich dieser sogenannten at-
mosphérischen Fenster ist von besonderem Interesse, da sich hier in der Erdatmosphére
lokale Absorptionsminima fiir elektromagnetische Wellen befinden. Neben dem Entwurf
von Einzelschaltkreisen soll auch die Mdéglichkeit der monolitischen Integration von multi-
funktionalen Millimeterwellen-MMICs mit hoher Komplexitdt untersucht werden.

Die entwickelten Schaltkreise sind sowohl zum Einsatz in zukunftsweisenden Radar-
systemen als auch zum Aufbau von modernen passiven bildgebenden Systemen vorgesehen.
Der Vorteil von aktiven Millimeterwellen-Sensoren liegt in der Beleuchtung des Zielobjektes
durch die abgestrahlten elektromagnetischen Wellen. Durch den Aufbau eines geeigneten
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kohérenten Systems kann hierbei {iber eine gréflere Entfernung eine hohe Ortsauflosung
bei gleichzeitig moderater Antennengrofle erzielt werden. Weitere Vorteile sind der einfa-
che Finsatz des Sensors innerhalb geschlossener Raume sowie ein hoher Informationsgehalt
des ermittelten Zwischenfrequenzsignals durch die Auswertung unterschiedlicher Polarisa-
tionsanteile. Als nachteilig erweist sich die Komplexitét des Systems aufgrund der Vielzahl
der benttigten Schaltungskomponenten. Daher sollen auch neuartige Konzepte fiir die Ent-
wicklung von rauscharmen Empfangsschaltungen zum spéteren Einsatz in direktempfan-
genden, bildgebenden Radiometern untersucht werden. Diese Sensoren weisen durch ihren
passiven Charakter (radiosilent) und ihre einfache Herstellung eine sehr hohe Attraktivitét
auf. Ein weiterer Vorteil ist ihr gesundheitlich unbedenklicher Einsatz aufgrund der rein
passiven Detektion.

Daraus ergibt sich ein sehr umfangreiches Feld zur Untersuchung der Realisierbarkeit,
technologischen Grenzen und Moglichkeiten von monolithisch integrierten Sende- und Emp-
fangsschaltkreisen auf der Basis von pseudomorphen und metamorphen HEMT-Technolo-
gien. Die Zielsetzung der vorliegenden Arbeit besteht im Einzelnen:

e in der Entwicklung und Untersuchung von geeigneten Bauelementen fiir den Einsatz
im hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich bis 220 GHz

e in der exakten Modellierung des linearen und nichtlinearen Verhaltens der verwen-
deten Schaltungselemente

e in der Entwicklung und Untersuchung von neuartigen monolithischen Schaltungskon-
zepten fiir den Frequenzbereich der atmosphérischen Fenster bei 94 GHz, 140 GHz
und erstmals auch bei 220 GHz

e in der Kombination von hochfrequenten FEinzelschaltkreisen zu multifunktionalen
MMICs

e in der Bereitstellung von geeigneten Montage- und Aufbautechniken fiir koplanare
Millimeterwellen-Schaltkreise

e in der Entwicklung von neuartigen Millimeterwellen-Modulen in Hohlleitertechnik
zum Einsatz in hochauflosenden, bildgebenden Systemdemonstratoren

Im Anschluss an diese Einleitung werden im zweiten Kapitel die zur Simulation der
Schaltungseigenschaften benttigten aktiven und passiven Modelle vorgestellt und bis in den
hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich messtechnisch verifiziert. Neben konventionellen
Single-Gate-Transistoren in Sourceschaltung werden neuartige Kaskoden- und Dual-Gate-
Bauelemente modelliert, die insbesonders im Frequenzbereich oberhalb von 75 GHz ihre
Vorteile beziiglich der zu erzielenden Kleinsignalverstirkung, Sattigungsausgangsleistung
und minimalen Rauschzahl demonstrieren. Zusétzlich zu der sehr genauen Beschreibung
der linearen und nichtlinearen Bauelementeigenschaften erlauben die entwickelten Klein-
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und Grofisignalmodelle die Skalierung der Einzelfingergateweite {iber einen grofien Werte-
bereich.

Aufbauend auf der Modellierung der aktiven Bauelemente erfolgt im dritten Kapitel
die Untersuchung und Auswahl von geeigneten Transistorkonfigurationen sowie der op-
timalen Bauelementgeometrie fiir den erfolgreichen Entwurf von hochfrequenten Sende-
und Empfangsverstarkerschaltkreisen. Weiterhin werden die Entwurfskriterien fiir minima-
les Verstérkerrauschen, maximal erreichbare Kleinsignalverstiarkung sowie maximale Aus-
gangsleistung fiir monolithisch integrierte Millimeterwellen-Verstarkerschaltungen vorge-

Ziele Losungsweg Ergebnisse
Rauscharme Verstirker: Kaskodentransistor mit: Stand der Technik:
. - interner Riickkopplung - 94-GHz-LNA
MHEMT-Technologie - hoher Verstiarkung - 155-GHz-LNA
|| - niedriger Rauschzahl |- 220-GHz-LNA
Kap.2.2.2,3.1,4.1.1 Kap.4.1.1,4.3.1,4.3.2
Leistungsverstirker: Dual-Gate-Transistor mit: Teilw. Stand der Technik:
- groBer Einzelfingerweite - 94-GHz-MPA
PHEMT- upd MHEMT- - hoher Verstéirkung - 94-GHz-HPA
Technologie |- hoher Ausgangsleistung ||

Kap.2.3.2,33 Kap.3.3.2,4.2.2,4.2.3

Multifunktionale MMICs: Monolithische Integration: Stand der Technik:

- Oszillator - 94-GHz-FMCW-Radar
PHEMT- und MHEMT- -LNA, MPA - 94-GHz-Heterodyn-
Technologie |- Mischer | empfinger

Kap. 4.4 Kap. 4.4.1,4.4.2
Aufbautechnik: Stabilitit durch: Erfolgreicher Aufbau:

. - Abdiinnen von koplanaren 94-GHz-

Drahtbondtechnik - Material mit niedrigem &, MMICs in WR-10-Hohl-
Flip-Chip-Technik [ |- dotiertes Silicium || leitermodulen

Kap. 5.1 Kap.5.3,5.4,5.5,5.6

Abbildung 1.4: Grafische Gliederung der vorliegenden Arbeit in Form eines Blockdiagramms.
Dargestellt sind die Arbeitsziele, der jeweilige Losungsweg sowie die erzielten Ergebnisse.
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stellt und diskutiert. Die gewonnenen Erkenntnisse werden im vierten Kapitel zur Ent-
wicklung von neuartigen und verbesserten Schaltungstopologien angewendet. Samtliche im
Rahmen dieser Arbeit entwickelten rauscharmen Kaskodenverstéarker-MMICs erzielen im
Frequenzbereich der atmosphérischen Fenster bei 94 GHz, 140 GHz und 220 GHz beziiglich
ihrer minimalen Rauschzahl und Stufenverstédrkung Werte, die den derzeitigen Stand der
Technik vorgeben. Weiterhin wird die Kombination von unterschiedlichen Millimeterwellen-
Schaltkreisen zu multifunktionalen Einzelchips beschrieben. Besonders interessant ist die
Entwicklung eines monolithisch integrierten 94-GHz-Heterodynempfiangers sowie die voll-
standige Integration eines frequenzmodulierten 94-GHz-Dauerstrichradars auf einem ein-
zelnen MMIC mit einer GesamtgréBe von lediglich 6 mm?.

Das fiinfte Kapitel behandelt die experimentelle Untersuchung des Einflusses der Auf-
bautechnik auf die Anregung von parasitiren Substratmoden in koplanaren Millimeterwel-
len-Schaltkreisen und Aufbausubstraten. Neben der konventionellen Montage in Draht-
bondtechnik wird dabei auch die in den letzten Jahren zunehmend an Bedeutung gewin-
nende Flip-Chip-Aufbautechnik beriicksichtigt. Beide Montagetechniken ermdoglichten die
erfolgreiche Entwicklung von innovativen W-Band-Verstérkermodulen und Subsystemen,
die als Schliisselkomponenten in hochauflésenden 94-GHz-Systemdemonstratoren zum Ein-
satz kommen.

Eine grafische Gliederung der vorliegenden Arbeit ist in Abb. 1.4 zusammengefasst.
Das dargestellte Blockdiagramm beinhaltet die Ziele, den jeweiligen Losungsweg sowie die
erzielten Ergebnisse der Arbeit und verweist auf die thematisch bezogenen Kapitel.
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Kapitel 2

Charakterisierung und Modellierung
der koplanaren Schaltungselemente

Fiir den Entwurf von monolitisch integrierten Sende- und Empfangsverstirkerschaltun-
gen und die vollstéindige Beschreibung aller elektrischen Eigenschaften bis in den hohen
Millimeterwellen-Frequenzbereich um 220 GHz ist eine sehr genaue Modellierung der ak-
tiven und passiven Schaltungskomponenten erforderlich. Zur Simulation der Kleinsignal-
verstarkung, Verstarkerrauschzahl, Ausgangsleistung, ein- und ausgangsseitigen Anpassung
sowie des Verstarkerwirkungsgrades muss dabei das lineare und nichtlineare Verhalten aller
verwendeten Schaltungselemente beriicksichtigt werden. Im vorliegenden Kapitel werden
daher die am Fraunhofer IAF entwickelten koplanaren Leitungs- und Transistormodelle
auf ihre Tauglichkeit fiir den Entwurf von Millimeterwellenverstérkern untersucht und mit
vektoriell bestimmten Messdaten verglichen. Fiir die Realisierung von sehr breitbandigen
und rauscharmen Verstiarker-MMICs zum spéteren Aufbau von direktempfangenden Ra-
diometersystemen wurden prézise Kleinsignalmodelle fiir HEMTs in Kaskodenschaltung
entwickelt und verifiziert. Dieser Transistortyp zeichnet sich durch eine sehr hohe lineare
Verstéarkung bei gleichzeitig niedriger Hochfrequenzrauschzahl und moderatem Platzbedarf
aus. Fiir die Entwicklung von monolithischen Verstirkerschaltungen mit hoher Ausgangs-
leistung bei 94 GHz wurden Multifinger-Dual-Gate-Transistoren entworfen. Zur Beschrei-
bung des Bauelementverhaltens bei Grofisignalaussteuerung wurde ein Dual-Gate-HEMT-
Grofisignalmodell entwickelt und im Frequenzbereich bis 120 GHz messtechnisch verifi-
ziert. Im Vergleich zu konventionellen Single-Gate-Transistoren weisen die im Rahmen die-
ser Arbeit realisierten Dual-Gate-HEMTSs im Frequenzbereich um 94 GHz eine wesentlich
erhohte Kleinsignalverstirkung bei vergleichbaren Bauelementabmessungen auf. Aufgrund
ihrer hohen Verstirkungsreserve ermoglichen die vorgestellten Dual-Gate-Transistoren die
Integration von grofien Einzelfingergateweiten, was fiir die Realisierung von Leistungs-
verstirkerschaltkreisen einen wesentlichen Entwurfsvorteil darstellt.

11
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2.1 Passive Schaltungskomponenten

2.1.1 Der koplanare Wellenleiter

Fiir die Realisierung von monolithisch integrierten Hoch- und Ho6chstfrequenzschaltungen
bis in den Submillimeterwellen-Frequenzbereich haben sich zwei planare Streifenleitungsty-
pen etabliert. Neben der intensiv genutzten Mikrostreifenleitungstechnologie (MicroStrip
Line; MSL) [19,20] gewinnt zunehmend auch der koplanare Wellenleiter (CoPlanar Wave-
guide; CPW) [21] an Bedeutung. Den geometrischen Aufbau der Koplanarleitung und der
Mikrostreifenleitung beschreiben Abb. 2.1(a) und Abb. 2.1(b). Die charakteristischen Lei-
tungsparameter der koplanaren Leitung werden durch die Breite des Mittelleiters w, den
Masse-zu-Masse-Abstand d (d = w + 2-s) und die Dicke der Metallisierungsschicht ¢ de-
finiert, wihrend sich die charakteristischen Werte der Mikrostreifenleitung aus der Strei-
fenleiterbreite w, der Substrathche h und der Metallisierungsdicke ¢ ergeben. Dabei ist
zu beachten, dass bei der Mikrostreifentechnologie eine Metallisierung der Waferriickseite
zwingend erforderlich ist.

=

e e f
B w B

(a) (b)

Abbildung 2.1: Geometrischer Aufbau (a) der Koplanarleitung und (b) der Mikrostreifenleitung.

Der Hauptvorteil der in diesem Abschnitt ndher beschriebenen Koplanarleitungstechnik
liegt in der uniplanaren Technologie bei der alle Signalleitungen und Masseflichen auf der
selben Waferseite hergestellt werden. Dadurch entfallen kosten- und zeitintensive Techno-
logieschritte wie das Abdiinnen und Polieren der Waferriickseite, das Atzen von Durchkon-
taktierungen (engl.: via-holes) sowie die Metallisierung und Strukturierung der Riickseite
des Halbleitersubstrates. Hieraus ergeben sich neben den geringeren Herstellungskosten die
weiteren Vorteile einer reduzierten mechanischen und thermischen Belastung der Bauele-
mente und somit eine gesteigerte Prozessausbeute. Weiterhin erméglicht die in der selben
Ebene gefithrte Masseflidche eine einfache Integration von aktiven und passiven Schaltungs-
komponenten wie z.B. Transistoren, Dioden oder MIM-Kondensatoren (Metal-Insulator-
Metal; MIM) ohne die parasitiren, in der Mikrostreifentechnologie unumgénglichen Zu-
leitungsinduktivitdten der Durchkontaktierungen. Durch die beidseitige Massefiihrung der
CPW werden aneinandergrenzende Leitungen besser voneinander abgeschirmt, was zu ei-
nem geringeren Ubersprechen fithrt und somit ein kompaktes Schaltungslayout erméglicht.
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Gleichzeitig ist die Koplanarleitungstechnik kompatibel zu modernen, besonders verlust-
armen Aufbautechnologien wie der Flip-Chip-Technik [22,23,24] sowie zu standardisierten
On-wafer-Charakterisierungsverfahren mit koplanaren Messspitzen. Ein weiterer Vorteil
des koplanaren Wellenleiters ist die geringe Frequenzdispersion des Wellenwiderstandes
und der Phasengeschwindigkeit [25], verglichen mit der Mikrostreifentechnologie [26,27].
So weist die Koplanarleitung im Frequenzbereich zwischen 30 und 120 GHz eine Anderung
der charakteristischen Leitungsimpedanz Z, von lediglich ca. 1 % und eine Variation der
effektiven Dielektrizitéatskonstante €,.rs von etwa 3 % auf [28]. Allerdings zeichnet sich die
Mikrostreifenleitung durch eine geringere Leitungsddmpfung aus [29,30]. Nachteilig wirkt
sich die Anregung von unerwiinschten, parasitiren Substratmoden in koplanaren MMICs
aus, welche zu starken elektromagnetischen Verkopplungen und somit zu einer reduzierten
Isolation fithren konnen [31,32]. Wie in Kapitel 5 gezeigt wird, ist es insbesondere die pa-
rasitdre Parallelplattenmode [33,34,35,36] welche die Stabilitét, vor allem von aufgebauten
koplanaren Schaltkreisen, negativ beeinflusst.

Alle im Rahmen der vorliegenden Arbeit realisierten Millimeterwellen-Schaltungen sind
mit der am Fraunhofer IAF etablierten koplanaren Schaltungstechnik hergestellt wor-
den [37, 38]. Hierbei stehen zwei Metallisierungsebenen zur Prozessierung der passiven
Komponenten sowie zum Anschluss der aktiven Bauelemente zur Verfiigung. Die erste
Metallisierungsebene besteht aus einer lediglich 300 nm dicken aufgedampften Goldschicht
und kann hoch prézise strukturiert werden. Die zweite Metallisierung wird galvanisch abge-
schieden und ist 2,7 pum dick. Sie kann einerseits zur Verstéarkung der evaporierten Schicht
benutzt werden, um ohmsche Leitungsverluste zu reduzieren und hohere Strome zu ermégli-
chen oder andererseits zur Realisierung von Leitungskreuzungen und Luftspulen eingesetzt
werden. Weiterhin erlaubt die IAF-Technologie die monolithische Integration von MIM-
Kondensatoren, welche die 250 nm dicke SiN-Passivierungsschicht der Transistoren als
Dielektrikum verwenden, sowie die Herstellung von NiCr-Diinnschichtwiderstdnden mit ei-
nem Widerstandswert von 50 /0] und den Einsatz von 225 /00 n*-Schichtwidersténden.

Der Abstand der beiden CPW-Masseflichen wurde zu d = 50 pm gewéhlt, um den
entgegengesetzten Forderungen nach einer guten Einkopplung und somit einer geringen
Abstrahlung fiir kleine Leitungsgeometrien sowie einem abnehmenden Démpfungsbelag fiir
zunehmende Leitungsgeometrien gerecht zu werden. Durch die Festsetzung des Masse-zu-
Masse-Abstandes ergeben sich die in Abb. 2.2(a) und Abb. 2.2(b) dargestellten Leitungspa-
rameter. Fiir die minimale, technologisch realisierbare Mittelleiterbreite von w =5 pym wur-
de nach Abb. 2.2(a) eine charakteristische Leitungsimpedanz von 78 €2 simuliert wihrend
die maximal realisierbare Breite des Innenleiters (w = 40 pm) einen Impedanzwert von
28 () ergab. Die Auswirkungen der Mittelleiterbreite auf die effektive relative Permeabi-
litdt €57 und die Ddmpfung « des koplanaren Wellenleiters beschreibt Abb. 2.2(b). Eine
Beschrankung der Mittelleiterbreiten auf 7, 17 und 37 pum - entsprechend den Wellenwi-
derstinden der homogenen Koplanarleitung von 70, 50 und 30 €2 - erschien sinnvoll, um
die Anzahl der zu charakterisierenden Leitungselemente zu begrenzen. In Abb. 2.3(a) und
Abb. 2.3(b) ist die unterschiedliche Frequenzdispersion der charakteristischen Leitungsim-
pedanz, der Leitungsdampfung und der effektiven Permeabilitét fiir diese drei Leitungsgeo-
metrien aufgetragen. Die dargestellten Werte wurden mit dem Leitungssimulator LineCalc
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Abbildung 2.2: Simulierter Verlauf (a) der charakteristischen Leitungsimpedanz sowie (b) der
effektiven Permeabilitidt und Ddmpfung eines koplanaren Wellenleiters als Funktion der Mittel-
leiterbreite w [d = 50 pum, Frequenz = 94 GHz, h = 635 pm, t = 3 pm und ¢, = 12,9 (GaAs)].

von AWR gewonnen. Hierbei zeigt sich wiederum das geringe Dispersionsverhalten des
Wellenwiderstandes und der Dielektrizitdtskonstante eines koplanaren Wellenleiters, ins-
besondere fiir den Frequenzbereich zwischen 30 und 120 GHz.
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Abbildung 2.3: Simulierte Frequenzdispersion (a) der charakteristischen Leitungsimpedanz sowie
(b) der effektiven Permeabilitéit und Dampfung von koplanaren Wellenleitern mit einer Mittellei-
terbreite von w = 7, 17 und 37 pm [d = 50 pym, h = 635 pm, ¢t = 3 um und ¢, = 12,9 (GaAs)].

2.1.2 Modellierung der koplanaren Leitungselemente

In kommerziellen Schaltkreissimulatoren wie ADS, Microwave Office oder Designer sind
breitbandige Modellbibliotheken fiir koplanare Schaltungselemente, im Gegensatz zu Mi-
krostreifenleitungsmodellen, derzeit nur bedingt verfiigbar und lediglich bis zu einem Fre-
quenzbereich unterhalb des W-Bands verifiziert [39,40]. Dies gilt vor allem fiir koplana-
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re Leitungsdiskontinuitdten wie Luftbriicken, Ecken und Kreuzungen (T-Verzweigungen),
aber auch fiir konzentrierte Schaltungselemente wie Parallel- oder Serienkapazitdten und
Spulen. Ursache hierfiir ist die Komplexitéit des feldtheoretischen Problems. So verlauft
bei der Mikrostreifenleitung das elektrische Feld nahezu vollstéindig im Halbleitersubstrat
zwischen der metallisierten Leiterbahn auf der Vorderseite und der grofiflichigen Riicksei-
tenmetallisierung, woraus sich ein mit analytischen Modellen beschreibbares, grofitenteils
eindimensionales Feldproblem ergibt [41,42]. Anders verhilt es sich fiir den koplanaren
Wellenleiter, bei dem die elektrischen Felder im Wesentlichen an der Substratoberfliche
zwischen dem Innenleiter und den beiden umgebenden Masseflichen konzentriert sind,
was zu einer zweidimensionalen feldtheoretischen Problemstellung fiihrt, die mit modernen
elektromagnetischen Simulationswerkzeugen nur sehr zeitintensiv gelost werden kann [43].

Am TAF wurde daher eine breitbandige koplanare Modellbibliothek entwickelt, die auf
dem Modell der physikalischen Ubertragungsleitung nach Abb. 2.4 basiert [44]. Dieses aus

[

Z, € O, [

Abbildung 2.4: Modell der physikalischen Leitung zur Beschreibung der koplanaren Leitungsele-
mente.

der linearen Leitungstheorie stammende physikalische Leitungsmodell wird iiber vier reelle
Groflen bestimmt. Dabei kann der Wellenwiderstand Zp, die effektive Dielektrizitatskon-
stante €,.¢y und die Leitungsldnge [ als frequenzinvariant angenommen werden wihrend der
Verlauf der Dampfung « eine Frequenzabhéngigkeit der Form o = ap- f™ (0,48 <n <0,65)
aufweist. Die Bestimmung der vier Leitungsparameter erfolgt iiber geeignete periodische
Teststrukturen, die mittels vektorieller Streuparametermessungen im Frequenzbereich zwi-

(- I000000000000000000000%
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Abbildung 2.5: REM-Aufnahme der Teststruktur zur Extraktion der Modellparameter fiir die
koplanare 30-, 50- und 70-Q-Luftbriicke.
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Abbildung 2.6: Simulierter und gemessener (a) Betrag und (b) Phase der Einfiigeddmpfung (S21)
von 20 in Serie geschalteten koplanaren 30-2-Luftbriickenelementen.

schen 0,25 und 120 GHz charakterisiert wurden. Beispielhaft ist in Abb. 2.5 die Anord-
nung von 20 hintereinander geschalteten Luftbriicken (engl.: airbridge) dargestellt, welche
zur Extraktion der Modellparameter fiir das koplanare 30-, 50- und 70-Q2-Luftbriicken-
element benutzt werden. Zur homogenen Einkopplung des elektromagnetischen Feldes
iiber Hochfrequenzmessspitzen befinden sich am Ein- und Ausgang der Struktur kopla-
nare Kontaktflaichen. Weiterhin sind die periodisch wiederkehrenden Luftbriickenelemente
durch ein Stiick Koplanarleitung voneinander getrennt, um eine unerwiinschte Verkopp-
lung der Teststrukturen zu minimieren. Die hervorragende Ubereinstimmung dieser em-
pirischen Leitungsmodelle mit den vektoriell bestimmten S-Parametern ist in Abb. 2.6(a)
und Abb. 2.6(b) fiir den Betrag und die Phase der Einfiigeddmpfung (S2;) dargestellt,
wéhrend Abb. 2.7(a) und Abb. 2.7(b) das gemessene und simulierte Reflexionsverhalten
(S11) wiedergeben.
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Abbildung 2.7: Simulierter und gemessener (a) Betrag und (b) Phase des Eingangsreflexionsfak-
tors (S11) von 20 in Serie geschalteten koplanaren 30-Q-Luftbriickenelementen.
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2.2 Kleinsignalmodellierung der Transistoren

Neben der genauen Modellierung aller passiven Schaltungsbestandteile ist die exakte Be-
schreibung der aktiven Bauelemente ein wesentlicher Bestandteil zur erfolgreichen Herstel-
lung von MMICs im Millimeterwellen-Frequenzbereich. Gerade die monolithische Integra-
tion erlaubt aufgrund der sehr kompakten Chipabmessungen, die im Bereich einzelner Qua-
dratmillimeter liegen, keine nachtréglichen manuellen Korrekturen des Schaltungslayouts.
Weiterhin bedingen die langen Fertigungszeiten sowie die Forderung nach immer kiirzeren
Innovationszyklen eine fehlerfreie Funktionalitét der entwickelten Schaltkreise bereits nach
dem ersten Prozessdurchlauf.

In diesem Kapitel wird daher die Kleinsignalmodellierung von metamorphen Feldeffekt-
transistoren (I, = 0,1 pm) in Sourceschaltung und Kaskodenschaltung beschrieben, die im
weiteren Verlauf dieser Arbeit zur erfolgreichen Realisierung von rauscharmen Empfangs-
schaltungen im Frequenzbereich zwischen 65 und 220 GHz verwendet wurden.

2.2.1 HEMT in Sourceschaltung

Die Geometrie eines konventionellen HEMT in Sourceschaltung zeigt die Rasterelektro-
nenmikroskopaufnahme in Abb. 2.8(a). Am linken Bildrand ist der koplanare Anschluss
des Gatekontakts zu erkennen, der sich spiegelsymmetrisch auf zwei Gatefinger aufteilt.
Am oberen und unteren Bildrand befinden sich die auf Massepotential liegenden Source-
kontakte, wiahrend die ausgangsseitige Anschlussleitung den Drainkontakt darstellt. Um

(a)

Abbildung 2.8: Rasterelektronenmikroskopaufnahme (a) eines HEMT in Sourceschaltung und
(b) eines Transistortestfelds zur weitenskalierbaren Modellierung der aktiven Bauelemente.

eine Skalierbarkeit des Transistormodells zu erméglichen, welche die Anzahl sowie die Ga-
teweite der verwendeten Gatefinger umfasst, wurde am IAF ein Transistortestfeld nach
Abb. 2.8(b) entworfen. Hierbei wurden mehrere FETSs in unterschiedlicher Fingeranzahl
und FEinzelfingerweite platziert und in vertikaler Richtung an einem der Gateweite entspre-
chenden Kurzschluistiick (engl.: short) ausgerichtet. Dieser koplanare Kurzschluss dient
zur messtechnischen Bestimmung des Widerstands- und Induktivititsbelags der koplana-
ren Zuleitungen bis zur eigentlichen Referenzebene des Bauelements.
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Die Bestimmung der 16 in Abb. 2.9 dargestellten Kleinsignalersatzschaltbildelemen-
te des Transistors in Sourceschaltung erfolgt in drei aufeinanderfolgenden Messschrit-
ten [45,46,47]. Die erste Messung wird im Abschniirbereich (engl.: pinch-off) des FET

T +—am——© Drain

Gate @——-—czébj_—H—E

Pes N pds
R, intrinsischer

Transistor

Source

Abbildung 2.9: Kleinsignalersatzschaltbild eines HEMT in Sourceschaltung.

bei einer angelegten Drainspannung von Vpg = 0 V durchgefiihrt. Hierbei verhélt sich der
HEMT wie ein passives Bauelement und der intrinsische Transistor stellt einen Leerlauf
dar. Fiir diesen Arbeitspunkt werden die parasitdren Pad-Kapazitdten Cpgs, Cpga und Cpgs
ermittelt. Zur Bestimmung der Kontakt- und Bahnwidersténde R,, R, und R; sowie der
Zuleitungsinduktivitdten L,, Ly und Ly wird gateseitig ein grofler Vorwirtsstrom einge-
pragt und symmetrisch auf den Drain- und Sourcezweig aufgeteilt. Der intrinsische Teil des
Transistors stellt hierbei einen Kurzschluss dar. Die sieben verbleibenden Ersatzschaltbild-
elemente des intrinsischen Transistors werden in einer abschlieBenden Messung fiir denje-
nigen Arbeitspunkt extrahiert, der in der spéteren Schaltungsanwendung eingestellt wird.
Fiir Verstiarkerschaltkreise ist das in der Regel der Arbeitspunkt fiir maximale Steilheit
und somit fiir die hochste zu erzielende Kleinsignalverstirkung oder der Arbeitspunkt fiir
minimales Verstarkerrauschen.

Die Giiltigkeit des Kleinsignalmodells wurde im Frequenzbereich zwischen 0,25 und
120 GHz mit vektoriellen Streuparametermessungen verifiziert. In Abb. 2.10(a) sind die
simulierten und gemessenen S-Parameter der Vorwértsverstarkung (Ss;) und der Isolati-
on (Si2) eines Transistors in Sourceschaltung mit der Gateweite w, = 2 x 30 um in einem
Polardiagramm dargestellt. Dabei wurde {iber dem gesamten charakterisierten Frequenzbe-
reich eine hervorragende Ubereinstimmung sowohl im Betrag als auch in der Phase erzielt.
Gleiches gilt fir die in Abb. 2.10(b) in einem Smith-Diagramm aufgetragenen Messda-
ten des Eingangs- und Ausgangsreflexionsfaktors (Sj; bzw. Sy). Sie werden durch den
simulierten Frequenzverlauf der Streuparameter ebenfalls sehr exakt wiedergegeben.
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Abbildung 2.10: Vergleich zwischen simulierter und gemessener (a) Vorwértsverstarkung (Sa1)
und Isolation (S12) und (b) Eingangsreflexionsfaktor (S11) und Ausgangsreflexionsfaktor (Sa2)
eines Transistors in Sourceschaltung mit der Gateweite wy = 2 x 30 um. Der dargestellte Fre-
quenzbereich verlduft zwischen 0,25 und 120 GHz.

2.2.2 HEMT in Kaskodenschaltung

Neben den Transistoren in Sourceschaltung aus Abschnitt 2.2.1 wurden im Rahmen dieser
Arbeit vorrangig HEMTs in Kaskodenschaltung zur Herstellung von rauscharmen Emp-
fangsverstiarkern eingesetzt. Der Kaskodentransistor vereint die positiven Eigenschaften
einer hohen Kleinsignalverstarkung bei gleichzeitig niedriger minimaler Rauschzahl. Seine
wahren Vorteile spielt er daher im Millimeterwellen-Frequenzbereich fiir Frequenzen ober-
halb von 75 GHz aus. Wahrend ein konventioneller FET in Sourceschaltung in diesem
Frequenzbereich bereits deutlich an Verstirkung einbiifit, was einen mehrstufigen Aufbau
der Verstirkerschaltung zwingend erforderlich macht, bietet der Transistor in Kaskoden-
schaltung eine hohe Verstdrkungsreserve, um einstufige Verstarkerschaltkreise mit grofler
Bandbreite, hoher Kleinsignalverstirkung und sehr niedriger Hochfrequenzrauschzahl zu
realisieren [48,12]. Weitere Vorteile der hohen Stufenverstidrkung sind die kompakte Bau-
form des MMIC und somit eine kosteneffiziente Herstellung sowie eine geringe Beeinflus-
sung der Gesamtrauschzahl durch nachgeschaltete rauschbehaftete Komponenten, da deren
Rauschanteil um die Verstirkung des Empfangsverstérkers reduziert wird [49].

Den Aufbau der in dieser Arbeit entwickelten Kaskodentransistoren zeigt die REM-
Aufnahme in Abb. 2.11(a), wihrend das dquivalente Schaltbild des FET in Abb. 2.11(b)
dargestellt ist. Das Kaskodenbauelement ldsst sich als Serienschaltung von einem Tran-
sistor in Sourceschaltung und einem Transistor in Gateschaltung beschreiben, die durch
ein Leitungsstiick der Lange [ rdumlich voneinander getrennt sind. Die geeignete Wahl der
Lange sowie der Impedanz dieses Leitungsabschnittes ermdoglicht einen unbedingt stabi-
len Betrieb des sonst sehr schwingungsanfilligen HEMT [50]. Im Gegensatz zu den kon-
ventionellen Transistorkonfigurationen in Source-, Drain- oder Gateschaltung mit ihren
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Abbildung 2.11: (a) Rasterelektronenmikroskopaufnahme eines Kaskodentransistors der Gate-
weite wy = 2 x 30 um und (b) sein dquivalentes Schaltbild.

zwei DC- bzw. HF-Kontakten, verfiigt der Kaskodentransistor {iber einen zusétzlichen An-
schluss, welcher das zweite Gate (GATE 2) des Bauelements nach auflen fiihrt. Dieser
Kontakt ist hochfrequenzméfig iiber eine Kapazitiat (Cyryar) kurzgeschlossen, woraus sich
die Konfiguration der Gateschaltung des zweiten FET ableitet. Aufgrund des zusétzlichen
Anschlusses des Kaskodenbauelements ergibt sich eine dreidimensionale Matrix von Ar-
beitspunkteinstellungen und somit eine wesentlich erhéhte Komplexitét bei der Beschrei-
bung des Transistorverhaltens. Allerdings konnen durch den Zugriff auf das zweite Gate
des Kaskodentransistors auch alternative Schaltungsvarianten realisiert werden. So erlaubt
der dritte Anschluss des Bauelements den Einsatz als regelbaren Verstédrker dessen Klein-
signalverstirkung iiber die am zweiten Gate angelegte Gleichspannung variiert werden
kann [51,52]. Wird iiber die beiden verfiigharen Gateanschliisse ein HF- und ein LO-Signal
eingespeist, so kann bei entsprechender Anpassung des Bauelements am drainseitigen An-
schluss die sich ergebende Zwischenfrequenz abgenommen werden, was den Einsatz des
Kaskoden-HEMT als Mischer erméglicht [53,54]. Weitere Schaltungskonzepte, die mit Hil-
fe des Kaskodentransistors realisiert werden konnen, sind Schalter, Frequenzvervielfacher,
Oszillatoren und Breitbandverstirker (Traveling Wave Amplifier; TWA) [55,56,57].

Zur exakten Beschreibung des Kleinsignalverhaltens von HEMTs in Kaskodenschaltung
bis in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich wurde das in Abb. 2.12 dargestellte
Ersatzschaltbild (ESB) entwickelt und mittels Streuparametermessungen bis 120 GHz ve-
rifiziert. Das gezeigte Kleinsignalersatzschaltbild des Kaskodentransistors setzt sich aus
dem ESB eines FET in Sourceschaltung, einem koplanaren Wellenleiter und dem ESB
eines FET in Gateschaltung zusammen. Wird das koplanare Leitungsstiick zwischen den
beiden aktiven Bauelementen entfernt, entsteht ein sogenannter Dual-Gate-Transistor fiir
den die zusatzliche kapazitive Riickkopplung C4,1 zwischen dem ausgangsseitigen Drain-
anschluss und dem eingangsseitigen Gateanschluss (Gate 1) beriicksichtigt werden muss
(siche Abschnitt 2.3.2). Insgesamt ergeben sich somit 34 (bzw. 35 fir [ = 0 pm) ex-
trinsische und intrinsische Ersatzschaltbildelemente fiir den aktiven Transistor, zuziiglich
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Abbildung 2.12: Kleinsignalersatzschaltbild des HEMT in Kaskodenschaltung.

der beiden frei wiahlbaren Parameter Leitungsimpedanz Z; und Leitungslange [ des ko-
planaren Verbindungsstiicks. Die Extraktion der Ersatzschaltbildelemente erfolgt entspre-
chend Abschnitt 2.2.1 fiir zwei Einzeltransistoren in Source- und Gateschaltung, welche
eine zu dem Kaskodenbauelement identische Geometrie und Gateweite aufweisen. Um
den jeweiligen Arbeitspunkt der beiden FETs zu bestimmen, wurde das koplanare Lei-
tungsstiick im Inneren des Kaskodentransistors, welches gleichzeitig den Drainanschluss
des ersten Bauelements und den Sourceanschluss des zweiten Bauelements darstellt, mit
einer 20 um dicken Messnadel kontaktiert. Die verwendete physikalische Extraktionsme-
thode der ESB-Elemente ermoglicht eine prazise Modellierung des Kaskodentransistors
bis in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich. Weiterhin ergeben sich aus den ge-
wonnenen intrinsischen und extrinsischen Bauelementparametern wesentliche Erkenntnisse
beziiglich der gew&hlten Schichtstruktur sowie der Technologiefithrung und der layoutbe-
dingten parasitdren Umgebung des HEMT, welche sowohl zur Optimierung der DC- und
HF-Eigenschaften des Transistors als auch zur Analyse von prozessbedingten Parameter-
streuungen auf das Bauelement- bzw. Schaltungsverhalten benutzt werden kénnen.

In Abb. 2.13(a) und Abb. 2.13(b) sind die mit dem entwickelten Kleinsignalersatzschalt-
bild simulierten Streuparameter den gemessenen Werten eines HEMT in Kaskodenschal-
tung mit der Gateweite w, = 2 x 30 um gegeniibergestellt. Dabei konnte {iber den gesamten
charakterisierten Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz eine hervorragende Ubereinstim-
mung aller S-Parameter sowohl im Betrag als auch in der Phase festgestellt werden. Die
sehr gute Beschreibung des Transistorverhaltens mit dem hier vorgestellten Kaskodenklein-
signalmodell wurde weiterhin durch die Simulation der maximalen stabilen Verstiarkung
MSG des Bauelements bestéitigt. In Abb. 2.14 ist der simulierte und der gemessene Ver-
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Abbildung 2.13: Vergleich zwischen simulierter und gemessener (a) Vorwirtsverstarkung (Sa1)
und Isolation (Si2) und (b) Eingangsreflexionsfaktor (S11) und Ausgangsreflexionsfaktor (S22)
eines Transistors in Kaskodenschaltung mit der Gateweite wgy = 2 x 30 um. Der dargestellte Fre-
quenzbereich verlduft zwischen 0,25 und 120 GHz.

lauf der maximalen Verstdarkung als Funktion der Frequenz aufgetragen. Dabei konnte der
messtechnisch aufgenommene Verstarkungsverlauf sowohl fiir den Transistor in Source-
schaltung als auch fiir den HEMT in Kaskodenschaltung mit den modellierten Werten sehr
gut beschrieben werden. Weiterhin geht aus Abb. 2.14 der oben erwédhnte Vorteil der ho-
hen Verstarkungsreserve des Kaskodentransistors hervor. Wéhrend die maximal verfiigha-
re Kleinsignalverstiarkung eines konventionellen Transistors in Sourceschaltung (B) bereits
auf 10 dB bei 94 GHz abgefallen ist, weist das Kaskodenbauelement (A) bei der gleichen
Frequenz noch einen Wert von iiber 20 dB auf.
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Abbildung 2.14: Gemessene und simulierte Werte der maximalen stabilen Kleinsignalverstéirkung
(MSG) als Funktion der Frequenz fiir einen HEMT in Kaskodenkonfiguration (A) und einen
Transistor in Sourceschaltung (B). Die Gateweite beider Bauelemente betragt wy, = 2 x 30 pm.
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2.3 Grofisignalmodellierung der Transistoren

Fiir die Simulation der maximalen Ausgangsleistung, des Kompressionsverhaltens und des
Wirkungsgrads von W-Band-Leistungsverstiarkern und multifunktionalen 94-GHz-MMICs
wird ein Transistorgrofisignalmodell benttigt, welches das nichtlineare Verhalten der akti-
ven Bauelemente moglichst genau beschreibt.

