Samir Elias El Rai

Periodische
Transmissionsleitungen

fir die Mikroelektroni

r
i
il

".."- ALY

-u_ll- || |II | ||"|-"I i -

|I '_ i .

\. e I g -a

> I A

/mmmurmmmmmmmmnmﬁ

. LTI IR

- I I ST T

R R T e
T 1 [T T

MR R T

T LI TTIIT T
= LA .
il

. H AL

REHTETHTTITTTTAR

| +IIIIHIIIIHIIIIHIIH
L

xmnnmmmmmn* T

&/ Cuvillier Verlag







Periodische
Transmissionsleitungen

fur die Mikroelektronik

von

Dipl.-Ing. Samir Elias El Rai



Bibliografische Information der Deutschen Nationalbibliothek
Die Deutsche Nationalbibliothek verzeichnet diese Publikation in der
Deutschen Nationalbibliografie; detaillierte bibliografische Daten sind
im Internet Gber http://dnb.d-nb.de abrufbar.
1. Aufl. - Gottingen : Cuvillier, 2010

Zugl.: Duisburg-Essen, Univ. Diss., 2009

978-3-86955-359-7

© CUVILLIER VERLAG, Gottingen 2010
Nonnenstieg 8, 37075 Gottingen
Telefon: 0551-54724-0
Telefax: 0551-54724-21
www.cuvillier.de

Alle Rechte vorbehalten. Ohne ausdriickliche Genehmigung des
Verlages ist es nicht gestattet, das Buch oder Teile daraus auf
fotomechanischem Weg (Fotokopie, Mikrokopie) zu vervielfaltigen.
1. Auflage, 2010

Gedruckt auf saurefreiem Papier

978-3-86955-359-7



meinem Onkel Emil EL RAHI gewidmet






Inhaltsverzeichnis
1 Einleitung...cccciiciiiciim i s s s snsssnssssanssanssnnns 1
2 Grundlagen periodischer Transmissionsleitungen... 5
2.1 Symmetrische periodische Transmissionsleitungen..... 8
2.2 Einheitszelle in IT-Konfiguration ...........cccoeviiviiennen, 14
2.3 Beschreibung mittels effektiver Induktivitat und
Kapazitat ..o 19
3 Design der Transmissionsleitungen.........ccccveeviennee 22
3.1 Erhéhung der effektiven Induktivitat Leg.oovvvvvnnnnnnnn. 22
3.2 Erhéhung der effektiven Kapazitat Cef.oovvvvvvniinnnnnnn. 29
3.3 Realisierung abstimmbarer Transmissionsleitungen..37
3.3.1 Abstimmung der Admittanz ............ccceevviininnnnns 40
3.3.2 Abstimmung der Impedanz...........c.covviviiininnnnns 47
4 Simulation der Einheitszelle ........cccviciiiinieivannnanns 53
4.1 EM-Feld-Simulationen ......cccoiiiiiiiiiiiiiiiiienena 53
5 Realisierung der Teststrukturen.........ccoveivvcninnnnns 68
5.1 Aufbau der Teststrukturen .........coovviiviiiiiiiiniinnnnn, 68
5.2 Technologie ...civiiiiiiiiiiii i s e 69
6 Messtechnische Charakterisierung........ccvecrvemrnnnnss 71
6.1 Der 4-Tor Streuparameter-Messplatz .................... 71
6.2 Messplatzkalibrierung und Durchfiihrung der
17T | T = o 75
7 Ergebnisse und DiskusSion .....cccccvverminrnnnsranssanssnnsas 88
7.1 Transmissionsleitungen ......ccccoviiiiiiiiiiiisienee 88
7.2 RESONALOreN...ciiiiiiiiiii i i e 103
8 ZusammenfasSUNG ...ccuververremramranranssassassnssassansansas 109
9 Literatur.....ccccviiiiimierie i r s s s s sssassassassassansas 111

10 Anhang A....cccciimimmmmerse s s s s s snasnnnsanss 119



IT

Verzeichnis der verwendeten Formelzeichen

A Wellenldnge

[Alr Kettenparametermatrix einer TL
[Alez Kettenparametermatrix einer EZ
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P Phasenverschiebung einer DTL

Qote Glte einer DTL

[Sc] Gleichtakt Streuparameter-Matrix
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[Ac] Gleichtakt Kettenparameter-Matrix
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ZWp,nez | Differentieller Wellenwiderstand der I1-EZ

¥YD,NEZ Differentielle Ausbreitungskonstante der I1-EZ
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TL
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ME Die momentane Empfindlichkeit

Cuar Kapazitat der Varaktordiode

Un Abstimmungsspannung
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Verzeichnis der verwendeten Abkiirzungen

Abkiirzung Bedeutung

TL Transmissionsleitung

STL Symmetrische Transmissions|eitung
DTL Differentielle Transmission]eitung
MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit
PBG Photonic Band Gap

EBG Electromagnetic Band Gap

EZ Einheitszelle

S Leiterstlck

SP Gewickelte Spule

M Metallisierungsebene

MIM Metall-Isolator-Metall Kapazitat
GSSG Ground-Signal-Signal-Ground

GSGSG Ground-Signal-Ground-Signal-Ground
NWA Netzwerkanalysator

ACP Air Coplanar Probe

MWMS Mikrowellenmessspitzen

SOLT Short-Open-Load-Thru







1 Einleitung

Transmissionsleitungen (TL) werden flr die elektronische
Signalibertragung sowohl Uber weite Strecken als auch
innerhalb von integrierten Schaltungen verwendet. AuBerdem
sind Transmissionsleitungen auch die Grundbausteine fur
leistungsfahige  Mikrowellenschaltungen wie Oszillatoren,
Verstarker, Anpassungsschaltungen etc. Dabei sind TL
elektrische Verbindungen, deren elektrische Lange so grof3
wird, dass Ausbreitungseffekte von Wellen berlicksichtigt
werden mussen.

Bei Oszillatoren und Verstarkern kénnen TL zur Realisierung
eines Resonators dienen, der aus einer Leitung bestimmter
elektrischer Lange besteht, wobei sie an den Enden durch zwei
Reflexionsstellen charakterisiert wird. Bei diesen
Reflexionsstellen handelt es sich z.B. um einen Kurzschluss
und einen Leerlauf bei einem A/4-Resonator bzw. um zwei
Leerlaufe oder zwei Kurzschliisse bei einem A/2-Resonator,
wobei A die Wellenldange der sich ausbreitenden Welle
bezeichnet. TL werden ebenfalls flir Anpassungsschaltungen
benutzt, dabei werden Langen von ca. A/8 bis 2\ bendtigt.
Allerdings Ubersteigen die geometrischen Abmessungen
solcher TL zumindest in ihren klassischen Bauformen und bei
tiefen Frequenzen (unterhalb von 20GHz) oftmals die in
integrierten Schaltungen zur Verfigung stehende Flache.
Insbesondere bei Betriebsfrequenzen unterhalb von 20GHz ist
eine solche Integration problematisch. In Standard-
Technologien sind weiterhin die elektrische Leitfahigkeit des
Tragersubstrates und die damit einhergehenden Verluste, also
die Gute, problematisch [1].

Dennoch ist eine Integration der Transmissionsleitungen in der
monolithisch integrierten Mikrowellenschaltungstechnik
(Monolithic Microwave Integrated Circuit, MMIC) aus Grlinden
der Schaltungsqualitat und der Herstellungskosten sehr
winschenswert, sofern der Flachenbedarf durch Ausnutzung
von ,Slow-Wave" Effekten akzeptabel ist.
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In der Optik und der Mikrowellentechnik haben
Metamaterialien in letzter Zeit immer mehr an Bedeutung
gewonnen [2], [3]. Metamaterialien bestehen i.A. aus
periodischen Anordnungen bestimmter Einheitszellen und
kdnnen ein-, zwei- oder dreidimensional sein. Hier wird auch
von heterogenen Materialien gesprochen.

Sie weisen elektromagnetische Eigenschaften auf, die nicht nur
von ihrem Tragermaterial, sondern auch von der Struktur der
Einheitszelle bestimmt werden. Auf diese Weise ist es mdglich,
bei bestimmten Tragersubstraten (was bei Standard-
Technologien der Fall ist) unerwlinschte Eigenschaften dieses
Substrates zu vermeiden.

Metamaterialien lassen sich nach ihrer Funktion in drei
Hauptgruppen unterteilen:

Metamaterialien mit ,Photonic Band Gap" (PBG) - oder
allgemeiner mit ,Electromagnetic Band Gap" (EBG) -
Eigenschaften sind periodische Strukturen, die die Ausbreitung
der Lichtwelle bzw. der elektromagnetischen Welle in
bestimmten Frequenzbandern verhindern [4], [5], [6], [7],
[8]. In Anlehnung an das Verhalten, das die Elektronen im
periodischen  Halbleiter-Gitter erfahren, werden diese
Materialien als PBG- bzw. EBG-Materialien bezeichnet.

Metamaterialien mit ,Slow-Wave" Effekten zeigen eine hdhere
effektive Permittivitat als das Tragermaterial selbst und
werden dazu benutzt, die elektromagnetische Welle zu
verlangsamen und somit Verklrzungsfaktoren in den
mechanischen Abmessungen zu erreichen [9], [10], [11].
Weiterhin kdénnen ,Slow-Wave" Effekte eine Erhdhung des
Gutefaktors der Anordnung zeigen [12], [13].

Left-Handed-Materialien sind Metamaterialien mit einer
negativen effektiven Permittivitat und Permeabilitat [14], [15],
[16], [17], [18].

Die Eigenschaften dieser Metamaterialien koénnten eine
Integration von TL in MMICs auf akzeptable Flachen und damit
Bauelemente mit verbesserten Daten ermdglichen. Somit liegt
es nahe, das Prinzip der Metamaterialien auf MMICs zu
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Ubertragen, um die positiven Eigenschaften auch hier nutzbar
zu machen. In der Literatur wurde bisher nicht Uber deren
Einsatz in Standard-Halbleitertechnologien und damit in der
integrierten Schaltungstechnik der Mikroelektronik (z. B.
BiCMOS oder CMQOS) berichtet. Hier ist die Minimierung der
Chipflache vorrangiges Ziel. Allerdings versprechen die oben
genannten Arbeiten auch hier Vorteile, sofern passende
Realisierungsformen gefunden werden.

Im Rahmen dieser Arbeit wird untersucht, ob mit Hilfe von
Standard-Halbleitertechnologien Mikrowellen-TL mit Meta-
material-Eigenschaften hergestellt werden koénnen. Dabei
liegen die Schwerpunkte auf dem differentiellen MMIC-Design,
der Platzersparnis sowie der Optimierung der Leitungseigen-
schaften. AuBerdem soll der Frequenzbereich zu deutlich
kleineren Frequenzen um 10GHz verschoben werden, was die
Entwicklung und die monolithische Integration weiter
erschwert.

Zunachst wird in Kapitel 2 der theoretische Hintergrund von
symmetrischen, periodischen STL vorgestellt und nach
ausbreitungsfahigen Modi klassifiziert. Es folgt die Herleitung
der Ausbreitungseigenschaften der beiden gangigsten Modi.
AnschlieBend wird das Prinzip der periodischen Strukturen
erlautert und gezeigt, wie deren Nutzung infolge von magneti-
schen und kapazitiven Leitungskopplungen zu einer drastisch
erhohten Flacheneffizienz und einer hdheren Gulte flhren.
Anhand von Praxisbeispielen werden Verklrzungsfaktoren von
bis zu 22 flr unterschiedlichste TL dargestellt.

Es wird weiter gezeigt, wie sich die Eigenschaften der TL ein-
stellen lassen. Das wiederum ermadglicht die Realisierung von
Schaltungen, die in ihren wesentlichen Parametern wie
Frequenz, Phasengang und Gite mit Hilfe einer Abstimm-
spannung eingestellt werden kénnen. Damit ist es nicht nur
maoglich, Hauptparameter per Design einzustellen, sondern
diese auch nachtraglich abzustimmen, um z.B. Technologie-
Schwankungen zu korrigieren.
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Das vierte Kapitel ist den Hilfsmitteln moderner Schal-
tungstechnik gewidmet: den Simulatoren. Hier werden nur
Simulatoren evaluiert, die einen direkten Bezug zum Thema
haben: also 2,5D- und 3D-EM-Feldsimulatoren. Eingeschlossen
sind Methoden, die die Simulation derartiger Strukturen
ermdglichen; weiterhin wird die Einbindung der Feldsimulator-
Ergebnisse in Standard-Schaltungssimulatoren wie ADS
(Agilent Techn.) und Spectre-RF (Mentor) erlautert.

In Kapitel 5 werden sowohl die Technologie, die zur
Realisierung der Teststrukturen benutzt wurde, als auch der
Aufbau dieser Teststrukturen vorgestellt.

Kapitel 6 beschreibt zunachst detailliert die verwendete On-
wafer S-Parameter Messtechnik zur Charakterisierung der TL
Teststrukturen. Speziell hervorzuheben ist dabei die
Verwendung eines 4-Tor Vektornetzwerkanalysators und der
entsprechenden differentiellen Messspitzen, da die Strukturen
als differentielle TL ausgelegt sind. Ebenso werden Fragen der
Kalibrierung und des nachtraglichen ,Deembedding"® der
Messdaten diskutiert.

In Kapitel 7 wird eine Vielzahl unterschiedlicher Leitungs-
strukturen - bei gleichem Flachenbedarf der Einheitszelle -
verglichen. Nur so ist ein direkter Vergleich der unterschiedlich
konstruierten Strukturen moglich. Die Messergebnisse der
Betriebsparameter werden detailliert dargestellt und diskutiert.

Im Kapitel 8 werden schlieBlich die gewonnenen Erkenntnisse
zusammengefasst.
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2 Grundlagen periodischer Transmissions-
leitungen

Zunachst soll die Theorie zur Beschreibung einer
Transmissionsleitung (TL), einer Kettenschaltung einer
diskreten Anzahl N von Einheitszellen (EZ), erlautert werden.
Die entwickelte Theorie gilt sowohl flir klassische, das heiBt
homogene TL, als auch flir diskrete TL (bestehend aus N
Einheitszellen). Eine Einheitszelle ist hierbei ein
Leitungsabschnitt einer bestimmten Lange. Abbildung 2.1 zeigt
die Anordnung einer diskreten (oben) und einer
kontinuierlichen (unten) TL in asymmetrischer, koplanarer
Schaltungstechnik.

Masseleitungen

Signalleitungen

Substrat

/ Eiﬁ;tszelle

Abb. 2.1: Anordnung einer diskreten (a) und einer kontinuierlichen
(b) TL in asymmetrischer, koplanarer Schaltungstechnik.

Die TL besteht in diesem Fall aus einer Kette von 2-Tor
Einheitszellen. Somit ergibt sich flir die TL eine
Kettenparameter-Matrix [A]n:

[A]TL,N = [A]EZN ’ (2.1)
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wobei [A]gz die Kettenmatrix der Einheitszelle und N die Anzahl
der Einheitszellen ist.

Der Zusammenhang zwischen der Kettenmatrix und den TL-
Parametern ist in der folgenden Gleichung gezeigt:

(2.2)

Ay Ap COSh(XEz) mEZSinh(X}EZ
{Azl ADL_ sinh,) cosnly,, )

=1 EZ

Wobei ZWg; der Wellenwiderstand der Einheitszelle darstellt
und ygz; dessen Ausbreitungskonstante. Nach Gleichung (2.2)
gilt fir den charakteristischen Wellenwiderstand ZWg, der
Einheitszelle:

A
ZW,., = |72
ZWer =13 (2.3)
und fur die charakteristische Ausbreitungskonstante der
Einheitszelle gilt:

(2.4)

Y =arcosh Atay .
EZ 2

Die Ausbreitungskonstante einer Einheitszelle beinhaltet die
Information sowohl Uber die elektrische Lange als auch Uber
die Signalverluste der Einheitszelle. Die elektrische Lange der
Einheitszelle kann man auch in Grad ausdrucken. Das ist dann
die Phasenverschiebung der Einheitszelle entsprechend:

180 *1imag|y
Pez = (_EZ)- (2.5)

T

Eine wichtige KenngrdoBe der TL stellt der Gltefaktor dar. Die
Gute (Q) ist das Verhaltnis von gespeicherter Energie und der
auftretenden Verluste [19]. Die Formel fur die Glte lautet:

Imly_)

QEZZZ*—R;@ . (2.6)

Der Gltefaktor der TL setzt sich wiederum aus den einzelnen
Gutefaktoren der L und C Komponenten, aus denen die TL
besteht, zusammen.
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Durch Einsetzen von Gleichung (2.2) in Gleichung (2.1) ergibt
sich fur [A]TL,N:

COSh(N * XEZ) ZEZ smh(N * XEZ)

Ay A,
= 1 . .
|:A2I AijL,N [Z_ Smh(N*l/Ez) COSh(N *XEZ) (27)

ZEZ

Die ausfuhrliche Herleitung der Gleichung 2.7 ist im Anhang A
dokumentiert.

Aus Gleichungen (2.2) und (2.7) lassen sich die folgenden
Bedingungen flr die resultierende TL herleiten:

IW .y =ZWy, (28)
und:
XTL:N*XEZ' (29)

Somit ergibt sich flr die Phasenverschiebung der TL durch
Einsetzen von Gleichung (2.9) in Gleichung (2.5):
180 imag(N * yEZ) 180 *imagly
O = = =N (_ ):N*(”Ez' (210)

I T

Ebenfalls ergibt sich durch Einsetzen von Gleichung (2.9) in
Gleichung (2.6):

Im(N+y_) N+Imly, )

" 2#Re[N*y ] 2#N#Rely

Zur Beschreibung einer TL bestehend aus N Einheitszellen wird
daher nur die Beschreibung der Eigenschaften einer Einheits-
zelle bendtigt, um schlieBlich mittels der Gleichungen (2.8),
(2.9), (2,10) und (2.9) die TL Eigenschaften zu berechnen.

Jedoch sind Streu-Parameter (S-Parameter) bekannter zur
Beschreibung von Netzwerken in der Hochfrequenztechnik.
Deshalb soll noch die Bricke zwischen den Dbeiden
Darstellungsformen (Kettenmatrix und S-Parametermatrix)
geschlagen werden.