Aus der Literatur sind zwei unterschiedliche Typen von Grofisignalmodellen bekannt.
Zum einen sind dies tabellenbasierende Grofisignalmodelle, die auf gemessenen Streupara-
metern beruhen, aus denen arbeitspunktabhéngige Strome und Ladungen berechnet und
anschlieffend in Tabellenform abgelegt werden [58,59]. Die Approximation der zwischen den
charakterisierten Messpunkten liegenden Werte erfolgt dabei iiber zweidimensionale Inter-
polationsverfahren mittels sogenannter Spline-Funktionen. Eine weitere Verbreitung als die
tabellenbasierenden Modelle haben jedoch analytische Grofisignalmodelle erfahren, welche
heutzutage in allen kommerziellen CAE-Werkzeugen (Computer Aided Engineering; CAE)
enthalten sind. Die Nichtlinearitdten des Transistors werden in der analytischen Darstel-
lung durch empirische Funktionen beschrieben, welche die physikalischen Eigenschaften des
Bauelements so exakt wie moglich nachbilden [60,61,62,63]. Der hauptséchliche Vorteil des
analytischen Grofsignalmodells gegeniiber dem Tabellenmodell liegt in der einfacheren Ex-
trapolation der aulerhalb des Messbereichs liegenden Arbeitspunkte. Weiterhin besteht bei
der analytischen Beschreibung die Mdoglichkeit, durch Variation der Modellparameter den
Einfluss von technologischen Parameterstreuungen auf das Bauelement- oder Schaltkreis-
verhalten bereits vor der Prozessierung zu untersuchen.

Zur Simulation und Optimierung der in Kapitel 4 beschriebenen 94-GHz-Leistungsver-
starkerschaltungen sowie der monolithisch integrierten Sende- und Empfangsschaltkreise
wurde im Rahmen der vorliegenden Arbeit ein analytisches Grofisignalmodell fiir Multifin-
ger-Dual-Gate-Transistoren (DG-HEMTSs) entworfen. Dieser Transistortyp eignet sich be-
sonders fiir Leistungsanwendungen im Millimeterwellenfrequenzbereich, da er fiir die zur
Leistungserzeugung bendétigten groflen Gesamtgateweiten der Bauelemente eine ausrei-
chend hohe Verstiarkung aufweist. Der spannungsabhéngige intrinsische Transistorkern des
Dual-Gate-HEMT setzt dabei auf dem bewéhrten analytischen TAF-HEMT-Groflsignal-
modell auf, wiahrend die extrinsischen Ersatzschaltbildelemente auf die Geometrie des
Dual-Gate-Bauelements angepasst wurden. Bevor der Aufbau und die messtechnische Veri-
fikation des DG-HEMT-Groflsignalmodells in Abschnitt 2.3.2 nidher beschrieben werden,
sind im folgenden Abschnitt die Eigenschaften des zugrundeliegenden TAF-HEMT-Modells
kurz zusammengefasst.

2.3.1 Analytisches IAF-HEMT-Groflsignalmodell

Die nichtlineare Modellierung der in dieser Arbeit eingesetzten Transistoren erfolgte auf
der Basis des am TAF entwickelten IAF-HEMT-Groflsignalmodells, welches im kommerzi-
ellen Schaltungssimulator MDS der Firma Agilent implementiert wurde. Der prinzipielle
Aufbau und die charakteristischen Eigenschaften des Modells sind in [64, 65, 66] detail-
liert beschrieben und verwenden das in Abb. 2.15 dargestellte elektrische Ersatzschaltbild.
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Abbildung 2.15: Prinzipieller Aufbau des TAF-HEMT-Grof}signalersatzschaltbild.

Das abgebildete GroBsignalersatzschaltbild ist in eine &ufiere (extrinsische) und eine innere
(intrinsische) Schale aufgeteilt. Dabei bilden die extrinsischen Elemente die arbeitspunkt-
unabhéngigen parasitiaren Effekte der verwendeten Transistorgeometrie nach, wihrend die
im intrinsischen Kern des Modells platzierten Kapazitdten und Stromquellen vom gewéhl-
ten Arbeitspunkt abhéingig sind.

Die beiden Stromquellen I, und I,; beschreiben die Diodencharakteristik der Gate-
Source- bzw. der Gate-Drain-Diode und werden als Funktion der intrinsisch anliegenden
Spannungen nach der Shockley‘schen Diodengleichung modelliert:

q- Vsi

Los(Vgsi) = Igs0- (exp (n : k?T) - 1) (2.1)
q - Vyai

Loa(Vgai) = Igao - (el’p (n : kgT> - 1> (2.2)

Zur Modellierung der Drain-Source-Stromquelle I;; wird die aus den drei Termen f;, f; und
f3 bestehende Gleichung nach [64] verwendet:

Ids(‘/;)S“ Vd5i> = fl(‘/gsz) ' fQ(%sh Vdsi) : f3(‘/dsz) (23)

Dabei beschreibt der erste Produktterm fi (V) die Leitfahigkeitsmodulation des zweidi-
mensionalen Elektronengases durch die Steuerspannung des Gates, wiahrend der zweite
Term fo(Vysi, Vasi) den Ausgangsleitwert des Transistors im Séttigungsbereich wiedergibt.
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Der erstmals von Curtice [67] verwendete dritte Term f3(Vys; ) modelliert den linearen Be-
reich des Drainstroms mit dem Ubergang in den Sittigungsbereich. Eine ausfiihrliche Be-
schreibung aller drei Produktterme ist im Anhang B wiedergegeben.

Die Steilheit g,, des Bauelements ergibt sich aus der Ableitung des Drainstroms I
nach der intrinsischen Gate-Source-Spannung Vi, zu

_ a]ds(‘/gsia‘/alsi) _ < afl

Ofs
Im v, WV, “fot fi- ) E (2.4)

a‘/vgsi

wahrend sich der Ausgangsleitwert g4s aus der Ableitung des Drainstroms nach der intrin-
sischen Drain-Source-Spannung Vj,; errechnet:

o 8Ids(‘/gsi; ‘/dsz) . ) an af3
Jas = avdsi B fl(‘/gSl) 8‘/clsz f3 * f2 a‘/dsz (25)

Die hervorragende Beschreibung des nichtlinearen Bauelementverhaltens durch das
[TAF-HEMT-Grofsignalmodell belegen die in Kapitel 4 und [66] demonstrierten Ergebnisse
fiir monolithisch integrierte V-Band- und W-Band-Millimeterwellenverstéarker.

2.3.2 Dual-Gate-HEMT-Grof3signalmodell

Eine Rasterelektronenmikroskopaufnahme des in dieser Arbeit zur Realisierung von 94-
GHz-Leistungsverstéarkerschaltkreisen entwickelten Dual-Gate-HEMT zeigt Abb. 2.16. Der
dargestellte Transistor setzt sich aus vier mal zwei kombinierten Einzelfingern zusammen.
Zur Berechnung der Gesamtgateweite des Bauelements wird allerdings nur die Anzahl

Abbildung 2.16: Rasterelektronenmikroskopaufnahme eines Multifinger-Dual-Gate-Leistungs-
transistors. Die Gesamtgateweite des Bauelements betragt w, = 4 x 45 ym.
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der zusammengefassten Gatefinger (Dual-Gate) herangezogen, woraus sich eine Gesamt-
gateweite von w, = 4 x 45 pum ergibt. Aufgrund der erhohten Einzelfingerzahl muss die
Sourceinsel zwischen den mittleren beiden Gatefinger iiber eine Luftbriicke angeschlossen
werden. Am Transistorausgang ergeben sich zwei Drainkontakte, welche auf eine gemein-
same Drainleitung zusammengefiithrt werden.

Zur Beschreibung des nichtlinearen Bauelementverhaltens des Dual-Gate-HEMT wur-
de das in Abb. 2.17 dargestellte Grofisignalersatzschaltbild entworfen. Das vorgestellte
Modell des Dual-Gate-Transistors setzt sich aus einer Serienschaltung eines HEMT in
Sourceschaltung und eines HEMT in Gateschaltung zusammen. Die beiden arbeitspunkt-
abhéngigen intrinsischen Bereiche werden dabei durch die Gleichungen des IAF-HEMT-
Grofisignalmodells nach Abschnitt 2.3.1 beschrieben, wéahrend die vom gewihlten Arbeits-
punkt unabhéngigen extrinsischen Ersatzschaltbildelemente aus der Kleinsignalextraktion
von KEinzeltransistoren gemafi Abschnitt 2.2.1 bestimmt werden. Weiterhin beriicksichtigt
das DG-HEMT-Grofsignalersatzschaltbild eine Riickkoppelkapazitit vom Transistoraus-
gang zum gateseitigen Eingang (Cpq41) sowie eine kapazitive Kopplung zwischen der Source-
luftbriicke und dem ausgangsseitigen Drainkontakt (Cpgs1). Die Parameterwerte dieser bei-
den zusétzlichen ESB-Elemente werden iiber Optimierungsalgorithmen der CAE-Software
aus dem Vergleich zu den vektoriell aufgenommenen Messwerten bestimmt.
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Abbildung 2.17: Grofisignalersatzschaltbild des Dual-Gate-HEMT.

In Abb. 2.18(a) und Abb. 2.18(b) sind die mit dem DG-HEMT-Grofisignalmodell simu-
lierten Streuparameter den gemessenen Werten eines Dual-Gate-Transistors der Gateweite
wy = 4 x 45 pm gegeniibergestellt. Dabei konnte im gesamten charakterisierten Frequenz-
bereich zwischen 0,25 und 120 GHz eine sehr gute Ubereinstimmung sowohl im Betrag als
auch in der Phase erzielt werden. Der Arbeitspunkt des Bauelements lag bei Vp = 4 'V,
Vg = 1,6 Vund Vg = 0 V mit einem Drainstrom von Ip = 70 mA. Die Giiltigkeit des
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Abbildung 2.18: Vergleich zwischen simulierter und gemessener (a) Vorwirtsverstarkung (So1)
und Isolation (S12) und (b) Eingangsreflexionsfaktor (S11) und Ausgangsreflexionsfaktor (Sa2)
eines pseudomorphen Dual-Gate-HEMT mit der Gateweite wy, = 4 x 45 um. Der dargestellte
Frequenzbereich verlduft zwischen 0,25 und 120 GHz [Vp =4 V, Vga = 1,5 V, Vg = 0 V und
I D = 70 mA]

beschriebenen Grofisignalmodells wurde weiterhin durch die Messung der Verstérkung und
Ausgangsleistung unter Grofisignalausteuerung nach Abb. 2.19 verifiziert. Dazu wurden die
beiden Grofisignalparameter eines nicht angepassten Dual-Gate-Bauelements der Gatewei-
te wy, = 4 x 45 um als Funktion der Eingangsleistung mit einem ein- und ausgangsseitigen
50-2-Abschluss aufgezeichnet. Bei der hohen Betriebsfrequenz von 94 GHz ergab sich eine
hervorragende Ubereinstimmung zwischen den simulierten und gemessenen Werten. Die

5 v : . . . . . 15
. — Simulation
- —o— Messung

10

Verstarkung [dB]
o

40

|Frequenz =94 GHZ| ]

(9]
[wgp] SumsorsSueSsny

0 5

10

15

Eingangsleistung [dBm]

Abbildung 2.19: Vergleich zwischen simulierter und gemessener Verstirkung und Ausgangsleis-
tung als Funktion der Eingangsleistung fiir einen nicht angepassten pseudomorphen Dual-Gate-
HEMT an 50 Q. Die Gateweite des Bauelements betrégt wy =4 x45um [Vp =4V, Vga = 1,5V,
Ve =0V und Ip = 70 mA].
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Abbildung 2.20: Vergleich zwischen simulierter und gemessener (a) Vorwértsverstarkung (Sa1)
und Isolation (S12) und (b) Eingangsreflexionsfaktor (S11) und Ausgangsreflexionsfaktor (Sa2)
eines pseudomorphen Dual-Gate-HEMT mit der Gateweite wy, = 4 x 60 um. Der dargestellte
Frequenzbereich verlduft zwischen 0,25 und 120 GHz [Vp =4 V, Vga = 1,5 V, Vg = 0 V und
I D = 95 mA]

Skalierbarkeit des DG-HEMT-Grofsignalmodells wurde abschlieBend durch den Vergleich
mit Streuparametermessungen von prozessierten Dual-Gate-Transistoren mit unterschied-
licher Einzelfingerweite untersucht. Beispielhaft sind in Abb. 2.20(a) und Abb. 2.20(b)
die simulierten und gemessenen S-Parameter fiir einen Dual-Gate-HEMT der Gatewei-
te wy, = 4 x 60 um dargestellt. Der Verlauf der messtechnisch erfassten Streuparameter
konnte dabei im gesamten charakterisierten Frequenzbereich bis 120 GHz sehr gut wie-

dergegeben werden, woraus sich eine ausgezeichnete Weitenskalierbarkeit des vorgestellten
DG-HEMT-Modells ableiten lasst.

2.4 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurden die zur Simulation und zum Entwurf von monolithisch in-
tegrierten Sende- und Empfangsverstiarkerschaltungen benétigten linearen- und nichtli-
nearen Schaltungsmodelle vorgestellt. Aufbauend auf der am IAF verfiigharen koplana-
ren Modellbibliothek wurde ein skalierbares Kleinsignalmodell fiir Transistoren in Kas-
kodenschaltung entwickelt und iiber den weiten Frequenzbereich bis 120 GHz messtech-
nisch verifiziert. Dabei zeigte sich, dass das aus 34 Ersatzschaltbildelementen bestehen-
de Transistormodell die exakte Nachsimulation der vektoriell bestimmten Streuparameter
ermoglicht. Weiterhin demonstrieren die im Rahmen dieser Arbeit realisierten rauschar-
men Kaskodenbauelemente eine im Vergleich zu konventionellen Transistoren in Source-
schaltung um 10 dB erhohte Kleinsignalverstarkung bei 94 GHz. Fiir die erfolgreiche
Herstellung von W-Band Leistungsverstérkerschaltungen wurden Multifinger-Dual-Gate-
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Transistoren entworfen und untersucht. Die Beschreibung des nichtlinearen intrinsischen
Bauelementverhaltens der Dual-Gate-Leistungsbauelemente erfolgte auf der Basis des ana-
lytischen TAF-HEMT-Grofsignalmodells, wéihrend die spannungsunabhéngigen extrinsi-
schen Ersatzschaltbildelemente auf die Geometrie des Dual-Gate-Transistors angepasst
wurden. Fiir das in dieser Arbeit entwickelte DG-HEMT-Groflsignalmodell konnte eine
hervorragende Beschreibung des Transistorverhaltens bis 120 GHz nachgewiesen werden.
Zusétzlich zur Simulation der Transistor-Grofisignalparameter erlaubt das DG-HEMT-
Modell auch die Skalierung der Einzelfingergateweite des Bauelements. Die vorgestell-
ten Erweiterungen der koplanaren IAF-Modellbibliothek erméglichten eine vollstandige
Simulation der zum Aufbau von aktiven und passiven bildgebenden Systemen entworfenen
Sende- und Empfangsschaltungen bis in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich.

Wichtige Ergebnisse:
- Modellentwicklung fiir nevartige Kaskoden- und Dual-Gate- Transistoren

- erfolgreiche Verifikation der linearen- und nichtlinearen Schaltungsmodelle
bis 120 GHz
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Kapitel 3

Entwurfskriterien fiir monolithisch
integrierte Verstirkerschaltkreise

Fiir den erfolgreichen Entwurf von Sende- und Empfangsverstirkerschaltungen im Milli-
meterwellen-Frequenzbereich zwischen 94 und 220 GHz ist die Auswahl der geeigneten
Transistorkonfiguration sowie der optimalen Bauelementgeometrie von wesentlicher Be-
deutung. Aufgrund der in diesem Frequenzband bereits deutlich reduzierten Kleinsignal-
verstirkung von konventionellen Single-Gate-Transistoren in Sourceschaltung wurden im
Rahmen der vorliegenden Arbeit Dual-Gate- und Kaskodenbauelemente entworfen und
modelliert (siehe Kapitel 2), welche sowohl die Realisierung von monolithisch integrierten
94-GHz-Leistungsverstirkern mit hoher linearer Verstirkung [51] als auch die Herstellung
von sehr rauscharmen Verstiarker-MMICs mit grofier Bandbreite ermoglichen [48, 12].

In diesem Kapitel werden im ersten Abschnitt die Entwurfskriterien fiir minimales
Verstéarkerrauschen vorgestellt und untersucht. Neben einer Einfithrung in das prinzipielle
Rauschverhalten von linearen Zweitoren werden die Einfliisse der Transistoreigenschaf-
ten auf das Rauschverhalten von Feldeffekttransistoren mit hoher Elektronenbeweglichkeit
diskutiert. Als Simulationsgrundlage dient dafiir das intrinsische Temperaturrauschmodell
nach Pospieszalski [68,69]. Die Untersuchung der optimalen Anzahl sowie der optimalen Ga-
teweite der integrierten Gatefinger miindete in die Entwicklung eines einstufigen, rauschar-
men W-Band-Kaskodenverstarker-MMIC mit einer Kleinsignalverstarkung von iiber 10 dB
zwischen 75 und 110 GHz. Die bei Raumtemperatur (7' = 293 K) erzielte Rauschzahl von
2,1 dB stellt den heutigen Stand der Technik dar [70].

Im zweiten Abschnitt wird der Schaltungsentwurf fiir die maximal erreichbare Kleinsig-
nalverstiarkung auf der Basis der konjugiert komplexen Anpassung beschrieben, wahrend
im dritten Abschnitt die Entwurfskriterien zur Realisierung von Sendeverstarkern mit ma-
ximaler Ausgangsleistung vorgestellt und untersucht werden. Neben der Bestimmung der
optimalen Transistortopologie fiir den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich wird die
Auswahl des geeigneten Anpassungsnetzwerks diskutiert. Zur Verifikation der simulierten
Ergebnisse wurde ein einstufiger monolithisch integrierter Leistungsverstiarkerschaltkreis
entworfen und hergestellt, der bei einer Betriebsfrequenz von 94 GHz eine Ausgangsleis-
tungsdichte von 280 mW/mm und eine maximale Effizienz (PAE) von 10 % erzielte.

31
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3.1 Schaltungsentwurf fiir minimales Verstirkerrau-
schen

Aufgrund ihrer hervorragenden Transporteigenschaften sind HEMT-Strukturen mit hohen
Indium Anteilen im Kanal fiir die Realisierung von rauscharmen Empfangsschaltungen
im Millimeterwellen-Frequenzbereich bis zu 220 GHz préadestiniert [71,72]. In diesem Ab-
schnitt wird daher der Entwurf von monolithisch integrierten Verstérkerschaltkreisen mit
minimalem Hochfrequenzrauschen auf der Basis von metamorphen HEMT-Bauelementen
mit einer Gateldnge von [, = 0,07 pum und einem Indiumgehalt von 80 % im Hauptkanal
untersucht und beschrieben.

Die Entwicklung von rauscharmen Hochfrequenzverstiarkern erfolgte bisher hauptsach-
lich mittels Transistoren in Sourceschaltung [71,73,74], welche aufgrund ihrer hohen Strom-
und Spannungsverstirkung eine hohe Transitfrequenz fr sowie eine niedrige minimale
Rauschzahl F,;, aufweisen. Fiir den Frequenzbereich oberhalb von 75 GHz kommt es
bei diesen Single-Gate-Bauelementen allerdings zu einer Abnahme der maximal verfiigha-
ren Verstirkung auf Werte von weniger als 10 dB (siehe Abb. A.8(b)). Dieser fiir eine
ideale, verlustfreie Leistungsanpassung berechnete Wert reduziert sich in der gesamten
Verstarkerschaltung nochmals durch die Leitungsverluste der ein- und ausgangsseitigen
Anpassungsnetzwerke. Fiir den Fall der Transistoranpassung auf minimales Verstéarker-
rauschen kann somit trotz effizienter Ausnutzung der gegebenen Bauelementeigenschaften
lediglich eine Stufenverstarkung von ca. 5 dB bei 94 GHz erzielt werden. Die geringe Klein-
signalverstiarkung der ersten Verstéirkerstufe bedingt nach der Friisschen Formel (siehe
Gl. (3.5)) jedoch eine Zunahme der Gesamtrauschzahl des Verstiarker-MMIC durch den
Einfluss sémtlicher nachgeschalteter Verstarkerstufen.

Im vorliegenden Kapitel werden daher die bereits in Kapitel 2.2.2 eingefiihrten Kas-
kodentransistoren mit hoher linearer Verstirkung hinsichtlich ihrer Eignung zur Realisie-
rung von rauscharmen Verstérkerschaltungen untersucht. Der Kaskodentransistor verfiigt
im Frequenzbereich des W-Bands iiber eine um ca. 10 dB hohere Kleinsignalverstérkung,
verglichen mit Transistoren in Sourceschaltung. Beziiglich seiner extrinsischen Transitfre-
quenz fr, seiner maximalen Steilheit g,, und seiner minimalen Rauschzahl F,,;, weist er
vergleichbare Werte zu den konventionellen Single-Gate-Bauelementen auf. Diese iiber-
zeugenden Bauelementeigenschaften sowie seine kompakten geometrischen Abmessungen
machen den Kaskodentransistor zu einer interessanten schaltungstechnischen Alternative
fiir die Entwicklung von rauscharmen Hochfrequenzverstarkern.

3.1.1 Rauschen in Zweitoren

Aufgrund ihrer thermischen Energie fiihren freie Elektronen bei einer endlichen Umge-
bungstemperatur von T > 0 K willkiirliche Bewegungen aus, welche von Zusammenstoien
mit den Gitteratomen unterbrochen werden kénnen. Dieser in allen elektrisch leitenden
Materialien beobachtbare Prozess wird als thermisches Rauschen (engl.: thermal noise
oder Johnson noise) bezeichnet. Die ungeordnete Bewegung der Elektronen fiihrt zu ei-
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nem statistisch schwankenden Strom bzw. zu einer statistisch schwankenden Spannung an
den Enden des elektrischen Leiters, wie z. B. einem Widerstand Ry. Dabei ergibt sich der
quadratische Mittelwert der thermischen Rauschspannung bzw. des thermischen Rausch-
stromes bei bekannter Temperatur 7" und Bandbreite B mit der Boltzmann-Konstante &
zu [75]:

AKT
|Un|> = 4kTBRy | Iy = =—B (3.1)
Ry

Die Berechnung der maximalen an Ry verfiigharen Rauschleistung Py erfolgt iiber:

Ul
Py = % =kTB (Lastwiderstand = Innenwiderstand) (3.2)
N

Rauschzahl

Aufgrund des Eigenrauschens eines aktiven Bauelements ergibt sich an seinem Ausgang ein
geringeres Signal-Rauschverhiltnis (engl.: signal-to-noise ratio) als es an seinem Eingang
vorliegt. Bei gleicher Messbandbreite definiert der Quotient aus dem Signal-Rauschverhélt-
nis vor und nach dem verstérkenden Bauelement die Rauschzahl F' [76]:
_ Si/Ni S;/N; N, +GN; N,

1+

F= _ _
S,/N, _ GS;/(N, + GN;) GN; GN;

(3.3)

Dabei bezeichnet der Index i die am Eingang vorliegende Signal- (S) bzw. Rauschleistung
(N), wéhrend der Index o fiir die auf den Ausgang bezogenen Groen steht. G représen-
tiert die Verstdrkung und N, die Eigenrauschleistung des Bauelements. Aus Gl. (3.3) geht
hervor, dass fiir eine Reduktion der Rauschzahl F' das Eigenrauschen des Bauelements mi-
nimiert und gleichzeitig seine Verstdrkung maximiert werden muss. Die Umrechnung der
Rauschzahl (engl.: Noise Figure, NF) in den gebréduchlicheren logarithmischen MaBstab
erfolgt iiber:

NF =10-1g(F) [dB] (3.4)

Fiir die Kettenschaltung von mehreren Verstiarkerzweitoren ergibt sich nach der Friis-
schen Formel [77] die Gesamtrauschzahl Fj., eines n-stufigen Verstirkers zu:

Fro—1 F3-—1 F, -1
2 423 i

Fps = F 3.5
s T T TG G T G Gy G (3:5)
Die Gesamtrauschzahl eines zweistufigen Verstérkers kann somit iiber
F,—1
Fpeo = Fy + =2 (3.6)

G
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bestimmt werden. Anhand von Gl. (3.6) ist zu erkennen, dass der Einfluss der Rauschzahl
der zweiten Verstarkerstufe auf die Gesamtrauschzahl um die Verstirkung der ersten Stu-
fe reduziert wird. Fiir eine hohe Verstarkung der Empfangerstufe muss die nachfolgende
Stufe daher keine besonderen Anforderungen an die Rauscharmut erfiillen. Die Realisie-
rung einer niedrigen Gesamtrauschzahl der Verstéarkerschaltung bedingt neben einer hohen
Kleinsignalverstarkung G; allerdings auch eine niedrige Rauschzahl F; der Eingangsstufe.
Diese beiden fiir den Entwurf von rauscharmen Empfangerschaltkreisen wesentlichen Be-
dingungen erfiillt der Kaskodentransistor in besonderem Mafle, wie in Kapitel 3.1.3 gezeigt
wird.

Rauschanpassung

Die Rauschzahl eines Verstarkerzweitors hangt allerdings nicht nur vom Eigenrauschen des
verwendeten Bauelements ab, sondern ist auch eine Funktion der sich am Eingangstor des
Transistors befindenden Quellenimpedanz Z;. Eine allgemeine Beschreibung des Rausch-
verhaltens von lineareren Zweitoren in Abhéngigkeit der komplexen Quellenimpedanz Zg
und deren Realteils R sowie der Quellenimpedanz bei Rauschanpassung Zg o,¢ (optimale
Quellenimpedanz) ergibt sich zu [45]:

ELR

F:Fmin
+RQ

R,
Zo = Zgom|” = Foin + Go Yo =Yool (3.7)

mit dem nachfolgenden Zusammenhang zwischen dem dquivalenten Rauschleitwert g, und
dem &quivalenten Rauschwiderstand R, :

Gn = Rn : |XQ,opt|2 (38)

Aus GL (3.7) ist ersichtlich, dass zur vollstdndigen Beschreibung des Rauschverhaltens
von Zweitoren lediglich die vier Gréflen minimal erreichbare Rauschzahl F,;,, dquivalen-
ter Rauschleitwert g, sowie Real- und Imaginérteil der optimalen Quellenimpedanz Zg o
benotigt werden. Diese vier Kenngroflen werden als Rauschparameter bezeichnet. Die Mi-
nimierung der Rauschzahl F erfolgt {iber die sogenannte Rauschanpassung mit Zg = Zg opt-
Bei Abweichungen von diesem Idealfall gibt der dquivalente Rauschleitwert g, die Emp-
findlichkeit bzw. die Starke des Anstiegs der Rauschzahl mit zunehmender Rauschfehlan-
passung an.

Die Umrechnung von Gl. (3.7) in eine in der Hochfrequenztechnik gebriuchlichere Dar-
stellungsform mittels Reflexionsfaktoren ergibt [76]:

Lo — Lo’

F:szn+4rn 3 3
‘1 +£Q,0pt’ (11— |£Q70pt‘ )

(3.9)
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Dabei ist 7, = R,,/Zy der auf den Bezugswiderstand Z, des Messsystems normierte dqui-
valente Rauschwiderstand, I der komplexe Reflexionsfaktor der Quellenimpedanz (Ge-
neratorreflexionsfaktor) und g ,+ der komplexe Generatorreflexionsfaktor bei Rauschan-
passung F = F,;,, (optimaler Generatorreflexionsfaktor).

3.1.2 Rauschmodellierung des HEMT

Als Grundlage fiir die exakte Modellierung des Rauschverhaltens der verwendeten Kasko-
dentransistoren bis zu Betriebsfrequenzen von iiber 200 GHz diente das intrinsische Tem-
peraturrauschmodell nach Pospieszalski [68, 69]. Das in Abb. 3.1 dargestellte Rauscher-
satzschaltbild des intrinsischen HEMT basiert dabei auf lediglich zwei frequenzunabhéngi-
gen Modellparametern: der dquivalenten Rauschtemperatur 7, des Kanalwiderstands R
sowie der dquivalenten Rauschtemperatur 7,; des Ausgangsleitwerts g;s. Die Umrechnung

Co Ry
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8s u g e-j ot
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Abbildung 3.1: Rauschersatzschaltbild des intrinsischen HEMT mit dem thermisch rauschenden
Kanalwiderstand R, und dem thermisch rauschenden Ausgangsleitwert ggs.

der dquivalenten Rauschtemperatur 7T}, in eine dquivalente Rauschspannungsquelle im Ein-
gangskreis des Bauelements erfolgt mit dem Wert des Kanalwiderstands Ry iiber

tugsm|” = 4KT, Ry A f (3.10)

wahrend die Rauschstromquelle am Ausgang des Transistors mit der dquivalenten Rausch-
temperatur T; und dem Wert des Ausgangsleitwerts ggs durch

ligs.n|” = 4kTugas A f (3.11)

beschrieben wird. Diese beiden intrinsischen Rauschquellen des Transistors sind nach [68]
und [78] unkorreliert, wodurch der von Van der Ziel und Fukui eingefiihrte Korrelations-
koeffizient zu Null gesetzt werden kann [79,80,81]. Eine weitere Vereinfachung des Modells
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ergibt sich durch die Festsetzung der dquivalenten Rauschtemperatur 7, zur Umgebungs-
temperatur 7, [69]. Dadurch reduziert sich die Anzahl der zu bestimmenden Parameter
auf die dquivalente Rauschtemperatur Ty des Ausgangsleitwerts ggs.

Das vorgestellte intrinsische Temperaturrauschmodell erméglicht somit die vollstandi-
ge Charakterisierung der Rauscheigenschaften eines HEMT durch die Extraktion seines
Kleinsignalersatzschaltbildes zusammen mit der Bestimmung von lediglich einem Modell-
parameter, der mit einem kommerziellen Rauschmesssystem in einer standardisierten 50-§2-
Umgebung ermittelt werden kann [82,83]. Unter Vernachlédssigung der Riickwirkungskapa-
zitét Cyq ergeben sich die vier intrinsischen Rauschparameter zu:

2
f 2 2 2
f \/gdsTngsTg T (fm> 9asTlgs T3 Y ( f )2  YasTtgsTa

Foim=1+2" . —_— 3.12
fT,i Tst fT,i Tst ( )
£\ gasTu
n = .22 3.13
g (fT,’i) Tst ( )
fri\? TuRy . 1
_Q,opt \/ gs + ( f ngds + .] CL)CgS ( )

Dabei stellt die Konstante T; die Standardrauschtemperatur mit einem Betrag von 290 K
dar. Ein wesentlicher Vorteil der in dieser Arbeit verwendeten hoch-indiumhaltigen Schich-
ten ldsst sich aus Gl. (3.12) und Gl. (3.13) entnehmen. Durch die sehr hohe intrinsische
Transitfrequenz fr; der metamorphen Transistoren reduziert sich sowohl die minimale
Rauschzahl F,,;, des Bauelements als auch der dquivalente Rauschleitwert g,,, wodurch die
Empfindlichkeit des Transistors in Bezug auf eine Rauschfehlanpassung verringert wird.

Die Abhéngigkeit der minimalen Rauschzahl F,,;, von den Parametern des Transistor-
Kleinsignalersatzschaltbilds ergibt sich nach Umformung von Gl. (3.12) und unter Einbe-
ziehung des extrinsischen Gate- und Sourcewiderstandes [84] zu:

L . \/gdsTd(Rg + Rgs + Rs)Tg
fT,i Tst

Fin =1+2- (3.15)

3.1.3 Bestimmung der optimalen Transistorgeometrie

Im vorliegenden Unterkapitel wird die Bestimmung der optimalen Anzahl von Gatefin-
gern sowie der idealen Einzelfingergateweite fiir den Entwurf eines rauscharmen W-Band-
Verstarkerschaltkreises beschrieben. Die Simulation der maximal verfiigharen Verstéarkung
sowie der minimalen Rauschzahl des integrierten Bauelements erfolgte mit dem in Abb. 2.12
dargestellten Kleinsignalersatzschaltbild des Kaskodentransistors. Zur Berechnung der vier
Rauschparameter des verwendeten Kaskodenbauelements wurde das Rauschen aufgrund
der extrinsischen Widerstdnde (R,, Rs und R,;) sowie des Kanalwiderstandes (R,s) durch



3.1. Schaltungsentwurf fiir minimales Verstéirkerrauschen 37

die Umgebungstemperatur 7, = 293 K beriicksichtigt, wéhrend die dquivalente Rauschtem-
peratur des Ausgangsleitwerts gz anhand von Rauschzahlmessungen an einem 50-(2-Ab-
schluss zu T; = 700 K bestimmt wurde. Die Stabilisierung der Kaskodenbauelemente er-
folgte iiber eine koplanare 50-(2-Leitung der Lénge [, = 84 um, die zwischen dem Tran-
sistor in Sourceschaltung und dem Transistor in Gateschaltung platziert wurde sowie mit
einer resistiven Riickkopplung (R = 225 Q) iiber den Transistor in Gateschaltung nach
Abb. 3.6(b). Der Wert der MIM-Kapazitédt am zweiten Gate des Kaskodenbauelements
betrug Cyrar = 5 pF.

In Abb. 3.2(a) sind die bei 94 GHz simulierten Werte der minimalen Rauschzahl NF,;,,
der maximalen Verstarkung MAG sowie des Stabilitédtsfaktors £ fiir einen Kaskodentransis-
tor mit zwei Gatefingern als Funktion der Einzelfingergateweite dargestellt. Dabei ist zu
erkennen, dass die minimale Rauschzahl des Bauelements fiir eine Einzelfingergateweite
von 30 um mit NF,,;, = 1,75 dB ihren niedrigsten Wert aufweist. Der Stabilitdatsfaktor
k liegt fiir den gesamten untersuchten Gateweitenbereich oberhalb von Eins und erfiillt
somit die notwendige Bedingung fiir unbedingte Stabilitéit nach Gl. (A.6). Der Verlauf
der maximal verfiigbaren Kleinsignalverstiarkung steigt bis zu einer Einzelfingergateweite
von 30 pum stark an und geht anschlielend in ein Séattigungsverhalten {iber. Der maxi-
male Verstarkungswert von MSG = 19 dB wurde fiir einen Kaskodentransistor mit einer
Gateweite von w, = 2 x 45 um errechnet.

Eine weitere Absenkung der minimalen Rauschzahl lieB sich nach Abb. 3.2(b) durch
den Entwurf von Kaskodenbauelementen mit vier Einzelfingern erzielen. Die Parallelschal-
tung der Gatefinger fithrte zu einer Reduzierung des Gatewiderstandes R, und somit zu
einer Minimierung von F,;, nach Gl. (3.15). Wie aus Abb. 3.2(b) zu entnehmen ist, konnte
die niedrigste Rauschzahl von NF,,;, = 1,4 dB fiir Einzelfingergateweiten zwischen 15 und
25 pm bestimmt werden. Innerhalb dieses Gateweitenbereichs ist der Stabilitatsfaktor &
grofler als Eins, womit der Transistor das notwendige Kriterium fiir unbedingte Stabilitéat

25 T T T T 5 25 — 5
i T o=} | =
20 MAG _4§ 220} MSG / MAG _4§
S5t {38 ¢ist 13 8
S 10t 125 Z10f NF,,, 125

= 5[ . e = 2ol :I< 1%

I — 1= - k-Faktor 11 =
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() 1 2 1 2 1 1 " 0 0 1 2 1 2 1 " 1 " O
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Abbildung 3.2: Simulation der minimalen Rauschzahl NF,,;,, der maximalen Verstirkung MSG
bzw. MAG und des Stabilitéatsfaktors &k als Funktion der Einzelfingergateweite fiir (a) einen Kas-
kodentransistor mit zwei Gatefingern und (b) einen Kaskodentransistor mit vier Gatefingern. Die
Simulationsfrequenz betrug 94 GHz.
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erfiillt. Die maximal erreichbare Kleinsignalverstarkung des Bauelements variiert fiir Tran-
sistorgateweiten zwischen wy, = 4 x 15 um und wy, = 4 x 25 um um £1 dB und liegt bei
ca. 17 dB. Fiir groflere Einzelfingergateweiten kam es zu einer Abnahme des k-Faktors in
den Wertebereich unterhalb von Eins und somit zu einem nur bedingt stabilen Bauelement-
verhalten. Gleichzeitig erhchte sich die minimale Rauschzahl sowie die lineare Verstirkung
des Multifinger-Kaskodentransistors. Eine weitere Erhohung der Anzahl von Einzelgate-
fingern erbrachte aufgrund der Zunahme der parasitiren Ersatzschaltbildelemente keine
weitere Verbesserung des Bauelementrauschverhaltens.

Fiir die Realisierung von rauscharmen W-Band-Verstérkern ergab sich als optimale
Transistorgeometrie die Anzahl von vier Gatefingern mit einer Einzelfingergateweite von
jeweils 15 pm. Dieser Transistortyp weist nach Abb. 3.3 neben einer sehr geringen minima-
len Rauschzahl von 1,45 dB eine maximal erreichbare Kleinsignalverstirkung von 16 dB
bei 94 GHz auf. Der dquivalente Rauschwiderstand R,, des Bauelements betrdgt im an-
gestrebten Frequenzbereich lediglich 10 €2, wodurch sich eine sehr geringe Empfindlichkeit
des Kaskodentransistors in Bezug auf Rauschfehlanpassung ergibt. Ein weiterer Vorteil
der ausgewéhlten Transistortopologie ist die geringe Stromaufnahme des Bauelements auf-
grund der kurzen Einzelfingergateweite.
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Abbildung 3.3: Simulierter Frequenzverlauf der maximalen Verstarkung (MSG/MAG), der mi-
nimalen Rauschzahl (NF,,;,) und des dquivalenten Rauschwiderstands (R;) eines Kaskodentran-
sistors mit einer Gesamtgateweite von w, = 4 x 15 ym.

3.1.4 Entwurfskriterien und experimentelle Ergebnisse

Zur Verifikation der in Kapitel 3.1.3 bestimmten optimalen Transistorgeometrie wurde ein
einstufiger rauscharmer W-Band-Verstarker-MMIC auf der Basis eines Kaskodentransistors
mit einer Gesamtgateweite von w, = 4 x 15 um entworfen und hergestellt. Dabei erfolgte
die Optimierung des eingangsseitigen Anpassungsnetzwerks nach Abb. 3.4 auf die minimal
zu erreichende Rauschzahl des Verstarkerschaltkreises, wihrend das ausgangsseitige An-
passungsnetzwerk auf Leistungsanpassung (konjugiert komplexe Anpassung, I'y,s = Si9)
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Abbildung 3.4: Definition und Bezugsebenen der Reflexionsfaktoren.

dimensioniert wurde. Die hohe Isolation (S12) des verwendeten Kaskodenbauelements fiihr-
te zu einer sehr geringen gegenseitigen Beeinflussung der beiden Anpassungsnetzwerke. Zur
Minimierung des Eigenrauschens des Kaskodentransistors wurden die Ersatzschaltbildele-
mente des Eingangsanpassungsnetzwerks so gewéhlt, dass der Eingang des Bauelements
mit dem optimalen Generatorreflexionsfaktor I'c;,, = I'g o+ abgeschlossen wurde. Wie in
Abb. 3.5(a) dargestellt, ist die gleichzeitige Rausch- und Leistungsanpassung am Tran-
sistoreingang allerdings nicht moglich, da I'g ., und S7; eine unterschiedliche Lage im
Smith-Diagramm aufweisen. Abb. 3.5(b) zeigt die Rauschkreise sowie die Kreise konstan-
ter Verstarkung des ausgewéhlten Kaskodentransistors. Durch die Anpassung des Bauele-
ments auf die minimal zu erreichende Rauschzahl ergab sich eine Abnahme der maximal
verfiighbaren Kleinsignalverstarkung um ca. 3 dB.

------ Rauschkreise
Kreise konst. Verstarkung

(b)

Abbildung 3.5: (a) Simulierter Frequenzverlauf der S-Parameter und des optimalen Generator-
reflexionsfaktors von 0,5 bis 120 GHz und (b) Rauschkreise sowie Kreise konstanter Verstirkung
fiir einen Kaskodentransistor der Gesamtgateweite von w, = 4 x 15 ym.