Die TL ist eine 2-Torschaltung. Die ubliche Beschreibung von
2-Torschaltungen in der Hochfrequenztechnik erfolgt Uber die
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2x2 S-Parametermatrix. Bendtigt wird somit nur die
Berechnung der Kettenmatrixelemente aus den S-
Parametermatrixelementen. Diese Relation ist in Gleichung
(2.10) zu sehen.

(] +§11)(]_§22)+§12 *Sz] (]+§11)(1+§22)_§12 >l<§21

Z,

A, Ay, _ 2%S,, o 2%S,,
|:A2| A22:| B L(I_Su)(l_gzz)_su*szl (I_Sll)(1+S22)+SIZ*S21 (212)
Z, 2*§21 2*521

Dabei ist Z; der Referenzwiderstand, der flr die Aufnahme der
S-Parameter als Referenz dient.

Jedoch werden bei der MMIC Herstellung sehr oft differentielle
Schaltungen bendétigt (siehe Kapitel 1). Dementsprechend sind
differentielle TL (DTL) von zentraler Bedeutung. Das sind
symmetrische TL oder Drei-Leiter Systeme, betrieben im
differentiellen Modus. Die vorher entwickelte Beschreibung
wird nun auf das Drei-Leitersystem erweitert und im folgenden
Abschnitt dargestellt.

2.1Symmetrische periodische Transmissions-
leitungen

Man spricht von 4-Tor Netzwerken, wie Abbildung 2.2 zeigt.
Hier kdnnen sich zwei Modi ausbreiten. Das sind der Gegentakt
und der Gleichtakt Modus.

Weiterhin ist die Einheitszelle sowohl in Ausbreitungs- als auch
in orthogonaler Richtung symmetrisch aufgebaut, woraus sich
die Bezeichnung als symmetrische TL ergibt.



Masseleitungen

Signalleitung 1 Substrat

/ Ein/h;tszelle

Abb. 2.2: Anordnung einer diskreten (a) und einer kontinuierlichen
(b) TL in symmetrischer, koplanarer Schaltungstechnik.

Signale kénnen im Allgemeinen auf zwei Arten (Modi) angeregt
werden bzw. sich ausbreiten:

Im Gegentakt Modus (auch differentieller Modus, engl. Odd
oder Differential Mode), erhalten beide Leiterstrange das glei-
che Signal, aber mit einer Phasenverschiebung von 180°
zwischen beiden; im Gleichtakt Modus (engl. Common oder
Even Mode) werden beide Leiterstrange mit dem gleichen
Signal gespeist. In den folgenden Unterkapiteln werden beide
Modi naher betrachtet. Im Allgemeinen werden symmetrische,
differentielle TL in Schaltungen der Mikroelektronik zur
Ubertragung differentieller Signale von einem Ort zum anderen
benutzt, weil hier die Schaltungen Uberwiegend differentiell
ausgeflhrt werden. Der Grund daflr liegt in der guten Stérsig-
nalunterdrickung, die diese Schaltungen aufweisen.

Aber diese Leitungen sind nicht nur sehr nitzlich fir die bloBe
Ubertragung von Signalen; kurze Leitungen werden oft in
Resonanzschaltungen benutzt, vornehmlich in Filtern und
Resonatoren bzw. Oszillatoren (s. Kapitel 1).
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Wichtiger als beim Gleichtakt Modus geht es hier um die
Definition der positiven und negativen Klemmen. Die Signale
haben - wie oben erwahnt — 180° Phasenverschiebung zuein-
ander. Die Klemmspannungen werden von den positiven
Klemmen zu den negativen Klemmen ermittelt.

Es entsteht eine Anordnung wie in Abbildung 2.3 gezeigt:

Masseleitungen

Substrat

Signalphase 180

Abb. 2.3: Symmetrische, periodische TL im Gegentakt Modus.

Zur Beschreibung des differentiellen Modus dienen die
differentiellen S-Parameter [Sp]; sie bilden eine 2x2 Matrix.
Sie sind ein Teil der so genannten Mixed Modus S-Parameter
und lassen sich nach [20], [21] wie folgt aus den 4x4 single-
ended S-Parametern der single-ended TL (STL) berechnen:

|:§11D §12Dj|:|:§ll_§l3 _§3l+§33 §12 _514_532+§34:|’ (2 13)
Szm §22D 521_523 _§4l+§43 522_524_542"'544 '

wobei Siip, Siop, etc. die differentiellen S-Parameter der STL
sind und Sii, Si», Si3, etc. die single-ended S-Parameter der
STL sind. Die Toranordnung ist dabei, wie in Abbildung 2.3
gezeigt. Das differentielle Tor 1 ist dabei von Tor 1 zu Tor 3
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definiert. Das differentielle Tor 2 ist dabei von Tor 2 zu Tor 4
definiert.

Die differentiellen S-Parameter beschreiben vollstandig die
Struktur far den differentiellen Modus. Sie dienen als
Ausgangspunkt flr die Berechnung der Kettenmatrix des
differentiellen Modus [Ap]. Sie wird dann als die differentielle
Kettenmatrix weitergefiuhrt.

AllD AIZD
[AD]:{ézm AZZD:| (214)
Ahnlich wie in Gleichungen (2.3), (2.4), (2.5) und (2.6) lassen
sich dann flr die differentielle Einheitszelle der differentielle
Wellenwiderstand und ihre differentielle Ausbreitungskonstante
berechnen - bis hin zur differentiellen Phasenverschiebung und
differentiellen Gite. Es ergibt sich flr den differentiellen
charakteristischen Wellenwiderstand der Einheitszelle ZWp, g7:

AIZD

MD,EZ = A
Doip

(2.15)

und flr die differentielle charakteristische Ausbreitungs-
konstante ergibt sich:

Yoz = aCOSh(A”D —;AZZD ) ) (2 16)

Die Phasenverschiebung berechnet sich &hnlich wie in
Gleichung (2.10) zu:

180*imag(y )
Porz = > (2.17)

L8

Entsprechend berechnet sich die differentielle Glte zu:

L
D,Ez_m@' (218)

In Analogie zu der STL lasst sich flr die DTL herleiten:

ZW o, =ZW pgz o (219)
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XDTL ZN*ZD,EZ’ (220)
Opr. = N*@p g, (221)

und
Qpm :QD,EZ' (222)

Zur Beschreibung einer DTL, bestehend aus N Einheitszellen,
wird daher nur die Beschreibung der Eigenschaften einer
Einheitszelle bendtigt, um schlieBlich mittels der Gleichungen
(2.19), (2.20), (2,21) und (2.22) die DTL Eigenschaften zu
berechnen.

Der Gleichtakt Modus ist ein Modus, bei dem die Signale
(Spannungen, Strome) an den symmetrischen (gegeniber-
liegenden) Knoten jeweils gleiche Phasen und gleiche Betrage
besitzen. Dieses wird auch virtueller Kurzschluss genannt, weil
- wenn dort ein Kurzschluss ware - sich nichts am Schaltungs-
verhalten andern wdirde. Abbildung 2.4 zeigt eine
symmetrische TL, betrieben im Gleichtakt Modus.
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Masseleitungen

Substrat

Signalphase 0
Signalphase 0

Abb. 2.4: Symmetrische, periodische TL im Gleichtakt Modus.

Die Kurzschlussbriicken in Abbildung 2.4 symbolisieren die
virtuellen Kurzschlisse. Die Gleichtakt S-Parametern [Sg] der
STL lassen sich wie folgt aus den single-ended S-Parametern
der STL berechnen:

|:§11G §12Gj| — |:§11 +§13 +§31 +§33 §12 +§14 +§32 +§34
§21 +§23 +§41 +§43 §22 +§24 +§42 +§44

§21G SZZG :|’ (223)
wobei Siig, Siag, etc. die Gleichtakt S-Parameter der STL und
Si1, Sip, Si3, etc. die single-ended S-Parameter der STL sind.
Die Tor-Anordnung ist Abbildung 2.4 zu entnehmen. Das
Gleichtakt Tor 1 reprasentiert die virtuell kurzgeschlossenen
Tore 1 und 3, wahrend das Gleichtakt Tor 2 die virtuell
kurzgeschlossenen Tore 2 und 4 beschreibt. Die Gleichtakt S-
Parameter beschreiben vollstandig die Struktur flr den
Gleichtakt Modus. Analog zum differentiellen Modus kann aus
den Gleichtakt S-Parametern [Sg] die Kettenmatrix im
Gleichtakt Modus [Ag] berechnet werden, um anschlieBend die
Leitungseigenschaften zu ermitteln. Zunachst sollen dazu im
folgenden Abschnitt die Eigenschaften der STL flr den
Spezialfall Einheitszelle in II-Konfiguration (IT-EZ) hergeleitet
werden.
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2.2 Einheitszelle in II-Konfiguration

Bei der Beschreibung von verteilten Bauelementen werden
sehr oft Ersatzschaltbilder in sogenannter II- oder T- Konfi-
guration benutzt. Hier wird das II-Ersatzschaltbild gewahlt; es
besteht aus einer Serien-Impedanz mit zwei, jeweils rechts
und links davon, zur Masse geschalteten Parallel-Admittanzen.
In der symmetrischen TL sind die Impedanzen und die
Admittanzen jeweils als 2-Tor Matrix angelegt, so dass die
Kopplungen in der jeweiligen Matrix mitbertcksichtigt werden
kann. Abbildung 2.5 zeigt das diskutierte Ersatzschaltbild der
symmetrischen II-Einheitszelle.

~=° p2
4( ~=° P4
0»
o~ “
P1

Abb. 2.5: Symmetrische Einheitszelle in II-Konfiguration.

Es gilt nun, die Kettenmatrizen der Einheitszelle fir die
verschiedenen Betriebsmodi herzuleiten. Um verstandlicher zu
sein, wird dieses hier auf eine andere Art - durch Umzeich-
nung des Ersatzschaltbildes flir den jeweiligen Betriebmodus -
gezeigt.

Die Serien-Impedanz- und die Parallel-Admittanz-Matrizen flr
die Schaltung in Abbildung 2.5 sind wie folgt definiert:

-7 2] (224
und
-3 ) @225
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Far den differentiellen Modus kann die Schaltung in Abbildung
2.5 unter Berlcksichtigung der Symmetrie wie in Abbildung
2.6 umgezeichnet werden:

L9174y 2
[~ O 1 O
Y, Yy, Y'Y, — Yo ere Yo err
4 4 - 2 2
° I ° {1 o
_11';12 ZD eff

Abb. 2.6: Resultierendes Ersatzschaltbild der differentiell betrie-
benen symmetrischen IT -Einheitszelle aus Abbildung 2.5.

So ergibt sich fur die Kettenmatrix im differentiellen Modus:
1+ (Z]]‘Z]z)z(Xn_Xlz) 2*(211_212)

X]] _XIZ *[1+ (Z]] _le)*(Xn _Xm)j 1+ (ZH_ZQ)*(XH _XIZ)
2 4 2

[A]D.I'IEZ =

" (2.26)

Mit Hilfe der Gleichungen (2.15) und (2.16) lassen sich dann
der Wellenwiderstand und die Ausbreitungskonstante der STL
flir den differentiellen Modus berechnen:

(zn—zlz)(Y v.)
7ZW = —11 " L12
= bhe 1+ (le _le)*(Xn _XIZ) (2.27)
4
und
ZD,HEZ — arcosh(1+ (le _ZIZ)Z(XII _Xlz)) . (228)

Fir den Gleichtakt Modus kann die Zeichnung in Abbildung 2.5
unter Berlcksichtigung der Symmetrie, wie in Abbildung 2.7
gezeigt, umgezeichnet werden:
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Z,,+Z
2

1
| S
’-‘-‘Xll-’_XlZ Y +X12

—11

Abb. 2.7: Resultierende Ersatzschaltbild der im Gleichtakt Modus
betriebenen symmetrischen IT -Einheitszelle aus Abbildung 2.4.

So ergibt sich flr die Kettenmatrix im Gleichtakt Modus:

1o L0 +20)x (Y, +Y ) (Z,,+2.)

[A]GHEZ =

(2.29)

2 2 ’
zn+zlz)*(x”+xu)j 12 2+ 20)+ (Y +Y)

N e d

Mit Hilfe der Gleichungen (2.15) und (2.16) lassen sich nun
Wellenwiderstand und Ausbreitungskonstante der STL flr den
Gleichtakt Modus berechnen:

1 (zn+zu)(Y v.)

_ s YXut+Xp

MG’HEZ 2 1+ (Zn"‘le)*(Xu"‘Xlz) (230)
4

und

(2.31)

XG,HEZ

:acosh[H (1, +21,)*(Y,, +Lz)j.
2

Die hier entwickelte Theorie geht davon aus, dass die
Einheitszelle fur sich allein beschrieben werden kann. Das ist
nur erflllt, wenn zwischen den einzelnen Einheitszellen keine
irgendwie auch immer geartete Form der Kopplung existiert,
was streng genommen nur naherungsweise gilt. Kann diese
Annahme nicht getroffen werden, muss die TL als ganzes
betrachtet werden. Einen Ausweg bildet die Annahme, dass
auch die Kopplung zwischen zwei Kettenmatrizen als Matrix
aufgefasst werden kann und somit eine zweite Reihe -
verkoppelter — Matrizen entsteht. Nur die Betrachtung dazu ist
etwas komplexer und geht Gber den Rahmen dieser Arbeit
hinaus.
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Im folgenden Abschnitt soll ein Sonderfall das Verstandnis fir
das II-Ersatzschaltbild vertiefen; es handelt sich um das
Ersatzschaltbild einer verlustlosen, symmetrischen TL.

Die Einheitszelle besteht aus konzentrierten Induktivitaten und
Kapazitaten sowie der Kopplungen zwischen ihnen. Abbildung
2.8 zeigt den Aufbau dieser Einheitszelle:

G/

L=

P2 Ls
_ c/2 M c/2
o~ C./2 \E/
PL 3 — 3
P3 I C,/2 I Cy/2

Abb. 2.8: Einheitszelle in II-Konfiguration aus LC-Komponenten,
bestehend aus einer Kapazitdts- (a) und Induktivitdtsmatrix (b).

Die Serien-Impedanz-Matrix ist durch zwei gekoppelte Spulen
ersetzt worden und ist in Abbildung 2.8 (b) gezeigt. Die
Parallel-Admittanz-Matrix ist durch eine II-Kapazitatsschaltung
ersetzt worden, wobei die Kapazitatswerte durch zwei geteilt
wurden, wie in Abbildung 2.8 zu sehen ist.

Flr die Serien-Impedanz-Matrix bzw. die Parallel-Admittanz-
Matrix aus Gleichungen (2.24) und (2.25) gilt nun:

_|joLs  joM
[Z]—L.(DM ijJ (2.32)
und
B [CP Cj S c ]
jo| —+— -jo—
[v]= 2 . 2 . 2C : (2.33)
-jo— jo{ s +—J
2 2 2

Durch Anwendung von Gleichungen (2.27) und (2.28) lassen
sich nun die Eigenschaften der STL flr den differentiellen
Modus berechnen:
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(LS_M)
[C:P_}_C\]
2
W ree, = 2% c (2.34)
wz*(LS—M)*[ . +C}
1— 2
4
und
o
wz*(Ls—M)*(+CJ
Y =acosh| 1— 2 (2.35)

—D,LCEZ

2

Fir den Gleichtakt Modus ergibt sich durch Anwendung von
Gleichungen (2.30) und (2.31):

(Ls+M)
W = 2
A c (2.36)
2 P
\ o *(LS+M)>{ ]
- 2
4
und
coz*(LS+M)>{CPJ
Y g e, = 200h| 1= = (2.37)
-6 2

Die symmetrische TL in ihrer klassischen Bauform (zwei
parallel geflhrte Streifen) bildet einen Sonderfall der oben
aufgefiuhrten Betrachtung. Die kleinstmdgliche periodische
Struktur hat hier eine infinitesimal kleine Abmessung in
Ausbreitungsrichtung. Wie man von der obigen Darstellung auf
diesen Sonderfall zurtickrechnen kann, zeigt der folgende
Abschnitt.
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2.3 Beschreibung mittels effektiver Induktivitat
und Kapazitat

Untersucht wird ein kurzes Leitungsstick der Lange L, wie in
Abbildung 2.9 gezeigt.

Masseleitungen

Substrat

Signalphase 180
Signalphase 0

Abb. 2.9: Symmetrische TL in klassischen Aufbau.

Fir sehr kurze Leitungslangen (L<<A) koénnen einige Verein-
fachungen an den Gleichungen aus Abschnitt 2.2
vorgenommen werden, indem flr infinitesimal kleine Werte
von L, C, und M eine Grenzwertbetrachtung der Gleichungen
(2.34) und (2.35) durchgefuhrt wird.

Flir den Wellenwiderstand ergibt sich:

c. (2.38)

da der Nenner in Gleichung (2.34) gegen 1 strebt.

Flr die Ausbreitungskonstante ergibt sich:
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mz*(LS—M)*(CP+C]
= arcosh) 1- 2 —jror |(Ly-M)=[ S ic 2.39
XD,KTL 2 J S 2 ( . )
oder mit effektiven Werten:

Yok =Jjro#Ly #Cy (2.40)

Die aufgestellten Gleichungen (2.38) und (2.39) bzw. (2.40)
entsprechen den bekannten Gleichungen aus mehreren
Veroéffentlichungen zur Ermittlung von Wellenwiderstand und
Ausbreitungskonstante im klassischen Sinn, allerdings erganzt
um die jeweilige kapazitive und magnetische Kopplung
zwischen den beiden Leitungen der symmetrischen TL.

Erwahnungswert ist, dass eine Reihe von Arbeiten existiert, die
das Berechnen der GroBen L, C und M aus den geometrischen
Abmessungen der TL erlaubt. Diese Arbeiten existieren sowohl
flr die einfache als auch fur die symmetrische TL.

Es soll hier explizit erwahnt werden, dass die magnetische
Kopplung zwischen den beiden Leitern im differentiellen Modus
negativ ist; zu erkennen am effektiven Induktivitatswert, der
kleiner wird als Ls, wenn M ein positives Vorzeichen besitzt,
was hier der Fall ist. Die Definition flr die magnetische
Kopplung und deren Vorzeichen ist zu finden, u.v.a.m., in
[22]. Fur die kapazitive Kopplung ist das Vorzeichen hier
positiv.