Ein Chipfoto der hergestellten W-Band-Verstéirkerschaltung ist in Abb. 3.6(a) darge-
stellt. Der einstufige Kaskodenverstiarker weist eine sehr kompakte Gesamtgréfie von le-
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Abbildung 3.6: (a) Chipfoto und (b) dquivalentes Schaltbild des einstufigen, rauscharmen
W-Band-Kaskodenverstéirker-MMIC. Die Gesamtgréfie der koplanaren Verstirkerschaltung be-
tragt 1 x 1 mm?.

diglich 1 x 1mm? auf. Zum Entwurf der monolithisch integrierten Schaltung wurde die
Technik der reaktiven Anpassung mit Streifenleitungselementen und konzentrierten pas-
siven Komponenten angewendet. Ein dquivalentes Schaltbild des Verstirker-MMIC zeigt
Abb. 3.6(b). Die on-wafer gemessenen sowie die simulierten S-Parameter des Verstarker-
schaltkreises sind in Abb. 3.7(a) iiber dem Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz darge-
stellt. Der rauscharme W-Band-Verstérker erzielte eine lineare Verstarkung von mehr als
10 dB zwischen 75 und 110 GHz. Die maximale Kleinsignalverstarkung von 13 dB wurde
im Frequenzbereich zwischen 85 und 100 GHz gemessen. Aufgrund der Anpassung fiir mi-
nimales Rauschen liegt der eingangsseitige Reflexionsfaktor S1; bei -8 dB wéhrend der aus-
gangsseitige Reflexionsfaktor Ssy grofitenteils unterhalb von -10 dB verlauft. Der typische
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Abbildung 3.7: Vergleich zwischen (a) on-wafer gemessenen und simulierten Streuparametern und
(b) bei Raumtemperatur (7' = 293 K) gemessener und simulierter Rauschzahl und Verstérkung
des einstufigen, rauscharmen W-Band-Kaskodenverstéarker-MMIC.
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DC-Arbeitspunkt des rauscharmen Kaskodenverstérkers betrug V; = 1,6 V, Vo = 0,8 V,
Vy = 0,15V und I; = 12 mA, was zu einer Gesamtleistungsaufnahme von lediglich 19 mW
fithrte. In Abb. 3.7(a) sind die gemessenen und simulierten Werte der Rauschzahl und der
Kleinsignalverstirkung dargestellt. Die Bestimmung der Rauschzahl des Verstéarker-MMIC
erfolgte bei Raumtemperatur (7' = 293 K) zwischen 80 und 100 GHz. Dabei wurde eine mi-
nimale Rauschzahl von 2,0 dB bei 95 GHz gemessen. Die mittlere Rauschzahl lag {iber dem
gesamten charakterisierten Frequenzbereich bei 2,1 dB. Weiterhin konnte eine ausgezeich-
nete Ubereinstimmung zwischen den simulierten und gemessenen Schaltungsparametern
beobachtet werden, was fiir eine hohe Genauigkeit der im Rahmen der vorliegenden Arbeit
entwickelten Kleinsignalmodelle spricht. Die vorgestellten Schaltungsergebnisse stellen den
aktuellen Stand der Technik von rauscharmen Verstéirker-MMICs im W-Band dar.

3.2 Schaltungsentwurf fiir maximale Verstirkung

Zur weiteren Verifikation der entwickelten Transistormodelle sowie fiir den Einsatz in ei-
ner monolithisch integrierten multifunktionalen 94-GHz-Empfangerschaltung (siehe Kapi-
tel 4.4.1) wurde ein einstufiger Kaskodenverstérker mit maximaler Kleinsignalverstirkung
entworfen. Der W-Band-Schaltkreis wurde zur Verstarkung des Lokaloszillator-Signals (LO-
Signals) und somit zur Generation einer ausreichenden Pumpleistung fiir den integrierten
Mischer verwendet. Der Entwurf des Kaskodenverstéirkers erfolgte ohne Riicksichtnahme
auf das spatere Rauschverhalten der Schaltung sowohl eingangsseitig als auch ausgangs-
seitig mittels konjugiert komplexer Anpassung (e, = S7; und 4 = S3,). Aufgrund
der hoheren maximalen Verstarkung von ca. 18 dB bei 94 GHz nach Abb. 3.8(a) wurde

m 40 T — 4
o A J
230: -.3%
= [ 1 =
3 20} J2°%
Z 1 =
p= [ 1] @
.10} 11 =
C [ ]
] NPT S )
| 10 100

Frequenz [GHz]
(a)

Abbildung 3.8: Simulierter Frequenzverlauf (a) der maximalen Verstdrkung (MSG/MAG), der
minimalen Rauschzahl (NF,,;,) sowie des dquivalenten Rauschwiderstands (R,) und (b) der
S-Parameter und des optimalen Generatorreflexionsfaktors fiir einen Kaskodentransistor mit einer
Gesamtgateweite von w, = 2 x 30 um. Der Frequenzbereich verlduft zwischen 0,25 und 120 GHz.
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ein Kaskodenbauelement mit einer Gesamtgateweite von w, = 2 x 30 um gewéhlt. Dieser
Transistortyp weist eine minimale Rauschzahl NF,;, von 1,75 dB und einen dquivalenten
Rauschwiderstand R,, von 10 € bei 94 GHz auf. Der simulierte Verlauf der ein- und aus-
gangsseitigen Streuparameter S7; und Ssy sowie des optimalen Generatorreflexionsfaktors
L' opt ist in Abb. 3.8(b) iiber dem Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz dargestellt.
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Abbildung 3.9: (a) Chipfoto und (b) #quivalentes Schaltbild des konjugiert komplex angepas-
sten 94-GHz-Kaskodenverstirker-MMIC. Die Gesamtgrofie der koplanaren Verstérkerschaltung
betrigt 1 x 1 mm?.

Ein Chipfoto des realisierten 94-GHz-Kaskodenverstiarker-MMIC zeigt Abb. 3.9(a),
wéhrend in Abb. 3.9(b) das dquivalente Schaltbild der Verstarkerschaltung abgebildet ist.
Die Gesamtgrofie des monolithisch integrierten Schaltkreises betrigt 1 x 1 mm?. Zur Sta-
bilisierung des Kaskodenbauelements wurde wiederum die Integration einer koplanaren
50-Q-Leitung der Liange I, = 84 pm sowie eine resistive Riickkopplung (R = 225 Q) {iber
dem Transistor in Gateschaltung vorgesehen. Ein Vergleich zwischen den on-wafer gemes-
senen Streuparametern sowie den simulierten Daten des einstufigen 94-GHz-Kaskodenver-
starker-MMIC mit maximaler Kleinsignalverstérkung ist in Abb. 3.10(a) dargestellt. Der
Millimeterwellenschaltkreis erzielte eine lineare Verstarkung von 13 dB bei 94 GHz. Dieser
Wert liegt aufgrund einer technologischen Schwankung der maximalen Steilheit um ca. 2 dB
unter dem simulierten Verstirkungswert. Die ein- und ausgangsseitigen Anpassungen ver-
laufen im Frequenzbereich zwischen 84 und 94 GHz deutlich unterhalb von -10 dB, woraus
sich eine sehr gute Ubereinstimmung mit der angestrebten konjugiert komplexen Anpas-
sung ergab.

Das simulierte und bei Raumtemperatur gemessene Rauschverhalten des Verstérkers
ist in Abb. 3.10(b) iiber dem Frequenzbereich von 75 bis 110 GHz dargestellt. Bedingt
durch die konjugiert komplexe Anpassung des Schaltkreises und der damit verbundenen
grolen Ablage zum optimalen Generatorreflexionsfaktor I'g,, wurde eine Verstérker-
rauschzahl von 3,6 dB bei 94 GHz gemessen. Die mittlere Rauschzahl des einstufigen
94-GHz-Kaskodenverstirker-MMIC lag zwischen 75 und 95 GHz bei 3,5 dB. Die Uber-

einstimmung der messtechnisch bestimmten Hochfrequenzparameter mit den simulierten
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Abbildung 3.10: Vergleich zwischen (a) on-wafer gemessenen und simulierten Streuparame-
tern und (b) bei Raumtemperatur (T = 293 K) gemessener und simulierter Rauschzahl und
Verstirkung des konjugiert komplex angepassten 94-GHz-Kaskodenverstiarker-MMIC.

Werten ist im gesamten untersuchten Frequenzbereich als hervorragend zu bezeichnen.

Aufgrund seiner spéiteren Verwendung als LO-Treiberstufe wurden weiterhin die Grof3-
signaleigenschaften des Hochfrequenzverstiarkers gemessen. In Abb. 3.11 sind die auf dem
Wafer unter Dauerstrichbedingungen (engl. continuous wave, cw) bei 94 GHz ermittel-
ten Leistungsdaten des einstufigen Kaskodenverstirkers dargestellt. Der Schaltkreis er-
zielte eine Sattigungsausgangsleistung von 9 dBm (8 mW) und eine maximale Effizienz
(PAE) von 18,5 %. Die Ausgangsleistung bei 1-dB-Verstéarkungskompression betrug 5 dBm
(3 mW). Zur Gewéhrleistung eines niedrigen Konversionsverlustes des in der multifunk-
tionalen Empfangerschaltung nach Kapitel 4.4.1 integrierten resistiven HEMT-Mischers
wird eine LO-seitige Pumpleistung von ca. 3 dBm benétigt. Dieser Wert wird am Ausgang
des einstufigen 94-GHz-Kaskodenverstirker-MMIC bereits fiir eine Eingangsleistung von
lediglich -10 dBm erreicht.
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Abbildung 3.11: On-wafer gemessene Leistungsdaten des konjugiert komplex angepassten 94-
GHz-Kaskodenverstéirker-MMIC.
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3.3 Entwurfskriterien fiir maximale Ausgangsleistung

Der Frequenzbereich des dritten atmosphérischen Fensters um 94 GHz ist aufgrund der
erzielbaren hohen Ortsauflosung sowie der moderaten Ausbreitungsddmpfung besonders
interessant fiir die Realisierung von aktiven und passiven bildgebenden Systemen. Weite-
re vielversprechende Anwendungsbereiche sind die breitbandige Dateniibertragung inner-
halb von grofistddtischen Ballungszentren sowie die hochauflésende Millimeterwellensenso-
rik zur echtzeitfdhigen industriellen Fertigungsiiberwachung. Neben der Entwicklung von
sehr rauscharmen Verstéarkerschaltkreisen fiir direktempfangende Millimeterwellenradiome-
ter sowie zur Empfindlichkeitssteigerung von bildgebenden Radarsystemen war daher die
Realisierung von Sendeverstéirkern mit maximaler Ausgangsleistung bei 94 GHz ein weite-
res Ziel dieser Arbeit.

Aufgrund der mit zunehmender Frequenz stark abfallenden maximalen Verstirkung
von Single-Gate-Transistoren wird im vorliegenden Kapitel die Tauglichkeit von Dual-
Gate-Bauelementen zur Leistungserzeugung im Millimeterwellen-Frequenzbereich unter-
sucht. Die vorgestellten Ergebnisse basieren auf einer pseudomorphen HEMT-Technologie
geméafl Kapitel A.4 mit einer Gateldinge von /[, = 0,13 pym und einem Kanalindiumgehalt
von 25 %. Zur Simulation des nichtlinearen Bauelementverhaltens wurden die in Kapitel 2
eingehend beschriebenen HEMT-Groflsignalmodelle verwendet.

3.3.1 Leistungsbauelemente fiir den Millimeterwellenbereich

Fiir die Realisierung von Leistungsverstirkerschaltungen im Frequenzbereich des W-Bands
werden Bauelemente bendtigt, die fiir die erforderliche grofle Gesamtgateweite iiber eine
hohe Ausgangsleistungsdichte und eine hinreichende Verstarkungsreserve verfiigen. Als leis-
tungsfihige Alternative zu dem konventionellen in Abb. 3.12(a) dargestellten Multifinger-
Transistor in Sourceschaltung wurden im Rahmen der vorliegenden Arbeit Dual-Gate-
Leistungstransistoren entwickelt und hinsichtlich ihrer Hochfrequenzeigenschaften charak-
terisiert. Eine typische Dual-Gate-Transistorstruktur ist in Abb. 3.12(b) dargestellt.

Der Verlauf der maximal erreichbaren Kleinsignalverstarkung eines Single-Gate-Bauele-
ments mit vier parallel geschalteten Gatefingern ist in Abb. 3.13(a) als Funktion der Fre-
quenz fiir einen DC-Arbeitspunkt von V; = 2,5V, V, = 0 V und /; = 400 mA /mm wieder-
gegeben. Ebenfalls dargestellt ist die Variation des Verstarkungsverlaufs in Abhéngigkeit
der Einzelfingergateweite des Transistors. Dabei ist zu erkennen, dass fiir die kleinste un-
tersuchte Gesamtgateweite von w, = 4 x 15 um eine sehr geringe maximale Verstdrkung
von lediglich MAG = 5 dB bei 94 GHz simuliert wurde. Dieser Wert beschreibt die ver-
lustlose, konjugiert komplexe Anpassung in einem einzelnen Frequenzpunkt. Aufgrund der
in der Realitét auftretenden Verluste der ein- und ausgangsseitigen Anpassungsnetzwerke
sowie der unterschiedlichen Lage der idealen Kleinsignalanpassung (I'4,s = S35) und der
Anpassung des Transistors auf maximale Ausgangsleistung (I yus = L1 opt) ergibt sich fiir
einen realen Leistungsverstéarkerschaltkreis ein um etwa 4 dB reduzierter Wert. Der verblei-
bende Verstiarkungswert von ca. 1 dB ist fiir den erfolgreichen Entwurf eines funktionellen
94-GHz-Leistungsverstéirker-MMIC als unzureichend anzusehen. Die Vergroflerung der Ein-
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- Luftbriicke

Abbildung 3.12: Rasterelektronenmikroskopaufnahme (a) eines Single-Gate-Transistors und (b)
eines Dual-Gate-Leistungsbauelements der Gesamtgateweite w, = 4 x 45 pm.

zelfingergateweite des Single-Gate-Bauelements fiihrte nach Abb. 3.13(a) zu einer weiteren
Abnahme der erreichbaren maximalen Verstarkung bei 94 GHz, wodurch sich diese Transis-
torgeometrien fiir die Realisierung von Millimeterwellen-Leistungsverstérkern als ebenfalls
ungeeignet erwiesen.

Im Gegensatz dazu verfiigt der im Rahmen dieser Arbeit entwickelte Dual-Gate-Transis-
tor iiber eine hohe Verstérkungsreserve bis in den Frequenzbereich oberhalb von 100 GHz.
Der Verlauf der maximalen Verstarkung (MSG/MAG) eines bedingt stabilen (A) und eines

20 T 40 T T

o f Y
Z15f =30 .
g SE ) 94 GHz
s 101 = 20 . ;
~ [ 5 [ HEMT in ]
8 St % 10F Sourceschaltung ]
= I =

0' NP ] O' P | MNP

10 100 1 10 100

Frequenz [GHz] Frequenz [GHz]

(a) (b)

Abbildung 3.13: Simulierter Frequenzverlauf der maximalen Verstirkung (a) fiir Single-Gate-
Transistoren mit vier parallel geschalteten Gatefingern der Weite 15, 30, 45, 60 und 75 pgm und
(b) fiir einen bedingt stabilen (A) und einen stabilisierten (B) Dual-Gate-Leistungstransistor der
Gesamtgateweite wy, = 4 x 45 pm. Zu Vergleichszwecken ist weiterhin ein Single-Gate-Transistor
in Sourceschaltung mit identischer Gategeometrie dargestellt.
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stabilisierten (B) Dual-Gate-Leistungsbauelements der Gesamtgateweite w, = 4 x 45 ym
ist in Abb. 3.13(b) als Funktion der Frequenz fiir einen DC-Arbeitspunkt von V; = 4 V|
Vio =15V, V, =0V und I; = 400 mA/mm wiedergegeben. Beide Transistoren er-
reichten einen Verstirkungswert von ca. 15 dB bei 94 GHz, wéhrend ein zum Vergleich
dargestellter Single-Gate-Transistor in Sourceschaltung mit einer identischen Gategeome-
trie einen Verstarkungswert von lediglich 4 dB bei der angestrebten Betriebsfrequenz auf-
weist. Die Stabilisierung des Dual-Gate-Transistors (B) erfolgte iiber die Optimierung der
GroBle der MIM-Kapazitat am Anschlusskontakt des zweiten Gates auf einen Wert von
Crrv = 0,38 pF. Der Kapazititswert des bedingt stabilen Dual-Gate-Bauelements (A)
betrug Cyry = 10 pF.

Zur Bestimmung der optimalen Transistorgeometrie wurde die Sattigungsleistung Ps;
eines Dual-Gate-Bauelements mit vier parallel geschalteten Gatefingern als Funktion der
Einzelfingergateweite nach Abb. 3.14(a) ermittelt. Die bei 94 GHz berechnete maximale
Ausgangsleistung von 19 dBm konnte fiir einen Dual-Gate-HEMT der Gesamtgateweite
wy = 4 X 45 pm erzielt werden. Fiir kiirzere Gateweiten wurde ein starker Abfall auf Werte
um 16 dBm beobachtet, wihrend eine Erhohung der Einzelfingergateweite aufgrund des
zunehmenden Einflusses der parasitdren Ersatzschaltbildelemente ebenfalls zu keiner wei-
teren Steigerung der erreichbaren Ausgangsleistung fithrte. In Abb. 3.14(b) ist der Verlauf
der maximalen Verstarkung des Dual-Gate-Leistungsbauelements als Funktion der Einzel-
fingergateweite dargestellt. Fiir den Gateweitenbereich zwischen 15 und 65 pum lag die bei
94 GHz bestimmte Verstirkung zwischen 13 und 17 dB, wéhrend sie fiir Transistoren mit
einer Einzelfingergateweite von mehr als 65 pm auf Werte von weniger als 8 dB abfiel.
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Abbildung 3.14: Simulation (a) der S#ttigungsleistung und (b) der maximal erreichbaren
Verstirkung als Funktion der Einzelfingergateweite eines Dual-Gate-Leistungstransistors mit vier
parallel geschalteten Gatefingern. Die Simulationsfrequenz betrug 94 GHz.
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Als optimale Bauelementgeometrie fiir die Erzeugung von hohen Ausgangsleistungen
im Frequenzbereich um 94 GHz wurde daher der Dual-Gate-Transistor mit einer Gesamt-
gateweite von w, = 4 x 45 um ausgewéhlt. Dieser Transistortyp erzielte mit 19 dBm die
maximale Séttigungsleistung sowie eine sehr hohe maximale Kleinsignalverstiarkung von
ca. 15 dB bei 94 GHz. In Abb. 3.15 ist der simulierte Verlauf des optimalen Lastrefle-
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xionsfaktors Iy o, des Dual-Gate-Leistungstransistors als Funktion der Eingangsleistung
gezeigt. Die Simulationsfrequenz betrug 94 GHz. Der Signalpegel am Eingang des Bau-
elements wurde in 5-dB-Schritten von -20 dBm auf 10 dBm erhoht. Ebenfalls dargestellt
sind die Kreise konstanter Verstarkung des Bauelements fiir eine Simulationsfrequenz von
94 GHz. Der Wertebereich der abgebildeten Verstiarkungskreise variiert zwischen 13 dB und
9 dB mit einer Schrittweite von 1 dB. Fiir eine Eingangsleistung von 10 dBm, welche den
ungefdhren Wert der 1-dB-Verstarkungskompression des Dual-Gate-HEMT darstellt, ergibt
sich eine hervorragende maximale Verstdrkung des Leistungstransistors von 10 dB. Wei-
tere Vorteile des ausgewéhlten Transistortyps sind die moderate DC-Leistungsaufnahme
von lediglich Ppe = 280 mW sowie die sehr kompakte geometrische Abmessung die geméf
Abb. 3.12 der Grofle eines Single-Gate-Bauelements entspricht.

Kreise konst. Verstarkung

L, opt

Abbildung 3.15: Simulierter Verlauf des optimalen Lastreflexionsfaktor Iz, ,,; als Funktion der
Eingangsleistung sowie Kreise konstanter Verstdrkung fiir einen Dual-Gate-Leistungstransistor
der Gesamtgateweite w, = 4 x 45 um. Die Eingangsleistung wurde in 5 dB-Schritten von -20 dBm
auf +10 dBm erhoht, wiahrend die Verstarkungskreise mit einer Schrittweite von 1 dB zwischen
+13 dB und +9 dB verlaufen.

3.3.2 Anpassungsnetzwerke und experimentelle Leistungsdaten

Zur experimentellen Bestimmung der Grofisignaleigenschaften des ausgewéhlten Dual-Gate-
Leistungstransistors mit einer Gesamtgateweite von wy, = 4 x 45 um wurde ein einstufiger,
monolithisch integrierter Verstéarkerschaltkreis fiir den Betrieb bei 94 GHz entworfen. Ein
Foto des Verstarker-MMIC ist in Abb. 3.16(a) dargestellt, wihrend Abb. 3.16(b) das zu-
gehorige Schaltbild des Millimeterwellenverstarkers wiedergibt.

Der Schaltungsentwurf des Dual-Gate-Verstérkers erfolgte mittels der konventionellen
reaktiven Anpassungstechnik durch monolithisch integrierte Streifenleitungselemente und
konzentrierte, passive Schaltungskomponenten. Zur Gewéhrleistung eines unbedingt sta-
bilen Schaltungsverhaltens wurde die MIM-Kapazitidt am Anschluss des zweiten Gates
zu Cyrvr = 0,38 pF gewéhlt. Durch die Integration von parallelgeschalteten Kapazitéiten
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Abbildung 3.16: (a) Chipfoto und (b) &dquivalentes Schaltbild des einstufigen 94-GHz-Dual-Gate-
Leistungsverstirkers. Die Gesamtgrofe der koplanaren Verstirkerschaltung betrigt 1 x 1 mm?.

nach Masse (C; bzw. () in den T-Verzweigungen der Stichleitungen konnte eine sehr
kompakte GesamtgroBe des Leistungsverstirkerschaltkreises von lediglich 1 x 1 mm? er-
zielt werden. Die on-wafer gemessenen und simulierten Streuparameter der Dual-Gate-
Schaltung sind in Abb. 3.17(a) dargestellt. Der einstufige Verstéirker-MMIC erreichte fiir
einen DC-Arbeitspunkt von V; =4 V, Vjp =15V, V, = 0V und I; = 68 mA eine
Kleinsignalverstarkung von ca. 8 dB bei 94 GHz. Die eingangsseitige Anpassung Sy, verlief
bei der Betriebsfrequenz unterhalb von -15 dB, wahrend der Wert der ausgangsseitigen
Anpassung S, aufgrund der Leistungsanpassung des Transistors bei ca. -7 dB lag. Die mit
dem DGHEMT-Groflsignalmodell nach Kapitel 2.3.2 simulierten S-Parameter zeigten {iber
dem gesamten charakterisierten Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz eine hervorragende

Ubereinstimmung mit den messtechnisch ermittelten Werten. Eine Gegeniiberstellung der
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Abbildung 3.17: Vergleich zwischen on-wafer gemessenen und simulierten (a) Streuparametern
und (b) Leistungsdaten des einstufigen 94-GHz-Dual-Gate-Leistungsverstérkers.
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simulierten und unter Dauerstrichbedingungen gemessenen Leistungsdaten der einstufigen
Dual-Gate-Verstérkerschaltung zeigt Abb. 3.17(b). Der koplanare Verstiarker-MMIC erziel-
te eine maximale Ausgangsleistung von 17 dBm (50 mW), was einer Leistungsdichte von
280 mW /mm entspricht. Die Ausgangsleistung bei 1-dB-Verstarkungskompression betrug
15 dBm (31 mW), wéhrend die maximale Effizienz (PAE) bei 10 % lag. Die gemesse-
nen und simulierten Grofisignalparameter des einstufigen Dual-Gate-Leistungsverstirkers
zeigten ebenfalls eine sehr gute Ubereinstimmung, was fiir die hohe Genauigkeit des ent-
wickelten DGHEMT-Modells spricht. Eine Ubersicht der charakterisitischen Leistungsda-
ten von auf pseudomorpher GaAs-Technologie basierenden HEMT-Leistungsverstéarker-
MMICs ist in Tab. 3.1 dargestellt. Der im Rahmen dieser Arbeit entwickelte einstufige
94-GHz-Dual-Gate-Verstérker weist neben einer hohen maximalen Effizienz (PAE) und
Stufenverstirkung auch eine sehr hohe Ausgangsleistungsdichte auf. Im Vergleich zu den
veroffentlichten Ergebnissen wurden diese hervorragenden Werte mit einer um 30 % grofle-
ren Gatelédnge von [, = 0,13 pm erzielt.

Tabelle 3.1: Charakteristische Leistungsdaten von auf pseudomorpher GaAs-Technologie ba-
sierenden W-Band-HEMT-Leistungsverstéirker-MMICs.

Freq.  Psat Ppichte PAE  Verst. Verst./Stufe Vj lg Ref.

[GHz] [mW]  [mW/mm] [%] [dB]  [dB] V] [pm]

94 300 230 10,5 8 4 4 0,1 [85] TRW

90 175 140 4 7 3,5 4 0,1 [86] TRW

91 125 200 8 18 6 ) 0,1 [87] CALTEC
94 100 160 8 10 5) 4 0,1 [88] TRW

94 30 90 3 12 3 - 0,1 [89] JPL

94 50 280 10 8 8 4 0,13  diese Arbeit

3.4 Zusammenfassung

Fiir die erfolgreiche Realisierung von rauscharmen Verstiarkerschaltungen im hohen Milli-
meterwellen-Frequenzbereich wurden die Entwurfskriterien fiir minimales Verstarkerrau-
schen untersucht. Nach der Einfithrung der physikalischen Kenngrofien zur Beschreibung
des prinzipiellen Rauschverhaltens von linearen Zweitoren wurde das zur Schaltungssi-
mulation verwendete HEMT-Rauschmodell vorgestellt. Als optimale Bauelementtopologie
fiir den Entwurf von rauscharmen W-Band-Verstéarker-MMICs wurde ein Kaskodentransis-
tor mit vier parallel geschalteten Gatefingern und einer Einzelfingergateweite von 15 um
gewdhlt. Dieser Transistortyp erzielte eine minimale Rauschzahl von 1,45 dB und eine ma-
ximale Kleinsignalverstarkung von 16 dB bei 94 GHz. Weiterhin wies er einen dquivalenten
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Rauschwiderstand von lediglich 10 2 auf, wodurch sich eine sehr geringe Empfindlichkeit
der Rauschzahl in Bezug auf Fehlanpassung am Eingang des Bauelements ergab. Zur Veri-
fikation der gewéhlten Transistorgeometrie sowie des verwendeten HEMT-Rauschmodells
wurde ein einstufiger, rauscharmer W-Band-Kaskodenverstérker entwickelt. Die vorgestell-
te Millimeterwellenschaltung erzielte eine bei Raumtemperatur gemessene Rauschzahl von
lediglich 2,1 dB und eine lineare Verstarkung von mehr als 10 dB zwischen 75 und 110 GHz.

Weiterhin wurde ein auf Leistungsanpassung ausgelegter LO-Treiberverstéarker fiir den
Einsatz in einem monolithisch integrierten multifunktionalen 94-GHz-Empfingerchip ent-
worfen. Der koplanare W-Band-Schaltkreis erreichte eine Kleinsignalverstirkung von 13 dB,
eine maximale Ausgangsleistung von 9 dBm und eine maximale Effizienz (PAE) von 18 %.
Die bei Raumtemperatur gemessene mittlere Rauschzahl des Verstérker-MMIC betrug
3,5 dB zwischen 75 und 95 GHz. Der Vergleich der messtechnisch bestimmten Hochfre-
quenzparameter mit den simulierten Werten ergab im gesamten charakterisierten Frequenz-
bereich eine hervorragende Ubereinstimmung, was die hohe Genauigkeit der entwickelten
Transistormodelle sowie die ausgezeichnete Reproduzierbarkeit der metamorphen HEMT-
Technologie dokumentiert.

Hinsichtlich ihrer Tauglichkeit zur Leistungserzeugung im W-Band wurden sowohl kon-
ventionelle HEMTs in Sourceschaltung als auch die in dieser Arbeit entwickelten Dual-
Gate-Leistungsbauelemente untersucht und verglichen. Aufgrund der sehr geringen Ver-
starkungsreserve bei 94 GHz erwiesen sich die Single-Gate-Transistoren fiir die Realisierung
von Millimeterwellen-Leistungsverstiarkern als ungeeignet. Im Gegensatz dazu erzielten die
vorgestellten Dual-Gate-Transistoren eine hohe Ausgangsleistungsdichte sowie sehr hohe
Verstarkungswerte bis in den Frequenzbereich von oberhalb 100 GHz.

Die optimalen Bauelementeigenschaften zur Realisierung von 94-GHz-Leistungsverstér-
ker-MMICs demonstrierte ein Dual-Gate-HEMT mit einer Gateweite von wy, = 4 x 45 pym.
Dieser Transistortyp erreichte auf Bauelementebene eine Sattigungsausgangsleistung von
19 dBm und eine maximale Verstiarkung von 15 dB. Zur Verifikation des DGHEMT-
Grofisignalmodells sowie zur experimentellen Uberpriifung der ausgewshlten Bauelement-
geometrie wurde ein einstufiger Dual-Gate-Leistungsverstarkerschaltkreis fiir den Betrieb
bei 94 GHz entworfen. Der auf maximale Ausgangsleistung angepasste Millimeterwellen-
verstirker demonstrierte eine Sattigungsausgangsleistung von 17 dBm, eine maximale Effi-
zienz von 10 % und eine Ausgangsleistungsdichte von 280 mW /mm. Die lineare Verstéirkung
des einstufigen MMIC betrug 8 dB. Der Verlauf der on-wafer gemessenen Grofsignalpara-
meter wurde durch die simulierten Werte sehr genau wiedergegeben, womit die Giiltigkeit
des DGHEMT-Grofsignalmodells bis in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich nach-
gewiesen werden konnte.

Wichtige Ergebnisse:

- erstmalige Entwicklung eines rauscharmen 94-GHz-Verstirkers
mit Kaskodentransistoren

- erstmalige Entwicklung eines 94-GHz-Leistungsverstdrkers
mit Dual-Gate-Transistoren
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- Stand der Technik bzgl. Rauschzahl, Stufenverstdrkung
und Ausgangsleistungsdichte vorgegeben
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Kapitel 4

Monolithisch integrierte
Millimeterwellenverstirker und
Subsysteme

Fiir den erfolgreichen Einsatz von Millimeterwellenverstarkern in hochaufléosenden aktiven
und passiven bildgebenden Systemen stellen die Schaltungsparameter Stabilitdt, minimale
Rauschzahl, maximale Ausgangsleistung sowie lineare Verstdrkung die wichtigsten Ent-
wurfskriterien dar. Besonderes Augenmerk wurde innerhalb dieser Arbeit auf die lineare
Verstarkung gelegt, da sie die Gesamtrauschzahl von in Serie geschalteten Verstérkerstu-
fen wesentlich beeinflusst [77]. Des Weiteren ist eine hohe lineare Verstdrkung bei der
Realisierung von Leistungsverstéarkern erstrebenswert um die geringen im Millimeterwellen-
Frequenzbereich zur Verfiigung stehenden Signalleistungen auf einen fiir bodengebundene
oder luftgestiitzte Radarsysteme geeigneten Ausgangsleistungspegel anzuheben. Wie be-
reits aus Kapitel 2 und Kapitel 3 hervorgeht, weisen Dual-Gate- und Kaskodenbauelemente
hervorragende Verstiarkungswerte bis in den Frequenzbereich von iiber 200 GHz auf. Die
Mehrzahl der in diesem Kapitel vorgestellten Millimeterwellen-MMICs basieren daher auf
dem Einsatz dieser beiden Transistortopologien. Zum computergestiitzten Schaltungsent-
wurf wurde das kommerziell erhéltliche Simulationsprogramm Microwave Design System
(MDS) von Agilent eingesetzt.

Im folgenden Abschnitt wird der Entwurf von rauscharmen Verstérkerschaltungen fiir
den Frequenzbereich des dritten atmosphérischen Fensters um 94 GHz beschrieben. Die
bei Raumtemperatur erzielte Rauschzahl von 2,3 dB gibt den heutigen Stand der Technik
vor. In Abschnitt 4.2 werden monolithisch integrierte 94 GHz-Leistungsverstiarker vorge-
stellt, die mit einer Gesamtgateweite der Ausgangsstufe von 1,44 mm eine maximale Aus-
gangsleistung von iiber 200 mW erreichen. Abschnitt 4.3 beschreibt den Schaltungsentwurf
und die Realisierung von den weltweit ersten Verstéarkerschaltungen fiir 220 GHz. Dies ist
die hochste Frequenz, die bis heute von einer integrierten Verstédrkerschaltung erreicht
wurde. Weitere richtungsweisende Moglichkeiten der monolithischen Integration sind in
Abschnitt 4.4 dargestellt. Neben einem multifunktionalen Empfangskanal fiir 94 GHz wird
die vollsténdige Integration eines frequenzmodulierten 94-GHz-Dauerstrichradars (FMCW-

23
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Radar) auf einem einzelnen MMIC vorgestellt.

4.1 Rauscharme Verstirkerschaltungen

Ein Hauptziel dieser Arbeit war die Realisierung von sehr rauscharmen Verstarkerschaltun-
gen fiir den Einsatz in bildgebenden Radiometern und Sensoren sowie zum Betrieb inner-
halb eines Synthetischen Apertur Radars (SAR). Zur effizienten Nutzung der entwickelten
Schaltungen sollten diese ihre optimalen Leistungswerte bei Raumtemperatur erreichen, da
ein Herunterkiihlen der MMICs (z.B. mit fliissigem Stickstoff) sehr kostenaufwéindig ist und
in luftgestiitzten Systemen sicherheitsrelevante Probleme aufwirft. Wie in Kapitel 3 bereits
eingehend beschrieben wurde, eignen sich metamorphe HEMTs hervorragend zur Herstel-
lung von hochfrequenten Verstédrkerschaltungen mit extrem niedriger Rauschzahl. Die in
diesem Abschnitt vorgestellten rauscharmen Schaltungen sind daher ausschliefllich mit me-
tamorphen Bauelementen realisiert worden. Die verwendete Gateldnge aller beschriebenen
Schaltungen betrigt [, = 0,07 pm wéhrend der Indiumgehalt des Hauptkanals bei 80 %
liegt. Fiir den spéteren Einsatz als Empfangsverstirker wurde eine Kleinsignalverstirkung
von 20 dB angestrebt, um nach Gl. (3.5) den Anteil der nachfolgenden Systemkomponenten
am Gesamtrauschen um den Faktor 100 zu reduzieren.

4.1.1 Rauscharmer W-Band-Verstirker mit Sourceleitungen

Die in diesem Unterabschnitt vorgestellte Verstiarkerschaltung wurde auf die minimal zu
erreichende Rauschzahl sowie auf eine méglichst grofie Bandbreite entworfen. Dabei wurde
keine Riicksicht auf eine gute Anpassung des eingangsseitigen Reflexionsfaktors genom-
men. Aufgrund der sehr groflen intrinsischen Steilheit der metamorphen Kaskodentransis-
toren und der daraus resultierenden sehr hohen Kleinsignalverstarkung (siehe Kapitel 3)
mussten neben den verlustbehafteten Leitungselementen der Anpassnetzwerke zusétzliche
stabilitédtsfordernde Schaltungskomponenten integriert werden [50]. In Abb. 4.1(a) ist eine
Rasterelektronenmikroskopaufnahme des verwendeten Kaskodenbauelements dargestellt.
Zur Stabilisierung des HEMT wurde eine koplanare 50-(2-Leitung der Lénge L = 84 um
zwischen dem Transistor in Sourceschaltung und dem Transistor in Gateschaltung plat-
ziert. Eine resistive Riickkopplung (R = 225 Q) zwischen dem Drainanschluss und dem
Sourcekontakt des Transistors in Gateschaltung sorgt fiir eine Reduzierung der Kleinsignal-
verstarkung und ermoglicht gleichzeitig einen flachen, sehr breitbandigen Verstérkungsver-
lauf. Um eine Verstimmung des Transistorarbeitspunkts zu verhindern, wurde zusétzlich
ein in Serie geschalteter MIM-Kondensator (C' = 120 fF) integriert. Weiterhin wurden zwei
symmetrische Sourceleitungen der Linge Ly = 50 pym an den Transistor in Sourceschal-
tung angeschlossen. Die Sourceleitungen bewirken eine induktive Riickkopplung, was zu
einer weiteren Absenkung der verfiigharen Kleinsignalverstirkung fithrt. Ein dquivalentes
Schaltbild des verwendeten Kaskodenbauelements ist in Abb. 4.1(b) dargestellt.

Die Gateweite der integrierten Transistoren betriagt jeweils 4 x15 pm. Dieser Wert er-
gibt sich aus Abschnitt 3.1.3 als optimale Geometrie fiir minimales Verstéarkerrauschen. In
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Abbildung 4.1: (a) Rasterelektronenmikroskopaufnahme des stabilisierten Kaskodenbauelements
und (b) dquivalentes Schaltbild des Kaskodentransistors mit den zur Stabilisierung verwendeten
Schaltungskomponenten (wy = 4 X 15 ym).

Abb. 4.2 ist das Schaltbild eines rauscharmen 94-GHz-Verstérkers abgebildet. Die Schal-
tung besteht aus zwei Kaskodentransistorstufen, um die geforderte Kleinsignalverstiarkung
von ca. 20 dB zu erreichen. Der Schaltungsentwurf basiert auf der Technik der reaktiven
Anpassung mittels Streifenleitungselementen und konzentrierten, passiven Komponenten.
Zur ein- und ausgangsseitigen DC-Entkopplung wurden MIM-Kondensatoren in Serien-
schaltung verwendet. Ein Foto des rauscharmen Kaskodenverstérkers ist in Abb. 4.3 darge-
stellt. Die koplanare Schaltung weist eine sehr kompakte Gesamtgrée von 0,75 x 1,5 mm?
auf. Das zweite Gate des Kaskodenbauelements wird iiber eine 5,5 pF grofie MIM-Kapazitét
fiir hohe Frequenzen nach Masse kurzgeschlossen. Zur Unterdriickung von niederfrequenten
Oszillationen, die aulerhalb des gewiinschten Verstdrkungsbereichs liegen, wurden nieder-
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Abbildung 4.2: Schaltbild des zweistufigen, rauscharmen W-Band-Kaskodenverstiarker-MMIC
mit Sourceleitungen.
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Abbildung 4.3: Fotografie des koplanaren, rauscharmen W-Band-Kaskodenverstarker-MMIC mit
Sourceleitungen (Chipgréfie: 0,75 x 1,5 mm?).

ohmige Diinnfilm-Mikrostreifenleitungen (Thin Film MicroStrip lines; TFMS) und RC-
Filterstrukturen in die Spannungsversorgungsnetzwerke integriert. Die TFMS-Leitungen
wurden mit derselben SiN-Schicht realisiert, die auch als Dielektrikum fiir die MIM-Kon-
densatoren aufgebracht wurde.