Bezieht man die effektiven Werte Lo und Ceer auf die Leitungs-
lange des betrachteten Leitungsstick, so ergiben sich die
ebenfalls aus der klassischen Betrachtung bekannten
Leitungsbelage.

In den folgenden Kapiteln werden Methoden zur Erhédhung der
Werte von Les und Cer erlautert, um letztendlich betrachtliche
Leitungsverklirzungsfaktoren gegentber der klassischen Bau-
form zu erzielen, bei gleichzeitiger Verbesserung der elektri-
schen Eigenschaften. Dies erfolgt nur fur den interessierenden
differentiellen Modus; fir andere Modi lasst sich eine Herlei-
tung analog dazu aufzeigen.
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Dabei werden alle Leitungen symmetrisch oder quasi
symmetrisch in Ausbreitungsrichtung ausgefihrt sein.

Wie in der Einleitung beschrieben, weisen DTL mit klassischer
Bauform mehrere Mangel auf, die deren Einsatz zur
Signalverarbeitung in integrierten Schaltungen verhindern
bzw. einschranken. Im Folgenden werden Vorschldage gezeigt,
die durch multiple Kopplung der zur Verfigung stehenden
Elemente erhebliche Verkirzungsfaktoren erreichen und somit
eine Integration der DTL in MMICs nunmehr erlauben.
AuBerdem zeigt sich, dass dadurch auch héhere Gultefaktoren
erhaltlich sind als mit der klassischen DTL.
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3 Design der Transmissionsleitungen

3.1 Erhohung der effektiven Induktivitat Les

Die Zielstellung besteht nun in der Erhéhung der effektiven
Induktivitat Les. Wie im vorherigen Unterkapitel beschrieben,
setzt sie sich aus der Eigeninduktivitat der Leiter selbst und
der Gegeninduktivitdit zum  gegenilberliegenden Leiter
zusammen. Eine Erhéhung von Les wird genau dann erreicht,
wenn es gelingt, die magnetische Kopplung im Ganzen oder
wenigstens zum Teil vergroBernd zu gestalten. Ein Beispiel flur
eine derartige Leitungsgestaltung zeigt Abbildung 3.1.

Substrat

Masseleitungen
Signalphase 180

»

Ausbreitungsrichtuﬁg

Signalphase 0

Abb. 3.1: Symmetrische TL mit teilweise positiver magnetischer
Kopplung.

Zu sehen ist eine sich kreuzende Maanderleitung. Die
gezeichneten gestrichelten Linien sind die Symmetrieebenen
dieser Struktur. Die Struktur ist sowohl in
Ausbreitungsrichtung als auch in der Richtung quer dazu
symmetrisch aufgebaut. Zur Realisierung dieser Struktur
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werden zwei Metallisierungsebenen bendtigt. Sie sind in der
Abbildung 3.1 mit M1 und M2 gekennzeichnet.

Im Vergleich zum klassischen Aufbau erhoht sich zum einen
die Induktivitat der Leitung, da nun zusatzliche Leitungs-
abschnitte fur die sich kreuzenden Leitungen aufgewendet
werden, zum Anderen sind darin die Strome flr den differen-
tiellen Modus parallel gefiihrt, so dass die Kopplung zwischen
diesen Leiterabschnitten positiv (induktivitatsvergroBernd!)
gestaltet wird.

Fir eine einfache Analyse soll das stark vereinfachte Ersatz-
schaltbild in Abbildung 3.2 dienen.

L

. L )
L) L] L]

Abb. 3.2: Ersatzschaltbild der symmetrischen TL mit teilweise
positiver magnetischer Kopplung.

In diesem Ersatzschaltbild werden nur die Induktivitaten L;
und L, der DTL sowie die wichtigen magnetischen Kopplungen
M; und M, bericksichtigt. Kapazitdten wurden hier der Uber-
sichtlichkeit wegen vernachlassigt. Die effektive Induktivitat
Lets €einer Einheitszelle berechnet sich somit zu:

Leff:4*(L1_M1)+4*(L2_M2) (3.1)

Dabei weist M; ein positives und M, ein negatives Vorzeichen
auf [22]. Dennoch ist M2 deutlich gréBer als M1, weil die
Leitungsabschnitte S2 deutlich ndher zueinander sind als die
Leitungsabschnitte S1.
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Beim Vergleich dieser Leitung mit einer der klassischen Bau-
form ist die Erhdhung von Les deutlich erkennbar. Durch wei-
teres Erhdhen der Abstande der Leitersticke S; (S. Abbildung
3.1) mit positiver Kopplung und gleichzeitiges Verringern der
Abstande mit der negativer Kopplung S, verkleinert sich der
Betrag von M; und gleichzeitig vergrdoBert sich der Betrag von
M,. Das erhéht den Wellenwiderstand, was gleichbedeutend
mit einer Erhéhung von p. ¢ zu bewerten ware. Gleichzeitig ist
die kapazitive Kopplung zwischen den Leitersticken S, gréBer,
je kleiner die Abstande zwischen ihnen sind [23], [24], [25],
[26].

Doch L.t kann noch weiter erhoht werden. Das ist auf zwei
Wegen erreichbar. Zum einem werden Leitungssticke des
ehemals gestreckten Leiters als Spule aufgewickelt - die
absolute Leitungsléange wird dadurch gesteigert Dbei
Beibehaltung der geometrischen Abmessungen (und damit des
Flachenverbrauchs) der Leitung. Zum anderen wird durch
geschickte Leitungsfihrung eine weitere Verkopplung der
Leitungsstiucke untereinander erreicht, das zu einer weiteren
Koppelinduktivitat flihrt und somit die Gesamtinduktivitat
erhéht. In Abbildung 3.3 ist dazu ein Beispiel gezeigt.
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Abb. 3.3: Symmetrische TL mit Spulen.

Die gerade geschilderte Erhéhung der effektiven Induktivitat
der beiden Leiterzweige wird noch weiter gesteigert, indem
weitere Metallisierungslagen hinzugefligt werden.

Die Pfeile in den Abbildungen zeigen die Stromrichtungen in
den jeweiligen Leiterzweigen flr den differentiellen Modus.
Zweige mit gleicher Stromrichtung bedeuten eine positive ma-
gnetische Kopplung zwischen den einzelnen Leitungssticken -
das erhdht die effektive Induktivitat der Leiter. Flr den
gesamten Wert Ly ist aber auch die vorzeichenrichtige Kopp-
lung zwischen den einzelnen Induktivitaten (in Abbildung 3.3
gestrichelt umrandet und mit SP1, SP2 und SP3 nummeriert)
wichtig. Alle oberen Induktivitaten SP1, SP2 und SP3 koppeln
negativ miteinander.

Eine einfache Abschatzung der Eigenschaften integrierter
Spulen durch Extrahierung eines Ersatzschaltbildes wurde
mehrmals in der Literatur behandelt [27], [28], [29], [30].
[31], [32], [33], [34], [35], [36].

Doch flr eine genaue Erfassung des Problems muss zusatzlich
die magnetische Kopplung zwischen den einzelnen Induktivi-
taten sowie deren kapazitive Kopplung mitbericksichtigt wer-
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den. Die Kopplung zwischen zwei integrierten Induktivitaten
wurde in der Literatur sehr begrenzt behandelt und hangt vom
geometrischen Aufbau und der Lage der Induktivitdaten zuein-
ander sowie deren elektrische Verschaltung untereinander ab.
Das Losen dieses Problems erfolgt im Moment nur numerisch
(was gegenwartig durch die Nutzung leistungsstarker Feld-
Simulatoren maoglich ist). Simuliert wird die S-Parameter
Matrix der Einheitszelle mittels Feldsimulatoren inklusive
samtlicher Kopplungs- und Verlustmechanismen. Mit Hilfe der
Gleichungen (2.19) und (2.22) lassen sich dann die Leitungs-
eigenschaften einer Leitung, bestehend aus einer beliebigen
Anzahl von Einheitszellen, berechnen. Es sei dabei angemerkt,
dass hier nur der Fall der zu vernachlassigen Kopplung
zwischen den Einheitszellen beschrieben ist.

Die magnetische Kopplung zwischen den einzelnen Teilindukti-
vitdten kann auch positiv gestaltet werden, um die ver-
brauchte Flache noch besser auszunutzen. So wird in der
Struktur aus Abbildung 3.3 die magnetischen Gegenkopplun-
gen zwischen den Induktivitaten SP1 und SP2 in Mitkopplun-
gen umgewandelt, so dass sich eine Struktur nach Abbildung
3.4 ergibt.
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Abb. 3.4: Erhohte Flacheneffizienz durch weitere Verkopplung von
zusétzlichen Leitungselementen der symmetrischen TL.

Weiterhin bleibt die Kopplung der Induktivitaten SP11 und
SP12 in der Struktur aus Abbildung 3.4 negativ. Auch diese
Gegenkopplung kann in eine Mitkopplung umgewandelt
werden. Das ergibt dann die Struktur in Abbildung 3.5
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Abb. 3.5: Erhohte Flacheneffizienz durch weitere Verkopplung von
zuséatzlichen Leitungselementen der symmetrische TL.

Mit dieser Anordnung wird eine extrem groBe magnetische
Kopplung erreicht. Dabei erhoht sich die kapazitive Kopplung
ebenfalls betrachtlich, da die beiden Leiterschleifen jetzt direkt
neben- und ineinander liegen. Aufgrund der Packungsdichte ist
es nicht mehr zuldssig, diese Struktur als konzentriertes Bau-
element zu behandeln - ein Verzicht auf einen Feldsimulator
bei der Evaluierung dieser Struktur wirde nur noch zu qualita-
tiven Aussagen fuhren. Eine gleichzeitige Erhéhung der effek-
tiven Induktivitdat und Kapazitat fuihrt zur Beibehaltung des
Wellenwiderstands und zur Erhdhung der elektrischen Lange
[37], [38]. Natlrlich lasst sich die elektrische Lange noch
weiter steigern, indem weitere Metallisierungslagen hinzu-
geflgt werden. Praktische Beispiele daflir finden sich im
siebten Kapitel.

In den Realisierungen aus Abbildungen 3.3, 3.4 und 3.5 wer-
den sowohl eine Erh6éhung der Eigeninduktivitat der Leitungen
als auch der magnetischen Kopplung zwischen ihnen ange-
strebt. Dabei erhoht sich automatisch auch die kapazitive
Kopplung der Leitungsabschnitte untereinander. Dieser Effekt
der Erhdéhung der effektiven Kapazitdt kann noch weiter
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gesteigert werden durch zusatzliche, in der Mikroelektronik
bereits vorhandenen, integrierten Kapazitaten. Der folgende
Abschnitt zeigt die Realisierung. Es ist hier bereits erkennbar,
dass ein VergroBern der elektrischen Lange bei gleichzeitigem
Erhéhen bzw. konstant halten der Gite den Flachenverbrauch
kaum beeinflusst.

3.2Erhéhung der effektiven Kapazitat Cqs

Die Leiterstruktur soll weiterhin mit zusatzlichen, integrierten
Kapazitaten belastet werden. Flr diese Aufgabe stehen in der
integrierten Schaltungstechnik Metall-Isolator-Metall (MIM),
Poly-Si, Finger-Kapazitaten oder ahnliche Kapazitaten zur
Verfligung. MIM Kapazitaten haben sich als besonderes gut
geeignet erwiesen. Sie werden zwischen zwei
Metallisierungsebenen realisiert und haben in der Regel einen
relativ hohen Gultewerte [39], [40], beispielsweise wie in der
Struktur Abb. 3.3 zu sehen. Die Leiterschleife wird in ein-
fachster Weise mit zwei gleich groBen, in Serie geschalteten
MIM Kapazitaten belastet, um die Symmetrie in Ausbreitungs-
richtung beizubehalten. Eine Einheitszelle dieser Bauform zeigt
die Abbildung 3.6.
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Abb. 3.6: Symmetrische TL mit gewickelten Spulen und MIM
Kapazitaten.

Durch Belastung der DTL mit zusatzlichen kapazitiven
Elementen erhdht sich der Kapazitatsbelag. Das ist gleich
bedeutend mit einer Erh6hung der effektiven Permittivitat. Zur
Analyse der daraus resultierenden Struktur dient das
Ersatzschaltbild in Abbildung 3.7.

T { | T
| Leff Reff :
e IS
' I
| |
Tr 1 i1
Ca— | |G | ““":> MIM-
L | L[ I | L1 4 Kapazitaten
G C
| | MIM MIM
—[|_T | Le Ry i J
' |
L e ! L

Abb. 3.7: Ersatzschaltbild der symmetrischen TL aus Abbildung 3.6.

Zur Vereinfachung der folgenden Rechnung werden alle
Ersatzschaltbild Elemente als verlustlos behandelt. Daher ent-
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fallen flr die folgende Rechnung die in den Abbildung 3.7 vor-
handenen resistiven Bauelemente. Fir die Berechnung des
Wellenwiderstands und der elektrischen Lange ist diese
Vorgehensweise weitgehend gerechtfertigt. Es ergibt sich far
den Wellenwiderstand ZW:

L% 0.5%Cyp)
— eff +0.
_ZWD,EZ - 1 o ) (32)
I——o*L * (Ceff +0.5% CMIM)
4

Aus der Nullstelle des Nenners, ergibt sich die charakteristi-
sche Frequenz zu:

4
" ' 3.3
0 \/ Leff * (Ceff +O'5*CMIM) ( )

Fir o - o9 geht der Realteil des Wellenwiderstands gegen
unendlich. Oberhalb von oy wird der Wellenwiderstand rein
imaginar. Oberhalb dieser Frequenz findet keine Wellenaus-
breitung mehr statt. Diese charakteristische Frequenz ist auch
bekannt unter den Begriffen Bragg- oder Cut-off-Frequenz. Die
Betriebsfrequenz muss somit unterhalb dieser Frequenz liegen.

Die Ausbreitungskonstante einer solchen Einheitszelle ergibt
sich zu:

2
Vom = arcosh(l _ 0 F Ly ¥ (Ce; +0.5% CMIM)] . (3.4)

Die Ausbreitungskonstante ist bei verlustlosem Ersatzschaltbild
selbstverstandlich rein imaginar.

Die Abbildung 3.8 zeigt den Wellenwiderstand Z,, fir die mit
MIM Kapazitaten belastete Einheitszelle als Funktion der
Frequenz fur verschiedene Werte von Cyivy. Dabei wurden L
zu 1nH und Cg zu 25fF gewahlt.
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Abb. 3.8: Real-(a) und Imaginérteil (b) des Wellenwiderstands der
TL aus Abbildung 3.7, belastet mit MIM Kapazitdten mit den
Kapazitatswert als Parameter.

Die MIM Kapazitat ist in der Abbildung 3.7 als Parameter ge-
wahlt worden. Mit erhéhter Kapazitat sinkt der Realteil des
Wellenwiderstands Re(Zy) der Einheitszelle. Somit kann der
benétigte Wellenwiderstandswert der Einheitszelle eingestelit
werden. Die Cut-off Frequenz bewegt sich dabei zu kleineren
Frequenzen. Der Verlauf ist relativ breitbandig. Die Phasen-



33

verschiebung der Einheitszelle steigt mit hdherer MIM
Kapazitat. Dies ist in Abbildung 3.9 gezeigt.

200

180 - N N N NP NP W N P T P P
. 160
N 140 4 =— OfF
L ] —— 50fF
o 120 4 —— 100fF
§ : —— 150fF
8 100 —— 200fF
< 1 e
S s0- 250fF
3 ]
Z 604
() i
@ 40
8 i
D_ -

20

0 : : : : : : :
0 10 20 30 40 50

Frequenz / GHz

Abb. 3.9: Phasenverschiebung der Einheitszelle aus Abbildung 3.7,
belastet mit MIM Kapazitdten mit dem Kapazitédtswert als
Parameter.

Der Aufbau der Einheitszelle aus Abbildung 3.3 st
symmetrisch in Ausbreitungsrichtung. Somit kann sie entlang
der Symmetrielinie auch belastet werden; diese Anordnung ist
in der folgenden Abbildung gezeigt.
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Abb. 3.10: Symmetrische TL mit gewickelten Spulen und MIM
Kapazitaten.

Die Analyse dieser Anordnung ist etwas komplexer als die flr
die Strukturen aus der Abbildung 3.6. Daher kann auf den
Simulator kaum verzichtet werden. Im Prinzip ist entlang der
Symmetrielinie in Ausbreitungsrichtung jeder Kapazitatswert
zulassig. Man nimmt aber - flr eine einfachere Rechnung - in
der Mitte eine doppelt so hohe Kapazitat wie an den jeweiligen
Randern, so dass sich die Einheitszelle aus Abbildung 3.10 in
zwei identische teilen lasst. Weiterhin wird angenommen, dass
fir die Belastung die gleiche MIM Gesamtkapazitat benutzt
wird wie fur die Struktur aus Abbildung 3.6, um einen direkten
Vergleiche zu ermdglichen. So werden effektive Impedanzen
und Admittanzen in erster Na&herung halbiert. Das
Ersatzschaltbild der Einheitszelle aus Abbildung 3.10 ist in
Abbildung 3.11 zu sehen:
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Abb. 3.11: Ersatzschaltbild der symmetrischen TL mit gewickelten
Spulen und vier MIM Kapazitdten.

Der Wellenwiderstand fur die Leitung aus Abbildung 3.10 stellt
sich dann dar zu:

b (C.. +05%C,,,)
+0.5%
ZWD,EZ — 1 eff MIM .
1_§(‘)2 * Loy (Ceff +0.5% CMIM)

(3.5)

Aus der Nullstelle des Nenners ergibt sich die charakteristische
Frequenz zu:

’ Leff >l<(Ceff +0'5*CMIM) .

(3.6)

Die Cut-off Frequenz ist in diesen Struktur doppelt so hoch wie
in der Struktur davor. Die Betriebsfrequenz muss somit
unterhalb dieser Frequenz liegen. Auf diese Weise kann der
Einsatzfrequenzbereich der Struktur erweitert werden bei
Beibehaltung des Wellenwiderstands.

Die Ausbreitungskonstante einer solchen Einheitszelle ergibt
sich zu:

2
Vo = 2% arcosh(l_ @ * Loy * (Ce; +O'5*CMIM)j _ (3.7)

Daraus lasst sich ablesen, dass sich die Cut-off Frequenz
verdoppelt hat bei nahezu gleicher Phasenverschiebung pro
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Einheitszelle. Das lasst sich durch eine ,verteiltere™ belastende
Kapazitat erklaren, im Gegensatz zur Bauform zuvor.
Abbildung 3.12 zeigt den Vergleich zwischen Re(Zy) der
beiden Bauformen mit gleichen MIM Summenkapazitaten.
Abbildung 3.13 zeigt diesen Vergleich far die
Phasenverschiebung.
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Abb. 3.12: Realteil des Wellenwiderstands der Einheitszelle aus den
Abbildungen 3.6 und 3.10 als Funktion der Frequenz.
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Abb. 3.13: Phasenverschiebung der Einheitszelle aus den
Abbildungen 3.6 und 3.10 als Funktion der Frequenz.

Dadurch kdnnen bei gleicher Struktur noch kleinere
Wellenwiderstande erzielt und gleichzeitig Einheitszellen mit
noch hoéherer Phasenverschiebung gebildet, oder aber bei
Behaltung dieser Eigenschaften daflr die Betriebsfrequenz
erhdht werden. Deutlich zu erkennen sind die Freiheitsgrade
fir das Schaltungsdesign einfach durch geeignete Wahl der
Komponentenwerte. Jedoch muss die Einzelglte jeder
Komponente hoch sein, um eine hohe Gilte der gesamten EZ
zu erzielen [41].

3.3 Realisierung abstimmbarer Transmissions-
leitungen

Von besonderem Interesse sind DTL, die nicht nur einmalig
(beim Schaltungsdesign) einstellbare Eigenschaften besitzen,
sondern auch wahrend ihres Betriebes. Das wird hier als
abstimmbare DTL bezeichnet. Unter abstimmbar versteht sich
somit die Steuerung von Wellenwiderstand und / oder der
elektrischen Lange mittels einer Spannung bzw. eines Signals.
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Weiterhin werden in diesem Abschnitt nur Methoden zur opti-
malen Abstimmung der Eigenschaften im differentiellen Modus
gezeigt. Deshalb ist Symmetrie bei der Abstimmung zu
gewahrleisten, d.h. auf Basis symmetrisch abstimmbarer Bau-
elemente. Am leichtesten gelingt das mit Bauelementen, die
elektrisch steuerbar (strom- oder spannungsgesteuert) sind.

Far die Abstimmung der DTL Eigenschaften stehen Bauele-
mente aus der Standard Halbleitertechnologie [42] zur Verfi-
gung.

Die Abstimmbarkeit wird benétigt, um bestimmte System-
bzw. Schaltungsanforderungen zu erflllen; z.B. zum Bau von
spannungsgesteuerten Oszillatoren, spannungsgesteuerten
Phasenschiebern, etc. und zum anderen zur Kompensation von
Herstellungs- bzw. Prozesstoleranzen. Weil letztere MaBnahme
eine ,Yield"-Frage darstellt, wird die maximale Abstimmbarkeit
angestrebt, um so die Schaltungsausbeute zu maximieren.

Zuerst soll der Begriff Abstimmbarkeit definiert werden - am
Beispiel der Ausbreitungskonstante bzw. Phasenverschiebung.

Die Phasenverschiebung einer Einheitszelle lasst sich zwischen
den beiden Werten @gzmin UNd @ezmax Variieren. Damit ist die
absolute Abstimmbarkeit der Einheitszelle A,z definiert zu:

A(p,EZ = Oz max ~ Pez min * (38)

Fir eine TL, bestehend aus N Einheitszellen, betragt die
absolute Abstimmbarkeit A,pr. der DTL:

Ayt = Porems ~ PorL min * (3.9)

Durch Anwendung von Gleichung (2.20) ergibt sich fur Aypr.:
Apon =N*0u 0 ~N¥9y, 0 =N*(py, 0 — 0 ) (3.10)

Durch Anwendung von Gleichung 3.8 ergibt sich fir Agpr.:

A¢,DTL :N*A(p,EZ' (311)

In vielen Anwendungen ist jedoch die relative Abstimmbarkeit
von Interesse; hier definiert aus dem Verhaltnis der absoluten
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Abstimmbarkeit und dem arithmetischen Mittel von ¢gz min und

(PEZ,max :

¢EZ max ¢EZ min
RA =100%* o * 2 % —= — 3.12
e ¢EZ,max + ¢EZ,min ( )

Die relative Abstimmbarkeit wird in % abgegeben. Flr eine
DTL, bestehend aus N Einheitszellen, betragt die relative
Abstimmbarkeit:

RA(p,DTL —100 % % * 2 * ¢DTL,max ~ @brLmin ] (3 13)

¢DTL,max + ¢DTL,min
Durch Anwendung von Gleichung (2.20) ergibt sich fir RAypr.:

N * ¢EZ,max - N * ¢EZ,min

RA =100 % * 2 * _
O N P + N Gy (3.14)
Nach dem Eliminieren von N ergibt sich:
RA =100% % * 2 * Pezmax ~ Pezmin —RA
¢,DTL - 0 — iz (315)

¢EZ,max + q)EZ,min

Die relative Abstimmbarkeit der gesamten DTL ist gleich der
der Einheitszelle. Das ist eine wichtige Eigenschaft beim Ver-
gleich von DTL mit unterschiedlicher Anzahl N oder auch
verschiedener Formen.

Der im System dafir zur VerfiUgung stehende Spannungshub
ist natlrlich von groBer Bedeutung (technologie- oder system-
beschrankt). Deshalb ist es sinnvoll, auch noch die Span-
nungsnormierung in der Formel zu bertcksichtigen. Das ergibt
dann die relative Abstimmbarkeit bezogen auf den angewen-
deten Spannungshub, z.B. bei spannungsgesteuerter DTL.
Angenommen U1l steht flr @gz,max Und U2 flr @gz,min, dann ware
die Abstimmspannungs- normierte Abstimmbarkeit RAy:

RA
RA, =—.
“Tlu, )| (3.16)

Die Einheit der RAy ist dann %/V.
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Ein weiteres wichtiges Kennzeichen in der Hinsicht ist die
momentane Empfindlichkeit ME. Das ist die Ableitung der
abzustimmenden Grosse (im angewandten Beispiel ist das die
Phasenverschiebung der Einheitszelle ¢) nach der
Abstimmspannung U im jeweiligen Arbeitspunkt:

_ 09y,

ME,., = .
o= (3.17)

In dhnlicher Weise definiert sich die Abstimmbarkeit des
Wellenwiderstandes Zy bzw. der einzelnen Komponenten.

Beispiele von Realisierungen, die sich als ausgezeichnet
erwiesen haben, werden in dieser Arbeit betrachtet. Dabei
wurde die Realisierbarkeit berlcksichtig (Arbeitspunkt
Einstellung, Gutefaktor, etc...) und gleichzeitig die Resistenz
gegenidber Prozess-Schwankungen beachtet, i.A. unter
~Matching" von HL-Bauelementen bekannt. Weiterhin werden
die in dieser Arbeit behandelten Beispiele spannungsgesteuert
realisiert mit vernachlassigbarem Leistungsverbrauch. Daher
kann zwischen zwei Hauptanwendungen unterschieden
werden: Abstimmung des Admittanz- oder des Impedanz-
belages. Im folgenden Abschnitt sollen Realisierungs-
moglichkeiten zur Abstimmung Uber den Admittanzbelag
betrachtet werden.

3.3.1 Abstimmung der Admittanz

Der Admittanzbelag stellt in Abbildung 2.5 die Y-Matrix dar.
Ein vereinfachtes, verlustloses Ersatzschaltbild gibt Abbildung
2.8 wider. Werden die einzelnen Komponenten dieser Matrix
durch integrierte, spannungsgesteuerte Kapazitaten, z.B.
Varaktordioden, ersetzt, ergibt sich die gewlinschte
Abstimmbarkeit. Die Varaktordiode ist eine Kapazitat, deren
Kapazitatswert eine Funktion der angelegten Sperrspannung
ist: Cvar(Va). Auch hier soll die Einheitszelle aus Abbildung 3.3
als Design Beispiel dienen. Die Abbildung 3.14 zeigt die daraus
resultierende Einheitszelle.
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Abb. 3.14: Einheitszelle mit gewickelten Spulen und zusé&tzlichen
Varaktordioden.

Abbildung 3.14 a) zeigt eine Realisierung der Einheitszelle, die
mit einer differentiell aufgebauten Varaktordiode jeweils links
und rechts belastet wird. Abbildung 3.14 b) zeigt den vertika-
len Aufbau der differentiellen Varaktordiode auf p-dotiertem
Substrat. Uber integrierte Varaktordioden und deren technolo-
gischen Aufbau existieren zahlreiche Referenzen [43], [44],
[45], [46], [47]. Die p*-Gebiete missen mit ihrem
Gleichspannungspotential an Massepotential liegen. Das kann
mittels so genanntem Bias-T bzw. eines hochohmigen
integrierten Halbleiterwiderstands erfolgen. Das Potential der
n"-Gebiete kann somit auf eine bestimmte Spannung gelegt
und somit die Diodenkapazitat kontinuierlich abgestimmt
werden. Im differentiellen Modus liegt das n*-Gebiet und damit
das Hochfrequenzpotential auf einer virtuellen Masse. Um die
Funktionsweise dieser Anordnung zu beschreiben, dient das
Ersatzschaltbild in Abbildung 3.15.
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Abb. 3.15: Ersatzschaltbild der Einheitszelle belastet mit
Varaktordioden.

Ahnlich wie die Gleichungen (3.2), (3.3) und (3.4) lassen sich
Wellenwiderstand und Ausbreitungskonstante berechnen:

Leff
C.. +0.5%C,. (U,
AND’EZ — / eff ( )) (3.18)

1_411-0‘)2 >I<]“eff >l<((:eff +0'5*CVAR (UA ))

und

(3.19)

Y = acosh(l - o * Loy * (Ceff +0.5%Cy (UA ))]
~D.,EZ .

2

Der Abstimmbereich der Diode kann Uber das Design der
Varaktordiode festgelegt werden. Die Abbildung 3.18 zeigt die
Phasenverschiebung der Einheitszelle Uber die Abstimmungs-
spannung bei einer Frequenz von f=10GHz. Dabei wurde
Lesr=1nH und C=25fF angenommen. Die resistiven Elemente
aus Abbildung 3.15 wurden der Einfachheit halber vernach-
lassigt. Weiterhin wurden flr die Ergebnisse in Abbildung 3.18
eine differentielle Varaktordiode benutzt, deren resultierender
differentieller Kapazitatswert von 106fF bei einer Abstim-
mungsspannung von 0V sich bis auf 41fF bei 3,5V verringern
ldsst. Die Phasenverschiebung verandert sich dabei
kontinuierlich Uber die Abstimmungsspannung, wie es
Abbildung 3.18 zeigt. Weiterhin  verhalt sich die
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Phasenverschiebung der Einheitszelle gleichsinnig zum
Kapazitatswert der Varaktordiode. Sie erniedrigt sich stetig mit
steigender Steuerspannung. Abbildung 3.19 zeigt die
Empfindlichkeit der Phasenverschiebung uber die
Abstimmungsspannung. Die Empfindlichkeit nimmt mit
steigender Abstimmungsspannung ab.

Das vorliegende Design dient zur kontinuierlichen Abstimmung
der Eigenschaften der Einheitszelle [48], [49]. Ebenso kann
auch die parallele Admittanz Uber geschaltete Kapazitaten
abgestimmt werden. Die Grundlage hierfir bildet die
Abbildung 3.16.

Substrat
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MIM- Masseleitungen

Kapazitaten M2
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L]

MOS-
Transistoren

Drain- Source-
Potential

Abb. 3.16: Einheitszelle mit geschalteten MIM Kapazitdten.

Mittels eines unipolares Transistors konnen zwei Kapazitaten
zu- bzw. abgeschaltet werden, und damit der Kapazitatsbelag
der Einheitszelle erhdht bzw. erniedrigt werden. Im Prinzip
wirde eine einzelne Kapazitdt genlgen, aber um die
Symmetrie zu erhalten, werden zwei Kapazitaten in Reihe mit
einem Schalter  realisiert. Uber zwei hochohmige
Halbleiterwiderstdnde kann das Potential an den Drain- und
Source-Anschliissen des Transistors eingestellt werden. Auf
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diese Weise wird die effektive Kapazitat C.+ der Einheitszelle
digital abgestimmt. Digital deshalb, weil mit dieser Anordnung
nur zwei Zustande einstellbar sind. In einfachster Weise wird
mit dem Gate Potential der Transistor an- bzw. abgeschaltet;
wahrend die Drain und Source Anschlisse mit ihrem
Gleichspannungspotential mittels hochohmiger Halbleiter-
widerstande auf OV liegen. Umgekehrt kbnnen aber auch die
Drain und Source Dioden im ausgeschalteten Zustand gegen
das Substrat vorgespannt werden. Damit ergibt sich eine
komplementare Ansteuerung des Transistors. Abbildung 3.17
zeigt das Ersatzschaltbild dieser Einheitszelle.
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Abb. 3.17: Ersatzschaltbild der Einheitszelle mit geschalteten MIM
Kapazitaten.

Die Abstimmungsspannung U, stellt in diesem Beispiel das
Drain und Source Potential dar. Dieser Spannung komple-
mentar verhalt sich Ug-U,; sie legt das Gate Potential fest. Da-
bei ist Ug die zur Verfligung stehende Betriebsspannung. Auf
diese Weise wird die komplementdare Abstimmung realisiert.
Abbildung 3.18 zeigt die Phasenverschiebung der Einheitszelle
bei 10GHz Uber die Abstimmungsspannung. Dabei wurden Lk
und Cg wie im vorigen Beispiel gewahlt. Die resistiven
Elemente aus dem Ersatzschaltbild aus Abbildung 3.17 wurden
ebenfalls vernachldssigt. Ug betragt dabei 3.5V. Weiterhin
wurden die MIM Kapazitatswerte und der Transistor so
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gewahlt, dass die effektive Kapazitat der Anordnung (zwei MIM
Kapazitaten in Reihe geschaltet mit einem unipolaren Tran-
sistor) sich wie die Varaktordioden-Kapazitat verhalt, betref-
fend der absoluten Abstimmbarkeit und des Abstimmbereichs.
Sie wurden so festgelegt, dass sich der effektive
Kapazitatswert von 106fF bei einer Abstimmungsspannung 0V
und 41fF bei 3,5V variieren lasst. Somit kann ein sinnvoller
Vergleich zwischen beiden Methoden gezogen werden.
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Abb. 3.18: Phasenverschiebung der Einheitszelle mit Varaktordioden
und geschaltetem MIM Kapazitdten Uber der Abstimmungsspannung
Ua.

Beide Abstimmungsmethoden haben die gleiche, sowohl ab-
solute als auch relative Abstimmbarkeit. Allerdings kann das
Design mit der Varaktordiode jede Phasenverschiebung
zwischen 62° und 92° einstellen, wahrend bei dem mit der
geschalteten MIM nur zwischen den beiden Phasenver-
schiebungen 92° und 62° gewahlt werden kann. Daflr besitzt
das Design mit geschalteter MIM bei sinnvoll gewahlten
Arbeitspunkten eine sehr niedrigere Phasenempfindlichkeit im
Vergleich zu der mit Varaktordiode. Abbildung 3.19 zeigt die
Phasenempfindlichkeit beider Einheitszellen bei 10GHz.
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Abb. 3.19: Phasenempfindlichkeit der Einheitszelle lber die
Abstimmungsspannung Uap.

Diese Charakteristik ist sehr wichtig flr die Linearitat bei
Anwendung der Einheitszelle im GroBsignalbetrieb. Selbstver-
standlich besitzt die digitale Abstimmmethode auch groBe
Vorteile bei der Unterdrickung von Rauschen, das Uber die
Abstimmungsspannung eingekoppelt werden kénnte. In Abbil-
dung 3.19 sind die Arbeitspunkte, bei denen die geschalteten
Kapazitaten betrieben werden mit einer gestrichelten Linie
umrandet. Deutlich ist die niedrigere Phasenempfindlichkeit in
diesen beiden Arbeitpunkte gegenlUber der mit Varaktordiode
belasteten Einheitszelle zu erkennen.

Der Transistor weist im eingeschalteten Zustand einen Serien-
widerstand R,y auf, der den Gitefaktor der Kapazitat im ein-
geschalteten Zustand begrenzt. Wird zur Erhédhung des Gite-
faktors die Breite des Transistor vergréBert (Ray verkleinert
sich dadurch), nimmt die Drain-Source Kapazitat Cps zu. Hier-
durch steigt im ausgeschalteten Zustand die Gesamtkapazitat
des Elementes. Das wirde zu einer Verkleinerung der relativen
Abstimmbarkeit RA der Einheitszelle flihren. Eine Steigerung
der Gute kann also nur auf Kosten der Abstimmbarkeit bzw.
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eine Erhéhung der Abstimmbarkeit nur auf Kosten der Gute
erreicht werden.

Im ausgeschalteten Zustand ergibt sich die minimale Kapazi-
tatsbelastung bei hohem Wellenwiderstand und niedriger
Phasenverschiebung.

Im eingeschalteten Zustand ergibt sich der maximale Kapazi-
tatsbelag und dadurch erniedrigt sich der Wellenwiderstand
der Einheitszelle und erhdht sich die Phasenverschiebung, das
heiBt Wellenwiderstand und Phasenverschiebung verhalten
sich gegensinnig bei dieser Abstimmungsmethode.

Im folgenden Unterkapitel wird die Abstimmbarkeit Uber den
Impedanzbelag der DTL erklart und die dafur zur Verfigung
stehenden Werkzeuge beschrieben.

3.3.2 Abstimmung der Impedanz

Eine Einheitszelle besteht im einfachsten Fall aus einer
Struktur wie die, die in Abbildung 2.5 gezeigt wurde. Um die
Eigenschaften der Einheitszelle abstimmbar zu gestalten,
mussen die Elemente dieser Struktur abstimmbar sein. Mog-
lichkeiten daflir ergeben sich Uber die Abstimmung des
Admittanzbelages, wie in 3.3.1 gezeigt und ausflhrlich bespro-
chen. In diesem Unterkapitel sollen nun Mdoglichkeiten zur
Realisierung der Abstimmbarkeit Gber den Impedanzbelag vor-
gestellt werden. Dazu muss die Rolle des magnetischen Feldes
um den Leiter herum betrachtet werden. Hierzu soll die
folgende Einleitung dienen.