Zur Simulation des Schaltungsverhaltens wurde das in Abschnitt 2.2 vorgestellte Klein-
signalmodell des Kaskodentransistors im Arbeitspunkt fiir minimales Rauschen verwendet.
In Abb. 4.4(a) sind die auf dem Halbleiterwafer (on-wafer) gemessenen sowie die simulierten
Streuparameter iiber dem Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz dargestellt. Die zweistu-
fige Koplanarschaltung erzielte eine lineare Verstarkung von mehr als 19 dB zwischen 68
und 105 GHz, was einer relativen Bandbreite von 40 % entspricht. Die Welligkeit der Klein-
signalverstirkung betrug lediglich + 1 dB. Aufgrund der gewéhlten Anpassung fiir mini-
male Rauschzahl liegt der eingangsseitige Reflexionsfaktor (S;;) bei -4 dB. Ausgangsseitig
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Abbildung 4.4: Vergleich zwischen (a) on-wafer gemessenen und simulierten Streuparametern und
(b) bei Raumtemperatur (T = 293 K) gemessener und simulierter Rauschzahl und Verstérkung
des rauscharmen W-Band-Kaskodenverstéirkers mit Sourceleitungen.
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wurde ein Reflexionsfaktor (Sa2) von -10 dB bei 94 GHz erreicht. Der DC-Arbeitspunkt
des Verstarker-MMIC lag bei Vp =16 V, Vg = 0,8 V, Vg = 0,15 V und Ip = 25 mA, was
einer Gesamtleistungsaufnahme von 40 mW entspricht. Die simulierten und gemessenen
Werte fiir die Rauschzahl und die lineare Verstérkung der Schaltung sind in Abb. 4.4(b)
abgebildet. Diese Messungen wurden bei Raumtemperatur (T = 293 K) im Frequenzbe-
reich von 75 bis 105 GHz durchgefiihrt. Die bei 94 GHz gemessene Rauschzahl betrug
2,3 dB bei einer gleichzeitigen Kleinsignalverstarkung von 20,3 dB. Die Rauschzahl {iber
dem gesamten charakterisierten Frequenzbereich lag im Mittel bei 2,5 dB.

Der Vergleich zwischen den simulierten und gemessenen Schaltungsparametern ergab
eine hervorragende Ubereinstimmung, was auf die hohe Genauigkeit der entwickelten Klein-
signalmodelle sowie auf eine sehr gute Reproduzierbarkeit des technologischen Herstellungs-
prozesses zuriickzufithren ist.

Ein Uberblick iiber den derzeitigen Stand der Technik von rauscharmen W-Band-
HEMT-Verstiarker-MMICs ist in Tab. 4.1 zusammengefasst. Die im Rahmen dieser Ar-
beit entwickelten Schaltungen weisen neben der niedrigsten Rauschzahl auch die hochste
Kleinsignalverstiarkung pro Verstérkerstufe aller verdffentlichten MMICs auf.

Tabelle 4.1: Stand der Technik von rauscharmen W-Band-HEMT-Verstarker-MMICs.

Frequenz Rauschzahl Verstirkung Verst./Stufe Technologie Gatelinge Ref.

[GHz]  [dB] [dB] [dB] [pm]

95 2,5 20 5 InP - [71] HRL

04 2,9 18 6 InP - [72] TRW

94 3,2 16 4 InP 0,1 [73] CSIRO
94 3,3 12 6 InP 0,1 [74] IEMN
89 4.8 14 4.7 MHEMT 0,1 [90] Raytheon
94 2,3 20 10 MHEMT 0,07 diese Arbeit
94 2,1 13 13 MHEMT 0,07 diese Arbeit

4.1.2 Rauscharmer W-Band-Gegentaktverstirker

Zum Aufbau eines direkt empfangenden Radiometerkanals (engl.: direct detection radio-
meter) bei 94 GHz wird eine Kleinsignalverstirkung von ca. 55 dB benotigt [91]. Ein
derart hoher Verstarkungswert kann aufgrund von parasitdren Verkopplungen auf einem
einzelnen MMIC nicht realisiert werden. Eine verbreitete Methode zum Erreichen dieser
Systemspezifikation ist die Serienschaltung von mehreren Verstéarkerchips. Hierbei ist zu
beachten, dass durch ein hohes ein- und ausgangsseitiges Stehwellenverhéltnis (VSWR:
Voltage Standing Wave Ratio) der einzelnen Verstérkerschaltungen starke Reflexionen
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Abbildung 4.5: Funktionsschaltbild eines Gegentaktverstiarkers mit 3-dB-Hybridkopplern.

zwischen den MMICs auftreten, die zu einer inakzeptablen Welligkeit des Ubertragungs-
verhaltens oder gar zur Oszillation der Verstérkerkette fithren konnen. Eine Moglichkeit
zur Unterdriickung dieser unerwiinschten Reflexionen stellt die Integration von Hohlleiter-
isolatoren zwischen den einzelnen Verstdarkerschaltungen dar. Aus Kostengriinden sowie
auf Grund der grofleren mechanischen Abmessungen und des hoheren Gewichts wurde von
dieser Losung Abstand genommen. Fiir den Entwurf von reflexionsarmen Verstérkerstufen,
die dem extrem rauscharmen Empfangsverstirker aus Abschnitt 4.1.1 nachgeschaltet wer-
den konnen, wurden deshalb zwei monolithische Ansétze verfolgt: der Gegentaktverstarker
(engl.: balanced amplifier) [75,92], der im Folgenden ndher beschrieben wird sowie ein
Verstéarkerschaltkreis der einen Kompromiss aus konjugiert komplexer Anpassung und An-
passung fiir minimales Verstérkerrauschen aufweist und in Abschnitt 4.1.3 vorgestellt wird.

Ein Funktionsschaltbild des Gegentaktverstiarkers ist in Abb. 4.5 dargestellt. Der Ge-
gentaktverstiarker besteht aus zwei identischen Einzelverstiarkern, die ein- und ausgangssei-
tig iiber einen 3-dB-Hybrid parallel geschaltet werden. Dabei wird das eingehende Signal
mit einer Phasendifferenz von 90° gleichméfig auf die beiden Einzelverstéirker aufgeteilt,
wahrend die beiden verstiarkten Signale {iber den Ausgangskoppler wieder konstruktiv ad-
diert werden. Fiir die reflektierten Signalanteile ergibt sich am Ein- und Ausgang des
Gegentaktverstirkers eine Phasendifferenz von 180° und somit durch die sich destruktiv
iiberlagernden Signalanteile ein sehr niedriges VSWR. Alle weiteren reflektierten Signal-
anteile werden auf eine 50-Q2—Last ausgekoppelt. Fiir die Streuparameter und das Stehwel-
lenverhéltnis ergibt sich folgender Zusammenhang;:

1

1
|S1| = 5 |S11a — S|, S| = B |S914 4+ Sa1s] (4.1)
1 1
12| = 7 9124 12b] 5 2| = 7 [922¢ — ©O22 .
Sl = 3 1S + S|, |Snl = 3 S — S (4.2)
1+|SH| 1+|822|
VSW R Einganey = ——— , VSWRAusgang) = ———— 4.3
(Eingang) 1— [Sy| (Ausgang) 1 — [Sa (4.3)
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Der wesentliche Vorteil dieses Verstéarkerkonzeptes besteht darin, dass die beiden enthalte-
nen Einzelverstirker auf minimale Rauschzahl und maximale Bandbreite entworfen werden
konnen, ohne das ein- und ausgangsseitige VSWR, beriicksichtigen zu miissen. Der Gegen-
taktverstiarker weist, sofern er zwei identische Einzelverstiarker beinhaltet, stets sehr gute
ein- und ausgangsseitige Anpassungen mit niedrigem VSWR auf. Weitere Vorteile dieser
Schaltungstopologie sind:

e Verdoppelung der maximalen verzerrungsfreien Ausgangsleistung durch die Parallel-
schaltung von zwei Einzelverstiarkern (abziiglich der Verluste des ausgangsseitigen
Kopplers)

e sehr gutes Stabilitdtsverhalten durch ein hohes Mafl an Entkopplung der beiden Ein-
zelverstarker

e vereinfachter Schaltungsentwurf und einfache Kaskadierbarkeit

e beim Ausfall eines Einzelverstérkers kann die Gesamtschaltung mit reduzierten Leis-
tungsdaten (-6 dB) weiterbetrieben werden

Nachteilig wirken sich die doppelte Leistungsaufnahme, die Erh6hung der Rauschzahl (um
die Verluste des eingangsseitigen Kopplers), die vergroerte Chipfliche und die Reduktion
der Kleinsignalverstirkung aus.

Zur Realisierung des Gegentaktverstirker-MMIC wurden zwei rauscharme W-Band-
Verstéarker mit Sourceleitungen parallel betrieben und iiber zwei Lange-Koppler miteinan-
der kombiniert. Die Rasterelektronenmikroskopaufnahme eines koplanaren Lange-Kopplers
zeigt Abb. 4.6(a). Die Kopplerstruktur besteht aus vier gekoppelten Streifenleitungsele-
menten mit einer Koppelldnge von 320 um. Diese Lénge entspricht fiir einen auf GaAs-
Substraten (e, .fr = 6, 3) realisierten Koppler einer viertel Wellenlédnge (A/4) bei 94 GHz.
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Abbildung 4.6: (a) Rasterelektronenmikroskopaufnahme und (b) Vergleich zwischen gemessenen
und simulierten Streuparametern des koplanaren Lange-Kopplers.



60 4. Monolithisch integrierte Millimeterwellenverstérker und Subsysteme

Abbildung 4.7:  Fotografie des rauscharmen W-Band-Gegentaktverstirker-MMIC (Chip-
groBe: 1,5 x 2mm?).

Zur Simulation des koplanaren Lange-Kopplers wurde ein modifiziertes Mikrostreifenlei-
tungsmodell aus dem Schaltungssimulator MDS benutzt. Die gemessenen und simulier-
ten S-Parameter des monolithischen Kopplers sind in Abb. 4.6(b) dargestellt. Der Lange-
Koppler erzielte im Frequenzbereich zwischen 85 und 105 GHz eine Einfiigeddampfung der
beiden Koppelzweige (S31, Si1) von ca. 1,1 dB bei einer Phasendifferenz (A-Phase) von
98° zwischen den beiden Ausgangstoren.

Eine Fotografie des hergestellten W-Band-Gegentaktverstirker-MMIC zeigt Abb. 4.7.
Die koplanare Schaltung weist eine Gesamtgrofie von 1,5 x 2mm? auf. In Abb. 4.8(a) sind
die gemessenen und simulierten Streuparameter des rauscharmen Verstarkerchips darge-
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Abbildung 4.8: Vergleich zwischen (a) on-wafer gemessenen und simulierten Streuparametern und
(b) bei Raumtemperatur (T = 293 K) gemessener und simulierter Rauschzahl und Verstérkung
des rauscharmen W-Band-Gegentaktverstirkers.
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stellt. Es wurde eine Kleinsignalverstarkung von ca. 18 dB zwischen 70 und 100 GHz
erzielt. Unter Beriicksichtigung der Einfiigeddmpfung von 1,1 dB je Lange-Koppler ent-
spricht dieser Wert den Ergebnissen des Einzelverstérkerchips aus Abschnitt 4.1.1. Die
gemessenen Reflexionsfaktoren liegen im Nutzfrequenzbereich deutlich unter -10 dB. Dar-
aus lésst sich eine hinreichend genaue Phasenschiebung der Lange-Koppler ableiten. Die bei
Raumtemperatur bestimmte Rauschzahl des Verstiarkerchips betrdgt im Mittel 3,6 dB im
charakterisierten Frequenzbereich und entspricht somit sehr gut den simulierten Werten,
wie aus Abb. 4.8(b) zu entnehmen ist.

4.1.3 Rauscharmer W-Band-Verstarker

Als Alternative zum Gegentaktverstarkerkonzept wurde ein zweistufiger, rauscharmer Ver-
stiarker-MMIC fiir das W-Band entworfen, dessen eingangsseitiges Anpassungsnetzwerk
einen Kompromiss zwischen Anpassung fiir minimales Rauschen und maximale Verstér-
kung darstellt. Dieser Kompromiss ermoglicht ein niedriges eingangsseitiges VSWR und
ein breitbandiges Verstarkungsverhalten bei gleichzeitig akzeptabler Verstéarkerrauschzahl.
Der ausgangsseitige Transistor wurde konjugiert komplex angepasst, um eine gute Anpas-
sung und eine moglichst hohe Kleinsignalverstarkung zu erzielen. Aufgrund der sehr hohen
Isolation der verwendeten Kaskodenbauelemente, konnte die Optimierung des Verstérker-
ausgangs unabhédngig von der Wahl des Eingangsnetzwerks durchgefithrt werden. Eine
Fotografie des hergestellten Verstérkerchips ist in Abb. 4.9(a) dargestellt. Die erste Stu-
fe der Verstarkerschaltung besteht aus einem Kaskodentransistor mit zwei Gatefingern
der Weite wy = 2 x 40 pm, wéhrend die Ausgangsstufe ein Kaskodenbauelement der Wei-
te wy, = 2 x 25 pm enthélt. Zur Stabilisierung des MMIC wurden sehr kleine Kapazitéten
an den beiden Transistoren in Gateschaltung integriert. Als weitere Mafinahme wurde,
wie bereits bei dem rauscharmen Verstédrker mit Sourceleitungen, eine resistive Riickkopp-
lung {iber die Transistoren in Gateschaltung vorgesehen. Die Gesamtgroe des koplanaren,
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Abbildung 4.9: (a) Fotografie des koplanaren W-Band-Kaskodenverstirkers und (b) Ver-
gleich zwischen on-wafer gemessenen und simulierten Streuparametern und bei Raumtemperatur
(T = 293 K) gemessener und simulierter Rauschzahl. Die Chipgrofie betriigt 1x1,5 mm?2.
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rauscharmen Kaskodenverstirkers betrigt 1x1,5mm?. Die on-wafer gemessenen Streupa-
rameter sowie die bei Raumtemperatur aufgenommene Rauschzahl der Schaltung sind in
Abb. 4.9(b) den simulierten Werten gegeniibergestellt. Der rauscharme W-Band-Verstérker
erzielte eine Kleinsignalverstarkung von mehr als 20 dB zwischen 62 und 102 GHz. Die ein-
und ausgangsseitige Anpassung ist bei 94 GHz besser als -15 dB. Fiir den Frequenzbereich
zwischen 85 und 100 GHz wurde eine Anpassung von mindestens -10 dB erreicht. Die
bei Raumtemperatur gemessene Rauschzahl betrdgt zwischen 75 und 95 GHz im Mittel
3,9 dB. Die Ubereinstimmung zwischen den simulierten und den gemessenen Hochfrequenz-
parametern ist im gesamten charakterisierten Frequenzbereich hervorragend. Im Vergleich
zu dem im vorangegangenen Abschnitt beschriebenen Gegentaktverstarker-MMIC zeich-
net sich der hier vorgestellte rauscharme W-Band-Verstérker durch einen um 50 Prozent
reduzierten Platzbedarf und eine um 4 dB erhéhte Verstdrkung aus. Der Kompromiss zwi-
schen konjugiert komplexer Anpassung und Anpassung fiir minimale Rauschzahl bedingt
andererseits aber auch eine um 0,3 dB erhohte Rauschzahl sowie ein hoheres VSWR an
den Verstirkungsbandgrenzen der Schaltung.

4.2 Leistungsverstiarkerschaltungen

Fiir die Realisierung von hochauflésenden 94-GHz-Radarsystemen wird neben einem sehr
rauscharmen Empfangsteil auch ein leistungsstarker Sendeverstéirker benotigt. Eine ge-
brauchliche Methode zur Erzeugung von mittleren Leistungspegeln im Millimeterwellen-
bereich ist der hybride Aufbau von Signalgeneratoren mittels Gunn- bzw. Impatt-Dioden.
Diese Schaltungstopologien erreichen im Frequenzbereich um 94 GHz maximale Ausgangs-
leistungen bis zu 1 W [93]. Noch hohere Leistungswerte lassen sich mit Elektronenréhren
wie zum Beispiel einem Klystron erzielen, die im gepulsten Betrieb Leistungspegel von
iitber 1000 W ermoglichen. Die sehr kostenintensive Herstellungsweise, der erhohte Platz-
bedarf sowie ihr geringer Wirkungsgrad machen diese Hochfrequenzkomponenten fiir den
Einsatz in sehr kompakten Millimeterwellen-Radarsystemen mit moderater Leistungsauf-
nahme jedoch unattraktiv. Weiterhin sind sie mit zukunftsweisenden, hoher integrierten
Aufbautechniken wie dem Multichip-Modul oder gar der Einzelchip-Losung inkompatibel.

Eine vielversprechende Alternative zu den obigen Leistungsbauelementen stellen die im
Folgenden vorgestellten monolithisch integrierten Halbleiterverstirker auf Transistorbasis
dar. Sie bieten die Moglichkeit einer sehr kompakten und in hohem Mafle reproduzier-
baren Herstellung. Zudem erméglicht die monolithische Integration die Verkniipfung von
mehreren Schaltungskomponenten auf einem einzelnen MMIC (siehe Kapitel 4.4.2), was
zu flexiblen Schaltungskonzepten bei gleichzeitig kosteneffizienter Realisierung fithrt. Wie
bereits in Kapitel 3 beschrieben, sind pseudomorphe und metamorphe Feldeffekttransisto-
ren mit einer Gateldnge von weniger als 150 nm sehr gut geeignet, um Millimeterwellen-
verstiarker mit hoher Ausgangsleistung und hoher Verstéirkung zu realisieren. In den folgen-
den Abschnitten wird daher der Entwurf und die Realisierung von 94 GHz Verstirkern mit
mittlerer und hoher Ausgangsleistung auf der Basis von pseudomorphen und metamor-
phen HEMTSs beschrieben sowie die jeweiligen Vor- und Nachteile der unterschiedlichen
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Halbleitertechnologien gegeniibergestellt.

4.2.1 94-GHz-Verstiarker mit mittlerer Ausgangsleistung

Im Rahmen dieser Arbeit sind sowohl fiir den Einsatz in kompakten 94-GHz-Nahbereichs-
sensoren als auch zum Betrieb in modernen SAR-Systemen breitbandige Leistungsverstér-
ker-MMICs mit mittlerer Ausgangsleistung (Medium Power Amplifier, MPA) entwickelt
worden. Diese Millimeterwellenschaltungen wurden zuerst auf der Basis einer pseudomor-
phen GaAs-HEMT-Technologie mit einer Gateldnge von [, = 0,13 pm hergestellt und im
weiteren Verlauf der Arbeit auf eine metamorphe HEMT-Technologie mit einer Gateldnge
von l; = 0,1 pm iibertragen.

Da zum Entwurf von Leistungsverstéarkerschaltungen im Frequenzbereich um 100 GHz
neben einer ausreichenden linearen Verstiarkung der verwendeten Bauelemente auch eine
grofle Gesamtgateweite der Ausgangsstufe erforderlich ist, wurden in dieser Arbeit Dual-
Gate-Transistoren zur Leistungserzeugung benutzt. Diese Bauelemente vereinen die Vortei-
le einer hohen Kleinsignalverstirkung bei gleichzeitig groffer Gesamtgateweite und gerin-
gem Platzbedarf. Zur weiteren Erhohung der Ausgangsleistung wurden mehrere Dual-Gate-
HEMTs parallel betrieben und mittels monolithisch integrierten Anpassschaltungen kombi-
niert. Die Parallelschaltung von n-Einzeltransistoren erméglicht jedoch auch das Auftreten
von n moglichen ungeraden Ausbreitungsmoden (Odd-Moden) [94]. Zur Unterdriickung die-
ser unerwiinschten Wellenausbreitungstypen wurden jeweils vor bzw. hinter den zusammen-
geschalteten Dual-Gate-Transistoren sogenannte Odd-Mode-Widersténde eingefiigt, welche
das Auftreten von ungeraden Moden verhindern [95]. In Abb. 4.10(a) ist eine Detailauf-
nahme der im Ausgangszweig des zweistufigen MPAs integrierten Widerstande (R,qq) dar-
gestellt, wihrend Abb. 4.10(b) ein dquivalentes Ersatzschaltbild des Verstirkerausgangs
beschreibt. Um eine optimale Funktionsweise der Odd-Mode-Widerstdnde zu gewéhrlei-
sten, wurden sie so nah wie moéglich an den beiden aktiven Bauelementen platziert. Die
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Abbildung 4.10: (a) Detailaufnahme und (b) dquivalentes Ersatzschaltbild des ausgangsseitigen
Verstirkeranpassungsnetzwerks (AN) mit integrierten Odd-Mode-Widersténden (Ryqq)-
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Abbildung 4.11: Schaltbild des zweistufigen 94-GHz-Dual-Gate-Verstéirker-MMIC mit mittlerer
Ausgangsleistung.

ideale Grofie der Widerstiande ergibt sich nach [96] zu 30 €2. Ein Schaltbild des zweistufi-
gen GaAs-Verstirkers mit mittlerer Ausgangsleistung ist in Abb. 4.11 wiedergegeben. Die
Eingangsstufe des W-Band-Verstiarker-MMIC basiert auf einem Dual-Gate-Transistor der
Gesamtgateweite w, = 4 x 45 pm wihrend in der Ausgangsstufe zwei dieser Bauelemente
in Parallelschaltung betrieben werden. Die Transistorgeometrie mit vier Gatefingern von
jeweils 45 pm Gateweite wurde gewéhlt, weil sie nach Kapitel 3 den optimalen Kompromiss
zwischen hoher Kleinsignalverstiarkung und maximaler Ausgangsleistungsdichte aufweist.
Neben den zuvor beschriebenen Odd-Mode-Widersténden wurden zur Stabilisierung der
Schaltung sehr kleine MIM-Kondensatoren am zweiten Gate der Dual-Gate-FETs sowie
RC-Filter und TFMS-Leitungen im Bereich der Spannungszufithrung integriert. Ein Foto
des 94-GHz-Dual-Gate-Verstéirkers mit mittlerer Ausgangsleistung ist in Abb. 4.12 dar-
gestellt. Zur Reduktion der benétigten Chipfliche wurden MIM-Kondensatoren in den
T-Verzweigungen der koplanaren Schaltung vorgesehen. Die Gesamtgrofie des MMIC be-

Abbildung 4.12: Fotografie des zweistufigen 94-GHz-Dual-Date-Verstéirker-MMIC mit mittlerer
Ausgangsleistung. Die Chipgréfie betrigt 1 x 2 mm?.
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trigt 1 x 2mm?. Die Eingangsstufe sowie die Ausgangsstufe des MPA wurden jeweils auf
50 ) angepasst, um eine einfachere Resimulation der Schaltung zu gewdihrleisten. Die
on-wafer gemessenen und mit dem Grofisignalmodel aus Kapitel 2 simulierten Streuparame-
ter der zweistufigen 94-GHz-Verstirkerschaltung sind in Abb. 4.13(a) iiber dem Frequenz-
bereich von 0,25 bis 120 GHz aufgetragen. Der Verstérker erreicht bei 94 GHz eine lineare
Verstarkung von 14 dB, sowie ein- und ausgangsseitige Anpassungen von weniger als -10 dB.
Die 3-dB-Bandbreite der Schaltung betrigt 20 GHz. Die Ubereinstimmung zwischen simu-
lierten und gemessenen Streuparametern ist im gesamten charakterisierten Frequenzbereich
hervorragend. Eine Gegeniiberstellung der simulierten und unter Dauerstrichbedingungen
gemessenen Grofisignaleigenschaften des Leistungsverstéirkers beschreibt Abb. 4.13(b). Es
wurde eine Sattigungsausgangsleistung von 18 dBm (60 mW) und eine maximale Effizienz
(PAE) von 6 % erzielt. Die Ausgangsleistung bei 1-dB-Verstiarkungskompression betrug
15,5 dBm (45 mW). Zum Betrieb der auf GaAs-Substraten realisierten Schaltung wurden
die Versorgungsspannungen Vp =4V, Vg = 1,5 V und Vi = 0 V angelegt, was mit einem
Drainstrom von Ip = 220 mA zu einer Gesamtleistungsaufnahme von 880 mW fiihrte. Die
simulierten und gemessenen Grofisignalparameter des MPA-MMIC zeigen ebenfalls eine
sehr gute Ubereinstimmung.
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Abbildung 4.13: Vergleich zwischen on-wafer gemessenen und simulierten (a) Streuparametern
und (b) Leistungsdaten des zweistufigen 94-GHz-Dual-Gate-MPA.

4.2.2 94-GHz-Leistungsverstirker mit hoher Ausgangsleistung

Um noch hohere Leistungspegel auf einem einzelnen MMIC zu ermoglichen, wurden acht
Dual-Gate-Transistoren mit einer Gateweite von jeweils w, = 4 x 45 ym in einer Verstérker-
ausgangsstufe mittels koplanaren Streifenleitungen kombiniert. Eine Fotografie des auf
pseudomorpher GaAs-HEMT-Technologie realisierten Verstarkerchips mit hoher Ausgangs-
leistung (High Power Amplifier, HPA) ist in Abb. 4.14 dargestellt. Die Verstérkerschaltung
weist weiterhin vier Dual-Gate-Bauelemente in der Eingangsstufe auf, was zu einer Gesamt-
zahl von 96 Transistorfingern und einer integrierten Gesamtfingerweite von 4,32 mm fiihrt.
Zum Entwurf des zweistufigen, monolithischen HPA wurden dieselben Verfahren wie schon
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Abbildung 4.14: Fotografie des zweistufigen 94-GHz-Dual-Gate-Verstéirker-MMIC mit hoher Aus-
gangsleistung. Die Chipgréfle betrigt 2 x 2,25 mm?.

fiir den in Kapitel 4.2.1 beschriebenen Verstéirker mit mittlerer Ausgangsleistung verwen-
det. Die ChipgroBe des koplanaren 94-GHz-Verstirker-MMIC betrigt 2 x 2,25 mm?. Einen
Vergleich der mit dem im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Dual-Gate-Grofisignalmodel
simulierten und den on-wafer gemessenen S-Parametern zeigt Abb. 4.15(a). Der Leistungs-
verstéirker erzielt eine Kleinsignalverstarkung von 10 dB bei 94 GHz mit sehr guten ein-
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Abbildung 4.15: Vergleich zwischen on-wafer gemessenen und simulierten (a) Streuparametern
und (b) Leistungsdaten des zweistufigen 94-GHz-Dual-Gate-HPA.
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und ausgangsseitigen Anpassungen. Wie aus Abb. 4.15(b) zu entnehmen ist, konnte ei-
ne Séttigungsausgangsleistung von 22 dBm (175 mW) und eine maximale Effizienz von
4,5 % erreicht werden. Die Ausgangsleistung bei P_14p betrug 20 dBm (100 mW). Mit
einer angelegten Drainspannung von Vp =4 V und einem gemessenen Drainstrom von
Ip = 770 mA ergab sich eine Gesamtleistungsaufnahme von 3 Watt. Zur Ableitung der
entstehenden Verlustwirme kann der aufgebaute MMIC entweder durch den Einsatz eines
Mehrkomponentenklebers mit hoher thermischer Leitfahigkeit oder durch die Verwendung
eines Lots mit dem Metallgehduse verbunden werden. Eine weitere Reduzierung des ther-
mischen Widerstands wird durch das Abdiinnen des Halbleitersubstrats erreicht.

4.2.3 Gegeniiberstellung der mit pseudomorpher und metamor-
pher HEMT-Technologie erzielten Ergebnisse

Einen Uberblick aller im Rahmen dieser Arbeit hergestellten 94-GHz-Leistungsverstirker
gibt die Tab. 4.2. Neben den in Kapitel 4.2.1 und Kapitel 4.2.2 beschriebenen MMICs wurde
zusétzlich eine Verstérkerschaltung mit einer Ausgangsgateweite von 0,72 mm entworfen.
Diese Schaltung erzielt eine lineare Verstéirkung von 11,5 dB und eine maximale Ausgangs-
leistung von 20,5 dBm (110 mW) fiir die Realisierung mit pseudomorphen GaAs-HEMTSs
mit 0,13 um Gatelénge.

Im weiteren Verlauf der Arbeit wurden sémtliche Leistungsverstirkerschaltungen auf
eine metamorphe HEMT-Technologie mit einer Gateldnge von [, = 0,1 pm iibertragen.
Aufgrund der iiberlegenen Transporteigenschaften und der kiirzeren Gateldnge der meta-
morphen Bauelemente, erzielen die auf MHEMT-Technologie basierenden Schaltungen bei

Tabelle 4.2: Mit pseudomorpher und metamorpher HEMT-Technologie realisierte 94-GHz-
Leistungsverstiarker-MMICs.

Technologie Ausgangs- Verstirkung Psg: P_14B PAE Vprain  IDrain Chipgrofe

gateweite  [dB] [dBm] [dBm] [%] [V] mA]  [mm?]

[mm]
PHEMT 0,36 14 18,5 15,5 6 4 220 2
PHEMT 0,72 11,5 20,5 17,5 55 4 410 5@
PHEMT 1,44 10 22 20 4 4 770 4,5
MHEMT 0,36 18 18,4 16 14 3 150 2
MHEMT 0,72 16 20,7 17,5 11 2,6 340 2,5
MHEMT 1,44 13 23 20 92 26 740 45
MHEMT 1,44 10,2 9233 21,7 8 3 780 4.5

& Entwurf als Gegentaktverstéirker.



68 4. Monolithisch integrierte Millimeterwellenverstérker und Subsysteme

94 GHz eine um ca. 3 bis 4 dB hohere Kleinsignalverstiarkung. Die gemessene Sattigungsaus-
gangsleistung sowie die Ausgangsleistung bei 1-dB-Verstarkungskompression sind fiir beide
Halbleitertechnologien in etwa identisch. Bedingt durch die reduzierte Leistungsaufnahme
und das iiberlegene Verstarkungsverhalten erreichen die metamorphen Verstérker-MMICs
eine um den Faktor zwei erhohte maximale Effizienz. Die aufgrund ihrer Durchbruchs-
festigkeit robusteren pseudomorphen Transistoren erlauben den Betrieb mit einer hohe-
ren Drainspannung, was jedoch nicht zu einem Anstieg der Ausgangsleistungsdichte der
Transistoren fithrt. Zusammenfassend lésst sich somit feststellen, dass die mit metamorpher
HEMT-Technologie realisierten 94 GHz-Leistungsverstiarker den konventionellen pseudo-
morphen Schaltungen hinsichtlich der zu erzielenden Leistungsdaten iiberlegen sind.

4.3 Verstiarkerschaltungen fiir den Frequenzbereich
iiber 100 GHz

Die klassischen Anwendungen von erdgebundenen Millimeterwellenradiometern liegen in
der atmosphéarischen Messung zur Bestimmung von Ozon, Wasserdampf und Wolken sowie
zur Aufzeichnung von charakteristischen Temperatur- und Hohenprofilen. Aus aktuellem
Anlass gewinnen jedoch immer mehr sicherheitstechnisch orientierte Forschungsgebiete an
Interesse, die sich z. B. mit der Detektion von versteckt getragenen Waffen oder Spreng-
stoffen sowie der Kontrolle von Briefen und Paketen bis hin zur Rollfeldiiberwachung von
Flughéfen beschéaftigen. Aufgrund ihrer physikalischen Beschaffenheit konnen Millimeter-
wellen Bekleidungsstoffe durchdringen und dadurch ein detailliertes Bild von am mensch-
lichen Korper getragenen Gegensténden liefern [9,10].

Zur Steigerung der Auflosung von bildgebenden Radiometersystemen wurden daher
im Rahmen der vorliegenden Arbeit rauscharme Verstarkerschaltungen fiir den Frequenz-
bereich des vierten und fiinften atmosphérischen Fensters bei 155 GHz und 220 GHz ent-
wickelt. Die hergestellten Schaltungen basieren auf einer metamorphen HEMT-Technologie
mit einer Gateldnge von I, = 0,1 pm und einem Indiumgehalt im Hauptkanal von 65 %.
Zur Realisierung von kompakten MMICs mit hohen Verstarkungswerten um 20 dB wurden
bevorzugt Transistoren in Kaskodenkonfiguration verwendet.

4.3.1 Rauscharme 155-GHz-Verstirker-MMICs

Die nachfolgend vorgestellten rauscharmen G-Band-Verstirker (140 GHz bis 220 GHz)
wurden sowohl fiir den Einsatz in einem bodengestiitzten Radiometer zur Messung der
Atmosphére als auch fiir rein passive Messungen mit einem bildgebenden Scanner entwor-
fen. Neben der Entwicklung eines einstufigen MMIC zur Uberpriifung des Transistorklein-
signalmodells, wurde eine zweistufige Verstérkerschaltung fiir den spéteren Systemeinsatz
im Frequenzbereich um 155 GHz realisiert. Der Entwurf der Schaltungen basiert auf der re-
aktiven Anpassung mittels koplanaren Streifenleitungen und konzentrierten Elementen. In
Abb. 4.16 ist eine Fotografie des zweistufigen, rauscharmen 155-GHz-Kaskodenverstérker-
MMIC dargestellt. Um eine moglichst hohe Kleinsignalverstéarkung bis in den Frequenzbe-
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Abbildung 4.16: Fotografie des zweistufigen, rauscharmen 155-GHz-Kaskodenverstarker-MMIC.
Die Chipgréfe betrigt 1 x 2 mm?.

reich des G-Bands zu erzielen, wurde die Gateweite der verwendeten Kaskodenbauelemente
auf wy = 2 x 15 um reduziert. Zur Stabilisierung der Schaltung wurden die Transistoren
in Source- und Gateschaltung iiber eine 100 pym lange 50-C2-Leitung getrennt. Zusétzlich
wurden Sourceleitungen und Diinnfilm-Mikrostreifenleitungen in den Spannungszufithrun-
gen integriert. Die Gesamtgrofle des koplanaren 155-GHz-Kaskodenverstérkers betréagt

1 x 2mm?.

Zur Bestimmung der Kleinsignaleigenschaften kamen zwei Messsysteme zum Einsatz.
Der Frequenzbereich zwischen 0,25 und 120 GHz wurde mit dem XF-System der Firma
Agilent vermessen wahrend zur Charakterisierung im Frequenzbereich des G-Bands ein
Hohlleitermessplatz der Firma Oleson benutzt wurde. Eine Gegeniiberstellung der on-wafer
gemessenen und simulierten Streuparameter der einstufigen und zweistufigen, rauscharmen
G-Band Verstérkerschaltungen ist in Abb. 4.17(a) und Abb. 4.17(b) dargestellt. Der einstu-
fige Kaskodenverstirker erzielt auf einer Fliche von 1 mm? eine Kleinsignalverstirkung von
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Abbildung 4.17: On-wafer gemessene und simulierte Streuparameter (a) des einstufigen und (b)
des zweistufigen 155-GHz-Kaskodenverstiarker-MMIC.
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12 dB bei 155 GHz mit ein- und ausgangsseitigen Anpassungen von weniger als -10 dB.
Im Vergleich zu den besten publizierten Schaltungen konnte die Stufenverstiarkung um
den Faktor 3 erhoht werden, wihrend der Bedarf an aktiver Chipflaiche geviertelt wur-
de [97]. Die zweistufige Verstirkerschaltung erreichte eine lineare Verstéirkung von 20 dB
bei 155 GHz und eine Verstiarkung von {iber 15 dB zwischen 140 und 170 GHz. Die simulier-
ten S-Parameter beider G-Band Schaltungen zeigen im aufgezeichneten Frequenzbereich
von 80 bis 220 GHz sehr gute Ubereinstimmungen mit den gemessenen Werten.

Zur Charakterisierung des Rauschverhaltens der zweistufigen Verstiarkerschaltung wur-
de ein auf Hohlleiterkomponenten basierender Messplatz aufgebaut. Ein Blockschaltbild
des realisierten Rauschmessplatzes ist in Abb. 4.18 dargestellt. Die Erzeugung eines leis-
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Abbildung 4.18: Prinzipieller Aufbau des 150-GHz-Rauschmessplatzes.

tungsstarken LO-Signals bei 150 GHz wurde mit einem 75 GHz Gunn Oszillator der Firma
Radiometer Physics GmbH (RPG) und einem nachgeschalteten Verdoppler realisiert. Zur
exakten Bestimmung der Oszillatorfrequenz ist ein Teil des 75 GHz-Signals mit einem
10-dB-Koppler abgegriffen und iiber einen harmonischen Mischer auf einen Spektrumana-
lysator gefiihrt worden. Das eingangsseitige Rauschsignal wurde mittels einer Rauschdiode
der Firma ELVA-1 erzeugt und iiber verlustarme D-Band (110 bis 170 GHz) Messspitzen
der Firma Cascade an den Verstéirkereingang weitergeleitet. Durch Abwartsmischung des
LO- und des HF-Signals entstand eine Zwischenfrequenz von 30 MHz, die nachverstérkt
und an ein Agilent 8970B Noise-Figure-Meter iibergeben wurde. Da nur sehr schmalban-
dige Hohlleiterkomponenten zur Verfiigung standen, konnte lediglich eine einzelne Punkt-
rauschzahl von 4 dB bei 150 GHz bestimmt werden. Diese bei Raumtemperatur gemessene
Rauschzahl deckt sich jedoch hervorragend mit dem simulierten Rauschverhalten des Kas-
kodenverstérkers gemafi Abb. 4.17(b).
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4.3.2 Rauscharme 220-GHz-Verstirker-MMICs

Durch die ausgezeichneten Bauelementeigenschaften der metamorphen HEMT-Technologie
mit maximalen Oszillationsfrequenzen von iiber 300 GHz, konnten in dieser Arbeit die welt-
weit ersten, monolithisch integrierten Verstidrkerschaltungen fiir den Frequenzbereich um
220 GHz demonstriert werden [98,4]. Die realisierten MMICs sollen in einem kompakten,
hochauflésenden Mehrkanalradiometer zur Personenkontrolle eingesetzt werden. Samtliche
in diesem Unterkapitel vorgestellten G-Band-Verstarker wurden auf einer metamorphen
HEMT-Technologie mit 100 nm Gatelénge hergestellt.

Einstufiger 220-GHz-Kaskodenverstéirker

Zur Uberpriifung der Tauglichkeit aller aktiven und passiven, koplanaren Modelle ist
zunéchst ein einstufiger, rauscharmer Kaskodenverstéarker fiir den Betrieb bei 220 GHz
entworfen worden. Ein Foto des fertiggestellten MMIC sowie ein #dquivalentes Ersatz-
schaltbild der Schaltung ist in Abb. 4.19(a) bzw. Abb. 4.19(b) dargestellt. Um eine aus-
reichende Kleinsignalverstéirkung bei der angestrebten Betriebsfrequenz zu gewéhrleisten
wurde, wie bereits bei den zuvor beschriebenen 155-GHz-Verstérkern, eine Gateweite von
wy = 2 X 15 pm benutzt.

Die Stabilisierung des Kaskodenbauelements erfolgte durch Integration einer 60 pm
langen Koplanarleitung (L;) mit einer Leitungsimpedanz von 70 € zwischen den Transis-
toren in Source- und Gateschaltung. Bedingt durch den sehr hohen negativen Widerstand
am Transistorausgang wurde in der ausgangsseitigen Anpassschaltung zusétzlich ein 3 2
grofler NiCr-Widerstand nach Masse implementiert.

Die im Frequenzbereich zwischen 180 und 230 GHz gemessenen Streuparameter be-
schreibt Abb. 4.20. Die einstufige Verstérkerschaltung erzielte eine Kleinsignalverstiarkung
von 5 dB bei 220 GHz und eine maximale Verstédrkung von 7 dB bei 215 GHz. Die ein- und
ausgangsseitigen Anpassungen lagen bei -8 dB. Der DC-Arbeitspunkt der Schaltung betrug
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Abbildung 4.19: (a) Fotografie und (b) &quivalentes Schaltbild des koplanaren, einstufigen
220-GHz-Kaskodenverstiirkers. Die Chipgrofie betrigt 1 x 1 mm?.
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Abbildung 4.20: On-wafer gemessene Streuparameter des rauscharmen, einstufigen 220-GHz-
Kaskodenverstérker-MMIC.