Der Induktivitatsbelag einer TL wird durch die Anzahl der
magnetischen Feldlinien zwischen den beiden Leitern sowie
zwischen jedem Leiter und der Masse Metallisierung bestimmt.
Genauer gesagt, wie sieht das magnetische Feld hauptsachlich
im Raum um den Leiter herum aus. Wird eine Leiterschleife in
das Magnetfeld eines Leiters platziert, so flieBt in dieser
Schleife ein Kompensationsstrom, der das Entstehen der mag-
netischen Feldlinien verhindert und damit bleibt der innere
Raum der Schleife feldfrei. Genau genommen bedeutet das
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eine Verringerung der effektiven Induktivitat des Leiters. Wenn
zwischen den beiden differentiellen Leitern eine Leiterschleife
untergebracht und die mittels eines Schalter ab bzw. ange-
schaltet wird, wird sich bzw. wird sich kein Kompensations-
strom in dieser Leiterschleife und damit Feldlinien oder keine
Feldlinien ergeben [50], [51], [52]. Somit bleibt die
Induktivitat der differentiellen Leiter wie sie ist oder verringert
sich entsprechend. Die Abbildung 3.20 zeigt eine Realisie-
rungsform dieser Anordnung.

Substrat

/Gate-PotentiaI Drain- Source- /
Potential —

MOS- /

Transistor

Masseleitungen

E’L

Abb. 3.20: Differentielle Einheitszelle mit Impedanz Abstimmung.

Als Schalter stehen MOS Transistoren in der Silizium-
Standardtechnologie zur Verfiigung. Uber das Ansteuern (iber
das Gate kann der Kompensationsstrom zugelassen oder
verhindert werden. Dieses Verhalten kann mit Hilfe des in
Abbildung 3.21 gezeichneten Ersatzschaltbilds der Einheitszelle
veranschaulicht werden:



49

MOS-Transistor

U,/2 6
T \ D = / T

o

—
N____ L |
in R 1
Cerr E:' Gegr OJH ) U, —o G [III]_Ceﬁ (a)
o L,

— -

° . o

/ L \
_T_ Ua 0.2 Virtuelle Massg‘L
1
Parallele Kapazitaet (Ug-U,)

TN e .

« (D)

Abb. 3.21: Ersatzschaltbild der Einheitszelle fiir Impedanz
Abstimmung mit MOS Transistor (a) und mit MOS Transistor und
paralleler Kapazitit C (b).

Fir eine quantitative Erfassung wirkt die Anordnung nach
Abbildung 3.21 (a) als Transformator mit positiven bzw.
negativen gekoppelt wirkenden Leitern. Dieser ist mit einer
gestrichelten Linie umrandet. Die Impedanzmatrix eines
Transformators ist in Gleichung (2.32) wiedergegeben.

Sperrt der Transistor, flieBt kein Kompensationsstrom. Demzu-
folge ist i gleich null. Und es ergibt sich somit flr die effektive
Induktivitdt im ausgeschaltetem Zustand Leg aus:
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Legavs =L - (320)

Leitet der Transistor, so herrscht dort idealerweise ein
Kurzschluss und der Kompensationsstrom kann flieBen. Das ist
gleichgultig, da U, gleich null ist. Und es ergibt sich dann fir
die effektive Induktivitat im angeschaltetem Zustand Lesr an:

M2
Legan =Ly ———. (3.21)

Dabei werden die resistiven Elemente des Ersatzschaltbilds
vernachlassigt; weiterhin wurde der Transistor fur diese erste
Betrachtung als idealer Schalter angenommen.

Mittels dieser Methode wird eine Verringerung der effektiven
Induktivitat erreicht, wenn der Transistor leitet. Wie auch
leicht zu erkennen ist, spielt das Vorzeichen der magnetischen
Kopplung keine Rolle (M?). Die Leiterschleife kann auch aus
mehreren Windungen realisiert werden. Es geht mehr oder
weniger nur darum, den Aufbau eines magnetischen Feldes zu
verhindern. Das flhrt dann zu einem Verringern der effektiven
Induktivitat. Auch hier lasst sich das Verhalten der relativ
einfach aufgebauten Strukturen abschatzen: das gilt flr die
Eigeninduktivitaten der Leiter ebenso wie fur die Kopplungen
zwischen den Leitern und den Schleifen.

Soll die Struktur genauer erfasst sowie die Verlustmecha-
nismen mitbericksichtigt werden, so ist eine Simulation der
Einheitszelle mittels Feldsimulator erforderlich. Der unipolare
Transistor ist eine wichtige Komponente in dieser Einheitszelle.
Unter Anwendung eines Modells flir den Transistor konnen die
Eigenschaften der Einheitszelle fuUr den eingeschalteten sowie
den ausgeschalteten Zustand ermittelt werden. Dieser Vorgang
wird in Kapitel 4 naher beschrieben.

Damit werden in beiden Zustéanden die Einflisse der realen
Transistoren auf die Eigenschaften der Einheitszelle berick-
sichtigt. Sie beruhen darauf, dass der unipolarer Transistor
einen bestimmten Widerstand Ray bzw. eine bestimmte
parasitdare Drain-Source Kapazitat Cps im ein- respektive
ausgeschalteten Zustand besitzt.
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Ein zweites Beispiel soll diese Idee erganzen. Es wird eine
zusatzliche Kapazitat C zum Schalter bzw. Transistor parallel
geschaltet. Es entsteht das Ersatzschaltbild nach Abbildung
3.21 b). Leitet der Transistor, werden Leiterschleife und
Kapazitat C kurzgeschlossen und es entsteht somit die gleiche
Induktivitatsverringerung wie vorher. Wenn der Transistor
jedoch sperrt ergibt sich ein Tankkreis aus L, und C. Dieser
Tankkreis ist Uber L, mit L; magnetisch gekoppelt. Es ergibt
sich dann flur die effektive Induktivitat im ausgeschalteten
Zustand Leff’Aus:

o> *CxM?

1_(,372 ) (3.22)
®,

Dabei bildet wg die Resonanzfrequenz des Tankkreises, beste-
hend aus L, und C.

Leff,AUs =L, +

Bei der Frequenz w=wg wird Lss unendlich. Fur die Frequenzen,
die niedriger als wg sind, ist die effektive Induktivitat héher als
L;. Und flr die Frequenzen, die hbher als wg sind, ist die effek-
tive Induktivitat niedriger als L;. Um die Abstimmbarkeit zu
erhohen, mussen L, und C so dimensioniert werden, dass g
héher als die Betriebsfrequenz liegt. So ergibt sich eine Erho-
hung der effektiven Induktivitat im ausgeschalteten Zustand.

Der unipolare Transistor besitzt im ausgeschalteten Zustand
die parasitdare Drain-Source Kapazitat Cps. Auf der anderen
Seite ist ein mdglichst niedriger Ryy fUr den eingeschalteten
Zustand von Interesse, damit der Kompensationsstrom
maoglichst verlustarm flieBen kann und damit die Gilte der
Ler an MOglichst groBB wird. Das erfordert, je nachdem welche
Technologie verwendet wird, die Wahl eines Transistors mit
groBer Gate Weite. Das fuhrt automatisch dazu, dass sich Cps
des unipolaren Transistors vergroBert — was im extremen Fall
dazu fuhren kann, dass Cps mit L, bei der gewilinschten
Frequenz oy in Resonanz gerat und keine zusatzlichen
Kapazitdt C mehr noétig ist. Cps hat im ausgeschaltetem
Zustand den gleichen technologischen Aufbau wie eine
Varaktordiode (zwei n*-Wannen in p-Substrat) somit kdnnen
die Drain und Source Gebiete (n*-Wannen) gegen das Substrat
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vorgespannt werden. Somit erhéht sich die Gite der Dioden
zum Substrat und gleichzeitig verringert sich die Kapazitat Cpg,
so dass noch groBere Transistorweiten erlaubt sind,
einschlieBlich einer weiteren Erhéhung der Gulte der
Einheitszelle. Erreicht wird dieses durch eine komplementare
Ansteuerung des Gate Potentials gegenliber des an Drain und
Source anliegenden.

Ein sehr wichtiger Punkt hinsichtlich einer Anwendung steckt in
der folgenden Uberlegung:

Im ausgeschalteten Zustand ergibt sich die maximale effektive
Induktivitat und damit ein hoher Wellenwiderstand und eine
hohe Phasenverschiebung.

Im eingeschalteten Zustand ergibt sich die minimale effektive
Induktivitat mit erniedrigtem Wellenwiderstand und ebenfalls
erniedrigter Phasenverschiebung. Das heiBt, Wellenwiderstand
und Phasenverschiebung verhalten sich gleichsinnig bei dieser
Abstimmmethode.

Werden beide Abstimmmethoden kombiniert (Abstimmung
uber Impedanz und Admittanz), so sollte es mdglich sein eine
reine Abstimmung der Phasenverschiebung bei gleichzeitig
strenger Konstanthaltung des Wellenwiderstands zu erreichen
und umgekehrt.
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4 Simulation der Einheitszelle

Wie die bisher gezeigten Strukturen erkennen lassen, wird zur
Berechnung der passiven Struktur (insbesondere der Leitungs-
struktur), aufgrund deren Komplexitat, ein EM-Feldsimulator
zur sogenannten Full-Wave Analyse der Einheitszelle
eingesetzt. Als Ergebnis der Analyse liegt dann die elektro-
magnetische Beschreibung flr diese, gegebene Einheitszelle in
Form von S-Parametern vor. Wie das im Einzelnen vonstatten
geht, wird in diesem Kapitel beschrieben. Doch damit noch
nicht genug; fir die Verknupfung der Einheitszellen
untereinander und mit den Uubrigen elektrischen Strukturen
(Transistoren, Varaktoren, etc...), wie z.B. in Abbildungen 3.9
oder 3.12 zu sehen, wird ein Schaltungssimulator wie Spectre
RF oder ADS benétigt, der die kombinierte Simulation von
passiven und aktiven Strukturen ermdoglicht.

Im folgenden Unterkapitel soll die simulationstechnische
Methode zur Ermittlung der Eigenschaften der Einheitszelle
naher betrachtet werden.

4.1 EM-Feld-Simulationen

Kommerziell erhaltliche Feldsimulatoren (HFSS, EMPIRE,
EMDS, CST, Momentum, etc...) werden zur Simulation von
ortlich ausgedehnten, passiven Strukturen genutzt. Wie aus
Kapitel 2 ersichtlich, werden die hier beschriebenen TL in N
Einheitszellen zerlegt, um dann nur eine einzige Einheitszelle
zu berechnen - damit bleibt der simulationstechnische
Aufwand in einem vertretbaren Rahmen.

Als Eingangsparameter werden die elektrischen und
magnetischen Eigenschaften der jeweiligen Schichtstrukturen,
einschlieBlich deren Abmessungen, bendtigt.

Spezielle Hochfrequenz Effekte, wie z.B. Skin- und Proximity-
Effekt, mulssen zusatzlich berlcksichtigt werden. Weil bei
hohen Frequenzen der Strom, aufgrund des Skin-Effekts, sich
aus dem Volumen hin zur Oberflache des Leiters verschiebt,
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spielt die Rauhigkeit dieser Oberflache eine groBe Rolle. In
einigen Simulatoren wird dieser Effekt bereits berlcksichtigt.

Nach dem Einbau des Modells in den Feldsimulator erhebt sich
sofort die Frage nach der elektromagnetischen Anregung der
Struktur - oder mit anderen Worten: An welchen Stellen der
Struktur werden Quellen und Senken far das
elektromagnetische Feld definiert. Die hier geeignete Art zur
Anregung koplanarer Strukturen sind so genannte kompakte
Tore. Das sind Tore, die aus einer normierten Anregungsbox
und einem inneren Wellenwiderstand bestehen. Sie werden
zwischen der ,heiBen™ Struktur und der Masse verschaltet, wie
in Abbildung 4.1 zu sehen.

Abbildung 4.1 zeigt die koplanare Einheitszelle aus Abbildung
3.3 mit eingefligten Toren.

Anregungstore

Abb. 4.1: Einheitszelle aus Abbildung 3.3, eingebettet im
Feldsimulator mit angeschlossenen Toren zwischen der Struktur
und ihrem Massering.

Nach der Definition der Tore erfolgt die Diskretisierung der
Struktur. In vielen Simulationen ist dieser Prozess
automatisiert. Hier erfolgt die Beschreibung Uuber eine



55

Gitterstruktur. Die Gitterstruktur kann rechteck- als auch /
oder dreieckformig sein. Eine weitere Option besteht in der
Erhéhung der Diskretisierungsliniendichte innerhalb einer
Metallisierung, um die Stromverteilung (Skin- und Proximity-
Effekt, etc...) innerhalb des Leiters besser erfassen zu kénnen.

In Zeitbereichssimulatoren erfolgt die Anregung der einzelnen
Tore mittels Impuls. Die Impulsantworten von allen Toren
werden detektiert und anschlieBend in den Frequenzbereich
zurick gerechnet. Aus den resultierenden Spannungen und
Stromen im Frequenzbereich berechnet sich dann die
Reflexions- und Transmissions- S-Parameter Matrix.

Wie leicht zu erkennen, verhalten sich - aufgrund der geo-
metrischen Symmetrie — die Reflexions- und Transmissions-S-
Parameter bei den jeweiligen Toren identisch. Das bedeutet, es
braucht nur Tor 1 angeregt und berechnet werden, um daraus
die Eigenschaften der gesamten Struktur zu ermitteln, indem
jeweils S11=5,,=S33=S44, S12=S34 und S;3=S,4 gesetzt werden.

Im differentiellen Modus der Anregung verlaufen die elektri-
schen und magnetischen Feldlinien symmetrisch zu der
Symmetrieebene, deren Normale senkrecht zur Ausbreitungs-
richtung liegt. Weiterhin verlaufen die elektrischen Feldlinien
senkrecht zu dieser Ebene. Diese Ebene verhalt sich somit fur
die Struktur im differentiellen Modus wie eine ideal leitende
Ebene.

Wird diese ideal Ileitende Wand als Randbedingung
berlicksichtigt, kann der simulationstechnische Aufwand auf
die Halfte des urspringlichen gesenkt und damit Vviel
Rechenzeit eingespart werden.

Abbildung 4.2 zeigt die koplanare Einheitszelle aus Abbildung
4.1 mit der elektrisch leitenden Wand.
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Abb. 4.2: Simulation der Hélfte der Einheitszelle aus Abbildung 4.1
mit angeschlossenen Toren zwischen der Struktur und der ideal
leitenden Ebene.

Da diese ideal elektrisch leitende Ebene auch als Masse fun-
giert, kénnen die Quellen direkt zwischen der Struktur und
dieser Ebene angeschlossen werden. Die Simulation gibt dann
selbstverstandlich nur die differentiellen Eigenschaften der
Struktur wider. Auch hier kann die Symmetrie der Struktur in
Ausbreitungsrichtung ausgenutzt werden indem nur Tor 1
angeregt wird, wiederum um Rechenzeit zu sparen.

Die differentiellen Eigenschaften der kompletten Einheitszelle
ergeben sich dadurch, dass im Schaltungssimulator zwei Ein-
heitszellenhalften aus Abbildung 4.2 kombiniert und differen-
tiell anregt werden. Diese Anordnung zeigt Abbildung 4.3.
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Abb. 4.3: Anordnung zur simulationstechnischen Ermittlung der
differentiellen Eigenschaften der gesamten Einheitszellen als
Kombination zweier Einheitszellenhélften aus Abbildung 4.2.

\\\\

Das Symbol der Einheitszellenhalfte aus Abbildung 4.2 ist in
der Anordnung schraffiert dargestellt. Die Tore des Symbols
sind in diesem Beispiel als kleine Quadrate eingefligt. Jedes
Quadrat hat die Tornummer, die ihm im Feldsimulator
(Abbildung 4.2) zugewiesen wurde. Hinter dem Symbol steckt
die Beschreibung der simulierten Struktur aus Abbildung 4.2.
Diese Beschreibung gilt in der Regel flir den gesamten
simulierten Frequenzbereich. Dabei empfiehlt es sich, den
Frequenzbereich auch auf f = 0 (DC) auszudehnen.

Die Simulation gibt die S-Parameter im differentiellen Modus
aus. Somit braucht die Umwandlung aus Gleichung (2.13)
nicht mehr durchgefihrt zu werden; es kann direkt mit der
Umwandlung der differentiellen S-Parameter in differentielle
Kettenmatrix-Parameter begonnen werden.

Die Simulation von Strukturen, die mit MIM Kapazitaten
versehen sind (Struktur aus Abbildung 3.10) erfolgt analog.
Der Einbau von MIM Kapazitaten im Feldsimulator ist zwar
maglich, sorgt aber flur einen komplexeren Strukturaufbau und
entsprechend gréBerer Rechenzeit. Allerdings wilrde dabei
auch gleich der Einfluss der Geometrie der MIM Kapazitaten
auf das magnetische Feld der Struktur bertcksichtigt.
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Eine Alternative besteht darin, die MIM Kapazitdten durch
elektrische Tore zu ersetzen, wie in Abbildung 4.4 gezeigt.

Differentielle
Anregungstore

Fruehere
Symmetrieebene

Abb. 4.4: Simulation der Hélfte der Einheitszelle aus Abbildung 3.10
mit angeschlossenen Toren zu der ideal leitenden Ebene.

Fir das Beispiel in Abbildung 4.4 wird die Struktur aus
Abbildung 3.10 benutzt. Dabei ersetzen die Tore 3 und 4 aus
Abbildung 4.4 die inneren MIM Kapazitaten in Abbildung 3.10.

Spater - im Schaltungssimulator - wird der Struktur das
entsprechende MIM Model wieder hinzugefligt. Die Schaltung
dieser Struktur zeigt Abbildung 4.5.
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Abb. 4.5: Schaltung flur die kombinierte Simulation, bestehend aus
den Einheitszellenhélften aus Abbildung 4.4 und den MIM Modellen.