Vp =2V, Ve =09V, Vg =015V und Ip = 15 mA. In Ermangelung einer geeigne-
ten Rauschdiode fiir 220 GHz konnten keine Rauschmessungen an dem G-Band-Verstérker

durchgefiihrt werden. Die mit dem Kaskodenkleinsignalmodell simulierte Verstarkerrausch-
zahl betrug 6 dB bei 220 GHz.

Vierstufiger 220-GHz-Kaskodenverstirker

Fiir den Aufbau eines direktempfangenden, bildgebenden 220-GHz-Radiometers wurde ein
vierstufiger Kaskodenverstarker mit erhchter Kleinsignalverstirkung und Bandbreite ent-
worfen. Eine Fotografie des Verstiarker-MMIC ist in Abb. 4.21 dargestellt. Das Layout
der integrierten Schaltung besteht aus vier zusammengeschalteten einstufigen 220-GHz-
Verstarkern. Geringfiigige Modifikationen innerhalb der Anpassungsnetzwerke ermdoglich-
ten ein gutes ein- und ausgangsseitiges Stehwellenverhéltnis. Die Gesamtgrofie der Verstér-
kerschaltung betrigt 1 x 2,5 mm?.

Die auf dem Halbleiterwafer bestimmten S-Parameter des rauscharmen, vierstufigen
G-Band-Kaskodenverstérkers sind in Abb. 4.22 dargestellt. Die Schaltung weist eine Klein-

Abbildung 4.21: Fotografie des koplanaren, vierstufigen 220-GHz-Kaskodenverstéirkers. Die Chip-
groBe betragt 1 x 2,5 mm?.
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Abbildung 4.22: On-wafer gemessene Streuparameter des rauscharmen, vierstufigen 220-GHz-
Kaskodenverstéirker-MMIC.

signalverstarkung von 20 dB bei 220 GHz und eine maximale Verstdrkung von 26 dB bei
215 GHz auf. Zwischen 180 und 225 GHz wurde eine lineare Verstarkung von iiber 10 dB
gemessen. Die eingangsseitige Anpassung (S11) ist sehr breitbandig, mit einem VSWR
von ca. 2:1 zwischen 180 und 225 GHz. Bedingt durch das instabile Verhalten des Kasko-
dentransistors konnte ausgangsseitig nur eine schmalbandige Anpassung (Sz2) mit -10 dB
zwischen 215 und 225 GHz erzielt werden. Die fiir Raumtemperatur simulierte Rauschzahl
des vierstufigen, koplanaren Verstérkers betragt 6,5 dB bei 220 GHz.

Vierstufiger 220-GHz-Verstirker in Sourceschaltung

Neben der oben beschriebenen Ausfithrung als Kaskodenverstiarker wurde zusétzlich eine
vierstufige Verstarkervariante entworfen, die auf HEMTs in Sourceschaltung basiert. Da
sich der Transistor in Sourceschaltung bei 220 GHz bereits im Bereich der unbedingten Sta-
bilitat (Stabilitdtsfaktor & > 1) befindet, weist seine maximal zu erreichende Verstirkung
in dieser Frequenzregion einen steilen Abfall von -20 dB pro Dekade auf. Aus diesem Grund
reagiert das Bauelement gegeniiber prozessbedingten Herstellungsschwankungen wesentlich
sensibler als der mit Verstdrkungsreserve ausgestattete Kaskodentransistor. Von Vorteil
ist, dass durch das stabile Transistorverhalten keine weiteren stabilitdtsfordernden Schal-
tungsmafinahmen vorgesehen werden miissen, was die Anpassung des Verstirker-MMIC
erleichtert. Ein Chipfoto der rauscharmen Schaltung ist in Abb. 4.23 dargestellt. Die ein-
und ausgangsseitigen Anpassungsnetzwerke konnten sehr kompakt ausgefithrt werden, was
zu einer Gesamtgrofe des MMIC von lediglich 0,65 x 1,5 mm? fithrt. Die Gateweite der
verwendeten HEMTs in Sourceschaltung betriagt w, = 2 x 10 pm.

Die in dem Frequenzbereich zwischen 180 und 220 GHz gemessenen S-Parameter zeigt
Abb. 4.24. Aufgrund einer erhohten maximalen Steilheit der Einzeltransistoren lag die
eingangsseitige Anpassung (S11) bei 190 GHz iiber 0 dB, was zu einem bedingt stabilen
Verhalten des rauscharmen Verstérkers fithrte. Mit einer linearen Verstirkung von mehr als
15 dB zwischen 190 und 220 GHz sowie sehr guten ein- und ausgangsseitigen Anpassungen
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Abbildung 4.23: Fotografie des koplanaren, vierstufigen 220-GHz-Verstéirkers mit Transistoren
in Sourceschaltung. Die Chipgrofie betrigt 0,65 x 1,5 mm?.

im Bereich von 200 bis 220 GHz konnte dennoch die Praxistauglichkeit der Transistoren in
Sourceschaltung erfolgreich demonstriert werden. Die zur Charakterisierung der Schaltung
verwendeten Spannungen lagen bei Vp = 1 V und Vi = 0,1 V bei einer Stromaufnahme
von Ip = 35 mA. Die simulierte Rauschzahl des vierstufigen G-Band-Verstérkers betriagt
6,3 dB bei 220 GHz.

30 —
20.
10.
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S-Parameter [dB]

-10

180 190 200 210 220
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Abbildung 4.24: On-wafer gemessene Streuparameter des rauscharmen, vierstufigen 220-GHz-
Verstérkers mit Transistoren in Sourceschaltung.

Eine Zusammenstellung iiber den Stand der Technik von rauscharmen G-Band-Verstér-
ker-MMICs im Frequenzbereich zwischen 180 und 220 GHz ist in Tab. 4.3 dargestellt. Im
Rahmen der vorliegenden Arbeit konnten die weltweit ersten, monolithisch integrierten
Verstéarkerschaltungen fiir den Betrieb bei 220 GHz demonstriert werden. Die Integration
von Kaskodenbauelementen fiihrte, im Vergleich zu den verdffentlichten Ergebnissen bei
200 und 215 GHz, zu einer Verdopplung der Stufenverstirkung. Wéhrend viele der vorge-
stellten Resultate auf sich im Forschungsstadium befindlichen InP-Prozessen mit einer Ga-
teldnge von 70 und 80 nm realisiert wurden, konnten die hier erzielten Ergebnisse mittels
einer reproduzierbaren, metamorphen 100 nm HEMT-Technologie auf GaAs-Substraten
mit einem Durchmesser von 100 mm erzielt werden.
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Tabelle 4.3: Stand der Technik von rauscharmen G-Band-Verstirker-MMICs.

Frequenz Verstiarkung Verstdrkung Substrat- Transistor- Transistor- Ref.

[GHZ] [dB] pro Stufe material  typ grofle

[dB] [
183 15 5 InP HEMT 30x0,08  [99] TRW
188 9 4,5 InP HEMT 30x0,07 [100] TRW
195 8,9 2,8 InP HBT 0,4x0,6 [101] UCSB
200 15 2,5 InP HEMT 20x0,1 [102] CSIRO
215 15 2,5 InP HEMT 20x0, 08 [103] JPL
220 15 3,75 GaAs MHEMT 20x0,1 diese Arbeit
220 20 5 GaAs MHEMT 30x0,1 diese Arbeit

4.4 Hoherintegrierte 94-GHz-MMICs

Der Entwurf von multifunktionalen Schaltkreisen auf einem einzelnen MMIC stellt einen
herausragenden Vorteil der monolithischen Integration dar. Aufgrund der kompakten Ab-
messungen sowie der sehr reproduzierbaren und somit kostengiinstigen Fertigung von
groflen Stiickzahlen, eréffnen sich fiir monolithische Subsysteme zahlreiche Einsatzgebiete
bis in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich. Anwendungsbeispiele sind die drahtlose
Dateniibertragung mit hoher Bandbreite fiir das mobile Internet, die Satellitenkommunika-
tion, die Datensicherung (Storage Area Networks) und lokale Netzwerke wie Point-to-Point
(PtP) oder Point-to-Multipoint (PtMP) Verbindungen. Kommerzielle und militérische Ra-
daranwendungen im Bereich der Sensorik und Aufklarung wie z. B. das Kfz-Radar oder
das Synthetische Apertur Radar sind ebenfalls treibende Krifte fiir die fortschreitende
Miniaturisierung.

Ein weiteres Ziel dieser Arbeit war daher die Realisierung von hoherintegrierten Subsys-
temen, welche auf den zuvor beschriebenen Verstérkerschaltungen basieren. Neben einem
rauscharmen 94-GHz-Empfangskanal zum spéteren Aufbau in einem Zweikanal-Hohlleiter-
modul, wird in diesem Unterkapitel der Entwurf und die Charakterisierung eines integrier-
ten frequenzmodulierten Dauerstrichradars beschrieben, das mit einem einzelnen MMIC
realisiert wurde.

4.4.1 Rauscharmer 94-GHz-Empfinger-MMIC

Zur Verbesserung der geometrischen Auflésung eines breitbandigen Synthetischen Apertur
Radars sowie zum Einsatz in einem bildgebenden Mehrkanalradiometer wurde ein rausch-
armer 94-GHz-Empfanger-MMIC entworfen. Der schematische Aufbau des monolithischen
Empfangskanals ist in Abb. 4.25 beschrieben. Die multifunktionale W-Band-Schaltung be-
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Abbildung 4.25: Schematischer Aufbau des rauscharmen, monolithisch integrierten 94-GHz-
Empfangskanals.

steht aus einem rauscharmen Verstdarker mit Sourceleitungen zur Verstdrkung des ein-
treffenden Hochfrequenzsignals, einem balancierten, resistiven Mischer zur Konvertierung
des empfangenen Signals in ein Zwischenfrequenz-Signal und einer einstufigen Verstérker-
schaltung zur Generation einer ausreichenden Pumpleistung am LO-seitigen Mischerein-
gang. Eine Fotografie des realisierten Empfianger-MMICs ist in Abb. 4.26 dargestellt. Der
vollstéindig integrierte 94-GHz-Empfangskanal weist eine Chipgrofie von 1 x 4 mm? auf.
Um eine gréere Robustheit des MMIC gegeniiber Pegelschwankungen des LO- und HF-
Signals gewéhrleisten zu konnen, wurde die Empfangerschaltung mit einer metamorphen
HEMT-Technologie mit 100 nm Gatelédnge und einem Kanalindiumgehalt von 65 % herge-
stellt. Der rauscharme Verstéirker am HF-Eingang des Einkanal-Empfangers entspricht der
in Abschnitt 4.1.1 vorgestellten Schaltung mit Sourceleitungen. Durch die Reduktion des
Indiumgehalts im Hauptkanal und die Erhéhung der Gateléinge von 70 auf 100 nm ergab
sich eine Abnahme der Transitfrequenz und somit ein leichter Anstieg der Verstérker-
rauschzahl. Die gemessene Rauschzahl des Einzelverstirkers betrug 3,0 dB bei 94 GHz.
Um einen ausreichenden Signalpegel am LO-seitigen Eingang des Mischers zu gewahrlei-
sten, wurde zusétzlich ein einstufiger Kaskodenverstérker integriert. Der konjugiert kom-

Abbildung 4.26: Fotografie des rauscharmen, monolithisch integrierten 94-GHz-Empfangskanals.
Die Chipgréfe betrigt 1 x 4 mm?.
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plex angepasste Kleinsignalverstérker erzielte eine lineare Verstdrkung von 10 dB und eine
Sattigungsausgangsleistung von 5 dBm bei 94 GHz. Zur Frequenzkonversion in den Zwi-
schenfrequenzbereich wurde ein balancierter, resistiver Mischer entworfen. Die resistive
Mischerkonfiguration vereint folgende Vorteile [104, 105, 106]:

e keine DC-Leistungsaufnahme durch den Betrieb bei Vpg =0V

e minimale Konversionsverluste bereits bei geringen LO-Leistungspegeln
e es wird nur eine Mischerspannung benotigt

e sehr gute LO-zu-HF-Isolation in der balancierten Ausfiihrung

e geringe Mischerrauschzahl, da nur thermisches Kanalrauschen auftritt

e sehr gutes Stabilitédtsverhalten

Der on-wafer gemessene Konversionsgewinn (Pzr/Pyr) des rauscharmen 94-GHz-Ein-
kanalempfiangers ist in Abb. 4.27(a) und Abb. 4.27(b) als Funktion der Mischerspannung
und der LO-Leistung dargestellt. Zur Charakterisierung der Schaltung wurde eine LO-
Frequenz von 93,6 GHz, eine HF-Frequenz von 94 GHz und eine HF-Leistung von -25 dBm
gewihlt. Der maximale Konversionsgewinn des MMIC betragt 9 dB fiir eine Mischerspan-
nung von -0,3 Volt. Diese Spannung liegt nahe an der Abschniirspannung der Transistoren
und somit im Bereich der maximalen Nichtlinearitit des Ausgangsleitwertes. Der Einfluss
der eingespeisten LO-Leistung ist sehr gering. So wurde bereits fiir einen LO-Pegel von
-10 dBm ein Konversionsgewinn von 8 dB bestimmt. Fiir LO-Leistungen oberhalb von

Konversionsgewinn [dB]

Konversionsgewinn [dB]
(e

Freq =94 GHz
ZF =400 MHz
10' P, =-25dBm
[ L VMischer =- 073 v
220 1 N 1 N 1 N 1 N 1 N 20 U R N RS R R R
-08 -0,6 -04 -02 0,0 02 -14 -12 -10 -8 -6 -4 -2 0
Mischerspannung [V] LO-Leistung [dBm]

(a) (b)

Abbildung 4.27: On-wafer gemessener Konversionsgewinn des monolithisch integrierten 94-
GHz-Empfangskanals (a) als Funktion der Mischerspannung fiir drei unterschiedliche LO-
Leistungen und (b) als Funktion der LO-Leistung fiir eine Mischerspannung von -0,3 Volt.
[Frequenz,gr = 94 GHz, Frequenz,ro = 93,6 GHz, Pyr = -25 dBm)].
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-6 dBm befindet sich der Konversionsgewinn der Empféangerschaltung in Séattigung. Mit ei-
ner gemessenen Kleinsignalverstarkung von 20 dB fiir den rauscharmen Empfangsverstéarker
errechnet sich der minimale Konversionsverlust des balancierten Mischers zu 11 dB.

Das Rauschverhalten des Einkanalempfinger-MMIC als Funktion der Frequenz ist in
Abb. 4.28(a) dargestellt. Mit einer LO-Leistung von -5 dBm und einer Mischerspannung
von -0,3 Volt wurde eine Rauschzahl von 3,5 dB bei 94 GHz gemessen. Die im Frequenz-
bereich zwischen 75 und 100 GHz aufgenommene Rauschzahl betrdgt im Mittel 3,8 dB.
Ebenfalls sehr breitbandig ist der in Abb. 4.28(b) dargestellte Verlauf des Konversionsge-
winns als Funktion der Frequenz. Der Konversionsgewinn des Empfanger-MMIC variiert
im dargestellten Frequenzbereich zwischen 90 und 100 GHz lediglich um + 0,5 dB um den
Mittelwert von 9,5 dB.

Mischer

5 80 85 90 95 100 92 94 96 98 100
Frequenz [GHz] Frequenz [GHz]

(a) (b)

Abbildung 4.28: On-wafer gemessene Rauschzahl (a) und Konversionsgewinn (b) des mo-
nolithisch integrierten 94-GHz-Empfangskanals als Funktion der Frequenz. [ZF = 400 MHz,
Pro = -5 dBm, Vijischer = -0,3 Volt].
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4.4.2 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC

Die hochste Komplexitdt der in dieser Arbeit entwickelten Schaltungen weisen die in die-
sem Abschnitt vorgestellten frequenzmodulierten 94-GHz-Dauerstrichradar-MMICs auf.
Die miniaturisierten Schaltungen wurden u. a. fiir den Einsatz in bildgebenden Personen-
scannern zur Detektion von verdeckt am Korper getragenen Waffen entwickelt. Weitere An-
wendungsgebiete liegen im Bereich der industriellen Sensorik, z. B. zur Qualitédtskontrolle,
Schichtdickenmessung, Maschinenlenkung oder zur Bestimmung der Werkzeugabnutzung.
Die multifunktionalen W-Band-Radarschaltungen wurden sowohl mit der konventionellen
pseudomorphen TAF-HEMT-Technologie mit 0,13 um Gateléinge als auch mit der fort-
schrittlicheren metamorphen 0,1 ym HEMT-Technologie hergestellt. Im Hinblick auf den
jeweiligen Anwendungsbereich wurden verschiedene Ausfithrungen des MMIC entworfen,
die den Betrieb mit einer einzelnen Sende- und Empfangsantenne erméglichen.

Das Funktionsprinzip des FMCW-Radars basiert auf einer kontinuierlichen Anderung
(Modulation) der Oszillatorfrequenz [107,108]. Gangige Modulationsverldufe sind die Sége-
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Abbildung 4.29: Zeitlicher Verlauf der Sende-, Empfangs- und Mischerfrequenz bei sige-
zahnférmiger Frequenzmodulation [T = Periodendauer, Af = Frequenzhub, fs(t) = Sendefre-
quenz, fg(t) = Empfangsfrequenz, fas(t) = Mischerfrequenz].

zahn-, Dreieck- oder Sinusmodulation, wobei moderne Synthesizer nahezu beliebige Fre-
quenzverldufe ermoglichen. Ausgehend von einer linearen Sdgezahnmodulation nach Abb. 4.29
kann der Verlauf der Sendefrequenz durch Gl. (4.4) beschrieben werden:

fs(t) = fso+ Af - % (4.4)

Um ein in der Entfernung R befindliches Zielobjekt zu erreichen und anschliefend wieder
zum Ausgangspunkt zuriickzukehren, benotigt das abgestrahlte Radarsignal die Laufzeit:

At—2. B (4.5)

Co

Wihrend dieser Zeitspanne (At) verdndert sich die Sendefrequenz entsprechend:

t+ At

fs(t+At) = fso + Af - T

(4.6)

Somit ergibt sich die im FMCW-Radar gebildete Differenzfrequenz aus dem aktuellen Sen-
designal nach Gl. (4.6) und dem empfangenen Signal nach Gl. (4.4) zu:

t+ At

farlt) = (fso+ Af =

)= Uso+ A ) = A2 (@7)
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Die Entfernung R zwischen dem Zielobjekt und dem Radar errechnet sich aus Gl. (4.5)
und Gl. (4.7) zu:

fu

AT (4.8)

R:CO

Fiir die minimale Entfernungsauflésung AR,,;, ergibt sich unter den Voraussetzungen
At << T und A farmin = 1/T:

Co

2 Af

In Abb. 4.30 ist das Funktionsschaltbild eines im Rahmen dieser Arbeit realisierten,
metamorphen 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit balanciertem Mischer dargestellt. Der
Sendepfad der Schaltung besteht aus einem spannungsgesteuerten Oszillator (VCO) zur
Signalerzeugung und einem nachgeschalteten Leistungsverstiarker mit mittlerer Ausgangs-
leistung (MPA) zur Verstiarkung des Oszillatorsignals. Nach dem Sendeverstérker teilt ein
Lange-Koppler das generierte HF-Signal zu jeweils 50 % an den LO-Eingang des Mischers
sowie zur Sende-Empfangs-Antenne auf. Das empfangene Signal wird ebenfalls {iber einen
Lange-Koppler halbiert und einerseits an den Empfangsverstirker (LNA) weitergeleitet
wéhrend der verbleibende Teil in einem 50-Q2-Widerstand bzw. dem Ausgang des Sende-
verstirkers absorbiert wird. Das durch den rauscharmen LNA verstirkte Empfangssignal
gelangt letztlich zum HF-Eingang des balancierten Mischers, wo es mit dem aktuellen
LO-Signal in den Zwischenfrequenzbereich umgesetzt wird. Ein optionaler Eingang (In-
jektionseingang) ermoglicht die Reduktion des Phasenrauschens des Oszillators mittels
Injektionsstabilisierung [109] sowie die Linearisierung des Abstimmverhaltens.

v

Cco MPA
Injektions- W]
eingang =

L
m }— —© Zur Sende-

. @L Empfangsantenne
Mischer LNA

ZF
Ausgang

Abbildung 4.30: Funktionsschaltbild des 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit balanciertem Mi-
scher.
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Abbildung 4.31: Fotografie des 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit balanciertem Mischer. Die
Chipgrofe betrigt 2 x 3 mm?.

Ein Foto des hergestellten 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit balanciertem Mischer
zeigt die Abb. 4.31. Die koplanare Schaltung weist eine Fliche von lediglich 2 x 3 mm?
auf. Der Abstimmbereich des spannungsgesteuerten Oszillators wurde durch ein antiparal-
leles Varaktordiodenpaar im Resonator vergrofiert. Die gemessene Ausgangsleistung eines
einzelnen W-Band-VCO betrug -4 dBm im Frequenzbereich zwischen 92 und 98 GHz.
Der nachfolgende zweistufige MPA erzielte eine Verstirkung von 15 dB fiir den gegebenen
Eingangsleistungspegel. Unter Beriicksichtigung der Verluste der beiden Lange-Koppler
(ca. 8 dB) ergibt sich fiir den FMCW-Radarchip eine Ausgangsleistung von ca. 3 dBm
(2 mW) geméB Abb. 4.32(a). Der Verlauf der Sendefrequenz als Funktion der Abstimm-
spannung ist ebenfalls in Abb. 4.32(a) dargestellt. Wie fiir den Einzeloszillator wurde auch
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Abbildung 4.32: (a) Sendefrequenz und Ausgangsleistung des 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit
balanciertem Mischer als Funktion der Abstimmspannung und (b) gewonnenes Zwischenfrequenz-
signal eines Metallreflektors in 2,20 m Entfernung zur Sende-Empfangsantenne.
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fiir den monolithisch integrierten Radarchip ein Abstimmbereich von 6 GHz gemessen. Die
Variation der Ausgangsleistung betriagt zwischen 92 und 98 GHz lediglich 2,5 £+ 0,5 dB.
Zur Demonstration der Funktionsweise des MMIC wurde die Schaltung mit einer HF-
Messspitze kontaktiert, welche direkt mit einer W-Band-Hornantenne verbunden wurde.
In 2,20 m Entfernung zur Antenne wurde ein Metallreflektor positioniert und anschlieend
das FMCW-Radar-IC mit einer Modulationsfrequenz von 10 kHz iiber eine Bandbreite
von 1 GHz durchgestimmt. Das mit einem Spektrumanalysator bestimmte Zwischenfre-
quenzsignal der Versuchsanordnung ist in Abb. 4.32(b) dargestellt. In Ubereinstimmung
mit Gl. (4.8) ergibt sich ein Differenzsignal des Mischers von 147 kHz.

-10dB |
@—{ | © Sende-
antenne

Empfangs-

Mischer antenne

ZF
Ausgang

(b)

Abbildung 4.33: (a) Fotografie und (b) Funktionsschaltbild des 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC
mit getrenntem Sende- und Empfangskanal.

Neben dem oben beschriebenen 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC mit balanciertem Mi-
scher wurden zwei zusétzliche Versionen entworfen. Der in Abb. 4.33(a) und Abb. 4.33(b)
dargestellte Radarchip bietet einen Ausgang fiir das Sende- und einen eigenen Eingang fiir
das Empfangssignal an. Diese Konfiguration erlaubt den bistatischen Betrieb des MMIC
mit eigener Sende- bzw. Empfangsantenne. Beide Signale kénnen jedoch auch iiber einen
externen Zirkulator auf eine Antenne zusammengefiihrt werden [6]. Weiterhin wird das Sen-
designal bei diesem Radarchip zwischen dem Pufferverstarker des Oszillators und dem Sen-
deverstérker iiber einen 10-dB-Leitungskoppler abgegriffen. Vorteil dieser Anordnung ist
ein geringerer Verlust im Sende- bzw. Empfangspfad, eine hohere Dynamik durch geringes
Ubersprechen und somit eine hohere Ausgangsleistung und Empfindlichkeit des FMCW-
Radar-MMIC. Nachteilig wirkt sich der gesteigerte Aufwand beim Aufbau der Radarschal-
tung aus. Die Chipgrofie des FMCW-Chips mit getrenntem Sende- und Empfangskanal
betrigt 2 x 3,5 mm?.

Die in Abb. 4.34(a) und Abb. 4.34(b) vorgestellte Schaltung beinhaltet einen mono-
lithisch integrierten 1/Q-Mischer, der die zusétzliche Bestimmung des Quadratursignals
ermoglicht. Hierbei wird das vom Oszillator erzeugte LO-Signal mit einem Phasenun-
terschied von 90° iiber einen Lange-Koppler auf die beiden LO-Einginge des Mischers
aufgeteilt wihrend das empfangene Signal phasengleich {iber einen Wilkinson-Teiler dem
jeweiligen HF-Mischereingang zugefiihrt wird. Die Gesamtgréfie des FMCW-Radar-MMIC
mit I/Q-Mischer betriigt 2 x 3 mm?.
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Abbildung 4.34: (a) Fotografie und (b) Funktionsschaltbild des 94-GHz-FMCW-Radar-MMIC
mit integriertem I/Q-Mischer.

4.5 Zusammenfassung

Fiir die Realisierung von aktiven und passiven, bildgebenden Systemdemonstratoren im
oberen Millimeterwellen-Frequenzbereich zwischen 94 und 220 GHz sind monolithisch in-
tegrierte Verstirkerschaltungen sowie multifunktionale Subsysteme entwickelt worden. Ba-
sierend auf dem im Rahmen dieser Arbeit entwickelten Kleinsignalmodell fiir metamorphe
Kaskodentransistoren konnten rauscharme 94-GHz-Verstarkerschaltungen mit einer Klein-
signalverstarkung von 20 dB und einer bei Raumtemperatur bestimmten Rauschzahl von
2,3 dB demonstriert werden. Zur Stabilisierung der vorgestellten Schaltung wurde eine
miniaturisierte, resistive Riickkopplung iiber dem Bauelement in Gateschaltung integriert,
was zusétzlich zu einem sehr flachen Verstéirkungsverlauf und einer 3-dB-Bandbreite von
iiber 40 GHz fiihrte. Die erzielten Resultate der beschriebenen rauscharmen Verstéarker-
schaltungen stellen den derzeitigen Stand der Technik dar. Zum Einsatz in hochauflésenden
SAR-Systemen mit grofler Bandbreite wurden Treiberstufen und Leistungsverstéirker auf
der Basis von pseudomorphen und metamorphen Dual-Gate-HEMTs mit Gateldngen zwi-
schen 100 nm und 130 nm entworfen. Die fiir den Frequenzbereich um 94 GHz entwickelten
MMICs demonstrieren eine lineare Verstirkung von iiber 10 dB und eine maximale Aus-
gangsleistung von mehr als 210 mW im Dauerstrichbetrieb.

Zur Auflosungssteigerung von bildgebenden Sensoren wurden zusitzliche Verstéirker-
schaltungen im Frequenzbereich des vierten und fiinften atmosphérischen Fensters (140
und 220 GHz) entworfen. Mit einer maximalen Kleinsignalverstirkung von iiber 20 dB
und einer Verstdrkungsbandbreite zwischen 15 und 30 GHz konnten die weltweit ersten
monolithisch integrierten Verstirkerschaltungen fiir den Betrieb bei 220 GHz demonstriert
werden. Weiterhin erzielte ein zweistufiger rauscharmer Kaskodenverstirker eine lineare
Verstarkung von mehr als 15 dB zwischen 140 und 170 GHz sowie eine minimale Rausch-
zahl von 4 dB bei 150 GHz. Diese Werte stellen den derzeitigen Stand der Technik von
rauscharmen G-Band Verstarkern dar.

Die zukunftsweisenden Moglichkeiten der monolithischen Integration von komplexen
Subsystemen zeigt die erfolgreiche Realisierung eines 94-GHz-Einkanalempfanger-MMIC.
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Die untersuchte Empfangerschaltung enthélt neben einem breitbandigen, sehr rauschar-
men Empfangsverstiarker, einen balancierten, resistiven Abwiértsmischer sowie einen Trei-
berverstéirker zur Erhohung des LO-Signalpegels. Die vorgestellte Schaltung erreichte einen
Konversionsgewinn von mehr als 9 dB in dem Frequenzbereich zwischen 90 und 100 GHz
und eine bei Raumtemperatur bestimmte mittlere Rauschzahl von 3,8 dB fiir einen LO-
Eingangspegel von lediglich -5 dBm. Die héchste Komplexitét der vorliegenden Arbeit weist
eine auf einem einzelnen MMIC vollsténdig integrierte FMCW-Radarschaltung mit einer
Gesamtgrofe von lediglich 2 x 3mm? auf. Der erfolgreich hergestellte Radarchip liefert ei-
ne Abstimmbandbreite von 6 GHz zwischen 92 und 98 GHz mit einer Ausgangsleistung
von 3 dBm. Aufgrund der zahlreichen Einsatzmoglichkeiten des FMCW-Radars wurden
unterschiedliche Konzepte mit kombiniertem und getrenntem Sende- und Empfangskanal,
sowie eine Ausfithrung mit integriertem Quadraturdemodulator vorgestellt.

Wichtige Ergebnisse:

- Entwicklung der weltweit ersten monolithisch integrierten
220-GHz- Verstirkerschaltungen

- erstmalige Entwicklung von rauscharmen 155-GHz-Kaskodenverstirkern

- erstmalige Entwicklung von rauscharmen 94-GHz-Kaskodenverstdrkern
mat integrierter Riickkopplung

- erstmalige Entwicklung von 94-GHz-Leistungsverstdrkern
mit Dual-Gate-Transistoren

- monolithische Integration von neuartigen multifunktionalen 94-GHz-Subsystemen
mit hoher Komplexitit (FMCW-Radar, Heterodynempfinger)



Kapitel 5

Aufbautechniken fiir
Millimeterwellenmodule in
Hohlleitertechnik

Im vorliegenden Kapitel wird der Einfluss der Aufbautechnik auf die Anregung von pa-
rasitdren Substratmoden in koplanaren Millimeterwellenschaltkreisen und dielektrischen
Schaltungstrigern untersucht. Neben der konventionellen Montage mittels Drahtbondtech-
nik in Face-up-Orientierung, bei der die metallisierte Oberfliche des MMIC nach oben
zeigt, wurde auch die in den letzten Jahren zunehmend an Bedeutung gewinnende Flip-
Chip-Aufbautechnik beriicksichtigt [22,110]. Bei der Flip-Chip-Montage von koplanaren
Schaltkreisen wird die hochfrequente Schaltung um 180° gedreht und mit der metalli-
sierten Seite nach unten (Face-down-Orientierung) iiber metallische Stiitzpfosten (engl.
bumps) mit einem dielektrischen Tréager verbunden. Dies ermdglicht die Realisierung von
auBerst kurzen und somit sehr verlustarmen elektrischen Verbindungen.

Nach der Untersuchung von parasitaren Verkopplungen wihrend der On-wafer-Charak-
terisierung wird das Schaltungsverhalten von vereinzelten, ungediinnten koplanaren Milli-
meterwellen-MMICs beschrieben. Zur Analyse der Schaltungseigenschaften in unterschied-
lichen Aufbauumgebungen wurden die Verstérkerschaltkreise anschlieBend auf 100 gm ab-
gediinnt und auf einem metallischen Untergrund sowie auf dielektrischen Schaltungstréagern
aufgebaut und charakterisiert. Weiterhin wurde erstmalig der Einfluss von parasitdaren
Substratmoden innerhalb des Flip-Chip-Trégers auf die elektrischen Eigenschaften eines
Millimeterwellen-Schaltkreises experimentell untersucht. Hierzu sind breitbandige W-Band-
Verstarker-MMICs mittels Flip-Chip-Aufbautechnik auf Galliumarsenid- und Silicium-Tr&-
ger montiert worden. Zur Bestimmung des Hochfrequenzverhaltens der Flip-Chip-Ver-
bindung wurde ein elektrisches Ersatzschaltbild des Flip-Chip-Ubergangs entwickelt und
mit aktiven und passiven Teststrukturen im Frequenzbereich zwischen 0,25 und 120 GHz
experimentell verifiziert.

Die gewonnenen Erkenntnisse wurden fiir die Realisierung von W-Band-Verstéarkermo-
dulen und Subsystemen in Hohlleitertechnik benutzt, welche wiederum als Grundlage fiir
den erfolgreichen Aufbau eines direktempfangenden, hochauflésenden 94-GHz-Einkanal-

85
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Radiometers und eines 94-GHz-FMCW-Radarsensors zur industriellen Fertigungskontrolle
dienten.

5.1 Parasitire Moden in koplanaren MMICs und di-
elektrischen Schaltungstriagern

Zum Aufbau der in Kapitel 4 vorgestellten, koplanaren Verstéirkerschaltungen und multi-
funktionalen MMICs in Millimeterwellen-Hohlleitergehdusen, wurde der Einfluss der Mon-
tagetechnik hinsichtlich des Auftretens von parasitédren Substratmoden untersucht. Wie in
Abb. 5.1(a) und Abb. 5.1(b) dargestellt, tritt in einem koplanaren Dreileitersystem neben
dem erwiinschten Grundwellentyp der Koplanarleitungsmode, eine weitere unerwiinschte
Mode auf, die als Schlitzleitungsmode bezeichnet wird [111]. Liegt eine Riickseitenmetalli-
sierung des koplanaren Wellenleiters vor, die beim Einbau in ein metallisches Millimeterwel-
len-Gehéuse zum Beispiel vom Gehéduseboden verursacht wird, kann zusétzlich eine para-
sitdre Parallelplattenmode geméf Abb. 5.1(c) angeregt werden. Einen weiteren unerwiinsch-
ten Effekt stellt die seitliche Energieabstrahlung der nicht vollstédndig an den koplanaren
Wellenleiter gebundenen Grundwelle in Form von Oberflichenwellen dar [32,112].

Wiéhrend das Entstehen der parasitdren Schlitzleitungsmode durch die Integration von
sogenannten Luftbriicken, welche die links und rechts vom Innenleiter gefithrten Masse-
flichen miteinander verbinden und somit kurzschliefen, relativ einfach unterbunden wer-
den kann, gestaltet sich die Unterdriickung von unerwiinschten Parallelplattenmoden und
Oberflichenwellen in komplexen Millimeterwellen-Schaltungen wesentlich aufwindiger. So
existieren bis heute nur theoretische Analysen der homogenen Koplanarleitung in verschie-
denen Aufbaukonfigurationen [113]. Eine entsprechende Analyse fiir komplexe Schaltkreise
ist aufgrund des Randwertproblems zum heutigen Zeitpunkt noch nicht méglich [31].

Im Rahmen dieser Arbeit wurde daher die Anregung und Intensitét von parasitéiren
Moden in koplanaren W-Band-Schaltkreisen experimentell untersucht. Diese unerwiinsch-
ten Moden fiihren zu starken elektromagnetischen Verkopplungen innerhalb des mono-
lithisch integrierten Chips und somit zu einem stérenden Ubersprechen sowie zu einer

(a) (b) ()

Abbildung 5.1: Die ausbreitungsfihigen Moden der Koplanarleitung und ihre Feldbilder: (a)
die gewiinschte Koplanarleitungsmode, (b) die unerwiinschte Schlitzleitungsmode und (c) die
parasitire Parallelplattenmode, die bei Vorhandensein einer metallischen Riickseite auftritt.
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stark reduzierten Isolation. Die hauptsdchliche Anregung der parasitdren Moden findet
durch Modenkonversion an Schaltungsdiskontinuitédten wie z. B. Verzweigungen, Leitungs-
ecken oder leerlaufenden und kurzgeschlossenen Stichleitungen statt. An diesen Diskonti-
nuitdten wird ein Teil der koplanaren Grundwelle abgestrahlt, welcher sich quer iiber das
Schaltungssubstrat ausbreitet und an beliebigen weiteren Diskontinuitéiten wieder in eine
Grundwelle eingekoppelt werden kann. Weiterhin kénnen diese unerwiinschten, parasitéaren
Moden an den Substratwénden reflektiert werden und somit stehende Wellen ausbilden.
Durch mehrfache Aus- und Einkopplung entstehen in der Millimeterwellenschaltung pa-
rasitdre Nebenschliisse, welche zu einer Welligkeit der gemessenen Streuparameter fithren.
Im ungiinstigsten Fall sind die auftretenden Verkopplungen so stark, dass die Schaltung
instabil wird und ihre Funktionalitét verliert.

Die experimentelle Bestimmung des Einflusses von parasitdren Moden auf das Schal-
tungsverhalten von monolithisch integrierten Millimeterwellenschaltungen erfolgte mit-
tels vektorieller Streuparametermessungen an mehrstufigen W-Band-Verstéarkerschaltun-
gen. Die in [114, 115] detailliert beschriebenen Schaltkreise wurden aufgrund ihrer ho-
hen Kleinsignalverstarkung, der sehr kompakten Chipabmessungen und der daraus re-
sultierenden Empfindlichkeit gegeniiber der Anregung von unerwiinschten Substratmoden
ausgewdhlt. Als charakteristische Messgroflen wurden vorrangig die Leistungsverstarkung
|Sz1|2 und der p-Faktor als Funktion der Frequenz angegeben. Der u-Faktor nach Ed-
wards [116]

1—|Sul?
— 5.1
a [So0 — STy - Al + |S21 - Sia| (5.1)
mit
A = ‘511 . 522 — 512 . 521‘ (52)

beschreibt ein notwendiges und hinreichendes Stabilitéitskriterium. Die geforderte unbe-
dingte Stabilitdt des Verstirkerschaltkreises ist fiir den Fall ;1 > 1 gegeben. Die untersuch-
ten W-Band-Verstarker-MMICs wurden ungediinnt (Dicke des GaAs-Substrates = 635 pm)
oder mit einer auf 100 pm reduzierten Substratdicke auf einem metallischen Untergrund so-
wie auf unterschiedlichen dielektrischen Schaltungstrigern mit einem elektrisch nichtleiten-
den Epoxidharzkleber (Dicke = 1 pum) verbunden und anschliefend auf einem vektoriellen
On-wafer-Messplatz charakterisiert.

5.1.1 On-wafer-Messung und Charakterisierung des vereinzelten
MMIC

Zur Bestimmung des Einflusses der Aufbauumgebung auf die Anregung parasitérer Paral-
lelplattenmoden und Oberflachenwellen in koplanaren W-Band-Verstéarkerschaltungen wur-
den fiir die Montage in Face-up-Orientierung die Aufbaukonfigurationen gemafi Abb. 5.2 (a
bis d) untersucht. Neben der On-wafer-Charakterisierung von Verstdrkerschaltkreisen auf
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Abbildung 5.2: Verwendete Aufbaukonfigurationen zur Bestimmung des Einflusses der Aufbau-
umgebung auf die Anregung parasitirer Moden fiir in Face-up-Orientierung montierte MMICs.

GaAs-Wafern mit einem Durchmesser von 100 mm geméf Abb. 5.2(a) wurden ungediinnte
Einzelchips auf einer metallischen Auflage nach Abb. 5.2(b) vermessen. Des Weiteren er-
folgte eine Analyse der Schaltungseigenschaften von gediinnten Millimeterwellen-MMICs,
die auf dielektrischen Trdgern mit variierender Tragerdicke h; und Permittivitdt geméfl
Abb. 5.2(c) aufgebracht wurden. AbschlieBend wurden gediinnte Verstérkerschaltkreise auf
einem metallischen Tréger charakterisiert, in den ein 1 mm tiefer Hohlraum unterhalb der
Position des Chips gefriast wurde (siche Abb. 5.2(d)).

In Abb. 5.3(a) und Abb. 5.3(b) ist die on-wafer gemessene und simulierte Kleinsi-
gnalverstiarkung sowie der p-Faktor einer zweistufigen und einer vierstufigen W-Band-
Verstarkerschaltung dargestellt. Hierbei ist anzumerken, dass sich das Layout des vierstu-
figen Millimeterwellenverstéirkers aus zwei identischen, in Serie verschalteten Exemplaren
der zweistufigen Schaltung zusammensetzt. Wihrend die beiden elektrischen Kenngrofien
fiir die zweistufige Schaltung sehr gut mit den simulierten Daten iibereinstimmen, weist der
vierstufige Schaltkreis eine starke Welligkeit der Verstdrkung und einen bei mehreren Fre-
quenzen unterhalb von 1 verlaufenden Stabilitatsfaktor auf. Demnach erfiillt die on-wafer
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Abbildung 5.3: (a) On-wafer gemessene und simulierte Leistungsverstirkung und (b) p-Faktor
einer zweistufigen und einer vierstufigen W-Band-Verstérkerschaltung. Die Dicke des Schaltungs-
substrats betragt h, = 635 pm.
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charakterisierte, zweistufige Verstiarkervariante das Kriterium fiir unbedingte Stabilitét.
Der vierstufige Schaltkreis hingegen ist nur bedingt stabil und damit in dieser Form nicht
einsetzbar.

Obwohl sich der vierstufige Verstiarker aus zwei identischen, zweistufigen MMICs zu-
sammensetzt, kann aufgrund dieser einen Messung noch keine konkrete Aussage iiber die
Ursache der Instabilitidt des Schaltkreises getroffen werden. Aufer der elektromagnetischen
Verkopplung durch parasitdre Moden, konnte auch eine unerwiinschte Riickkopplung iiber
das Spannungsversorgungsnetzwerk fiir das instabile Verhalten der Schaltung verantwort-
lich sein. Die Frage, ob parasitdre Substratmoden die wesentliche Beeintrichtigung des
Verstéarkerverhaltens verursachen, wird im Folgenden mit weiteren experimentellen Unter-
suchungen der Aufbauumgebung geklért.

In Abb. 5.4(a) ist der on-wafer gemessene Verlauf der Leistungsverstirkung des vierstu-
figen MMIC, den nach dem Vereinzeln des Verstarkerchips gemessenen Daten gegeniiber-
gestellt. Wahrend bereits bei der Messung auf dem Halbleiterwafer starke Verstarkungs-
schwankungen festgestellt wurden, so trat nach der Vereinzelung des Chips eine Oszillation
des Schaltkreises auf. Diese konnte mit einem Spektrumanalysator nachgewiesen werden
und ist auf die endliche Ausdehnung des Chipsubstrates, mit Mehrfachreflexionen an den
Substratgrenzen zuriickzufithren. Aufgrund der angeregten Oszillation der Verstérkerschal-
tung ergab sich eine messtechnisch bedingte Reduktion der Leistungsverstidrkung. Der zu-
gehorige Verlauf des Stabilitatsfaktors ist in Abb. 5.4(b) dargestellt. Sowohl fiir die on-
wafer gemessenen Daten als auch fiir den vereinzelten MMIC wurde in groflen Teilen des
aufgezeichneten Frequenzbereichs ein unterhalb von 1 verlaufender p-Faktor festgestellt.
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Abbildung 5.4: Auf dem Halbleiterwafer und nach dem Vereinzeln der vierstufigen W-Band-
Verstirkerschaltung gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) u-Faktor. Die Dicke des Schal-
tungssubstrats betridgt h, = 635 pm. Ebenfalls dargestellt sind die simulierten Schaltungspara-
meter.

Ein dhnliches Verhalten zeigte sich bei der Charakterisierung des vereinzelten zweistu-
figen Verstirkers gem#f Abb. 5.5(a) und Abb. 5.5(b). Der wihrend der On-wafer-Messung
noch unbedingt stabile Schaltkreis wies nach dem Ausségen des MMIC stark verdnder-
te Schaltungseigenschaften im Vergleich zu den simulierten Daten auf. Dies machte sich
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Abbildung 5.5: Auf dem Halbleiterwafer und nach dem Vereinzeln der zweistufigen W-Band-
Verstérkerschaltung gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) p-Faktor. Die Dicke des Chip-
substrats betrédgt h, = 635 pm.

in einer Frequenzverschiebung der Leistungsverstarkung zu hoheren Frequenzen und ei-
ner zunehmenden Welligkeit des gemessenen Streuparameters bemerkbar. Der nach dem
Vereinzeln des zweistufigen Verstérkers bestimmte u-Faktor zeigte im Frequenzbereich um
90 GHz Werte von kleiner als 1 und somit nicht mehr die geforderte unbedingte Stabilitt.

Da der messtechnische Aufbau im Vergleich zur On-wafer-Charakterisierung unver-
dandert blieb, ist die festgestellte Beeintrachtigung des Schaltungsverhaltens der beiden
vereinzelten Millimeterwellenverstiarker auf die Zunahme von parasitidren Verkopplungen
durch die gedinderten Randbedingungen des Chipsubstrates zuriickzufiithren.

5.1.2 Schaltungseigenschaften von gediinnten MMICs

Nach [33] und [112] fithrt das Herunterdiinnen des Halbleitersubstrats unterhalb von ko-
planaren Streifenleitungen sowie die zusétzliche Verwendung von dielektrischen Schal-
tungstriagern mit einer geringeren Permittivitit zu einer Verschiebung der Grenzfrequenz
zu hoheren Frequenzen, ab der unerwiinschte Substratmoden angeregt werden koénnen.
In diesem Unterkapitel wurden daher die in Abschnitt 5.1.1 beschriebenen mehrstufigen
Verstéarker auf 100 um gediinnt und ihr Schaltungsverhalten bei der Montage auf einem
metallischen Untergrund sowie auf dielektrischen Tragern untersucht. Die Konfiguration
auf metallischem Untergrund entspricht der bevorzugten Montagetechnik von Mikrostrei-
fenschaltkreisen, die in industriellen Herstellungsprozessen auf eine Chipdicke von 100 pm
abgediinnt werden. Weiterhin ist eine iibereinstimmende Substratdicke zum Aufbau von
Multichipmodulen (MCM) mit MMICs in Koplanarleitungs- und Mikrostreifentechnik auf-
grund der sehr kurzen Bonddrahtverbindungen wiinschenswert.

In Abb. 5.6(a) ist die gemessene und simulierte Leistungsverstirkung der auf eine Chip-
dicke von h. = 100 um gediinnten vier- und zweistufigen Verstérkerschaltkreise aus Ab-
schnitt 5.1.1 im Frequenzbereich zwischen 75 und 110 GHz dargestellt. Dabei wurde fest-
gestellt, dass das gemessene Verhalten der in der Dicke reduzierten Schaltungen erheblich



5.1. Parasitdare Moden in koplanaren MMICs und dielektrischen Schaltungstrédgern 91

60 -t v r 1 r 17T 10 LN B B B R | LA |
sol —=— Messung ] g [ —=— Messung ]
_ — Simulation - < | — Simulation
m 40 3
= = 6
o« 30 £t
w20 = 4
10 2
0 [ i 1 i 1 i 1 i 1 i 1 i 0 .““. --------- s .- ) i 1 “.““I i -I-““.“
75 80 8 90 95 100 105 110 75 80 8 90 95 100 105 110
Frequenz [GHz] Frequenz [GHz]

() (b)

Abbildung 5.6: Nach dem Vereinzeln und Herunterdiinnen des Chipsubstrates (h. = 100 pm)
gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) p-Faktor des zweistufigen und des vierstufigen
W-Band-Verstérkers. Die Montage erfolgte auf einem metallischen Untergrund. Ebenfalls dar-
gestellt sind die simulierten Schaltungsparameter.

von den simulierten Werten abweicht. Der Verstarkungsverlauf beider Schaltkreise weist
eine starke Welligkeit sowie einen innerhalb von groflen Frequenzbereichen unterhalb von
1 verlaufenden p-Faktor gemdfi Abb. 5.6(b) auf. Die geforderte unbedingte Stabilitdt des
Verstarkerverhaltens konnte somit weder fiir die zwei- noch fiir die vierstufige Schaltung
durch das Abdiinnen des Schaltungssubstrats mit anschlieBender Montage auf einem me-
tallischen Untergrund erzielt werden. Verantwortlich hierfiir ist die verstidrkte Anregung
der parasitéiren Parallelplattenmode, die eine Zunahme des Ubersprechens und daher eine
deutliche Erhchung der internen Riickkopplung bewirkt.

Zur Unterdriickung der unerwiinschten parasitdren Substratmoden wurde die Montage
des gediinnten, vierstufigen Verstarker MMIC auf dielektrischen Trégern mit unterschied-
licher Permittivitét (e,) untersucht. Als Tréigermaterialien standen 2 mm dicke Scheiben aus
Aluminiumnitrid (AIN, ¢, = 8,5), Diamant (¢, = 5,8) und Quarz (¢, = 3,8) zur Verfiigung.
Die gemessenen Verlidufe der Leistungsverstéirkung sind fiir die drei unterschiedlichen Auf-
baubedingungen in Abb. 5.7(a) dargestellt. Durch die Montage auf den Schaltungstrégern
mit hoherer Dielektrizititszahl (AIN und Diamant) konnte keine Verbesserung des Schal-
tungsverhaltens erzielt werden. Beide Messkurven weisen starke Unstetigkeiten auf. Auch
der in Abb. 5.7(b) dargestellte u-Faktor verlauft fiir diese beiden Aufbaukonfigurationen
mehrfach unterhalb der Stabilitdtsbedingung von p > 1. Gegensétzlich verhélt sich die
gediinnte W-Band-Verstarkerschaltung bei der Montage auf dem Quarztréger. Fiir diese
Aufbauumgebung konnte ein sehr homogener Verlauf der Leistungsverstirkung mit Maxi-
malwerten von 40 dB bei 90 GHz demonstriert werden. Gleichzeitig ergab sich im gesamten
charakterisierten Frequenzbereich ein p-Faktor > 1 und somit die geforderte unbedingte
Stabilitét.

Durch die beschriebenen experimentellen Untersuchungen konnte nachgewiesen wer-
den, dass die Aufbauumgebung des Millimeterwellen-Schaltkreises wesentlichen Einfluss
auf die Anregung von parasitdren Moden hat. Wéhrend der vierstufige Verstérker sowohl
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Abbildung 5.7:  Gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) wp-Faktor des abgediinnten
(he = 100 pum) W-Band-Verstérkers fiir die Montage auf dielektrischen Schaltungstrigern
(ht = 2 mm) mit unterschiedlicher Permittivitét [e, ain = 8,5; € Diamant = 5,8; €r.Quar> = 3,8].

bei der On-wafer-Messung als auch nach dem Vereinzeln und Abdiinnen eine starke Wel-
ligkeit der gemessenen Leistungsverstarkung sowie einen innerhalb von grofien Frequenz-
bereichen unterhalb von 1 verlaufenden p-Faktor aufwies, konnte nach dem Aufbringen
der Verstérkerschaltung auf einen dielektrischen Trager mit niedriger Permittivitat die ge-
forderte Stabilitdt demonstriert werden. Da fiir alle beschriebenen Messungen dieselben
Verstarkerschaltkreise sowie ein identischer Messaufbau verwendet wurden, sind sdmtli-
che Beeinflussungen des Schaltungsverhaltens auf die unterschiedlich starke Anregung von
parasitaren Moden zuriickzufiihren.

Nach der erfolgreichen Montage der gediinnten vierstufigen Verstarkerschaltung auf ei-
nem Quarztrager mit niedriger Dielektrizitédtszahl wurde zusétzlich der Einfluss der Dicke
des Trigers untersucht. Dazu sind in Abb. 5.8(a) und Abb. 5.8(b) die gemessenen Verlaufe
der Leistungsverstarkung und des Stabilitatsfaktors der W-Band-Schaltung fiir den Aufbau
auf drei unterschiedlich dicken Quarztragern (h; = 127 pm, 270 pm und 660 pm) darge-
stellt. Wie aus beiden Abbildungen zu entnehmen ist, zeigt sich eine deutliche Abhéngigkeit
des Schaltungsverhaltens von der Dicke des Trégers. So weist der p-Faktor des Verstérker-
MMIC fiir die Montage auf einem diinnen Quarztriger mit h; = 127 pm mehrere Fre-
quenzpunkte auf, fiir die er unterhalb von 1 verlduft. Erst mit zunehmender Dicke der
Quarzscheibe befindet sich der Stabilitatsfaktor im Bereich der unbedingten Stabilitét.
Ein &hnliches Verhalten zeigt die gemessene Leistungsverstiarkung. Wéahrend der Verlauf
bei Verwendung einer diinnen Unterlage resonante Spitzen aufweist, nimmt die Welligkeit
mit zunehmender Quarzdicke ab. Dieses Verhalten kann mit der Reduktion der Anregung
des parasitdren Parallelplattenmodes mit zunehmender Entfernung zur metallisierten Un-
terlage begriindet werden.

Zum Abschluss der Untersuchungen von gediinnten, in Face-up-Orientierung montier-
ten Millimeterwellenverstirkern wurden zwei weitere Aufbaukonfigurationen betrachtet.
Dazu wurde der gediinnte, vierstufige W-Band-Verstérker einerseits auf einer metallischen
Unterlage befestigt, in der sich unterhalb der Chipposition ein ausgefriaster, 1 mm tiefer
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Abbildung 5.8: Gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) wp-Faktor des abgediinnten
(he = 100 pm) W-Band Verstérkers fiir die Montage auf Quarztrégern (e, = 3,8) mit unter-
schiedlicher Dicke [hy1 = 127 pm; hyo = 270 pm; hys = 660 pm)].

Hohlraum nach Abb. 5.2(d) befand. Die Auflagefliche des MMIC am Rand der Bohrung
betrug 100 pm. Andererseits wurde die Montage des Verstarkerschaltkreises auf einem
700 pm dicken, dotierten Siliciumwafer (n-Silicium) mit einem spezifischen Widerstand
von 110 2-cm untersucht. Aufgrund der hohen Leitfahigkeit des Siliciumsubstrates tritt
im Millimeterwellen-Frequenzbereich eine hohe Absorption der elektromagnetischen Wel-
len auf. Dieser Aufbau entspricht der Montage auf einem Hochfrequenzabsorbermaterial
mit sehr guter thermischer Leitfdhigkeit. Die Messkurven der beiden Aufbauumgebungen
sind in Abb. 5.9(a) und Abb. 5.9(b) zusammen mit dem Ergebnis fiir die Montage auf dem
2 mm dicken Quarztrager dargestellt. Aus beiden Abbildungen ist zu entnehmen, dass
sowohl die Montage auf dem luftgefiillten Hohlraum als auch auf dem n-dotierten Silicium-
trager zu einem unbedingt stabilen Verhalten der vierstufigen Verstédrkerschaltung fiihrt.
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Abbildung 5.9: Gemessene (a) Leistungsverstirkung und (b) p-Faktor des abgediinnten
(he = 100 um) W-Band-Verstérkers fiir die Montage auf einem 2 mm dicken Quarztriger, ei-
nem luftgefiillten 1 mm tiefen Hohlraum und einem dotierten 0,7 mm dicken Siliciumtréger.
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Der Verlauf der Leistungsverstirkung ist im aufgezeichneten Frequenzbereich zwischen 75
und 110 GHz sehr homogen und weist keinerlei Unstetigkeitsstellen auf. Ebenso befindet
sich der Stabilitdtsfaktor des untersuchten Verstirkerschaltkreises immer im geforderten
Bereich oberhalb von 1. Hierdurch konnte gezeigt werden, dass neben dem Aufbau von
gediinnten Verstarkerschaltungen auf hinreichend dicken dielektrischen Schaltungstréagern
mit niedriger Permittivitdt auch die Montage auf einem Hohlraum (e, = 1) sowie der Ein-
satz von absorbierenden Materialien zu einer effektiven Unterdriickung von unerwiinschten
parasitdaren Moden fiihren.

Zusammenfassend lésst sich feststellen, dass fiir W-Band-Schaltkreise mit sehr hohen
Verstarkungswerten bereits die wiahrend der On-wafer-Messung angeregten parasitédren Mo-
den ausreichen, um eine wesentliche Beeintrachtigung des Schaltungsverhaltens hervorzu-
rufen. Durch das Vereinzeln der Verstidrkerschaltungen kommt es zur Reflexion der un-
erwiinschten Moden an den Substratgrenzen und zur moglichen Ausbildung von stehenden
Wellen. Durch mehrfache Ein- und Auskopplungen entstehen parasitire Nebenschliisse, die
wie im gezeigten Fall des vierstufigen Verstérkers bis hin zur Oszillation der Schaltung und
somit zum Verlust der Funktionalitdt des Schaltkreises fithren kénnen. Das Abdiinnen der
koplanaren Schaltungen auf eine Substratdicke von h, = 100 um brachte fiir die Monta-
ge auf einem metallischen Untergrund keinen Vorteil. Durch die verstidrkte Anregung der
parasitiren Parallelplattenmode aufgrund des geringen Abstandes zur metallisierten Riick-
seite, kam es ebenfalls zu einem instabilen Verstarkerverhalten. Erst die Montage auf einem
dielektrischen Tragersubstrat mit kleiner Permittivitdat sowie hinreichender Dicke fiihrte zu
den geforderten, unbedingt stabilen Schaltungseigenschaften. Im weiteren Verlauf konnte
gezeigt werden, dass auch die Montage der gediinnten Schaltung auf einem im Millime-
terwellenbereich absorbierenden Material zur erfolgreichen Unterdriickung der parasitéiren
Moden geeignet ist.

5.1.3 Flip-Chip-Montage auf GaAs-Tréagern

Aufgrund des zunehmenden Interesses fiir die Realisierung von kurzen sowie reflexions- und
verlustarmen Verbindungstechniken im Millimeterwellenfrequenzbereich wurde die Anre-
gung von parasitiren Moden sowohl im Trager als auch im Schaltungssubstrat von in
Flip-Chip-Technik aufgebauten MMICs untersucht. Dazu wird in diesem Abschnitt die
Montage von mehrstufigen GaAs-Verstiarkerschaltungen auf GaAs-Flip-Chip-Tragern be-
schrieben. Der GaAs-Trager wurde aufgrund seines identischen thermischen Ausdehnungs-
koeffizienten und der idealen Planaritéit seiner Oberfliche ausgewéhlt. Die hochfrequen-
ten Uberginge vom Flip-Chip-Triger auf den W-Band-Schaltkreis sowie der Anschluss
der Versorgungsspannungen an den MMIC erfolgte mittels sogenannter Studbumps. Zur
Herstellung der Studbumps wurde ein 17 pum dicker Golddraht an der Spitze des Bond-
werkzeugs zu einer Kugel umgeschmolzen und unter Einwirkung von Ultraschall, Tem-
peratur und Anpressdruck mit einer auf dem Tréger aufgebrachten Goldschicht verbun-
den. Anschlieflend wurde das verbleibende Golddrahtende durch Entfernen des Bondwerk-
zeugs von der Kontaktstelle abgerissen. Die Geometrie eines typischen Studbumps ist in
Abb. 5.10(a) dargestellt. Der gezeigte Goldbump weist eine Héhe und einen Durchmes-
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Abbildung 5.10: Rasterelektronenmikroskopaufnahme (a) eines Studbumps und (b) eines mittels
Flip-Chip-Montage aufgebauten koplanaren W-Band-Verstérkers.

ser von 60 pm auf. Die anschlieBende Montage der W-Band-Schaltkreise wurde mit ei-
nem Flip-Chip-Bondautomaten der Firma Karl Siiss (Modell FC 150) unter Anwendung
des Thermokompressionsverfahrens durchgefiihrt. Dabei wird der Verstédrkerchip um 180°
gedreht, sodass seine metallisierte Oberseite nach unten weist (Face-down-Orientierung).
Wiéhrend des Montageprozesses verbindet sich der Studbump unter Einwirkung eines de-
finierten Anpressdrucks, Temperaturverlaufs und Ultraschall mit den Kontaktflichen auf
der Chipoberseite. Zeitgleich erfolgt eine Reduktion der Bumphdhe auf ca. 30 pm. Einen
mittels Flip-Chip-Technik aufgebauten Verstiarker-MMIC zeigt Abb. 5.10(b). Die verblei-
bende Bumphohe ist nach [117] ausreichend, um eine Verstimmung der elektrischen Lei-
tungsparameter (Phasenkonstante, Wellenwiderstand) der koplanaren Schaltungselemente
auf dem Verstarkerschaltkreis durch den reduzierten Abstand zum dielektrischen Trager
auszuschlieen.

Die untersuchten Aufbaukonfigurationen der mehrstufigen Verstérkerschaltungen auf
einem GaAs-Flip-Chip-Trager sind in Abb. 5.11 dargestellt. Zunéchst wurde die Montage
eines ungediinnten Verstiarker-MMIC (h. = 635 pm) auf einem 635 pm dicken GaAs-Tréger
geméfl Abb. 5.11(a) charakterisiert. AnschlieBend wurde die Dicke der Verstérkerschaltung

Chip Chip

| FC-Trager | n-Silicium

(a) (b) (©)

Abbildung 5.11: Unterschiedliche Aufbaukonfigurationen fiir die Untersuchung von Flip-Chip
montierten W-Band-Verstérkerschaltkreisen auf GaAs-Flip-Chip-Trigern.
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auf h. = 100 pm reduziert wahrend die Dicke des Flip-Chip-Trégers beibehalten wurde. In
einem weiteren Schnitt wurde dann auch der dielektrische Trager auf 100 pm abgediinnt
und der Flip-Chip-Aufbau nach Abb. 5.11(c) auf einem dotierten Siliciumsubstrat vermes-
sen. Die gemessenen Ergebnisse dieser Versuchsreihe sind in Abb. 5.12(a) und Abb. 5.12(b)
dargestellt [118]. Dabei ist zu erkennen, dass die auf dem dicken GaAs-Triager Flip-Chip
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Abbildung 5.12: Gemessene (a) Leistungsverstérkung und (b) p-Faktor fiir verschiedene Aufbau-
konfigurationen des W-Band-Verstéarkers auf GaAs-Flip-Chip-Tragern. A: 635 ym dicker MMIC
auf 635 pm dickem GaAs-Triager; B: 100 pm dicker MMIC auf 635 pym dickem GaAs-Triger; C:
100 pm dicker MMIC auf 100 pm dickem GaAs-Triger montiert auf einem dotierten Silicium-
trager.

montierten W-Band-Verstérkerschaltungen eine starke Welligkeit der Leistungsverstarkung
aufweisen. Innerhalb des charakterisierten Frequenzbereichs variiert die Verstdrkung um
iiber 10 dB. Der ungediinnte Verstirker-MMIC weist zudem einen Stabilitédtsfaktor von
< 1 auf. Durch die reduzierte Anregung von Oberflichenwellen verlduft der p-Faktor der
gediinnten Schaltung im Bereich unbedingter Stabilitéit. Allerdings weist auch diese Auf-
baukonfiguration starke Resonanzen der gemessenen Verstarkungskurve auf. Ein homo-
gener Verlauf der Leistungsverstirkung und des Stabilitédtsfaktor konnte erst durch das
Abdiinnen des Verstérkerschaltkreises und des dielektrischen Trigers mit anschlieBender
Montage auf einem dotierten Siliciumwafer ereicht werden. Diese Aufbauumgebung fiihr-
te zu einem stetigen Verlauf der Leistungsverstdrkung sowie zu einem unbedingt stabilen
Verstarkerverhalten, was auf eine erfolgreiche Unterdriickung von parasitdren Moden im
Schaltungssubstrat und im Flip-Chip-Trager zuriickzufiihren ist.

5.1.4 Flip-Chip-Montage auf dotierten Silicium-Tréigern

Die in Abschnitt 5.1.3 vorgestellten Ergebnisse zeigen, dass die erfolgreiche Flip-Chip-
Montage von koplanaren Millimeterwellenschaltkreisen auf GaAs-Tragern nur mit erheb-
lichem Aufwand realisiert werden kann. Neben der Dickenreduktion des Chipsubstrates
und des Schaltungstriagers ist zusétzlich die Montage auf einem absorbierenden Subtriger
notwendig. In diesem Abschnitt wird daher untersucht, ob die direkte Montage auf einem
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dotierten und somit elektrisch leitenden Siliciumtrédger ebenfalls zur Unterdriickung von
parasitdren Substratmoden fiihrt. In einem ersten Schritt wurde das Ubersprechen auf
GaAs- und Silicium-Flip-Chip-Tragern fiir die unterschiedlichen Aufbaugeometrien nach
Abb. 5.13 bestimmt. Dazu wurde die Isolation zwischen den Ein- und Ausgangsleitungen

0,5mm 2,8 mm

hy 1 GaAs
Metall Metall
(a) (b) (d)

Abbildung 5.13: Unterschiedliche Aufbaukonfigurationen fiir die Untersuchung des Ubersprechens
auf GaAs- und Silicium-Flip-Chip-Trigern.

eines h = 635 pm dicken und 4 x 3 mm? groen GaAs-Flip-Chip-Trégers gemessen. Der Ab-
stand zwischen den beiden 0,5 mm langen koplanaren Leitungen betrug 2,8 mm. Anschlie-
Bend wurde der dielektrische Tréger auf 100 pm gediinnt und auf einer metallischen Un-
terlage nach Abb. 5.13(b) befestigt. Weiterhin wurde das Verhalten des Flip-Chip-Tréigers
nach der Montage auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe bestimmt und letztlich erfolgte die
Analyse des Ubersprechens auf einem dotierten Siliciumtréger mit identischen geometri-
schen Abmessungen. Das verwendete Siliciummaterial wies einen spezifischen Widerstand
von 110 ©-cm und eine Dicke von 725 pum auf.

Das gemessene Ubersprechen zwischen den ein- und ausgangsseitigen Koplanarleitun-
gen zeigt Abb. 5.14. Dabei wurde fiir den 635 pm dicken GaAs-Flip-Chip-Tréger eine
Isolation von lediglich -40 dB erreicht wahrend fiir den gediinnten GaAs-Tréager im Mit-
tel -45 dB und fiir den auf der Quarzscheibe montierten gediinnten dielektrischen Tréger
-50 dB gemessen wurden. Die besten Werte wurden mit dem dotierten Siliciumtrédger er-
zielt. Mit einem gemessenen Wert von ca. -60 dB lag die Isolation des Siliciumtriagers an
der Auflésungsgrenze des verwendeten vektoriellen S-Parameter Messsystems.

Aufgrund ihrer elektrischen Leitfahigkeit weisen dotierte Siliciumwafer im Vergleich
zu semiisolierenden GaAs-Substraten allerdings auch hohere Leitungsverluste auf. Dies
macht sich besonders bei der Verwendung von Mikrostreifenleitungen bemerkbar. Bei die-
sem Streifenleitungstyp wird der iiberwiegende Anteil des elektromagnetischen Feldes im
Substrat gefiihrt. Weiterhin ist die Dimensionierung der Leiterbreite der Mikrostreifen-
leitung fest an die gewahlte Substratdicke gekoppelt. D. h. fiir eine gegebene Substrat-
dicke existiert nur eine Leitungsgeometrie, die zu der geforderten Leitungsimpedanz fiihrt.
In der vorliegenden Arbeit wurden aufgrund der koplanaren Ausfithrung der integrier-
ten Hochfrequenzschaltungen auch die Zuleitungen auf dem Flip-Chip-Trager in Kopla-
nartechnologie ausgefiihrt. Dies ermoglicht eine verlustarme und direkte Verbindung des
Tréagers mit der integrierten Schaltung ohne Verwendung eines zusétzlichen Mikrostreifen-
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Abbildung 5.14: Gemessenes Ubersprechen fiir unterschiedliche Aufbaukonfigurationen von
GaAs- und Silicium-Flip-Chip-Tragern. A: 635 pum dicker GaAs-Trager auf Metall; B: 100 pm
dicker GaAs-Trager auf Metall; C: 100 um dicker GaAs-Triger montiert auf einer 2 mm dicken
Quarzscheibe; D: 725 pm dicker dotierter Siliciumtréger (110 Q-cm) auf Metall.

zu-Koplanariibergangs. Die koplanare Leitungsfithrung weist weiterhin den Vorteil der frei-
en Wahl ihrer lateralen Abmessungen und somit der Optimierung ihrer Leitungsverluste
auf. So kann fiir einen beliebigen Abstand der beiden umgebenden Massefléchen eine Brei-
te des Mittelleiters bestimmt werden, die zu der gewiinschten Leitungsimpedanz von 50 €2
fiithrt.

In Abb. 5.15 sind die geometrischen Abmessungen der auf dem Flip-Chip-Trager auf-
gebrachten koplanaren Streifenleiter zusammengefasst. In Ubereinstimmung mit den HF-
Anschliissen am Ein- und Ausgang der entwickelten Millimeterwellen-Schaltungen wur-
de ein Masse-zu-Masse Abstand von 120 pm (s+w.+s) und eine Mittelleiterbreite von
w, = 60 pm gewéhlt. Mit einer Breite der umgebenden Massestreifen von w, = 60 pm
und einer aufgalvanisierten Golddicke von t = 3 pm ergab sich auf Silicium (e, = 11,9)
die angestrebte Leitungsimpedanz von 50 €. Zur Untersuchung der Leitungsdampfung
() von auf dotierten Siliciumtrégern prozessierten koplanaren Wellenleitern wurden meh-
rere Halbleiterwafer mit unterschiedlicher Leitfahigkeit hergestellt [22]. Neben einem als
Referenz dienenden GaAs-Trager wurden Siliciumtriger mit einem spezifischen Wider-

w, = 60 um
w, =60 um
s =30 um
el sl | t h =700 pm
h A% w s t=3 um

Abbildung 5.15: Schematische Zeichnung und geometrische Abmessungen des zur Untersuchung
der Leitungsddmpfung auf dotierten Siliciumtrigern benutzten koplanaren Wellenleiters.
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stand von 1400 Q-cm, 110 Q-cm und 19 Q-cm verwendet. Der on-wafer gemessene und
anschliefend normierte Betrag der Einfiigeddmpfung ist in Abb. 5.16 als Funktion der Fre-
quenz aufgetragen. Die Gesamtlange der koplanaren Teststrukturen betrug 2 mm. Fiir den

0,0
0,5F™

-1,0
-1,5F i

s, |I” [dB/mm]

2,0F

_2’5 PR PR RPN WU R R R
75 80 8 90 95 100 105 110

Frequenz [GHz]

Abbildung 5.16: On-wafer gemessene Leitungsddmpfung von 2 mm langen, auf dotierten Silicium-
tragern aufgebrachten Koplanarleitungen. Als Referenz ist die auf einem semiisolierenden GaAs-
Tréiger gemessene Leitungsddmpfung dargestellt [A: GaAs-Triger; B: nSi-Tréiger 1400 Q-cm; C:
nSi-Trager 110 Q-cm; D: nSi-Triager 19 Q-cm].

koplanaren Wellenleiter auf dem GaAs-Referenztriger wurde eine Einfiigedampfung von
0,25 dB/mm bei 94 GHz gemessen. Vergleichbare Werte wies die Leitung auf dem dotier-
ten Siliciumtrager mit p = 1400 Q2-cm auf. Durch die Erhohung der Leitfahigkeit stiegen
erwartungsgemaf auch die Werte der Leitungsddmpfung an. So nahm die Dampfung fiir
den Siliciumtrager mit p = 110 Q-cm auf 0,5 dB/mm bei 94 GHz zu wéhrend auf dem
dotierten Si-Tridger mit einem spezifischen Widerstand von 19 Q-cm 2 dB/mm gemessen
wurden. Bis auf den Siliciumtrager mit der hochsten Leitfahigkeit liegen die erzielten Werte
im Bereich der Leitungsddmpfung von auf GaAs prozessierten Hochfrequenzschaltkreisen
( = 0,5 dB/mm @ 94 GHz), die einen reduzierten Masse-zu-Masse Abstand von 50 pm
und eine Innenleiterbreite von 17 pm aufweisen.

Aufgrund der guten Isolationswerte nach Abb. 5.14 und ihrer absorbierenden Milli-
meterwelleneigenschaften wurden im Folgenden die dotierten Siliciumtrdger mit einem
spezifischen-Widerstand von 110 €2-cm und 19 Q-cm hinsichtlich der Unterdriickung von
parasitiaren Moden im Flip-Chip-Trager untersucht. Als Hochfrequenzschaltkreis diente ein
breitbandiger W-Band-Verstarker mit einer Kleinsignalverstarkung von mehr als 15 dB zwi-
schen 85 und 100 GHz [119]. Die charakterisierten Aufbaukonfigurationen sind in Abb. 5.17
dargestellt. Neben einer als Referenz dienenden On-wafer-Messung wurde die Bestim-
mung der Streuparameter des vereinzelten MMIC durchgefiihrt. Die jeweiligen Monta-
gebedingungen sind in Abb. 5.17(a) bzw. Abb. 5.17(b) dargestellt. Anschlieend wurde
der Schaltkreis gediinnt (h, = 100 gm) und auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe gemé&s
Abb. 5.17(c) aufgebaut. Abschliefend erfolgte die Charakterisierung von zwei auf 100 um
gediinnten Verstarkerschaltungen die mittels Flip-Chip-Technik auf dotierte Siliciumtrager
nach Abb. 5.17(d) montiert wurden. In Abb. 5.18(a) und Abb. 5.18(b) ist die gemesse-
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Abbildung 5.17: Unterschiedliche Aufbaukonfigurationen fiir die Untersuchung von Flip-Chip
montierten W-Band-Verstéirkerschaltkreisen auf dotierten Siliciumtriagern.

ne Leistungsverstarkung und der p-Faktor des breitbandigen W-Band-Verstérkers fiir die
On-wafer-Charakterisierung sowie die Messung des vereinzelten und des gediinnten MMIC
dargestellt. Dabei ist sowohl wiahrend der On-wafer-Messung als auch bei der Charakterisie-
rung des ungediinnten vereinzelten Schaltkreises eine starke Welligkeit des Verstéarkungsver-
laufs und ein mehrfach unterhalb von 1 verlaufender Stabilitédtsfaktor festgestellt worden.
Diese Eigenschaften stimmen mit den in Abschnitt 5.1.1 und Abschnitt 5.1.2 beschriebenen
Ergebnissen iiberein. Erst das Abdiinnen des Einzelchips und die anschlieBende Montage
auf einem dicken dielektrischen Tréger mit niedriger Permittivitét fithrten zu einem glatten
Verlauf der Verstirkung und zu dem geforderten, unbedingt stabilen Verstiarkerverhalten.
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Abbildung 5.18: Gemessene (a) Leistungsverstarkung und (b) p-Faktor fiir verschiedene Auf-
bauumgebungen des breitbandigen W-Band-Verstiarkers. A: On-wafer-Messung; B: Vereinzelter
635 pum dicker MMIC auf Metall; C: Vereinzelter 100 pm dicker MMIC montiert auf einer 2 mm
dicken Quarzscheibe.

Zur Untersuchung der erfolgreichen Unterdriickung von parasitiren Moden im Flip-
Chip-Tréger wurden die gediinnten Verstirkerschaltkreise auf unterschiedlich dotierte Si-
liciumtrager aufgebaut und mit der auf einer Quarzscheibe montierten Schaltung vergli-
chen. Das Verstarkungsverhalten des auf dem Siliciumtrdger mit niedrigem spezifischen
Widerstand von 19 2-cm mittels Flip-Chip-Technik montierten W-Band-Verstérkers zeigt
Abb. 5.19(a). Dabei ist zu erkennen, dass der Verstarkungsverlauf im charakterisierten Fre-
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Abbildung 5.19: Gemessene (a) Streuparameter und (b) u-Faktor des breitbandigen W-Band-
Verstiarker-MMIC (h, = 100 pm) fiir den Flip-Chip-Aufbau auf einem dotierten Siliciumtréiger
mit einem spezifischen Widerstand von 19 Q-cm. Ebenfalls dargestellt sind die gemessenen Werte
fiir die Montage des selben Schaltkreises auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe.

quenzbereich zwischen 75 und 110 GHz sehr homogen verlduft. Aufgrund der Verluste der
koplanaren Zuleitungen auf dem niederohmigen Flip-Chip-Trigersubstrat reduziert sich
die Verstirkung des aufgebauten Schaltkreises um ca. 2 dB. Dies ist in guter Uberein-
stimmung mit der oben beschriebenen Leitungsddmpfung von 2 dB/mm fiir das 19-Q-cm-
Siliciumsubstrat und den verwendeten Zuleitungslangen von jeweils 0,5 mm am Ein- und
Ausgang des Flip-Chip-Tragers. Bemerkenswert ist weiterhin die sehr gute Isolation des
aufgebauten Schaltkreises. Im Vergleich zur Messung des vereinzelten MMIC konnte eine
leichte Verbesserung im Riickwirkungsverhalten festgestellt werden. Die durchschnittliche
Isolation des Flip-Chip montierten Verstérkers lag unterhalb von -50 dB. Die erfolgreiche
Unterdriickung von parasitdren Moden im dielektrischen Triager geht auch aus Abb. 5.19(b)
hervor. Im Gegensatz zur Flip-Chip-Montage auf semiisolierenden GaAs-Tragern weist der
Stabilitatsfaktor des auf Silicium aufgebauten Verstérkerschaltkreises im gesamten Fre-
quenzbereich die geforderte unbedingte Stabilitédt auf.

Aufgrund der niedrigeren Zuleitungsverluste wurde zusétzlich die Flip-Chip-Montage
des W-Band-Verstérkers auf einem 110-Q-cm-Siliciumtrédger untersucht. Die fiir diese Auf-
baukonfiguration erzielten Werte sind in Abb. 5.20(a) und Abb. 5.20(b) den Messdaten
fiir den gediinnten und auf Quarz montierten Schaltkreis gegeniibergestellt. Die vektoriell
bestimmten Streuparameter beschreiben einen sehr homogenen Verlauf der Verstdrkung
und der ein- und ausgangsseitigen Anpassungen iiber dem gesamten W-Band. Durch die
reduzierte Leitfahigkeit des verwendeten Siliciumtréagers kam es lediglich zu einer geringen
Abnahme der Kleinsignalverstirkung. Die gemessene Isolation entsprach den Werten des
vereinzelten MMIC mit einer leichten Zunahme oberhalb von 100 GHz. Die geforderte un-
bedingte Stabilitdt der Aufbaukonfiguration konnte durch einen zwischen 75 und 110 GHz
oberhalb von 1 verlaufenden p-Faktor nachgewiesen werden.

In diesem Abschnitt wurde die erfolgreiche Unterdriickung von parasitdren Moden
durch den Flip-Chip-Aufbau von integrierten Millimeterwellenverstarkern auf dotierten
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Abbildung 5.20: Gemessene (a) Streuparameter und (b) u-Faktor des breitbandigen W-Band-
Verstiarker-MMIC (h, = 100 pm) fiir den Flip-Chip-Aufbau auf einem dotierten Siliciumtréiger
mit einem spezifischen Widerstand von 110 Q-cm. Ebenfalls dargestellt sind die gemessenen Werte
fiir die Montage des selben Schaltkreises (MMIC) auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe.

Siliciumtragern mit niedrigem spezifischen Widerstand beschrieben. Nach dem Abdiinnen
des Hochfrequenzschaltkreises zur Reduktion von unerwiinschten Oberflichenwellen erfolg-
te die Flip-Chip-Montage auf den niederohmigen Schaltungstréagern. Im Gegensatz zum
Flip-Chip-Aufbau auf semiisolierenden GaAs-Trigern fithrte hierbei der direkte Aufbau
auf dem ungediinnten Tréger zu einem unbedingt stabilen Verstédrkerverhalten. Neben der
einfacheren Aufbauumgebung vereinen die verwendeten Siliciumtrager die weiteren Vorteile
der niedrigeren Bezugskosten und der dreifachen thermischen Leitfahigkeit.