Dabei wird die Struktur mit den Modellen der MIM Kapazitaten
verschaltet und differentiell angeregt. Diese Methode hat auch
den Vorteil, dass die Modelle der MIM Kapazitaten auf
Messungen bei verschiedenen Frequenzen basieren kdnnen.

Bei den Strukturen, die mit Varaktordioden ausgestattet sind,
ist dieser Weg unvermeidlich, da die Bericksichtigung von
Varaktordioden im Feldsimulator sich auBerst kompliziert und
aufwendig darstellt. Vor allem lassen sich Frequenz- und DC-
Eigenschaften der Diode nur sehr schlecht im Feldsimulator
modellieren. Auf diese Weise kdnnen aber die auf Messungen
basierenden Modelle von Varaktordioden benutzt werden.
Dabei sollten die Tore der Varaktordiode so definiert werden,
dass damit auch die Durchkontaktierungen (Vias) der Leitung
zur Varaktordiode mit berlcksichtigt werden. Abbildung 4.6
zeigt das Schaltbild einer solchen Simulation.
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Abb. 4.6: Schaltung flur die kombinierte Simulation. bestehend aus
den Einheitszellenhélften aus Abbildung 4.4 und den Varaktordioden
Modellen.

Die Varaktordiode besitzt im Simulator ein Modell, dass ihr
Verhalten sowohl bei Gleichstrom als bei Hochfrequenz
modelliert. Mit dieser kombinierten Simulation kénnen die
Eigenschaften der gesamten Einheitszelle ermittelt werden.
Auf diese Weise konnen die differentiellen S-Parameter
Matrizen, z.B. flur die verschiedenen Abstimmspannungen V,,
gewonnen und daraus die Eigenschaften der gesamten
Einheitszelle fir die verschiedenen V5 ermittelt werden.

Diese Ldésung funktioniert nicht bei Strukturen, die eine
elektrische Verbindung durch die Symmetrieebene hindurch
haben. Bei solchen Strukturen kann keine ideal leitende Ebene
angewendet werden, da es sonst zu Kurzschlissen mit dieser
Ebene kommen wirde. Ein Beispiel flur einen solchen Fall stellt
die Einheitszelle aus Abbildung 3.5 dar.
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Abb. 4.7: Einheitszelle aus Abbildung 3.5, angeregt mit
differentiellen Toren.

Nun muss die gesamte Struktur im Feldsimulator differentiell
(der Port sitzt zwischen den beiden symmetrischen Leitern)
angeregt werden. Die Tore 1 und 2 sind die differentiellen
Eingange der Einheitszelle. Die Tore in der Strukturmitte (Tor
3 und 4) symbolisieren beispielsweise die differentiellen
Varaktordioden. Ahnlich wie in Abbildung 4.6 gezeigt, wird hier
eine Strukturhalfte benutzt damit mittels Schaltungssimulators
die kombinierte Simulation flr beide Strukturhalften,
verschaltet mit den differentiellen Varaktordioden,
durchgefihrt werden kann. Wie daraus die differentiellen S-
Parameter der gesamten Einheitszelle ermittelt werden, muss
noch gezeigt werden. Dazu dient Abbildung 4.8.
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Abb. 4.8: Ersatzschaltbild zur Verdeutlichung des Aufteilens der
Einheitszelle aus Abbildung 4.7 in zwei identischen Einheitszellen-
hélften.

Abbildung 4.8 a) zeigt die Schaltung der Struktur aus
Abbildung 4.7, differentiell angeregt; allerdings ist die Struktur
symbolisch in zwei identische, single ended Symbole aufgeteilt
worden. Abbildung 4.8 b) zeigt die gleiche Einheitszelle, nun
single ended angeregt. Zusatzlich werden die Tore 3 und 4
beider Symbole mittels Referenzwiderstands nach Masse
abgeschlossen. Dadurch wird das Netzwerk zu einem 4-Tor
Netzwerk, und somit einfacher zu behandeln. Aus dem
Feldsimulator ergeben sich die differentiellen S-Parameter.
Bendétigt werden die single ended S-Parametern des Symbols.
Der Zusammenhang zwischen differentiellen und single ended
S-Parameter mit der Tor Definition aus Abbildung 4.8 b) ist in
Gleichung (4.1) gegeben.

|:§11D §12Di|:|:§11_§13_§31+§33 512_514_§3z+§34} (4 1)
§21D §22D §21_§23_§41+§43 522_524_542"‘544 ' .

wobei Siip, Sip, etc. ... die differentiellen S-Parameter der
Einheitszelle aus Abbildung 4.8 a) bzw. aus dem Feldsimulator
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und Sii, Sio, Si3, etc. ... die gewlnschten single ended S-
Parameter der Einheitszelle aus Abbildung 4.8 b) sind.

Weil die beiden Symbole aus Abbildung 4.8 b) keinerlei
Kopplung zwischen einander haben, sind Si3, S3i1, Si4, Sa1,
S3y, S»3, So4, und S4, null. Weiterhin gilt wegen der Gleichheit
beide Symbole Si1= Ss3, S12=S34, S21=S43 und S5;,=Sa4. SO
vereinfacht sich Gleichung (4.1) zu:

|:§1]D §12D:|:|:2*§11 2*512:|. (42)
Sop Sop 258, 2%S,,

Dann errechnen sich die gewlnschten single ended S-
Parameter zu:

§11D 5121)
§11 §12 — 2 2 :l* SIID SIZD (4 3)
521 Szz 52“3 SZA 2 Szm §22D .
2 2

Durch AbschlieBen der anderen Tore mit Rrrg nach Masse,
berechnen sich die S-Parameter der Einheitszellenhalfte zu:

§11 512 §13 §14 Sl 1D

221D §31D §41D

4.4
§3l 532 533 534 2 S31D ( )

232D §33D S34D

S

Sy S» Sy Sy 1 |Sop Sop Sap Sow
S
S

§41 §42 §43 544 §41D

242D §43D §44D

Diese Rechnung laBt sich verallgemeinern fur mehrere Tore.
Theoretisch kédnnen die Einheitszellen an mehreren Stellen und
sehr oft belastet werden. Fir einen Fall mit beliebiger Anzahl
von Belastungen an den Toren gilt dann allgemein:

1= <., (4.5)

Nach der Berechnung der Einheitszellenhalfte kann nun mit der
Berechnung der gesamten Struktur, wie in Abbildung 4.6, fort
gefahren werden.

Ahnlich wie die Struktur aus Abbildung 4.7 muss die Struktur
nach Abbildung 4.9 behandelt werden. Allerdings gibt es hier
den speziellen Fall, dass sich ein tatsachlischer DC-Kurzschluss
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am Tor 3 ergibt, da hier die Struktur in die beiden Halften
geteilt wird. Soll an den Klemmen von Tor 3 ein bestimmtes
DC Potential angelegt werden, muss das Uber eine hochohmige
Einspeisung erfolgen, z.B. mittels Bias-T.

Differentielles
Anregungstor flr
den Transistor

Abb. 4.9: Einheitszelle mit angeschalteten, differentiellen Toren.

Diese Struktur hat nur drei differentielle Tore. Nach dem
Aufbrechen in zwei Teilstrukturen, durch Anwendung von
Gleichung (4.5), kann die Struktur im Schaltungssimulator
eingebaut und simuliert werden. Die Schaltung dieser
Simulation zeigt Abbildung 4.10.
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Abb. 4.10: Kombinierte Simulation zur Ermittlung der Eigenschaften
der Einheitszelle.

Wie vorher erwahnt, ist Tor 3 an dem Referenzknoten des
Symbols gleichstrommaBig kurzgeschlossen. Anderes als bei
Nutzung eines Bias-T kann nun der Referenzknoten des
Symbols selber als zweiter AnschluB flr eine DC Einspeisung
benutzt werden. Dieser Referenzknoten verhalt sich als
virtuelle Masse im differentiellen Modus.

Die Struktur aus Abbildung 4.9 geho6rt zu den Strukturen, die
die elektrische Wand nicht all zu oft durchstoBen. Somit kann
die Struktur in zwei Halften zerlegt und jeder Durchgang durch
ein Tor reprasentiert werden, wie in Abbildung 4.11 gezeigt.
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Abb. 4.11: Simulation einer Hélfte der Einheitszelle aus Abbildung

4.9 mit angeschlossenen Toren gegeniber der ideal leitenden
Ebene.

Aus dieser Simulation ergibt sich die Beschreibung der
Einheitszellenhalfte. In diesem Beispiel ergibt sich ein 6-Tor
Netzwerk. Abbildung 4.12 zeigt dann die weitere Beschaltung

im  Schaltungssimulator zur Simulation der gesamten
Einheitszelle.
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N ///////////////,,,, K~ Potential
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Abb. 4.12: Schaltung der Simulation zur Ermittlung der
Eigenschaften der Einheitszelle aus Abbildung 4.9.

Zwischen den Toren 4 und 6 der einzelnen Symbole wird die
Kreuzung aus Abbildung 4.9 realisiert. Die Tore 5 wurden
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kurzgeschlossen; sie stellen in diesem Fall den DC-Anschluf3
der Drain- und Source- Gebiete dar. Ebenfalls stellen sie im
differentiellen Modus die virtuelle Masse dar. Der Transistor
besitzt im Simulator ein Modell, das ihn sowohl im Gleichstrom
als auch im Hochfrequenz Bereich modelliert. Mit dieser
kombinierten Simulation koénnen die Eigenschaften der
Einheitszelle ermittelt werden. Durch Einstellung der
verschiedenen Potentiale koénnen die Eigeschaften der
Einheitszelle Uber die Abstimmungsspannung simuliert werden.
Auf diese Weise werden die differentiellen S-Parameter
Matrizen, z.B. flur die verschiedenen Gate-Drain/Source
Spannungen, gewonnen, die wiederum die Eigenschaften der
Einheitszelle flir verschiedene definierte Abstimmspannungen
ergeben. Der Unterschied zur vorherigen Methode aus
Abbildung 4.10 besteht darin, dass hier die Kreuzung zwischen
den Toren 4 und 6 sowie der Kurzschluss zwischen den Toren
5 mittels idealer Verbindungen ralisiert wird. Das ist nur
zulassig, wenn deren Einflisse (z.B. Serienwiderstand, etc.)
vernachlaBigt werden kann.
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5 Realisierung der Teststrukturen

Zur messtechnischen Verifizierung der simulierten DTL wurden
mehrere Teststrukturen entworfen und hergestellt. Daflr
wurde ATMEL’'s AT46k7 Technologie genutzt. Zunachst wird
der allgemeine Aufbau der Teststrukturen beschrieben, um
danach die Technologie etwas naher vorzustellen.

5.1 Aufbau der Teststrukturen

Die Testrukturen bestehen aus differentiellen Transmissions-
leitungen (DTL) in koplanarer Anordnung. Zur Charakterisie-
rung der DTL stehen koplanare Mikrowellenmessspitzen in der
GSSG (Ground-Signal-Signal-Ground) Konfiguration zur Verfl-
gung. Die Mikrowellenmessspitzen werden im Kapitel 6 naher
beschrieben. Die Abbildung 5.1 zeigt den Aufbau der Test-
strukturen.

Massering 30 um

50 um _ye50 pm
F_.u"l" s

Messobjekt 100 um

43 MF

100 um

3.5 um

|

Abb. 5.1: Kontaktflachen fir die Mikrowellenmessspitzen zur
Messung der differentiellen Transmissionsleitungen.
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Um eine zuverldssige Kontaktierung zu erhalten, werden die
von der Passivierungsschicht freigeatzten Kontaktflachen zu
einer Breite und einer Lange von je 43um gewahlt, wobei der
Abstand zu benachbarten Kontaktflachen 100um betragt. Die
Ground-Kontaktflachen, sowohl der eigenen Messspitze als
auch der beiden Messspitzen untereinander sind mit einer
gemeinsamen Masseleitung verbunden. In der Teststruktur
sind die Masseleitungen in allen verfigbaren Metallisierungs-
ebenen mit einer Breite von 30um ausgefuhrt. Weiterhin
werden sie durchgehend zueinander sowie zum Substrat
kontaktiert. So ensteht ein 3D-Massering um die Einheitszelle
herum.

Abstimmbare Strukturen benétigen weitere Kontaktflachen zur
Bereitstellung der Abstimmspannungen. Das wird Uber eine
weitere DC-Nadel vorgenommen. In diesem Fall findet eine
achtfache DC-Nadelanordnung Anwendung.

5.2Technologie

In diesem Unterkapitel wird die verwendete Technologie kurz
beschrieben.

Sie besitzt funf Aluminium-Metalllagen, welche in Siliziumoxid
(e = 4,1) eingebettet sind. Um parasitare Effekte flr die
hauptsachlich passiven Elemente zu minimieren, werden sie
maoglichst in den obersten Metallebenen realisiert. Die
Abbildung 5.2 zeigt die wesentlichen Materialschichten in der
AT46k7 Technologie. Uber den verschieden dotierten
Siliziumgebieten befinden sich vier Aluminium Lagen (Dicke ca.
1um) und eine sogenannte Spulen Metalllage (Dicke ca.
4,1um). Zwischen den Metalllagen befindet sich je eine 1um
dicke Oxidschicht. Um wohl definierte Metallstrukturen
herstellen zu kénnen, wird nach jedem Metallisierungsschritt
die gesamte Scheibenoberflache eingeebnet.
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[M4, T, = 0.9um, p = 40 mQ/sq

Abb. 5.2: Materialschichten der Technologie AT46k7 der Firma
Atmel Corporation.

Um die Grenzoberflache Silizium / Siliziumoxid langfristig zu
stabilisieren, fligt man eine p-Epi-Wanne hinzu. Die Einstellung
der Leitfahigkeit solcher Epi-Wannen wird gut beherrscht und
unterstitzt somit die Reproduzierbarkeit der Grenzoberflache
Silizium / Siliziumoxid.

In den vier unteren Metallagen M1, M2, M3 und M4 dirfen die
Schlitze zwischen zwei Metallleitern einen Mindestabstand von
0,56um nicht unterschreiten. In der obersten Metalllage ist die
kleinste erlaubte Schlitzbreite 3.1um - bedingt durch die Dicke
dieser Metallisierungslage. Die Metallebenen werden mittels
Durchkontaktierungen (Vias) verbunden. Das Si-Substrat hat
eine Leitfahigkeit von 19Qcm, die p-Epi Schicht von 1,78Qcm.
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6 Messtechnische Charakterisierung

In diesem Kapitel wird die Messtechnik flar die
Charakterisierung der DTL vorgestellt.

Zuerst wird der MeBaufbau beschrieben, danach erfolgt die
Beschreibung der Kalibrierung des Messaufbaus und am Ende
wird die verwendete Methodik zur Extrahierung der Ergebnisse
vorgestellt.

Zur Charakterisierung der DTL wird ein 4-Tor Streuparameter-
Messplatz bendtigt.

6.1 Der 4-Tor Streuparameter-Messplatz

Der Messplatz besteht aus einem NWA und einem mechani-
schen Aufbau (On-wafer Prober) mit zwei 3D Manipolatoren,
die jeweils eine Mikrowellenmessspitze (MWMS) tragt, und den
Verbindungskabeln.

In folgenden werden die einzelnen Teile beschrieben.
Der 4-Tor Vektor Netwerkanalysator (NWA)

Zur VerflUgung stand der NWA N5230A der Firma Agilent. Das
ist ein 4-Tor NWA mit einem Frequenzbereich 100kHz bis
20GHz. Er verfugt Uber vier 50Q SMA-Eingange. Dieses Gerat
ermittelt sowohl Betrag als auch Phase der S-Parameter. Der
Aufbau mit den Schaltboxen ist sehr kompliziert, deshalb
geschieht deren Steuerung Uber ein eigenes Steuerprogramm.
Uber einen internen Rechner mit dem Betriebsystem Window-
XP kann der NWA bedient werden. Nach Auswahl des
gewlnschten Frequenzbereichs, Anzahl der Frequenzpunkte
und Anzahl der zu messenden Tore ist die Eingabeprozedur
beendet. Die S-Parameter kdnnen dann direkt am Display
angezeigt werden. Es wurden 4-Tor Messungen im
Frequenzbereich von 0,3 bis 20GHz mit 20.000 gleich
verteilten Frequenzpunkten durchgefiihrt. Die Ausgabe der
Messdaten zur  Weiterverarbeitung erfolgt (Uber das
“Touchstone™ Datenformat.
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Um die Teststruktur zu kontaktieren, werden Mikrowellen-
Messspitzen eingesetzt. Mittels 50Q Koaxialkabeln werden die
MWMS jeweils mit den dazugehérigen NWA-Eingangen
verbunden. Die Konstruktion der MWMS wird im folgenden
Abschnitt beschrieben.

Differentielle Mikrowellenmessspitzen

Zur Kontaktierung der in Abschnitt 5.1 vorgestellten DTL
Struktur in koplanarer Konfiguration werden zwei differentiell
aufgebaute koplanare MWMS mit der GSSG-Konfiguration der
Firma Cascade Microtech verwendet. Die MWMS mit der
Bezeichnung ACP-40-DW (AIR COPLANAR PROBE) sind flr den
gesamten Frequenzbereich 0 - 40GHz geeignet.

Die von der Passivierungsschicht befreiten Kontaktflachen auf
der Teststruktur sind in der vierten Metallisierungsebene aus-
gefuhrt. Aluminium mit geringem Siliziumanteil bildet das
Materialsystem dieser Metallisierungsebene. Leider bildet sich
im Allgemeinen an der Al-Oberflache zur Luft hin eine Oxid-
schicht. Um die Metallisierung richtig - d.h. ohmsch - zu
kontaktieren, muss diese Oxidschicht durchstoBen werden.
Das Problem liegt nun aber darin, dass sich an Luft sehr
schnell immer wieder eine neue Oxidschicht bildet.