5.2 Elektrisches Ersatzschaltbild des Flip-Chip-Uber-
gangs

Um den Einfluss der ein- und ausgangsseitigen Flip-Chip-Verbindungen auf das Verhalten
von aufgebauten, koplanaren Schaltkreisen bestimmen zu kénnen, wurde ein elektrisches
Ersatzschaltbild des Flip-Chip-Ubergangs entwickelt. Der schematische Aufbau einer Flip-
Chip-Verbindung zwischen dem Schaltungstrédger und dem hochfrequenten MMIC ist in
Abb. 5.21 dargestellt. Das gezeigte Ersatzschaltbild besteht aus drei physikalischen Lei-
tungen und zwei Kapazitdten. Dabei beschreiben die beiden Leitungselemente mit der Lei-
tungsimpedanz Z; = 50 (2 die auf der gegeniiberliegenden Seite des Flip-Chip-Bumps ver-
bleibenden koplanaren Anschlussstiicke auf dem dielektrischen Triager und auf dem MMIC.
Das Streufeld am offenen Ende dieser beiden Stichleitungen wird durch die Implementie-
rung der beiden Kapazititen C,,q = 1,6 fF beriicksichtigt. Die aus zwei Massebumps und ei-
nem zentralen Bump zur Verbindung der beiden Innenleiter des Trégers und des montierten
Schaltkreises bestehende Flip-Chip-Verbindung wird mittels einer physikalischen Leitung
der Impedanz Z, = 105 €2, der Permittivitéit €, = 1 und der frequenzabhéngigen Dampfung
a =0,01-y/f/GHz beschrieben. Die Leitungslédnge [ = 30 pum entspricht der verbleibenden
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Abbildung 5.21: Schematischer Aufbau eines Flip-Chip-Ubergangs zwischen dem Triiger und dem
koplanaren MMIC.

Hoéhe der Studbumps nach dem Zusammenfiihren der Millimetermeterwellen-Schaltung mit
dem Flip-Chip-Tréager. Diese Werte wurden anhand von geeigneten periodischen Teststruk-
turen experimentell ermittelt und sind von der verwendeten Bumpgeometrie abhéngig. Zur
Verifikation des Ersatzschaltbildes wurde ein 3 mm langer koplanarer Wellenleiter mit den
geometrischen Abmessungen nach Abb. 5.15 auf einem semiisolierenden GaAs-Wafer her-
gestellt und geméafl Abb. 5.22 auf einem GaAs-Flip-Chip-Triager montiert. Die 0,5 mm
langen, ein- und ausgangsseitigen koplanaren Zuleitungen auf dem Flip-Chip-Triger wie-
sen die gleichen lateralen Abmessungen auf.

Ein Vergleich der mit dem Flip-Chip-Ersatzschaltbild simulierten und der gemessenen
Einfiigedampfung ist in Abb. 5.23(a) im Frequenzbereich von 0,25 bis 120 GHz darge-
stellt. Dabei konnte eine sehr gute Ubereinstimmung der simulierten und der messtechnisch
ermittelten Werte erzielt werden. Der gemessene, eingangsseitige Reflexionsfaktor nach
Abb. 5.23(b) wird durch die simulierten Daten ebenfalls hervorragend beschrieben. Weiter-
hin wurde die Giiltigkeit des elektrischen Ersatzschaltbildes fiir den Flip-Chip-Ubergang

——

Abbildung 5.22: Aufbaukonfiguration zur Verifikation des elektrischen Ersatzschaltbildes des
Flip-Chip-Ubergangs.
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Abbildung 5.23: Gemessene und simulierte (a) Einfiigeddmpfung und (b) Reflexionsfaktor einer
3 mm langen Flip-Chip montierten Koplanarleitung auf einem GaAs-Tréger.

an einer aktiven Millimeterwellen-Schaltung iiberpriift. Als Schaltkreis diente ein breit-
bandiger W-Band-Verstéarker. Die simulierten Streuparameter vor der Flip-Chip-Montage
sind in Abb. 5.24(a) den Messdaten des auf 100 pum gediinnten und auf einer Quarz-
scheibe befestigten Verstéirkerchips gegeniibergestellt. Wie aus der Abbildung zu entneh-
men ist, konnte der Verlauf der Kleinsignalverstarkung und der beiden Reflexionsfaktoren
durch die Simulationsdaten sehr gut wiedergegeben werden. Die gemessenen und simulier-
ten S-Parameter nach der Flip-Chip-Montage des Verstarker-MMIC auf einem 110-€2-cm-
Siliciumtréger sind in Abb. 5.24(b) dargestellt. Auch nach dem Flip-Chip-Aufbau des
Millimeterwellen-Schaltkreises beschreiben die simulierten Streuparameter das Verstéarker-
verhalten im charakterisierten Frequenzbereich zwischen 75 und 110 GHz hervorragend. So
wurde der flache Verlauf des eingangsseitigen Reflexionsfaktors (S;) mit -10 dB sehr ge-
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Abbildung 5.24: Gemessene und simulierte Streuparameter eines breitbandigen W-Band-
Verstérker-MMIC (h. = 100 pm) fiir (a) die Montage auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe und
(b) den Flip-Chip-Aufbau auf einem dotierten Siliciumtréiger mit einem spezifischen Widerstand
von 110 Q-cm.
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nau prognostiziert sowie die verbesserte Anpassung am Verstirkerausgang (Ss2) mit -15 dB
bei 94 GHz nahezu exakt vorherbestimmt. Mit den vorgestellten Simulations- und Mess-
ergebnissen fiir aktive und passive Millimeterwellen-Schaltkreise konnte die Giiltigkeit des
entwickelten Flip-Chip-Ersatzschaltbildes im charakterisierten Frequenzbereich zwischen
0,25 und 120 GHz erfolgreich demonstriert werden.

5.3 Breitbandiges W-Band-Verstirkermodul in Flip-
Chip-Aufbautechnik

Unter Beriicksichtigung der in dieser Arbeit gewonnenen Ergebnisse zur Unterdriickung von
unerwiinschten parasitdren Moden im integrierten Hochfrequenzschaltkreis sowie innerhalb
des Flip-Chip-Tragers wurde ein breitbandiger W-Band-Verstarkerchip mittels Flip-Chip-
Technik in einem WR-10-Hohlleitergehduse aufgebaut [22]. Eine Fotografie des gedffneten
Millimeterwellenmoduls ist in Abb. 5.25(a) dargestellt. Abb. 5.25(b) zeigt eine Detailauf-
nahme des Flip-Chip montierten Verstarker-MMIC mit den zugehorigen Spannungsversor-
gungsleitungen und den Ubergéingen in den Hohlleiter. Zur Reduzierung von parasitéren
Substratmoden wurde der Verstédrkerchip auf 100 pm abgediinnt. Die anschliefende Flip-
Chip-Montage der monolithischen Schaltung erfolgte auf einem dotierten Siliciumtréger mit
einem spezifischen Widerstand von 110 Q-cm. Weiterhin sind in der rechts dargestellten De-
tailaufnahme 10 nF grofle Abblockkondensatoren zum Schutz vor hochfrequenten Einstreu-
ungen iiber die Spannungsversorgung abgebildet. Von diesen SMD-Kondensatoren (surface
mounted device) fithren 17 pm dicke Bonddréhte zu miniaturisierten Chip-Kondensatoren
mit einer Kapazitidt von 120 pF und letztlich zum Flip-Chip-Triager. Die ein- und aus-
gangsseitigen Koplanar-zu-Hohlleiter-Ubergénge wurden auf 127 pm dicken Quarzsubstra-

Abbildung 5.25: (a) Fotografie des in Flip-Chip-Aufbautechnik realisierten breitbandigen
W-Band-Verstiarkermoduls und (b) Detailaufnahme des Flip-Chip montierten Verstérker-
MMIC mit zugehériger Spannungsversorgung und den Ubergingen in die beiden WR-10-
Hohlleiterkanéle.
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ten realisiert [119]. Die aufgedampfte Antennenstruktur sorgt fiir einen verlust- und re-
flexionsarmen Ubergang des Streifenleiters in den W-Band-Hohlleiter. Der Korpus des
Hohlleitergeh&uses besteht aus Messing, welches nach der mechanischen Fertigung mit ei-
ner 1 pum dicken Goldschicht iiberzogen wurde. Die Gesamtgrofie des zusammengesetzten
Hohlleitermoduls betriigt 32 x 23 x 18 mm?.

Die vektoriell bestimmten Streuparameter des aufgebauten W-Band-Verstarkermoduls
sind in Abb. 5.26(a) dargestellt. Ebenfalls abgebildet sind die gemessenen Werte des Flip-
Chip montierten Verstarker-MMIC vor dem Einbau in das Hohlleitermodul. Aus den
aufgenommenen Messdaten ergab sich eine sehr gute Ubereinstimmung der Kleinsignal-
verstirkung und der beiden Reflexionsfaktoren vor und nach dem Aufbau in das Millime-
terwellengehduse. Lediglich die Riickwirkung (S12) des fertiggestellten Verstérkermoduls
wich um ca. 15 dB von den Werten des Flip-Chip montierten MMICs vor dem Gehé&use-
einbau ab, was an der erhohten parasitdren Verkopplung zwischen dem Verstérkerschalt-
kreis und den Gehduseelementen lag. Das aufgebaute Flip-Chip-Verstiarkermodul erzielte
eine Kleinsignalverstarkung von iiber 15 dB zwischen 83 und 100 GHz sowie ein- und
ausgangsseitige Anpassungen von besser als -10 dB zwischen 90 und 98 GHz. Die gefor-
derte unbedingte Stabilitit des aufgebauten W-Band-Verstérkermoduls konnte mit einem
Stabilitatsfaktor von x4 > 1 im gesamten gemessenen Frequenzbereich nach Abb. 5.26(b)
demonstriert werden.
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Abbildung 5.26: Gemessene (a) Streuparameter und (b) p-Faktor des breitbandigen W-Band-
Flip-Chip-Verstirkermoduls. Ebenfalls dargestellt sind die gemessenen Werte des Flip-Chip mon-
tierten Verstirkerschaltkreises vor dem Einbau in das WR-10-Hohlleitergeh&use.
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5.4 Rauscharmes W-Band-Verstiarkermodul in Draht-
bondtechnik

Zum FEinsatz in einem direktempfangenden 94-GHz-Einkanal-Radiometer wurde ein rausch-
armer W-Band-Verstarker-MMIC in Face-up-Orientierung mittels Drahtbondtechnik in ei-
nem WR-10-Hohlleitermodul aufgebaut. Die drei demontierten Einzelteile des entwickelten
Splitblockgehduses zeigt Abb. 5.27(a). Neben dem Verstérkerschaltkreis sind die Uber-
giange vom MMIC in die ein- und ausgangsseitigen Hohlleiterkanile sowie die in das
Gehduse integrierte Spannungsregelung abgebildet. Der Anschluss der Versorgungsspan-
nung erfolgt iiber einen miniaturisierten SMB-Steckverbinder. Die Gesamtabmessung des
zusammengefiigten Hohlleitermoduls betrigt 32 x 20 x 18 mm3. Eine Detailaufnahme
des mit einem elektrisch leitenden Silberepoxidkleber befestigten Verstéarkerchips ist in
Abb. 5.27(b) dargestellt. Zur Unterdriickung von parasitdren Substratmoden wurde der

Abbildung 5.27: (a) Fotografie des in Drahtbondtechnik montierten rauscharmen W-Band-
Verstirkermoduls und (b) Detailaufnahme des eingebauten Verstirker-MMIC mit zugehériger
Spannungsversorgung und den Ubergéngen in die WR-10-Hohlleiterkanile.

rauscharme Verstérkerschaltkreis auf 100 ym abgediinnt und anschliefend auf einem ge-
frasten, 1 mm tiefen Hohlraum nach Abb. 5.2(d) montiert. Die sehr geringe Leistungs-
aufnahme des rauscharmen Verstiarkers ermoglichte diese thermisch eher unvorteilhafte
Montagetechnik. Die Verlustleistung des W-Band-MMIC im Arbeitspunkt fiir minimales
Rauschen betrug lediglich 40 mW. Die erzeugte Wérmeleistung wurde durch den ther-
misch leitenden Verstédrkerchip gespreizt und iiber die Auflageflichen an das vergoldete
Messinggehéduse abgegeben. Die hochfrequente Abblockung des Schaltkreises gegeniiber
unerwiinschten Einstreuungen der Spannungsversorgung erfolgte, wie schon bei dem mit-
tels Flip-Chip-Technik aufgebauten Millimeterwellenmodul, mit 120 pF grofien Chip- und
10 nF groflen SMD-Kondensatoren.

In Abb. 5.28(a) sind die im Frequenzbereich des W-Bands gemessenen Streuparame-
ter des aufgebauten Verstdrkermoduls dargestellt. Zu Vergleichszwecken wurden die vor
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Abbildung 5.28: Gemessene (a) Streuparameter und (b) bei Raumtemperatur (T = 293 K) auf-
gezeichnete Rauschzahl und Verstédrkung des rauscharmen W-Band-Verstirkermoduls. Ebenfalls
dargestellt sind die gemessenen Werte des gediinnten MMIC vor dem Einbau in das WR-10-
Hohlleitergehéuse.

dem Einbau auf einer 2 mm dicken Quarzscheibe bestimmten S-Parameter des gediinn-
ten Verstarker-MMIC abgebildet. Die gemessene Kleinsignalverstirkung des rauscharmen
Millimeterwellenmoduls von ca. 19 dB zwischen 75 und 105 GHz weist einen sehr flachen
Verlauf mit einer Schwankungsbreite von lediglich £1 dB auf. Weiterhin konnte eine sehr
gute Ubereinstimmung mit den vor dem Aufbau bestimmten Daten des Einzelchips erzielt
werden. Dies bedingt einen sehr reflexions- und verlustarmen Ubergang vom Hohlleiter-
kanal in die Streifenleitungsumgebung und weiterhin iiber die Bonddrahtverbindung auf
den monolithischen Verstirkerchip. Die Verluste dieser beiden Uberginge koénnen durch
die in Abb. 5.28(b) dargestellte Messung der Rauschzahl des Hohlleitermoduls und des
Einzelchips abgeschétzt werden. So erhohte sich die vor dem Einbau bestimmte Rausch-
zahl des Verstarker MMIC von ca. 3 dB auf einen durchschnittlichen Wert von 3,5 dB nach
der Montage in das Millimeterwellengehéuse. Da bei den gegebenen Verstdrkungswerten
nur die eingangsseitigen Verluste des W-Band Verstiarkermoduls zu einer Erhchung der
Rauschzahl beitragen, weisen die auftretenden Gesamtverluste zwischen dem Hohlleiteran-
schluss und dem Eingang des Verstéirker MMIC einen hervorragenden Wert von weniger als
0,5 dB auf. Die bei Raumtemperatur (T = 293 K) gemessene Rauschzahl des Verstérker-
moduls verlduft im charakterisierten Frequenzbereich zwischen 80 und 105 GHz unterhalb
von 4 dB mit einem minimalen Wert von 3,2 dB bei 94 GHz.

Direktempfangendes 94-GHz-Einkanalradiometer

Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten rauscharmen W-Band-Verstarkermodule wurden
in Zusammenarbeit mit dem Forschungsinstitut fiir Hochfrequenzphysik und Radartech-
nik (FHR) der Forschungsgesellschaft fiir Angewandte Naturwissenschaften e.V. (FGAN)
zum Aufbau eines abbildenden 94-GHz-Einkanalradiometers benutzt. Der am FGAN-FHR
Institut in Wachtberg-Werthhoven realisierte Systemdemonstrator beruht auf dem Dicke-
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Prinzip [120] mit einem eingangsseitig platzierten, verlustarmen Schalter zur Kalibrierung
von Amplitudenschwankungen der rauscharmen W-Band-Verstéirkerschaltkreise. Ein ge-
wichtiger Vorteil des direktempfangenden Radiometers ist, dass auf eine hochfrequente
Mischerschaltung und somit auf die aufwandige Erzeugung eines spektral reinen LO-Signals
verzichtet werden kann. Ein Blockschaltbild des realisierten 94-GHz-Radiometerempfangs-
kanals ist in Abb. 5.29 dargestellt. Der Empfangsteil des Radiometers besteht aus einer

Cassegrain

Antenne PIN- Detektor-  Video- Daten-
Schalter LNA LNA Filter LNA diode Verstirker aufbereitung

0>

Referenz

Abbildung 5.29: Blockschaltbild des 94-GHz-Radiometerempfangskanals.

Cassegrain-Antenne mit einem Durchmesser von 60 cm. Ein im Brennpunkt der Anten-
ne montierter Subreflektor fokussiert das empfangene Signal auf eine sich im Zentrum
des Paraboloids befindliche Hornantenne. Direkt hinter der Hornantenne wurde ein Pin-
Diodenschalter zur Kalibration von Amplitudenschwankungen des Empfangskanals ange-
bracht. Dieser schaltet mit einer Frequenz von 2 kHz abwechselnd das eingehende Sig-
nal sowie ein definiertes Referenzrauschsignal auf den Hochfrequenzempfianger. Wird die
Rauschtemperatur der Referenz so gewihlt, dass sie ungefihr dem empfangenen Signal ent-
spricht, ergibt sich fiir das Dicke-Radiometer nach [121] eine thermische Empfindlichkeit
von

Th+ Ty
AT =2 —— 5.3
V- >3

mit
T4 = Rauschtemperatur der Antenne
Tn = Rauschtemperatur des Empfangskanals
B = Hochfrequenz-Bandbreite des Signals
7 = Integrationszeit

Um die geringe Amplitude des eingehenden Signals auf einen vom Synchron-Detektor
verarbeitbaren Pegel anzuheben, wurden drei rauscharme Verstidrkermodule mit jeweils
ca. 20 dB Verstarkung eingebaut. Der sehr breitbandige Verstarkungsverlauf der entwickel-
ten rauscharmen Schaltkreise wurde mit einem Hohlleiterfilter auf 5 GHz reduziert, was der
Bandbreite des eingangsseitigen PIN-Schalters entsprach. Die Begrenzung der Bandbreite
wurde notwendig, um ein lineares Verhalten der letzten Verstéarkerstufe zu gewéhrleisten.
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Durch die sehr hohe Verstdrkung von nahezu 60 dB {iber eine Bandbreite von 35 GHz
kam es ohne das Bandpassfilter zu einer Verstarkungskompression des letzten Verstérker-
moduls. Abgeschlossen wurde der Empfangskanal mit einem Schottkydioden-Detektor, der
das eingehende, hochfrequente Signal in eine Gleichspannung umsetzte. Dieses der Ein-
gangsleistung dquivalente DC-Signal wurde anschliefend mit einem Operationsverstéirker
im Pegel angehoben und der Datenaufbereitung zugefiihrt.

Eine Fotografie des realisierten Systemdemonstrators zeigt Abb. 5.30(a) wéhrend in
Abb. 5.30(b) die Einzelkomponenten des radiometrischen Empfangskanals dargestellt sind.
Zum Abtasten der beobachteten Szene wurde das 94-GHz-Radiometer auf einem Dreh-
stand der Firma Orbit Advanced Technologies montiert. Der Zwei-Achsen-Positionierer
ermoglichte einen Schwenkbereich in Azimutrichtung von 200° und entlang der Elevations-
achse von 95° mit einer absoluten Positioniergenauigkeit von 0,001°. Die Ansteuerung des
Drehstands sowie die Messdatenerfassung und Auswertung erfolgte iiber einen handelsiibli-
chen Personal-Computer.

Abbildung 5.30: (a) Fotografie des aufgebauten 94-GHz-Radiometersystems mit Drehtisch und
Steuereinheit und (b) Detailaufnahme des radiometrischen Empfangskanals.

Zur Verifikation der Funktionsweise des direktempfangenden Einkanalradiometers wur-
de die GroBantennenanlage TIRA (Tracking and Imaging Radar) auf dem Institutsgeldnde
der FGAN abgebildet. In Abb. 5.31(a) ist eine Fotografie des 55 m hohen Radoms dar-
gestellt. Die passiven Aufnahmen in Abb. 5.31(b) und (c¢) demonstrieren die technischen
Moglichkeiten des radiometrischen Empfangers. Aufgrund der elektromagnetischen Trans-
parenz des Radoms kann in der Millimeterwellenabbildung im Gegensatz zur optischen
Darstellung die Ausrichtung der 34 m groflen Parabolantenne sichtbar gemacht werden.

Ein gewichtiger Vorteil der eingesetzten Millimeterwellen ist, dass sie durch atmo-
sphérische Witterungseinfliisse wie Wolken, Nebel, Staub oder Schnee wesentlich weniger
gedampft werden als Infrarotstrahlung oder sichtbares Licht. Daher besteht an bildge-
benden Radiometern in diesem Spektralbereich fiir den zukiinftigen Einsatz in Systemen
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(b) ()

Abbildung 5.31: (a) Fotografie des Radoms der Grofantennenanlage TIRA und (b) radiometri-
sche Abbildung der gleichen Szene mit sichtbarer Ausrichtung der TIRA-Antenne nach rechts

und (c) radiometrische Abbildung mit Antennenausrichtung nach vorne (mit freundlicher Geneh-
migung von FGAN-FHR).

zur Flugsicherheit (Start- und Landebahniiberwachung, Detektion von Hochspannungs-
leitungen, Schlechtwetterlandehilfe) als auch im Strafilenverkehr oder der Schifffahrt ein
grofles Interesse. Durch ihren passiven Charakter (radiosilent) weisen sie besonders fiir mi-
litdrische Anwendungen wie der Allwetteraufklarung oder der Zielerfassung eine sehr hohe
Attraktivitat auf. Weiterhin sind Millimeterwellen in der Lage die meisten Textilien zu
durchdringen, wodurch sie zur Detektion von versteckt am Korper getragenen Waffen bis
hin zu Plastiksprengstoffen genutzt werden konnen. Von entscheidendem Vorteil ist hierbei
ebenfalls die rein passive Detektion und somit der gesundheitlich unbedenkliche Einsatz.

5.5 94-GHz-Leistungsverstirkermodul in Drahtbond-
technik

Neben den oben beschriebenen rauscharmen Verstarkermodulen wurden mehrere 94-GHz-
Leistungsverstarkermodule in Drahtbondtechnik realisiert. Diese Hohlleitermodule dienten
zur Ansteuerung des Klystrons im Sendezweig des experimentellen Synthetischen Aper-
tur Radars Memphis des FGAN-FHR-Instituts [18]. Weiterhin wurden sie zur Erhohung
des LO-Pegels der eingesetzten Empfangsmischer benutzt. Die Fotografie eines zweiteiligen
Leistungsverstiarkermoduls ist in Abb. 5.32(a) dargestellt. Zur Reduktion von parasitiren
Moden im Chipsubstrat wurde der Verstirkerschaltkreis auf 100 pm abgediinnt und an-
schlieBend mit einem elektrisch nichtleitenden Epoxidkleber auf einem dotierten 110-€2-cm-
Siliciumtrager befestigt. Aufgrund der um den Faktor 3 erhohten thermischen Leitfahigkeit
des Siliciumtragers gegeniiber dem semiisolierenden GaAs-Substrat des MMIC ergaben sich
durch diese Aufbaukonfiguration auch Vorteile hinsichtlich der Ableitung der entstehenden
Verlustwiarme. Eine Detailaufnahme des aufgebauten 94-GHz-Leistungsverstéirker-MMIC
zeigt Abb. 5.32(b). Zur Einkopplung der elektromagnetischen Wellen wurde bei diesem
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Abbildung  5.32: (a) Fotografie des in Drahtbondtechnik aufgebauten 94-GHz-
Leistungsverstiarkermoduls und (b) Detailaufnahme des auf einem dotierten Silicumtréiger
montierten Verstiarker MMIC mit zugehoriger Spannungsversorgung und den longitudinalen
Ubergiingen in die beiden WR-10-Hohlleiterkanile.

Modul ein longitudinaler Ubergang vom Hohlleiter auf das Quarzsubstrat realisiert. D. h.,
die metallisierte Seite der bedampften Quarztriger ragt durch die breite Wand des Hohl-
leiterkanals in den Hohlleiter und ist in Richtung des elektrischen Feldes ausgerichtet. Die
longitudinale Einkopplung bietet weiterhin den Vorteil, dass das Millimeterwellengehéuse
nur zweigeteilt werden muss. Dabei befindet sich die eine Hélfte des WR~10-Hohlleiters im
Gehdusedeckel wihrend das exakt ausgerichtete Gegenstiick im Gehéusekorpus verlduft.
Durch diese Anordnung konnte die Anzahl der verwendeten Schraubverbindungen und
Passstifte deutlich reduziert werden, was zu sehr kompakten Abmessungen des Verstérker-
moduls fiithrte. Die Gesamtgrofie des entwickelten Leistungsverstarkermoduls mit integrier-
ter Spannungsregelung betrug 25 x 20 x 20 mm?.

Die vor und nach dem Einbau des Verstarker MMIC gemessenen Streuparameter sowie
das Verstérkerverhalten bei Grofisignalaussteuerung sind in Abb. 5.33(a) und Abb. 5.33(b)
dargestellt. Das Leistungsverstirkermodul erzielte eine Kleinsignalverstirkung von mehr
als 10 dB zwischen 90 und 110 GHz mit einer maximalen Verstirkung von 13 dB bei
94 GHz. Im Vergleich zur Messung des abgediinnten MMIC vor dem Aufbau ergab sich
eine Reduktion der linearen Verstdrkung von ca. 1 dB. Daraus lassen sich sehr geringe
Ubergangsverluste vom Hohlleiteranschluss bis zum Eingang des Verstiirkerchips von le-
diglich 0,5 dB berechnen. Die ein- und ausgangsseitigen Anpassungen des aufgebauten
Hohlleitermoduls sind zwischen 91 und 107 GHz im Bereich von -10 dB und stimmen
sehr gut mit den Werten des Einzelchips iiberein, was fiir eine hervorragende Anpassung
der auf Quarzsubstraten realisierten Koplanar-zu-Hohlleiter-Ubergéngen spricht. Ein dhn-
liches Verhalten zeigt die iiber der Eingangsleistung aufgetragene Ausgangsleistung des
Leistungsverstiarkermoduls. Mit einer Sattigungsleistung von 18 dBm lag der aufgebaute
MMIC lediglich 0,5 dB unter den gemessenen Werten des Einzelchips. Diese Differenz lasst
sich durch die sehr geringen Ubergangsverluste vom MMIC iiber die Bonddrahtverbindun-
gen auf den Quarztriger und letztlich in den WR-10-Hohlleiterkanal erkléren.
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Abbildung 5.33: Gemessene (a) Streuparameter und (b) Leistungsdaten eines 94-GHz-Leistungs-
verstarkermoduls. Ebenfalls dargestellt sind die gemessenen Werte des gediinnten und auf einem
dotierten Siliciumtréger montierten MMIC vor dem Einbau in das WR-10-Hohlleitergeh&use.

5.6 94-GHz-FMCW-Radarmodul

Zur Entwicklung von hochauflésenden, industriellen Nahbereichssensoren sowie zur Rea-
lisierung von aktiven bildgebenden Systemen wurden die in Abschnitt 4.4.2 vorgestellten
frequenzmodulierten 94-GHz-Dauerstrichradar-MMICs in W-Band-Hohlleitermodule ein-
gebaut [6]. Die Montage der multifunktionalen Radarschaltungen erfolgte sowohl mittels
Drahtbondtechnik in Face-up-Orientierung als auch in Flip-Chip-Aufbautechnik auf do-
tierten 110-Q-cm-Siliciumtrégern.

5.6.1 Montage in Drahtbondtechnik

Zum Aufbau der 94-GHz-Radarsensoren in Drahtbondtechnik wurden die monolithisch in-
tegrierten Schaltkreise auf eine Chipdicke von 100 pym abgediinnt und anschliefend auf
einem dotierten Siliciumtrdger montiert. Die gewéhlte Aufbaukonfiguration diente zur Un-
terdriickung von parasitdren Moden im Substrat der multifunktionalen Schaltung und so-
mit zu einer deutlichen Reduktion des Ubersprechens zwischen einzelnen Schaltungskom-
ponenten. Fine Fotografie des realisierten 94-GHz-Radarmoduls zeigt Abb. 5.34(a). Die
Gesamtgrofe des vollstéindig integrierten FMCW-Sensors betrigt 34 x 24 x 10 mm?. Eine
Detailaufnahme des geoffneten Hohlleitermoduls ist in Abb. 5.34(b) dargestellt. Dabei ist
in der Mitte des Bildes der lediglich 2 x 3 mm? groe MMIC mit den angeschlossenen Ab-
blockkondensatoren der Spannungsversorgung zu erkennen. Das nach rechts verlaufende
Quarzsubstrat mit aufgedampftem Streifenleiter und Antenne stellt den Ubergang vom
koplanaren Radarchip zum WR-10-Ausgangshohlleiter dar. Uber den auf der linken Seite
des Moduls befestigten Steckverbinder lésst sich ein niederfrequentes Eingangssignal zur
Injektionsstabilisierung des spannungsgesteuerten Oszillators einspeisen, was zu einer Re-
duktion des Phasenrauschens des Oszillatorsignals fithrt [109]. Die oberhalb und unterhalb
des FMCW-MMIC angebrachten SMA-Buchsen dienen zum Anschluss der Abstimmspan-
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Abbildung 5.34:  (a) Fotografie des in Drahtbondtechnik aufgebauten 94-GHz-FMCW-
Radarmoduls und (b) Detailaufnahme des auf einem dotierten Silicumtriger montierten,
vollstéindig monolithisch integrierten FMCW-Radar-MMIC mit zugehoriger Spannungsversor-
gung und Ubergang in den WR-10-Hohlleiterkanal.

nung sowie zum Abgriff des Zwischenfrequenzsignals.

Die gemessene Frequenzéinderung und Ausgangsleistung des Radarmoduls als Funkti-
on der Abstimmspannung zeigt Abb. 5.35(a). Der aufgebaute 94-GHz-Sensor erzielte eine
Abstimmbandbreite von 6 GHz und eine mittlere Ausgangsleistung von 0 dBm im Fre-
quenzbereich zwischen 90 und 96 GHz. Die Konversionseigenschaften des Empfangskanals
sind in Abb. 5.35(b) dargestellt. Fiir eine Eingangsleistung von -25 dBm bei 94 GHz ergab
sich bei einer Zwischenfrequenz von 400 MHz eine Amplitude des ZF-Signals von -24 dBm
und somit ein Konversionsgewinn von 1 dB.
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Abbildung 5.35: Gemessene (a) Frequenz und Ausgangsleistung als Funktion der Abstimmspan-
nung und (b) Konversionseigenschaften des in Drahtbondtechnik aufgebauten 94-GHz-FMCW-
Radarmoduls.
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5.6.2 Montage in Flip-Chip-Aufbautechnik

Neben dem in Drahtbondtechnik montierten Radarsensor wurde weiterhin ein 94-GHz-
FMCW-Radarmodul in Flip-Chip-Aufbautechnik realisiert. Eine Rasterelektronenmikro-
skopaufnahme des dotierten Flip-Chip-Trégers aus Silicium ist in Abb. 5.36 dargestellt.
Der spezifische Widerstand des prozessierten Siliciumtréagers betrug 110 €2-cm. Dieser Wert
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Abbildung 5.36: Rasterelektronenmikroskopaufnahme des entworfenen Siliciumtragers zum an-
schliefenden Flip-Chip-Aufbau des 94-GHz-FMCW-Radarsensors. Ebenfalls dargestellt ist eine
vergroBerte Aufnahme der galvanisch gewachsenen ca. 28 pm hohen Goldbumps.

ergab nach Abschnitt 5.1.4 einen guten Kompromiss zwischen der Reduktion des Uberspre-
chens auf dem dielektrischen Trager sowie der Zunahme der Leitungsdampfung des kopla-
naren Wellenleiters. Weiterhin konnte mit dem gewéhlten Tragermaterial eine erfolgreiche
Unterdriickung von parasitdren Verkopplungen bei gleichzeitig guter thermischer Leitfahig-
keit demonstriert werden. Zur gegenseitigen Isolation aller auf dem elektrisch leitenden
Siliciumtrager aufgebrachten Leiterbahnen wurde im Bereich der DC- und HF-Zuleitungen
vor dem Abscheiden des Galvanikgolds eine 300 nm dicke Siliciumnitridschicht aufgetragen.
Die Flip-Chip-Montage der FMCW-Radar-MMICs erfolgte mittels galvanisch aufgewach-
senen Goldbumps mit einem quadratischen Querschnitt von 20 x 20 um?. Eine vergroferte
Aufnahme der ca. 28 um hohen Verbindungspfosten ist ebenfalls in Abb. 5.36 dargestellt.
Neben den hochfrequenten Bumpverbindungen zur Injektionsstabilisierung des VCO sowie
zur Aus- bzw. Einkopplung des Sende- und Empfangssignals wurden mehrere Flip-Chip-
Bumps zur Kontaktierung der Spannungsversorgung sowie zur Ableitung der entstehenden
Verlustwérme (sogenannte thermische Bumps) platziert.

Die gemessene Abstimmbandbreite und Ausgangsleistung des aufgebauten 94-GHz-
Radarmoduls zeigt Abb. 5.37. Ebenfalls dargestellt sind die vor dem Einbau in das Hohl-
leitergehéduse bestimmten Werte des Flip-Chip montierten Einzelchips. Der aufgebaute Ra-
darsensor erzielte eine Abstimmbandbreite von 6 GHz im Frequenzbereich zwischen 91 und
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Abbildung 5.37: Gemessene Frequenz und Ausgangsleistung als Funktion der Abstimmspannung
des in Flip-Chip-Aufbautechnik realisierten 94-GHz-FMCW-Radarmoduls. Ebenfalls dargestellt
sind die vor dem Einbau bestimmten Werte des Flip-Chip montierten Einzelchips.

97 GHz mit einer Ausgangsleistung von 0 dBm. Aus dem Vergleich mit den Messwerten
des Einzelchips geht eine sehr gute Ubereinstimmung hinsichtlich der erzielten Abstimm-
charakteristik hervor. Dies bedeutet, dass die parasitiren Verkopplungen durch den Einbau
in das Millimeterwellengehéuse sehr gering sind. Die gemessene Ausgangsleistung des Ra-
darmoduls liegt im Mittel 2,5 dB unter den Werten des Flip-Chip montierten Einzelchips,
was durch die auftretenden Ubergangsverluste vom MMIC bis zur Einkopplung in den
WR-10-Hohlleiterkanal erklart werden kann.

5.6.3 94-GHz-Radarsensor zur echtzeitfihigen Prozessiiberwa-
chung

Aufgrund seiner zerstorungsfreien und berithrungslosen Funktionsweise sowie der hohen
rdumlichen Auflésung und Echtzeitfahigkeit erdffnet der hier vorgestellte Millimeterwel-
lensensor eine Vielzahl von interessanten Anwendungsbereichen wie der Fiillstandsmessung
von Fliissigkeiten oder Schiittgiitern, der Oberflaichenanalyse von Werkstoffen und Werk-
zeugen, dem Nachweis von Hohlrdumen und Defekten in Materialien sowie der Messung
und Charakterisierung von Schichtdicken. Die Unempfindlichkeit der Millimeterwellen ge-
geniiber Staub, Dampf, Nebel und Hitze ist ein weiterer Vorteil der im Rahmen dieser
Arbeit realisierten FMCW-Radarmodule. Durch den Einsatz von abbildenden Verfahren,
wie dem mechanischen Abtasten oder einer Fldchenanordnung von mehreren Radarmodu-
len, kann die Funktionsweise des 94-GHz-Sensors auf eine zweidimensionale- bis hin zur
Volumenabbildung erweitert werden. Weiterhin erlaubt der Radarsensor aufgrund seiner
geringen abgestrahlten Leistung und somit thermisch vernachlédssigbaren Belastung der
Priifobjekte sowie der nichtionisierenden Strahlung einen fiir organische und anorganische
Materialien unbedenklichen Einsatz.

In Zusammenarbeit mit dem Fraunhofer-Institut fiir Zerstérungsfreie Priifverfahren
(IZFP) und dem Fraunhofer-Institut fiir Chemische Technologie (ICT) wurde das aufge-
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baute 94-GHz-FMCW-Radarmodul benutzt, um einen kompakten Radarsensor zur Uber-
wachung von industriellen Fertigungsprozessen zu realisieren. Dazu wurde das Millimeter-
wellenmodul nach Abb. 5.38(a) an einer Anlage zum Spritzgieen von Kunststoffformteilen
befestigt. Am Ausgang des Sensors erfolgte ein Ubergang vom Rechteckhohlleiter auf einen
Rundhohlleiter. Uber eine Bohrung im Metallkorpus der Anlage und ein fiir Mikrowellen
transparentes Teflonfenster gelangte das hochfrequente Signal schlieflich in die Einlasskam-
mer der SpritzgieBanlage. Der verwendete Radarsensor diente zur echtzeitfihigen Uberwa-
chung der Injektion einer Gasblase in die Polycarbonatschmelze. Die Gasblaseninjektions-
technik wird neben der Materialersparnis zur schnelleren Abkiihlung der Kunststoffformtei-
le und dem daraus resultierenden hoheren Maschinendurchsatz eingesetzt. In Abb. 5.38(b)
sind zwei Polycarbonatstéibe nach der erfolgten Injektion der Gasblase dargestellt. Zur opti-
schen Uberpriifung des Verlaufs der Injektion wurden die gefertigten Formteile transparent
gehalten. Am linken Polycarbonatstab lisst sich eine unvollstéindige Injektion der Gasbla-
se erkennen. Die Ausbreitung des injizierten Gases stoppte bereits vor dem Erreichen der
Sensorposition. Das rechts dargestellte Formteil weist hingegen einen erfolgreichen Verlauf
der Gasblaseninjektion mit deutlich passierter Sensorposition auf. Den identischen Prozess-

(a) (b)

Abbildung 5.38: (a) Fotografie des gedffneten SpritzgieBwerkzeugs mit montiertem 94-GHz-
Radarsensor und (b) Fotografie der transparenten Polycarbonatstibe zur optischen Uberpriifung
der Gasblaseninjektion. A: Position des Hohlleiterausgangs, B: Radarsensor, C: Ubergang vom
Rechteck- zum Rundhohlleiter, D: Metallkorpus mit Rundhohlleiterbohrung, E: vorzeitig gestopp-
te Gasblaseninjektion, F: erfolgreiche Injektion der Gasblase.
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ablauf beschreibt das ausgewertete Sensorsignal nach Abb. 5.39. Durchlduft die injizierte
Gasblase die Sensorposition, erfolgt eine deutliche Anderung des Zwischenfrequenzsignals
(D) wéhrend ein ausbleibender Signalsprung das Fehlen der Gasblase anzeigt.
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Abbildung 5.39: Zeitlicher Verlauf des Sensorsignals wihrend der Gasblaseninjektion beim Spritz-
gieflen von Kunststoffformteilen. A: gedffnete Kavitét, B: geschlossene Kavitét, C: fliissige Kunst-
stoffschmelze passiert den Sensor, D: injizierte Gasblase passiert den Sensor.