Als Material fur die MWMS stehen sowohl Wolfram als auch
Beryllium-Kupfer zur Verfligung. Der Unterschied zwischen
beiden Systemen besteht darin, dass Wolfram hart und sich
gut eignet zum DurchstoBen der stérenden Oxidschicht auf
den Kontaktflachen. Die Nadelspitze kann aber aus
technischen Grinden nicht sehr spitz ausgefihrt werden.
Beryllium-Kupfer ist etwas weicher und somit mechanisch
empfindlicher als Wolfram. Die Nadelspitze kann aber sehr
spitz hergestellt werden. Bei der Kontaktierung dringen die
Spitzen der MWMS geringfligig in das Materialsystem ein und
stellen somit zur darunter liegenden Metallisierung einen sehr
gut reproduzierbaren ohmschen Kontakt her. Diese MWMS
haben die Bezeichnung ,Infinity"-Probe. Die Kontaktwider-
stdnde dieser Spitze zu der Al-Kontaktflache liegt im Bereich
von 0,03Q und dieser Kontaktwiderstand ist wesentlich stabiler
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und reproduzierbarer als bei Verwendung konventioneller
Wolfram MWMS, bei denen der Kontaktwiderstand im Bereich
von 0,13Q liegt. Nun ist es eine Frage des Preises und der
Stabilitat / Reproduzierbarkeit der Messungen mit derart
niedrigen Kontaktwiderstand, ob die jeweiligen Messungen
ohne gravierende Probleme durchgefihrt werden kdénnen.
Deshalb werden in dieser Arbeit Wolfram MWMS verwendet.

Die Abstande zwischen G und S sowie S und S betragen bei
den verwendeten Messspitzen 100pm. Die MWMS sind
symmetrisch aufgebaut und eignen sich daher hervorragend
zur  Durchfihrung von Messungen an symmetrischen
Bauelementen. Sie verfliigen Uber zwei koaxiale Schnittstellen,
an denen die Koaxialkabel angeschlossen werden. Die MWMS
werden auf dem On-wafer Prober einander gegenlberliegend
montiert, wie es die Teststruktur aus Unterkapitel 5.1 zeigt.
Zur mechanischen Justage der MWMS werden manuell
bedienbare Manipulatoren verwendet. Die Positionierung dieser
beiden GSSG- Messspitzen ist wesentlich leichter als das
gleichzeitige Justieren von vier gewoOhnlichen GSG-
Messspitzen, da man sonst zwei Messspitzen mit jeweils zwei
Toren an einem Ende der Teststruktur positionieren misste.
Andere und noch genauere Messspitzen, gebaut auf der Basis
der klassischen Bauform, sind die GSGSG- Messspitzen. Sie
besitzen die gleiche Genauigkeit wie die GSG-Messspitzen. Ihr
Nachteil liegt aber darin, dass die Signale dann 200pm weit
voneinander entfernt abgegriffen werden miussten. Gerade
wenn wenig Platz an der Teststruktur zur Verfligung steht oder
die Abmessungen zu klein sind, werden deshalb vorzugsweise
Spitzen in GSSG- Konfiguration verwendet. Diese Messspitzen
funktionieren bis zu einer oberen Frequenz von 40GHz, sind
daher flr die Messungen, die in dieser Arbeit vorgesehen sind,
ausreichend.

Jede Messspitze weist zwei SMA-Stecker auf. Insgesamt wer-
den vier Koaxialkabel bendtigt, die zum NWA fluhren. Diese
Kabel sind mdglichst gleich lang und von gleicher Qualitat zu
wahlen. Das erhdéht die Unempfindlichkeit des Messplatzes
gegeniber Schwankungen der Umgebungsverhaltnisse (Alle
Kabel haben z.B. die gleiche Temperaturkonstante und werden
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dann auf eine Temperaturschwankung auch die gleiche
Reaktion aufweisen). Allgemein gilt jedoch, je klrzer die
Kabeln, umso empfindlicher ist der Messplatz. Daher wird der
NWA hinter dem On-wafer Prober platziert. Der Aufbau ist in
der Abbildung 6.1 gezeigt.

L
[34

b

Abb. 6.1:Der 4-Tor S-Parameter Messplatz.

Zur spannungsgesteuerten Einstellung der Arbeitspunkte an
den verschiedenen Strukturen wird eine sogenannte DC-
Nadelanordnung der Firma Cascade Microtech verwendet, die
acht getrennte DC- Potentiale zur Verfligung stellen kann. Sie
wird auf einen dritten Manipulator montiert und steht im 90°
Winkel zu den MikrowellenmeBspitzen. Der Abstand zwischen
den einzelnen Nadeln dieser DC-Nadelanordnung betragt
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150um. Abbildung 6.2 zeigt die Sicht durch das Mikroskop auf
alle drei Nadeln, die eine abstimmbaren DTL kontaktieren.

M
T
HIHTHTHTHTHTH

Abb. 6.2: Mikroskopische Ansicht der DTL, kontaktiert mit den
Mikrowellenmessspitzen und den DC-Nadeln fir die
Charakterisierung.

Nach dem Aufbau des Messplatzes muss dieser kalibriert
werden, erst dann kdnnen die eigentlichen Messungen an den
Teststrukturen durchgefuhrt werden.

6.2 Messplatzkalibrierung und Durchfiihrung der
Messungen

Im folgenden Abschnitt wird die Kalibrierung des Messplatzes
beschrieben.

Die Kalibrierung des Messplatzes fiir die Durchfiihrung
von differentiellen Messungen

Die Kalibrierung des Messplatzes wird durch das Messen an
verschiedenen Kalibrierstandards, deren elektrische Eigen-
schaften bekannt sind, durchgefiihrt. Aus den Messergebnissen
des noch unkalibrierten Messsystems kann ein Fehlermodel
abgeleitet werden. Durch Anwendung dieses Fehlermodells
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kann die Referenzebene hin zur Spitze der MWMS verschoben
werden.

Diese Kalibrierstandards werden in der Regel auf einen
Keramiksubstrat hergestellt. Das in dieser Arbeit verwendete
Kalibriersubstrat ist von der Firma Cascade Mikrotech und liegt
in GSSG- Konfiguration vor. Darauf sind die Kalibrierstandards
Short, Open, Load, und Thru angeordnet. Es wird eine s.g.
SOLT- Kalibrierung (Short-Open-Load-Thru-Kalibrierung) [53]
durchgeflihrt. Flir eine SOLT- Kalibrierung sind 16 Messungen
erforderlich. Allerdings verringert sich der Aufwand im Falle
der differentiellen Messungen um den Faktor zwei, da die 16
Messungen in nur acht Kalibrierschritten vorgenommen
werden brauchen.

Dieser Prozess vom Messen der Kalibrierstandards bis hin zur
Berechnung des Fehlermodells lauft weitgehend automatisiert
ab. Nach jedem Aufsetzen und Messen eines Kalibrier-
standards werden die Messdaten im NWA gespeichert und das
Fehlermodell wird berechnet. Im Folgenden wird das
Fehlermodel automatisch bei jeder Messung der eigentlichen
Teststrukturen berlicksichtigt und der Einfluss von Messspitzen
und Koaxialkabeln wird so eliminiert.

Uberpriifung der Kalibrierung

Die Kalibrierung wird Uberprift, indem die Kalibrierstandards
ein zweites Mal gemessen und mit den Herstellerwerten
verglichen werden. Nach dem Feststellen einer erfolgreichen
Kalibrierung kann mit dem eigentlichen Messvorgang
begonnen werden.

Durchfithrung der Messungen

Die Kontaktierung der MWMS erfordert eine hohe Genauigkeit
bei der Positionierung hinsichtlich der Passivierungsfenster
Offnungen.

Bei der Kontaktierung ist es wichtig sicher zu stellen, dass der
Kontaktwiderstand klein genug ist. Instabile Kontaktwider-
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stande werden hauptsachlich durch die immer prasente Oxid-
schicht verursacht. Zur Beurteilung des Kontaktwiderstands
wird die Symmetriebedingung gepruft. Dies bedeutet flr
symmetrische Systeme, dass alle vier Reflexionsparameter
Si1, Sy, Ss3 und Sa4 gleiche Betrage und Phasen aufweisen
mussen.

Nach der Kontaktierung der Teststruktur werden die
Messergebnisse vom NWA automatisch ermittelt und
angezeigt. Die Ergebnisse liegen, wie oben beschrieben, als 4-
Tor S-Parameter vor. Der NWA hat Uberdies die Mdglichkeit,
eine sofortige Umrechnung der S-Parametern in Mixed Mode
S-Parameter vorzunehmen. Dabei werden die in Gleichung
(2.13) gezeigten Umrechnungen durchgefihrt. Man sieht somit
im Display sofort die differentiellen S-Parameter. Das ist bei
den Messungen sehr hilfreich, weil die Eigenschaften der
differentiellen S-Parameter der DTL eher bekannt sind. Es ist
moglich, die Messdaten in verschiedenen Formaten
abzuspeichern. Ein sehr bekanntes Format, das auch von
vielen Schaltungssimulatoren verwendet wird, ist das s.g.
Touchstone Format. In diesem Format liegen die S-Parameter
in Single-ended Konfiguration vor. Weiterhin enthalt die Datei
die Angabe des verwendeten Referenzwiderstands (hier 50Q).

Doch diese Messungen beschreiben die Struktur, wie oben
beschrieben, mit den Kontaktierungsflachen und den On-wafer
Zuleitungen, die die Kontaktflachen mit der zu
charakterisierenden DTL verbinden. Das Herausrechnen der
Einflisse der Kontaktflachen und deren Zuleitungen kennt man
als Deembedding. Wie dieses durchgefuhrt wird, ist im
folgenden Abschnitt beschrieben.

Deembedding

Mit der oben beschriebenen Kalibrierung gelingt es, die
Referenzebene zu der Spitze der Mikrowellenspitze zu
schieben, quasi dorthin wo die Mikrowellenspitze die zu
charakterisierende Struktur kontaktiert. Das heisst, die
Messergebnisse beschreiben die Kontaktierungspads, die
Zuleitungen zur DTL und die DTL selbst. Das entspricht der
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Struktur aus Abbildung 6.3(a). Das Herrausrechnen der
Eigenschaften der DTL in Abbildung 6.3(c) aus den von dem
NWA  aufgenommenen Rohmessdaten  beschreibt das
Procedere beim Deembedding. Das ist mehr oder weniger eine
Verschiebung der Referenzebene von der Stelle, an der die
MWMS die Kontaktierungspads kontaktieren, hin zum Anfang
der DTL.

Im Rahmen dieser Arbeit wird eine Methode entwickelt, die
das Deembedding in zwei Schritte erreicht. Zuerst wird die
Ausbreitungskonstante  heraus gerechnet, danach der
Wellenwiderstand.

Um das Deembedding der Ausbreitungskonstante der DTL
durchzufihren zu kdénnen, werden zwei Messungen an zwei
DTL unterschiedlischer Anzahl von Einheitszellen benétigt. Far
das Herausrechnen des Wellenwiderstands werden drei Mes-
sungen bendtigt. Das sind zum einen die beiden Messungen,
die bereits flir das Herausrechnen der Ausbreitungskonstante
bendtigt wurden, und zum anderen eine Messung der
Kontaktierungspads alleine.

Zuerst wird die Methode zum Deembedding der Ausbreitungs-
konstante vorgestellt.

Deembedding der Ausbreitungskonstante der
Einheitszelle

Es werden zwei Messobjekte bendtigt. Das eine Messobjekt
stellt die DTL, bestehend aus N Einheitszellen, dar. Das andere
stellt die Pads mit den Zuleitungen dar (Hier ein Spezialfall mit
0 Einheitszellen!). Abbildungen 6.3 (a) und (b) zeigen die
beiden Messobjekte. Die Abbildung 6.3 (c) zeigt die DTL so wie
sie deembeddet werden muss. Die in Abbildung 6.3 realisierte
DTL besteht hier aus zwei Einheitszellen.
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Abb. 6.3: Messstrukturen zur Verdeutlischen der Deembedding-

Methode.

(a) Erstes Messobjekt bestehend aus DTL, Pads und Zuleitungen,
(b) Zweites Messobjekt bestehend aus Pad und Zuleitungen und

(c) Gewdnschte DTL nach dem Deembedding.
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In Abbildung 6.3 (a) sind die Strukturen schraffiert dargestellt,
die aus der Struktur herausgerechnet werden mussen.

Die Ergebnisse der Messungen sind 4-Port S-Parameter. Der
erste Schritt ist die Berechnung der differentiellen S-Parameter
beider Messungen. Danach erfolgt die Umrechnung der
differentiellen Transmissions-Matrizen:

Daflr wird folgende Gleichung aus [54] verwendet:

(l+§11)*§21 (l+§11)(1+§22)_§21
T, T, _ 2%8S,, 2%S,, 6.1
IZI Izz L(1_§11)(1_§22)_S12*§21 (1_§11)(1+S22)+S12*S21 ( ' )
ZO 2*§21 2*§2]

Zo ist wieder der Referenzwiderstand, der fur die Aufnahme
der S-Parameter als Referenz dient.

Es seien [Tw;1] die Transmissions-Matrix der ersten Messung
(Abbildung 6.3 (a)), und [Tw.] die Transmissions-Matrix der
zweiten Messung (Abbildung 6.3(b)).

[Tmi] kann dann dargestellt werden als die Multiplikation der
einzelnen Kettenmatrizen der Teilstrukturen (Kontaktierungs-
struktur Links, DTL und Kontatierungsstruktur Rechts), aus
denen das erste Messobjekt besteht:

[TMI]: [TKL]X[TDTL]X [TKR] . (62)
Wahrend [Tum2] wie folgt dargestellt werden kann:
[TM2]= [TKL]X[TKR]' (63)

Dabei sind [Tk.], [Tkr] und [Tpr.] die Kettenmatrizen der
Kontaktierungsstruktur Links, Kontaktierungsstruktur Rechts
und der DTL selbst.

Um eine Kontaktierungsstruktur, zum Beispiel die Rechts, zu
eliminieren, kann [Ty;] mit der invertierten [Tw>] multipliziert
und zu [Ty] zusammengefasst werden:

[TM ] = [TMI ]X [TM2 ]_1 = [TKL ]X [TDTL ]X [TKL ]_1 . (6 4)

Die DTL hat einen unbekannten Wellenwiderstand Zpt, der
auch vom Referenzwiderstand abweichen kann, und eine
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Ausbreitungskonstante ypr.. Die DTL Kettenmatrix [Tpr] Bt
sich mit diesen GroBen dann wie folgt ausdricken:

1 e»ZZDTL — I'2 Tk (1 — eQIDTL)
T lor)em ) :
[ DTL] 1_£2 *e’XDTL l:_g* (1 _e-2IDTL) 1_22 *e-ZIDTL (6.5)
Dabei ist r:
£:ZDTL_ZO . (66)
ZDTL +Zo

Z, ist der Referenzwiderstand des Messsystems. Die Matrix aus
Gleichung (6.4) kann in eine Multiplikation aus mehreren
Teilmatrizen umgeschrieben werden:

1 L r| |ePr 0 1 -r
[TDTL]_?X[£ Jxl: 0 eYDTL:IX{_I 1}' (67)

Das ergibt eine Trennung nach Phase und Fehlanpassungs-
matrix.

[TDTL ] = [Tr ]X [TDTL,A ]X [Tr ]_1 (6.8)

Dabei sind [Tpr,a] und [T,] die Matrizen der angepasste DTL
und der Reflexionsmatrix. DTL,A hat die (gleiche
Ausbreitungskonstante wie die DTL selbst, allerdings besitzt
sie einen Wellenwiderstand gleich dem Referenzwiderstand.

Nach Einsetzten von Gleichung (6.7) in Gleichung (6.3) ergibt
sich folgende Relation:

[T, ]= [T IX T, Ix [Ty X[ T [T T (6.9)

Werden Kontaktierungsstruktur und Fehlanpassungsmatrix als
eine gesamte Fehlermatrix [T¢] zusammen gefaBt, ergibt sich:

[TF]:[TKL]X[Tr]' (610)
Dann lasst sich Gleichung (6.8) wie folgt umschreiben:
[TM]:[TF]X[TDTL,A]X[TF]_I . (6.11)

Und Gleichung (6.10) nach Tpra umgestellt, ergibt:
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[Tyna = [T [T, Ix[T, ] (6.12)
Ausgeschrieben ergibt das:
g ton 0 |_ 1 Tpy, —Tgp Ty Ty Try Ty
0 e Tom - TeTepy —Trp Thy |:_TF2] Te :|X|:TM21 M22:|><|:TF2] :| (6 13)

Aus dieser Matrizengleichung ergibt sich folgendes Gleichungs-
system:

—

(IFZZ * IMll — IFIZ * Ile)* IFIL + (IFZZ * IMIZ - IFIZ * IMZZ)* Ile ,
IFll * IFZZ - IFIZ * Ile

7XDTL —

(6.14)

(TFzz *TMH _TFIZ *Tle)*TFlz + (TFzz *TMlz _TFIZ *TMzz)*TFzz

e A (O &
IFI] *Ipzz _IFIZ *IFZ] ! ( )

0= (IFI] * Ty — Ty, *IMH)*IFH +(IF1] #Typpy =Ty *IMIZ)*IFZI

- . (6.16)
Ty # Tryy =Ty # Ty

e ZDTL — (IF“ *IMZI _IFZI *IMII)*IFIZ +(IF11 *IMZZ _IFZI *IMIZ)*IFZZ . (6 17)

IFII * IFZZ - IFIZ * Ile

Nun muB noch dieses Gleichungssystem gelést werden.
Dividieren von Gleichung 6.13 mit Tr»° und anschlieBendes
vereinfachen ergibt:

2
(IF]Z] *Tle +[¥F12]*(IM22 _IMII)_IMIZ =0. (618)

IF22 —F22

Aquivalente Behandlung von Gleichung (6.14) mit Tg;® und
Vereinfachen ergibt:

Ty : Ty,
(_ j*IMZl—l_( ]*(IM&_IMII)_IMU:O' (6-19)

IFZI —F21

Das Ldsen der Gleichungen (6.17) und (6.18) ergibt:

(IF]ZJ =Ml M22 —\/ M22 Mll + 4'*IMZI >|<IlM12 (6 20)
IF22 2>kIM21

und
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IF]I ] _ IMI] _IMZZ (IF]ZJ
= - . 6.21
(IFZI IMZI IF22 ( )
Die Ausbreitungskonstante ergibt sich durch Dividieren der
Gleichung 4 mit Tr1*Tko:

T T T T
(_FH j * (_Flz j *Typy — (_Flz j # Ty + (_FH J *Tyoo = Tyia
DTL _— Try Trp Tr Tp,

Y
e (6.22)
(IFIIJ_(IFIZ]
Tpy, Tr,
und somit:
IF]] * IFI2 *Tle_ IFI2 *TM”+ IFll *TM22_TM]2
IFZI IFZZ IFZZ IFZI
Vpp, =10 - (6.23)

Ten |_[ Lo
IF2I IFZZ
Die Ausbreitungskonstante der Einheitszelle berechnet sich
dann aquivalent zu Gleichung (2.9) zu:

y =t (6.24)

Deembedding des Wellenwiderstands der Einheitszelle
Hierflr werden drei Messungen bendtigt.