Zur Demonstration der Volumenabbildung wurde mit dem gleichen FMCW-Radarmo-
dul eine undurchsichtige 93 x 68 mm? grofie PVC-Probe abgetastet. Auf der Riickseite des
untersuchten Kunststoffkorpers wurden spiegelbildlich und mit unterschiedlicher Tiefe die
Buchstaben [ IZFP“ eingefrist. Zum Anfahren der verschiedenen Sensorpositionen wurde
das Millimeterwellenmodul auf einem X-Y-Tisch montiert. In Abb. 5.40 ist das ausgewer-
tete Zwischenfrequenzsignal des 94-GHz-Radarmoduls dargestellt. Dabei konnte neben der
unterschiedlichen Frastiefe der Buchstaben Z, F und P auch das kontinuierlich verlaufende
Tiefenprofil des Buchstaben I sichtbar gemacht werden.

5.7 Zusammenfassung

In diesem Kapitel wurde der Einfluss der Aufbauumgebung von koplanaren Millimeterwel-
len-Schaltungen hinsichtlich der Anregung und Intensitét von parasitiren Moden unter-
sucht. Diese unerwiinschten Substratmoden fiihren zu starken elektromagnetischen Ver-
kopplungen innerhalb der monolithisch integrierten Schaltkreise und somit zu einem erhéh-
ten Ubersprechen sowie zu einer deutlich reduzierten Isolation zwischen den einzelnen
Schaltungsteilen. Das Auftreten von parasitidren Nebenschliissen verursacht eine starke
Welligkeit der gemessenen Streuparameter und kann bis zur Oszillation und somit zum
Verlust der Funktionalitéit des Schaltkreises fiihren. Neben dem Aufbau der monolithisch
integrierten Schaltungen in Face-up-Orientierung mittels Drahtbondtechnik wurde auch
die Flip-Chip-Montage der Schaltkreise auf dielelektrischen Schaltungstragern untersucht.

Dabei konnte festgestellt werden, dass bereits bei der On-wafer-Charakterisierung von
W-Band-Schaltungen mit hoher Verstdrkung die elektromagnetischen Verkopplungen im
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Abbildung 5.40: Mit dem 94-GHz-Radarsensor erstellte Volumenabbildung einer von der Vor-
derseite undurchsichtigen PVC-Probe. Auf der Riickseite wurden spiegelbildlich und mit unter-
schiedlicher Tiefe die Buchstaben ,IZFP“ eingefrist.

Schaltkreissubstrat ausreichen, um die Funktionalitidt der MMICs wesentlich zu beein-
flussen. Durch das Vereinzeln der Millimeterwellen-Schaltungen nahm die Intensitdt der
Verkopplung weiter zu. Die Reflexion der parasitdren Moden an den Substratwidnden
fithrte zur Ausbildung von stehenden Wellen und somit zu einer Verschlechterung der
Schaltungseigenschaften. Durch das Abdiinnen der W-Band-Schaltkreise auf eine Sub-
stratdicke von 100 gm wurde die Ausbreitung von unerwiinschten Oberflachenwellen unter-
driickt, die anschlieBende Montage auf einem metallischen Untergrund verursachte aller-
dings die Anregung eines parasitiren Parallelplattenmodes, welcher das Stabilitdtsverhal-
ten der Verstirkerschaltkreise negativ beeinflusste. Erst durch den Aufbau der gediinnten
Verstarkerschaltungen auf einem dielektrischen Trager mit niedriger Permittivitit und ei-
ner geeigneten Substratdicke konnte die geforderte, unbedingt stabile Funktionsweise der
Schaltkreise erreicht werden. Als weitere Moglichkeiten zur erfolgreichen Reduzierung der
parasitiren Substratmoden ergaben sich die Montage der MMICs auf dotierten und somit
niederohmigen Siliciumtragern sowie der Aufbau auf einem metallischen Tréager mit einem
luftgefiillten Hohlraum (e, = 1) unterhalb der Chipposition.

Fiir die in Flip-Chip-Technik aufgebauten Verstirkerschaltkreise wurde ein vergleich-
bares Verhalten festgestellt. Bei der Montage auf GaAs-Trégern war das Abdiinnen des
Verstéarkerchips und des Flip-Chip-Tragers sowie der anschlieende Aufbau auf einem do-
tierten Silicium-Subtriager notwendig, um ein unbedingt stabiles Verstarkerverhalten zu
erreichen. Die direkte Flip-Chip-Montage der gediinnten GaAs-Verstéarkerchips auf nieder-
ohmigen Siliciumtragern fithrte sowohl im monolithisch integrierten Schaltkreis als auch
im dielektrischen Tréger zu einer erfolgreichen Unterdriickung von parasitdren Moden. Ein
weiterer Vorteil des verwendeten Siliciumtrigers ist die im Vergleich zu GaAs-Trigern um
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den Faktor drei erhéhte thermische Leitfahigkeit.

Um die Beeinflussung des Schaltungsverhaltens durch die Flip-Chip-Montage bereits
wéhrend der Schaltkreissimulation bestimmen zu kénnen, wurde ein elektrisches Ersatz-
schaltbild des Flip-Chip-Ubergangs entwickelt. Die Verifikation des Modells erfolgte an
aktiven und passiven Teststrukturen und ergab im Frequenzbereich zwischen 0,25 und
120 GHz hervorragende Ubereinstimmungen.

Die im Bezug auf die Anregung von parasitiren Substratmoden gewonnenen Erkennt-
nisse wurden fiir den erfolgreichen Aufbau von W-Band-Verstarkermodulen und Subsyste-
men in Hohlleitertechnik benutzt, welche wiederum als Schliisselelemente zur Realisierung
eines direktempfangenden, hochauflésenden 94-GHz-Einkanal-Radiometersystems und ei-
nes 94-GHz-FMCW-Radarsensors zur echtzeitfdhigen, industriellen Prozessiiberwachung
dienten.

Wichtige Ergebnisse:
- Identifizierung und Reduzierung von parasitiren Substratmoden

- erstmalige Entwicklung eines 94-GHz-Verstarkermoduls in

Flip-Chip-Aufbautechnik

- erfolgreicher Aufbau von neuartigen 94-GHz-Verstirkermodulen und
multifunktionalen Subsystemen in Hohlleitertechnik



Anhang A

HEMT-Technologien fiir den
Millimeterwellenbereich

Fiir die Entwicklung von aktiven und passiven, bildgebenden Millimeterwellensensoren im
Frequenzbereich zwischen 94 und 220 GHz sind Halbleitertechnologien mit sehr hohen
Grenzfrequenzen, robusten Durchbruchseigenschaften, hoher Ausbeute und hervorragen-
der Homogenitét erforderlich. Weiterhin sollten die eingesetzten Bauelemente ein niedriges
Hochfrequenzrauschen sowie eine hohe Kleinsignalverstarkung bei gleichzeitig hoher Aus-
gangsleistungsdichte aufweisen. Im Rahmen dieser Arbeit wurde daher auf die am IAF eta-
blierte Feldeffekttransistortechnologie mit hoher Elektronenbeweglichkeit (HEMT: High
Electron Mobility Transistor) zuriickgegriffen. Dieser auch als MODFET (MOdulation
Doped Field Effect Transistor) oder HFET (Heterostructure Field Effect Transistor) be-
zeichnete Transistortyp vereint die oben aufgefiihrten Bauelementeigenschaften und bietet
dariiber hinaus die Mdoglichkeit zur Realisierung von monolithisch integrierten, multifunk-
tionalen Millimeterwellenschaltkreisen mit exzellenten Hochfrequenzeigenschaften und sehr
guter Reproduzierbarkeit [122,123]. Neben pseudomorphen Feldeffekttransistoren mit ei-
ner Gateldnge von 0,13 pum kamen dabei auch sehr fortschrittliche metamorphe HEMTs
(Bauelemente mit sehr hohem Indiumgehalt von bis zu 80 % auf semiisolierenden GaAs-
Halbleitersubstraten) mit Gateldngen von lediglich 0,1 gm und 0,07 pgm zum Einsatz [11,
12].
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A.1 Aufbau und Funktionsweise des HEMT

Die Funktionsweise der in dieser Arbeit ausschliefilich verwendeten HEMT-Bauelemente
beruht auf der Eigenschaft, dass sich an der Grenzfliche von zwei Halbleitermaterialien
Diskontinuitédten des Valenz- bzw. Leitungsbands ausbilden. Durch eine geeignete Dotie-
rung des breitbandigen Halbleitermaterials wird die Diffusion von freien Elektronen in
den Halbleiter mit der energetisch niedrigeren Leitungsbandkante ermoglicht. Aufgrund
der zwischen diesen Elektronen und der in dem Halbleitermaterial mit gréfferem Band-
abstand verbleibenden positiven Ladungen auftretenden Coulomb-Krifte bildet sich, wie
in Abb. A.1 dargestellt, ein mit Elektronen gefiillter dreieckférmiger Potentialtopf aus. Es

S G D W,
n" GaAs | Gate Kontakt
n AlGaAs Tt ) W, o
S . «— Hetero-Ubergang ——— < W
GaAs-Substrat \ /
W
(undotiert) [ T——12.DEG '

Abbildung A.1: Vereinfachter Querschnitt und Leitungsbandverlauf eines konventionellen
AlGaAs/GaAs HEMT.

entsteht ein sogenanntes zweidimensionales Elektronengas (2-DEG). In dieser zum Hetero-
Ubergang parallel verlaufenden Ebene werden die Elektronen eingefangen, sie kénnen sich
jedoch entlang dieses leitenden Kanals parallel zur Grenzflache frei bewegen. Die auf Grund
des geringen Bandabstandes ohnehin schon hohe Beweglichkeit der Ladungstriger wird
durch die rdumliche Trennung von den auflerhalb des Kanals lokalisierten Donatorriimpfen
weiter erhoht, da hierdurch die Coulomb-Streuung der Elektronen reduziert wird. Eine wei-
tere Abnahme der Coulomb-Streuung und somit eine weitere Zunahme der Beweglichkeit
und der Sattigungsgeschwindigkeit kann durch das Einfithren einer undotierten Abstands-
schicht (engl. spacer) zwischen der Dotierung und dem Kanal erzielt werden. Allerdings
darf diese Schicht nicht zu grof§ gewéhlt werden, da sonst die Anzahl der Ladungstréager im
Kanal zu gering wird. Die Steuerung des Stromflusses im Kanal erfolgt iiber eine Schottky-
Elektrode (Gate-Kontakt) auf der Halbleiteroberfliche. Durch Variation der angelegten
Gatespannung kann der Verlauf des Leitungsbands (W) relativ zum Fermi-Niveau (Wg)
verdndert und somit die Anzahl der sich im Kanal befindlichen Ladungstrager beeinflusst
werden.
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A.2 Maflnahmen zur Geschwindigkeitssteigerung des
HEMT

Konventionelle auf GaAs basierende HEMT-Strukturen bestehen aus aktiven AlGaAs/
GaAs-Schichtenfolgen, die vollstandig gitterangepasst auf semiisolierenden GaAs-Halblei-
tersubstraten aufgewachsen werden konnen. Eine weitere Erhohung der effektiven Satti-
gungsdriftgeschwindigkeit (sieche Abb. A.2(a)), der Ladungstrégerbeweglichkeit sowie der
Ladungstréagerkonzentration im Kanal und somit eine wesentliche Verbesserung der Bau-
elementgeschwindigkeit kann durch die Beimischung von Indium (In,Ga;_,As) erreicht
werden. Durch die Zugabe von Indium ergibt sich nach Abb. A.2(b) allerdings auch ei-
ne mit steigendem Indiumgehalt zunehmende Gitterkonstante, was dazu fiihrt, dass eine
In,Ga;j_,As-Schicht oberhalb einer kritischen Schichtdicke nicht mehr gitterangepasst auf
GaAs aufgewachsen werden kann. Fiir kleine Schichtdicken und geringe Indiumkonzentra-
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Abbildung A.2: (a) Driftgeschwindigkeit als Funktion der elektrischen Feldstérke [124] und (b)
Bandliicke als Funktion der Gitterkonstante fiir ausgewihlte Materialsysteme.

tionen kann jedoch ein versetzungsfreies Wachstum von InGaAs auf GaAs gewéhrleistet
werden, wobei das Kristallgitter des InGaAs-Kanals kompressiv verspannt wird. Aus dieser
gitterfehlangepassten Kanalstruktur leitet sich der Begriff des pseudomorphen HEMT ab.

Eine weitere Verbesserung der Bauelementeigenschaften durch einen noch héheren Indi-
umgehalt im Kanal kann durch den Ubergang auf Indiumphosphid-Substrate (InP) ermog-
licht werden. Hierbei kénnen nach Abb. A.2(b) sowohl gitterangepasste (Ings3Gag47As)
als auch pseudomorphe Transistoren mit einem maximalen Indiumgehalt von bis zu 80 %
hergestellt werden [125]. Den hochsten Freiheitsgrad bietet der Ansatz des metamorphen
Wachstums von Schichten mit beliebigem Indiumgehalt auf GaAs-Substraten. Die in Ab-
schnitt A.5 néher beschriebene metamorphe HEMT-Technologie bietet den Vorteil hervor-
ragender Transporteigenschaften kombiniert mit den Vorziigen von konventionellen GaAs-
Substraten, wie der mechanischen Robustheit, groflen verfiigharen Waferdurchmessern und
der kosteneffizienten Herstellung.



124 A. HEMT-Technologien fiir den Millimeterwellenbereich

A.3 Charakteristische Kenngréfien von HEMTs

Aufgrund der enormen Bauelementgeschwindigkeit und hohen Grenzfrequenzen von moder-
nen HEMTs ist es vielfach nicht mehr moglich die charakteristischen Kenngroflen Transit-
frequenz fr, maximale Oszillationsfrequenz f,,, und maximale stabile Verstirkung (MSG,
Maximum Stable Gain) bzw. maximal verfigbare Verstiarkung (MAG, Maximum Avail-
able Gain) direkt zu messen, da sie die obere Frequenzgrenze von kommerziell verfiigharen
Messsystemen um ein Vielfaches {ibertreffen. Zur Beurteilung des Hochfrequenzverhaltens
von HEMTSs, sowie zum generellen Vergleich von unterschiedlichen Halbleitertechnologien,
werden daher die in Abb. A.3 dargestellten, intrinsischen und extrinsischen Kleinsignal-
Ersatzschaltbildelemente des Bauelements benutzt. Eine weitere Moglichkeit zur Bestim-
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Abbildung A.3: Querschnitt eines HEMT mit den zugehorigen intrinsischen und extrinsischen
Kleinsignal-Ersatzschaltbildelementen und deren geometrische Zuordnung.

mung der charakteristischen Hochfrequenzkenngroéfien von Transistoren besteht in der Ex-
trapolation der mittels vektoriellen S-Parametermessungen gewonnenen Daten.

Transitfrequenz fr

Die extrinsische Transitfrequenz fr ist durch die Frequenz definiert, bei welcher der Be-
trag der Kurzschluistromverstirkung hs; zu eins wird. Zur Bestimmung von ho; aus den
messtechnisch ermittelten Streuparametern wird die nachfolgende Umrechnungsformel an-
gewandt [49]:

-9. 5’21
(1 —511) - (14 S32) + S12 - Sou

hay = (A1)
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Aufgrund ihrer linearen Abhéngigkeit von der intrinsischen Steilheit g, sowie der Gate-
Source-Kapazitat und der Gate-Drain-Riickkoppelkapazitéit ist die intrinsische Transitfre-
quenz fr; ein wichtiges Maf fiir die physikalischen Eigenschaften eines Bauelements. Die
Berechnung von fr; erfolgt iblicherweise iiber die intrinsische Kurzschlussstromverstérkung

hoyil? = Grmsi : A2
el = G+ ) A2

Diese Gleichung weist bei logarithmischer Darstellung einen Abfall von -20 dB pro Dekade
auf und fithrt mit w =2 -7 - f und ho; = 1 zur intrinsischen Transitfrequenz

9mi
L ’ . A3
Jri = T T O (A.3)

Allerdings kann messtechnisch nur die extrinsische Transitfrequenz fr bestimmt werden.
Unter Beriicksichtigung der Zuleitungs- und Kontaktwiderstdnde R und R; sowie des
intrinsischen Ausgangsleitwerts gy, ldsst sich fr aus

Im,i/(2-7)
[Cys + Cyal - [1 4 gas - (Rs + Ra)] + Cya - gm.i - (Rs + Ra)

fr= (A.4)

ermitteln [126]. Wie bereits in Kapitel 3 gezeigt wurde, ist eine hohe Transitfrequenz not-
wendig, um eine niedrige minimale Rauschzahl F,,;, von HEMT-Bauelementen zu realisie-
ren.

Maximale Oszillationsfrequenz f,,..

Die maximale Oszillationsfrequenz f,., gibt an, bis zu welcher Frequenz die Leistungs-
verstirkung eines Bauelements grofler als 1 ist, d.h. ab welcher Frequenz das Zweitor vom
aktiven Verhalten in einen passiven Zustand wechselt. Sie ist damit eine wichtige Kenngrofie
fiir den Entwurf von Millimeterwellenschaltkreisen. Im Gegensatz zur Transitfrequenz kann
die maximale Oszillationsfrequenz jedoch nicht direkt aus einem Zweitor-Parameter abge-
leitet werden. Zur messtechnischen Charakterisierung bzw. zur Extrapolation von f,q.
haben sich in der Praxis die beiden Kenngréfien der maximal verfiigharen Verstarkung
(MAG) und die unilaterale Leistungsverstirkung nach Mason bewéhrt [127,128].

Die maximal verfiighare Verstédrkung errechnet sich fiir ein unbedingt stabiles Zweitor
mit konjugiert komplexer Anpassung am Eingang und Ausgang zu

S|

MAG =
|S1a|

(k= VEZ 1) (A.5)

Um die geforderte unbedingte Stabilitat des Zweitors zu gewéhrleisten, miissen die beiden
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Ungleichungen

_ - 1Su1|* = [Saa|* + |A _ 2 Re(Y11) - Re(Ya) — Re(Yia - Yo1)

k
2'|Slg'521| |}/12)/21’

> 1 (A.6)

und

|A[ = [S11 - S22 — S12- Sar| < 1 (A7)

erfiillt sein [129], wobei k den Stabilitidtsfaktor nach Rollett bezeichnet. Beim Auftragen
von MAG iiber einer logarithmischen Frequenzskala ergibt sich eine Abnahme der Leis-
tungsverstiarkung von -20 dB/Dekade. Die maximale Oszillationsfrequenz f,,,, kann direkt
aus dem Schnittpunkt von MAG mit der x-Achse (MAG = 0dB) oder fiir den Fall, dass sie
oberhalb der Frequenzgrenze des verwendeten Messplatzes liegt, iiber die lineare Extrapo-
lation von MAG gewonnen werden.

Die unilaterale Leistungsverstiarkung nach Mason (MUG) erlaubt die Bestimmung der
maximalen Oszillationsfrequenz auch fiir den Fall eines instabilen Zweitors. Sie ist defi-
niert als die maximal verfiighbare Verstarkung, welche bei konjugiert komplexer Anpassung
(Leistungsanpassung) des Zweitors fiir den Fall vorliegt, dass die Riickwirkung (Y3;) durch
eine externe Beschaltung kompensiert wird. Diese Neutralisierung der Riickwirkung ist
nach [130] fiir jedes beliebige Zweitor moglich. Die Berechnung von MUG kann iiber S-
oder Y-Parameter erfolgen:

|521/512 - ]-|2 |Yél - }/12|2

1
MUG = — - =
2 k : |321/512| - RG {521/312} 4- (Gll : G22 - G12 : G21)

(A.8)

mit G;; = Re {Y};}. Die maximale Oszillationsfrequenz f,,q, ergibt sich aus der unilateralen
Leistungsverstéirkung nach Mason fiir die Frequenz bei der MUG zu eins wird. Zwei wei-
tere in der Literatur gebréuchliche Naherungsformeln zur Abschéatzung von f,,., iiber die
intrinsischen und extrinsischen Ersatzschaltbildparameter aus Abb. A.3 lauten [131,132]:

fmax = fT’i (Ag)

s Rs+R C 2,5-C
VA o Rt ) + 3 G (0 25 (L g R)

fmax = fT’i : (A]_O)
2. \/gds : RZ’I’L + - fT,i : ng : (Rm + Rg)

Anhand von Gl. (A.9) ist zu erkennen, dass fiir eine hohe maximale Oszillationsfrequenz
eine hohe intrinsische Transitfrequenz, niedrige resistive Anteile, sowie ein hohes g¢,,/gas-
und Cys/Cyq-Verhéltnis erforderlich ist.
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A.4 Pseudomorphe HEMTSs auf GaAs-Substraten

Fiir den Entwurf von W-Band-Leistungsverstéirkern sowie zur Entwicklung von hoherin-
tegrierten, frequenzmodulierten Dauerstrichradarsensoren bei 94 GHz wurden im Rahmen
dieser Arbeit pseudomorphe HEMTs (PHEMTS) mit einem Kanalindiumgehalt von 25 %
eingesetzt. Die Entwicklung dieser robusten und sehr reproduzierbaren Transistortechno-
logie ist in [46] beschrieben und basiert auf semiisolierenden GaAs-Substraten mit einem
Durchmesser von 100 mm. Die Gateldnge der verwendeten Bauelemente betrdagt 0,13 pm.
Zur Reduktion des Zuleitungswiderstands der diinnen Gatefiden wurde ein T-férmiger
Gatequerschnitt (engl. T-Gate) benutzt. Die Gatefinger wurden mittels Elektronenstrahl-
lithografie direkt geschrieben und mit einer 250 nm dicken Schutzschicht aus Siliciumnitrid
(SiN) umgeben. Bei den source- und drainseitigen Anschliissen handelt es sich um ohmsche
Kontakte, die durch das Einlegieren von Ni/Ge/Au hergestellt wurden. Die Isolation der
Bauelemente untereinander erfolgte entweder iiber Ionenimplantation oder nasschemische
MESA-Atzung.

Im Folgenden sind die charakteristischen DC- und Hochfrequenzkenngrofien der ver-
wendeten pseudomorphen HEMT-Technologie zusammengestellt. Dabei veranschaulicht
Abb. A.4(a) die gemessene Ubertragungskennlinie und die daraus bestimmte extrinsi-
sche Steilheit eines pseudomorphen HEMT mit der Gateweite w, = 2 x 60 um. Die ma-
ximale extrinsische Steilheit des dargestellten Bauelements wurde fiir eine Gatespannung
von V, =-0,05V erzielt und betrug gmmar = 800 mS/mm bei einer angelegten Drain-
spannung von V; = 1 V. Der in diesem Arbeitspunkt aufgezeichnete Drainstrom lag bei
I; = 450 mA/mm. Der Sittigungswert des Drainstroms von ca. 950 mA/mm wurde bei
Vo = 0,8 V erreicht. Aus dem Verlauf der Ubertragungskennlinie ist fiir sehr negati-
ve Gatespannungen von kleiner als -1 V ein sehr gutes Abschniirverhalten des pseudo-
morphen Transistors ersichtlich. Ein typisches Ausgangskennlinienfeld des PHEMT ist in
Abb. A.4(b) gezeigt. Neben einem niedrigen Ausgangsleitwert von ca. 60 mS/mm weist der
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Abbildung A.4: Gemessene (a) Ubertragungskennlinie sowie extrinsische Steilheit und (b)
Ausgangskennlinienfeld eines pseudomorphen HEMT. Die Gateweite des Transistors betrug
wy = 2 x 60 pm.
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dargestellte Transistor einen Anlaufwiderstand von 0,7 2-mm auf. Weiterhin ist im Bereich
der negativen Gatespannungen wiederum das gute Abschniirverhalten des pseudomorphen
Bauelements zu erkennen.

Die charakteristischen Hochfrequenzkenngroen fr, fr4., MSG und MAG eines pseudo-
morphen HEMT mit einer Gesamtgateweite von wy, = 2 x 45 ym sind in Abb. A.5(a) und
Abb. A.5(b) dargestellt. Zur Analyse der Hochfrequenzeigenschaften des Bauelements wur-
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Abbildung A.5: (a) Charakteristische Grenzfrequenzen sowie (b) gemessene und simulier-
te maximale Verstdrkung und Stabilitdtsfaktor eines pseudomorphen HEMT der Gateweite
wy = 2 x 45 pm.

den vektorielle Streuparametermessungen im Frequenzbereich zwischen 0,25 und 120 GHz
durchgefiihrt und ausgewertet. Der Arbeitspunkt des Transistors lag mit V; =1V, V, =
-0,05 V und /; = 47 mA im Bereich der maximalen Steilheit (g, maz). Die Bestimmung der
Transitfrequenz fr und der maximalen Oszillationsfrequenz f,,,, des PHEMT erfolgte aus
der Extrapolation der Kurzschlussstromverstiarkung (hs;) und der unilateralen Leistungs-
verstarkung nach Mason (MUG). Dabei wurde fiir den pseudomorphen Transistor ein fr
von 120 GHz und ein f,,,, von ca. 200 GHz bestimmt. Der Wechsel vom bedingt stabilen
Zustand zum unbedingt stabilen Bauelementverhalten (Stabilitdtsfaktor & > 1) erfolgte
nach Abb. A.5(b) bei 93 GHz. Die maximal verfiigbare Verstirkung des PHEMT betrug
7 dB bei 94 GHz.

Eine Zusammenfassung der erzielten charakteristischen DC- und Hochfrequenzkenn-
groflen der pseudomorphen HEMTs mit 0,13 pm Gateldnge ist in Tab. A.1 dargestellt. Der
gemessene Sourcewiderstand R, der Bauelemente ergab sich zu 0,35 Q2-mm, wahrend der
Kontaktwiderstand Ry im Mittel 0,15 Q2-mm betrug. Die ermittelte Schwellenspannung
der Transistoren lag bei -0,5 V und die fiir einen Sperrstrom von -1 mA/mm definierte
Durchbruchspannung der Gate-Drain-Diode bei 5,5 V.

A.5 Metamorphe HEMT-Technologie

Zur Realisierung von sehr rauscharmen Empfangsverstérkern (LNA, Low Noise Amplifier)
im Frequenzbereich zwischen 94 und 220 GHz sowie zur Entwicklung von 94-GHz-Verstéar-



A.5. Metamorphe HEMT-Technologie 129

Tabelle A.1: Charakteristische DC- und Hochfrequenzkenngréfien der pseudomorphen
HEMTSs mit einer Gateldnge von I, = 0,13 pm.

Rk Rs ID,mam V;fh VDB 9Im,maz ft fmax
[Qmm]  [Qmm] [mA/mm] [V] [V] mS/mm]  [GHz| [GHz]
0,15 0,35 950 -0,5 9,9 800 120 200

kerschaltkreisen mit mittlerer Ausgangsleistung bei gleichzeitig hoher Verstirkung und
Effizienz wurden zwei metamorphe HEMT-Technologien (MHEMT) mit Gateldngen von
lediglich [, = 0,1 pm und [, = 0,07 ym verwendet. Aufgrund ihrer hervorragenden Bau-
elementeigenschaften, wie der hohen maximalen Steilheit und der niedrigen minimalen
Rauschzahl, wurden die metamorphen Transistoren auch zur Herstellung von multifunk-
tionalen, monolithisch integrierten 94 GHz Empféngerschaltungen fiir den spéteren Einsatz
in hochauflésenden SAR-Systemen benutzt.

Die metamorphe HEMT-Technologie vereint die exzellenten Transporteigenschaften von
hoch indiumhaltigen Kanélen auf InP-Wafern mit den Vorziigen von robusten und kostenef-
fizienten GaAs-Substraten. Ein entscheidendes Merkmal der metamorphen Technologie ist
die Pufferschicht (engl. buffer), welche zur Anpassung der Gitterkonstanten zwischen dem
semiisolierenden GaAs-Substrat und den hoch indiumhaltigen aktiven Schichten gewach-
sen wird. Dabei kann ausgehend von der Gitterkonstanten des GaAs (a = 5,65 A) iiber
eine geeignete Variation der Zusammensetzung der quarternéren Verbindung InAlGaAs
die Gitterkonstante von InP (a = 5,87 A) eingestellt werden. Im Rahmen der am IAF ent-
wickelten metamorphen Pufferschichten erfolgte die Anpassung der Gitterkonstanten durch
den linearen Ubergang von Aly4sGag s2As zu AlgagIng soAs. Auf die abschlieBende Schicht
konnen gitterangepasste Kanéle mit einem Indiumgehalt von 53 % (Ings3Gag 47As) oder
kompressiv verspannte (pseudomorphe) Kanéle mit einem noch héheren Indiumgehalt von
bis zu ca. 80 % aufgewachsen werden. Durch eine geeignete Zusammensetzung der Puffer-
schicht ist eine weitere Steigerung des Kanalindiumgehalts bis auf 100 % moglich [133].

In Abb. A.6 ist die Transmissionselektronenmikroskopaufnahme eines metamorphen
Transistors mit einer Gatelénge von [, = 0,1 pm inklusive der ca. 1 pm dicken Pufferschicht
dargestellt. Das Aufwachsen der Heterostrukturen erfolgte mittels Molekularstrahlepitaxie
auf 100 mm groflen GaAs-Substraten. Fiir die metamorphe Transistortechnologie wurde,
wie bereits bei den pseudomorphen auf GaAs gewachsenen HEMTs, ein T-férmiger Gate-
querschnitt gewéhlt, um den Zuleitungswiderstand der diinnen Gatefaden zu reduzieren.
Die Recess-Atzung wurde nasschemisch durchgefithrt und eine abschlieBende 250 nm dicke
SiN-Schicht diente zur Passivierung der Bauelemente.

Aufgrund des hohen Indiumgehalts im Kanal und der sehr geringen Gateldange der
verwendeten Transistoren kam es zu einer Zunahme der elektrischen Feldstirke im Bau-
element, welche eine verstiarkte Stoflionisation und somit eine Abnahme der Durchbruch-
spannung verursachte. Dem konnte durch eine Zweiteilung des Kanals (engl. composite
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Al,.In,,As a=587A (InP)

A

Al,..Ga,.,As a=565A (GaAs)

Abbildung A.6: Transmissionselektronenmikroskopaufnahme (TEM) eines metamorphen Transi-
stors. Gut zu erkennen ist die ca. 1 ym dicke Pufferschicht, welche die Gitterkonstante des GaAs
(a = 5,65 A) auf die Gitterkonstante von InP (a = 5,87 A) iiberfiihrt.

channel) entgegengewirkt werden. Der oben liegende Hauptkanal mit hohem Indiumge-
halt (65 % bzw. 80 %) sorgt dabei fiir eine hohe Elektronengeschwindigkeit und somit fiir
sehr gute Transporteigenschaften, wihrend die auf der Drainseite des Bauelements erzeug-
ten hochenergetischen Elektronen sich verstdrkt innerhalb des Subkanals (Indiumgehalt
= 53 %) mit reduzierter StoBionisation bewegen. Die Zuverldssigkeit der beiden am TAF
etablierten metamorphen HEMT-Technologien wurde mittels beschleunigten Lebensdau-
ermessungen bei Kanaltemperaturen zwischen 200 °C und 250 °C in Luft als umgebender
Atmosphére untersucht [134,135]. Als Ausfallkriterium wurde eine 10-prozentige Degra-
dation der maximalen Steilheit festgelegt. Dabei wurde fiir die Bauelemente mit einem
Indiumgehalt von 65 % im Hauptkanal und einer Gateldnge von [, = 0,1 pm eine mittlere
Lebensdauer von 3 x 107 Stunden bei einer Kanaltemperatur von 125 °C ermittelt. Die
metamorphen Transistoren mit einem Indiumgehalt von 80 % im Hauptkanal und einer
Gateldnge von [, = 0,07 pm erzielten eine mittlere Lebensdauer von 1,1 x 10% Stunden bei
125 °C Kanaltemperatur. Fiir beide Prozesstechnologien konnte kein negativer Einfluss der
metamorphen Pufferschicht mit den darin enthaltenen Versetzungen festgestellt werden.
Die charakteristischen DC-Kenngrofien eines metamorphen HEMT mit einer Gateldnge
von [, = 0,1 ym und einem Indiumgehalt im Hauptkanal von 65 % sind in Abb. A.7(a)
und Abb. A.7(b) dargestellt. Dabei wurde fiir einen Transistor mit der Gesamtgateweite
von wy, = 2 x 30 um ein maximaler Drainstrom von I; = 900 mA fiir eine Gatespannung
von V, = 0,8 V erzielt. Aufgrund des hohen Kanalindiumgehalts des metamorphen Bau-
elements ergab sich eine maximale extrinsische Steilheit von ¢, me = 1300 mS/mm bei
einer Gatespannung von V; = 0,15 V. Der Drainstrom in diesem Arbeitspunkt lag bei
I; = 450 mA /mm. Wie schon fiir den pseudomorphen HEMT auf GaAs, wurde auch fiir
den metamorphen Transistor ein sehr gutes Abschniirverhalten fiir negative Gatespannun-
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Abbildung A.7: Gemessene (a) Ubertragungskennlinie sowie extrinsische Steilheit und (b) Aus-
gangskennlinienfeld eines metamorphen HEMT mit einer Gateldnge von /, = 0,1 um. Die Gate-
weite des Transistors betrug wg = 2 x 30 pm.

gen von kleiner als -0,4 V erreicht. Ein typisches Ausgangskennlinienfeld des Bauelements
zeigt Abb. A.7(b). Der metamorphe HEMT weist einen Anlaufwiderstand von 0,55 2-mm
und einen Ausgangsleitwert von ca. 180 mS/mm auf. Die Hochfrequenzeigenschaften der
metamorphen HEMT-Technologie sind in Abb. A.8(a) und Abb. A.8(b) dargestellt. Im
Arbeitspunkt fiir maximale Steilheit (V; = 1 V, V, = 0,15 V und I; = 27 mA) wurde
eine Transitfrequenz fr von 200 GHz und eine maximale Oszillationsfrequenz f,,,, von
ca. 300 GHz erzielt. Der Ubergang vom instabilen zum unbedingt stabilen Frequenzbe-
reich des Bauelements erfolgte bei 97 GHz, wobei die maximal verfiighare Verstarkung des
MHEMT 10,5 dB bei 94 GHz betrug.

Eine Zusammenfassung der charakteristischen DC- und HF-Kenngrofien der metamor-
phen HEMT-Technologie mit einer Gateldange von [, = 0,1 pm und einem Indiumgehalt im
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Abbildung A.8: (a) Charakteristische Grenzfrequenzen sowie (b) gemessene und simulierte ma-
ximale Verstarkung und Stabilitdtsfaktor eines metamorphen HEMT mit einer Gateldnge von
lg = 0,1 pm. Die Gateweite des Transistors betrug wy = 2 x 30 pm.
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Hauptkanal von 65 % ist in Tab. A.2 dargestellt. Im Vergleich zu den mit pseudomorphen
HEMTs auf GaAs erzielten Werten aus Abschnitt A.4 konnten die Kontakt- und Source-
widerstinde um ca. 30 % reduziert werden. Durch den erhéhten Indiumgehalt im Kanal
kam es jedoch auch zu einer Abnahme der Durchbruchspannung der Gate-Drain-Diode von
5,5 V auf 4,3 V. Die gemessene Schwellenspannung der Transistoren lag bei -0,3 V.

Eine weitere Verbesserung der Transporteigenschaften der metamorphen HEMTs konn-
te durch die Verringerung der Gateldnge auf [, = 0,07 pm und durch die Erhéhung des Indi-
umgehalts im Hauptkanal auf 80 % erreicht werden. Diese Bauelemente zeichnen sich durch
ein sehr niedriges Hochfrequenzrauschen bei gleichzeitig hoher Kleinsignalverstiarkung bis
in den hohen Millimeterwellen-Frequenzbereich von iiber 200 GHz aus. Die messtechnisch
bestimmten DC- und Hochfrequenzkenngroflen dieser metamorphen HEMT-Technologie
sind ebenfalls in Tab. A.2 fiir einen Transistor mit der Gateweite von w, = 2 x 30 ym auf-
gefiihrt. Dabei konnte ein sehr kleiner Sourcewiderstand von R; = 0,2 2-mm und ein Kon-
taktwiderstand von lediglich Ry = 0,1 Q-mm erreicht werden. Der maximale Drainstrom
ID max 1lag bei 850 mA /mm, wihrend die ermittelte Schwellenspannung der Transistoren
-0,25 V betrug. Die fiir einen Sperrstrom von -1 mA /mm definierte Durchbruchspannung
der Gate-Drain-Diode ergab sich zu 2,8 V. Fiir die extrinsische maximale Steilheit der me-
tamorphen Bauelemente wurde ein sehr hoher Wert von ¢, e, = 1500 mS/mm bei einer
Drainspannung von Vp = 1V erzielt. Die extrapolierten Werte der Transitfrequenz und
der maximalen Ostzillationsfrequenz lagen bei fr = 290 GHz und f,,,.., = 340 GHz.

Tabelle A.2: Charakteristische DC- und Hochfrequenzkenngréfien der am IAF entwickelten
metamorphen HEMTs mit einer Gateldnge von I, = 0,1 ym und einem Kanalindiumgehalt
von 65 % sowie einer Gatelénge von l; = 0,07 pm und einem Indiumgehalt im Hauptkanal von

80 %.

lg Rk Rs ID,max V;‘,h VDB 9Im,mazx ft fma.t
[pm]  [Qmm] [Qmm] [mA/mm|] [V] [V] [mS/mm]  [GHz] [GHz]
0,1 0,1 0,25 900 -0,3 4,3 1300 200 300

0,07 0,1 0,2 850 - 0,25 2,8 1500 290 340
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Anhang B

Drainstrommodellierung des
IAF-HEMT-Grof3signalmodells

Die Beschreibung des spannungsabhingigen Drain-Source-Stroms I, erfolgt innerhalb des
[AF-HEMT-Groflsignalmodells mittels der aus den drei Produkttermen f, , fo und f3 zu-
sammengesetzten Gleichung [64]:

[dsa/gsh Vdsi) = fl(‘/;]sz) : f2<‘/gsi> Vdsi) : fS(‘/dsz) (Bl)
mit
filVysi) = CDye - (1+tanh [B- (Vo — Vo) +7 - (Vs — Ve)?]) (B.2)
fo(Vysis Vasi) = 1+ A - Visi (B.3)
2\Vgsiy Vdsi) — 1 —l—A)\ ] (‘/gsz — %0)2 dsi .
f3<vd5i) = tanh (Oé . ‘/dsz) <B4)

Jeder der drei aufgefithrten Produktterme wird dabei fiir die Beschreibung eines be-
stimmten Bereichs des HEMT-Ausgangskennlinienfelds verwendet. Der erste Term f; (Vys;)
beschreibt die Abhéngigkeit des Drain-Source-Stroms I;; von der Gate-Source-Spannung.
Innerhalb von f; modelliert CDy ¢ den Drainstrom des inneren Transistors bei maxima-
ler Steilheit. Der Gleichungsparameter 3 stellt den Steilheitsverlauf in der Umgebung des
Maximums dar, wiahrend der Parameter v den Verlauf der Steilheit im Abschniirbereich
bestimmt. Die Spannung Vi gibt die Lage des Steilheitsmaximums an.
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Innerhalb des zweiten Terms fo(Vys;, Vasi ) bestimmt der Parameter A den Ausgangsleit-
wert des Transistors im Sattigungsbereich. Die geringe Abhéngigkeit des Ausgangsleitwerts
von der angelegten Gate-Source-Spannung wird durch A, wiedergegeben.

Der dritte Term f3(Vys;) ist lediglich von der angelegten Drain-Source-Spannung abhén-
gig. Er beschreibt den linearen Bereich des Drainstroms bis hin zur Kniespannung, ab wel-
cher der Kennlinienverlauf in ein Sattigungsverhalten iibergeht. Der Gleichungsparameter
a bestimmt dabei die Kniespannung, wiahrend der lineare Bereich wie im Curtice-Modell
mittels der tanh-Funktion modelliert wird.
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