Als dritte, zusatzliche Messung wird die Messung der
Kontaktierungspads alleine benétigt.



4

Pad Links Pad Rechts

—————————— .

Abb. 6.4: Messstrukturen zur Verdeutlischung der Wellenwiderstand
Deembedding-Methode, (a) Pads und Zuleitungen, (b) Pads alleine.
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Wieder erfolgt die Umrechnung der differentiellen S-Parame-
tern in differentielle Kettenmatrix Parameter.

Die Kettenmatrix [Aw:] der Struktur aus Abbildung 6.3 (a)
kann als Multiplikation der Kettenmatrizen der Substrukturen
dargestellt werden.

[AMl]:[AKL]X[ADTL]X [AKR] (625)

Wobei [Ax.l, [Apt.] und [Akr] die Kettenmatrizen der
Kontaktierungsstruktur links, der DTL selbst und der
Kontaktierungsstruktur rechts sind.

Ebenfalls [aBt sich die Kettenmatrix [Av,] der zweiten Messung
der Struktur aus Abbildung 6.3 (b) behandeln.
[AM2]=[AKL]X [AKR] (626)

Der EinfluB einer Kontaktierungsstruktur kann eliminiert
werden, indem [Am:] mit der invertierten [Am2] multipliziert
wird. Es ergibt sich:

[AM]: [AMI ]X [AMZ ]71 = [AKL ]X [ADTL ]X [AKL ]71 . (627)
Aufgeldst nach [Apt.] ergibt sich:
[ADTL]:[AKLTIX[AM]X[AKL]- (628)

Jetzt muss nur noch [Ax.] messtechnich ermittelt werden.
Dazu werden nochmals die Messungen der Strukturen aus den
Abbildungen 6.4 (a) und (b) benétigt, aus denen die
differentielle Eingangsadmitanz Y, der Pads (hur eine Seite
z.B. linke Seite) ermittelt wird.

Die Kettenmatrix eines Pads alleine ist dann:

[AP]{; ﬂ (6.29)

Somit laBt sich die Kettenmatrix [Am2] der Struktur aus
Abbildung 6.4 (a) als Multiplikation der Kettenmatrizen der
Substrukturen darstellen.
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.0 COSh(Z * \_(DZL) Loy * sinh(2 *You 1 0
[AM2]=|:Y ]:|>< 1 *sinh(2*3_/DZL) COSh(Z*XDZL) ><|:Xp 1:| (630)

—P
=Z=DzZL

Wobei Zpz. und ypz. Wellenwiderstand und Ausbreitungs-
konstante der differentiellen Zuleitung darstellen.

Gleichung (6.29) kann dann nach den Eigenschaften der
Zuleitung aufgeld6Bt werden:

*Sinh(z*XDZL) COSh(Z*XDZL) :[AP]_] X[AMZ]X [AP]_] . (631)

[ cosh (2 * ZDZL) Zpy *sinh (2 Y on
Z=DZL

Aus der Losung des sich aus der Matrizengleichung
ergebenden Gleichungssystems ergibt flr den differentiellen
Wellenwiderstand der Zuleitung:

Zpy = _J B (6.32)
XP * (YP *AM2,12 _éMz,n _AM2,22)+AM2,21

und fir die differentielle Ausbreitungskonstante der Zuleitung:

acosh (Ayo.1 = Yo * Ayiao)
Y., = M2112 P Aman) (6.33)

Somit ergibt sich [Ax.] zu:

COSh(XDZL) Ly * Sinh(XDZL)
[l Y, * COSh(XDzL)+ Zl * Sinh(XDZL) Yy # Ly * Sinh(Y )"' COSh(Y ) . (6 ) 34)

- DZL - DZL
=DzZL

Durch Einsetzen in Gleichung (6.27) und Auflésen von [Apt.]
in ihre TL-Darstellung ergibt sich:

=[A " x[AyIx[Aq ] (6.35)

[ cosh (XDTL ) Zyp *sinh (yDTL

* Sinh (IDTL ) COSh (XDTL )

ZDTL

So |laBt sich der Wellenwiderstand der DTL berechnen zu:

= \/(AKLZZ *AMII _éKLIZ >kAMZl) >kAKLIZ +(AKL22 >i<AMIZ _AKLIZ *AMZZ) >l<AKL22 (6 36)
(AKLII >kAMZl _AKLZI >kAMll)*AKLII +(AKL11 *AMZZ _AKLZI *AMIZ)*AKLﬂ '

Z DTL
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Eine Zusammenfassung der Messergebnisse sowie deren
Vergleich mit den Simulationsergebnissen enthalt dann das
nachste Kapitel.
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7 Ergebnisse und Diskussion

In diesem Kapitel werden die messtechnisch ermittelten Daten
bewertet, mit denen von der Simulation verglichen und disku-
tiert. Im Allgemeinen handelt es sich hier um Strukturen, de-
ren theoretischer Hintergrund in Kapitel 3 besprochen wurde.

Wahrend im Abschnitt 7.1 die Ergebnisse von TL diskutiert
werden, handelt es sich im Abschnitt 7.2 um die Ergebnisse
eines realisierten, abstimmbaren Resonators.

Hinweis: Im Folgenden wird mit Phase immer die Phasen-
verschiebung der Einheitszelle gemeint.

7.1 Transmissionsleitungen

Im Abschnitt 3.1 wurden Strukturen gezeigt, die hohe Verkir-
zungsfaktoren gegenuber Standard TL aufweisen. Diese
Strukturen sind - wie bereits erwahnt — von hoher Bedeutung
fir die Realisierung von integrierten Resonatoren, die einen
akzeptablen Flachenverbrauch haben. Mit diesem Hintergrund
wurden drei TL entworfen und realisiert. Diese DTLs bestehen
jeweils aus vier Einheitszellen. Sie sind in Abbildung 7.1
gezeigt.

Abbildung 7.1 (a) zeigt eine DTL, bei der die Einheitszelle eine
erhdhte magnetische Kopplung zwischen den einzelnen Lei-
tungssegmenten aufweist. Dieser Struktur ist analog zu der
Struktur aus Abbildung 3.4. Sie wurde mit der vierten und der
fUnften Metallisierungsebene realisiert. Somit liegen die Lei-
tungssegmente am weitesten weg vom Substrat, was die
Substratverluste minimiert; dariber hinaus besitzen diese
Metallisierungsebenen die gréBten Dicken, was die ohmschen
Verluste minimiert. Allerdings existiert ein Gebiet innerhalb
dieser Einheitszelle, indem die magnetische Kopplung negativ
ist. Dieses Gebiet wurde in der Einheitszelle der DTL nach
Abbildung 7.1 (b) eliminiert, so dass die magnetische Kopp-
lung weiter verstarkt wird. Beide Einheitszellen aus Abbildung
7.1 (@) und (b) wurden, wie bereits erwahnt, mit zwei Metalli-
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sierungslagen realisiert, im Gegensatz zur Einheitszelle aus
Abbildung 7.1 (c), wo vier Metallisierungslagen (M2, M3, M4
und M5) benutzt werden, um zwei weitere Wicklungen in verti-
kaler Richtung zu gewinnen und somit die magnetische Kopp-
lung und die elektrische Lange bei Beibehaltung der Flache
weiter zu erhéhen.

Abb. 7.1:Chip-Abbildung dreier TL, bestehend aus jeweils vier
Einheitszellen, siehe Text.

Zur Verbindung zwischen den Metallisierungsebenen werden
Vias benutzt. Es wird immer eine ausreichende Anzahl an Vias
verwendet (die Via-Block Abmessung entspricht der Leiter-
breite). Auf diese Weise wird der Einfluss vom Vias selbst auf
der Gute der TL minimiert.

Abbildung 7.2 zeigt die Abmessungen der Strukturen sowie
deren geometrischen Aufbau.
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Abb. 7.2: Geometrische Abmessungen der Einheitszelle aus
Abbildung 7.1 (c).

Erkennbar ist, dass die Flache jeder Einheitszelle bei allen drei
DTL gleich ist. Somit sind die einzelnen Einheitszellen bzw.
DTL untereinander vergleichbar. Parallel dazu wurde eine TL in
klassischer Bauform realisiert, die ebenfalls denselben
Flachenverbrauch aufweist. Somit werden die Vorteile dieser
Strukturen im Vergleich zum Stand der Technik am leichtesten
erkennbar.

Alle drei DTL wurden messtechnisch charakterisiert. Die
Eigeschaften dieser DTL bzw. deren Einheitszellen wurden mit
den im vorher gehenden Kapitel beschriebenen Methoden
deembeddet.

Abbildung 7.3 zeigt die Phase je Einheitszelle fir alle drei DTL
aus Abbildung 7.1 (a), (b) und (c) und im Vergleich zur klassi-
schen Bauform als Funktion der Frequenz.

Deutlich zu erkennen ist die immer weitere VergréBerung der
Phase flr eine Einheitszelle der DTL von a bis c. Die Flachen-
effizienz erhoht sich bei der Struktur (a) um den Faktor 8,8
gegenlber dem klassischen Aufbau. Das bedeutet, der Fla-
chenverbrauch beispielsweise eines A/4 Resonators sinkt auf
11,4%. Dieser gewaltige Vorteil steigert sich weiter bei der
Struktur (b). Unter Nutzung aller zur Verfiigung stehenden
Metallisierungsebenen - wie bei der Struktur (c) — vergréBert
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sich die Flacheneffizienz um den Faktor 21,8 gegenlber dem
klassischen Aufbau. Wirde eine Technologie mit weiteren
Metallisierungsebenen zur VerflUgung stehen, wilrden noch
weitaus hohere Verklrzungsfaktoren erreichbar sein.

250

—=—a
——D
200 L—C
—<— klassik

150

Phase / °

100 - Ve =5

50

0 5 10 15 20
Frequenz / GHz

Abb. 7.3: Frequenzgang der Phase einer Einheitszelle der DTL a, b
und c aus Abbildung 7.1 im Vergleich mit der klassischen Struktur.

Abbildung 7.4 zeigt die Messergebnisse des Gutefaktors fur
alle drei Bauformen (a) - (c) als Funktion der Frequenz im
Vergleich zur klassischen.
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Abb. 7.4: Die Giten der DTL aus Abbildung 7.1 im Vergleich mit der
klassischen Struktur.

Alle drei DTL besitzen eine ahnliche Gite, die ca. um den
Faktor drei Uber der der klassischen DTL liegt. Die Verdrei-
fachung bedeutet einen gewaltigen Erfolg flir deren
Anwendung in der integrierten Schaltungstechnik.

Die Gute der DTL nach Struktur (c) ist generell niedriger als
die der beiden anderen, einerseits durch Nutzung der unteren
Metallisierungslagen die Substratverluste und andererseits die
Metallverluste ebenfalls ansteigen, da die unteren Metallisie-
rungslagen dinner und damit hochohmiger sind.

Die Substratleitfahigkeit hat einen erheblichen Einfluss hin-
sichtlich der Gite. Bei hochohmigem Sustrat erniedrigen sich
die Substratverluste und somit erhéht sich der Gutefaktor.

Die Kapazitaten zum Substrat haben in der Regel schlechtere
Gutefaktoren als die Kapazitaten von Leiter zu Leiter, deren
elektrische Felder sich hauptsachlich im Siliziumoxid befinden.

Die Gultefaktoren kdénnen weiter erhoht werden, indem die
Leiterbreiten vergréBert werden durch Verringerung der
ohmschen Verluste.
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Eine Zusammenfassung der Ergebnisse von je 20 Messungen
dieser drei Einheitszellen bei 10GHz bietet die Tabelle 7.1.

DTL Re(Zw) / Q| Phase / ° | Q-faktor |Verkirzungs
-faktor
Klassische TL 100 6 2,5 1
7.1 (a) 106 53 10 8,8
7.1 (b) 118 63 9 10,5
7.1 (c) 125 131 8 21,8

Tabelle 7.1: ZusammengefalBBte Ergebnisse zu den Einheitszellen aus
Abbildung 7.1.

Abbildung 7.5 zeigt das Chipbild von drei DTL mit gleicher
Grundstruktur, aber mit unterschiedlicher Belastung. Diese
DTL bestehen aus vier Einheitszellen. Als Grundstruktur flr die
Belastung wurde die Einheitszelle aus Abbildung 7.5 (a)
gewahlt.

Diese Struktur wurde in den beiden oberen
Metallisierungsebenen (M4 und M5) realisiert. Die erhohte
magnetische Kopplung wurde dadurch erreicht, dass die
Wicklungen in beiden Ebenen wund dabei Ubereinander
angeordnet sind. Abbildung 7.6 zeigt die geometrischen
Abmessungen.

Abbildung 7.5 (b) zeigt diese Grundstruktur, belastet mit in-
tegrierten MIM Kapazitaten und Abbildung 7.5 (c) zeigt die
gleiche Struktur, aber belastet mit differentiellen Varaktor-
dioden zur Realisierung der elektrischen Abstimmbarkeit.
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184pum

Abb. 7.5: Chipbilder der drei DTL, bestehend aus jeweils vier
Einheitszellen: Grundstruktur (a), belastet mit MIM Kapazitdten (b)
und belastet mit differentiellen Varaktordioden (c).

Abb. 7.6: Geometrische Abmessungen der Einheitszelle der
Grundstruktur aus Abbildung 7.5 (a).
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Abb. 7.7: Real- und Imaginér-Teil des Wellenwiderstands der DTL
aus Abbildung 7.5 (a) als Funktion der Frequenz.

Die Struktur aus Abbildung 7.5 a) besitzt wegen der hohen
magnetischen Kopplung zwischen den einzelnen
Leitungssegmenten - wie in 3.1 beschrieben - einen relativ
hohen Wellenwiderstand. Die Abbildung 7.7 zeigt Real- und
Imaginar-Teil des Wellenwiderstands aus Messungen an drei
Teststrukturen im Vergleich zu den simulierten Ergebnissen.

Die Struktur hat im hier interessierenden Frequenzbereich
einen reellen Wellenwiderstand von ca. 200Q, was relativ
hochohmig flr integrierte Schaltungen (relativ kleine
parasitare Kapazitaten zum Substrat) und flr viele
Anwendungen sehr winschenswert - aber bisher leider nicht
einfach darstellbar - ist. Auf diese Weise kénnen DTL realisiert
werden, die trotz Nutzung von Substraten mit hoher
Dielektrizitatskonstante (was hier der Fall ist) einen
hochohmigen Wellenwiderstand besitzen.

Zu beobachten ist weiter eine gute Ubereinstimmung zwischen
den Messungen und den Simulationsergebnissen. Diese
Ubereinstimmung verliert sich mit zunehmender Frequenz
etwas. Das ist in erster Linie der bei hohen Frequenzen
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ungenaueren Beschreibung von Struktur und Materialien im
Feldsimsulator geschuldet.

Abbildung 7.8 zeigt einen Vergleich zwischen gemessener -
wieder an drei Teststrukturen - und simulierter Phase dieser
Einheitszelle.

40
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—— M2
—— M3

—#— Simulation

10

0 5 10 15 20
Frequenz / GHz

Abb. 7.8: Die Phase der Einheitszelle der DTL aus Abbildung 7.5a)
als Funktion der Frequenz im Vergleich mit der klassische TL.

Die Ubereinstimmung zwischen der Simulation und den
Messungen ist gut. Im Vergleich zu der klassisch aufgebauten
Einheitszelle wird ein Verkurzungsfaktor von ca. drei erreicht.

Abbildung 7.9 zeigt einen Vergleich zwischen Simulation und
Messung des Gutefaktors der DTL.
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Abb. 7.9: Die Glte der DTL aus Abbildung 7.5 (a) als Funktion der
Frequenz.

Die DTL weist eine ahnliche Glte wie im klassischen Aufbau
auf. Hauptgrund hierfir ist die Glte der effektiven Kapazitaten
zum Substrat. Sie weisen eine schlechte Gute auf und ziehen
die Gesamtgite der DTL herab.

In der DTL nach Abbildung 7.5 (b) wird die Grundstruktur mit
MIM Kapazitdten belastet, so dass ein differentieller
Wellenwiderstand von 100Q realisiert wird. Abbildung 7.10
zeigt die gemessenen sowie die simulierten Real- und
Imaginar-Teile des Wellenwiderstands dieser Struktur als
Funktion der Frequenz.
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Abb. 7.10: Der Wellenwiderstand der mit MIM Kapazitdten
belasteten DTL aus Abbildung 7.5 (b).

Deutlich zu erkennen ist die gute Ubereinstimmung der
simulierten im Vergleich zu den gemessenen Werten Uber den
gesamten Frequenzbereich. Die Abweichung nimmt - wie
erwartet - bei héheren Frequenzen zu.

Damit kénnen sehr breitbandige DTL realisiert werden.

Bei den gewahlten MIM Kapazitatswerten betragt die
elektrische Lange der Einheitszelle 45° bei 10GHz. Das heiBt,
eine DTL bestehend aus zwei Einheitszellen, hat bei 10GHz
eine elektrische Lange von einem Viertel der Wellenlange -
oder mit anderen Worten: Ein A/4 Resonator fur 10GHz
besteht aus zwei Einheitszellen.

Abbildung 7.11 zeigt die Phase dieser Einheitszelle.
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Abb. 7.11: Die Phase der Einheitszelle aus Abbildung 7.5 (b).

Es kann ebenfalls eine gute Ubereinstimmung von gemessener
und simulierter Phase der Einheitszelle festgestellt werden. Der
Verkurzungsfaktor bei dieser Struktur betragt 7,5 im Vergleich
zur klassischen.

Abbildung 7.12 zeigt die gemessene sowie die simulierte Glte
der Struktur nach Abbildung 7.5 (b).
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Abb. 7.12: Die Gute der DTL aus Abbildung 7.5 (b) als Funktion der
Frequenz.

Zu sehen ist wiederum die gute Ubereinstimmung zwischen
Messung und Simulation. Gegenuber der Struktur nach 7.5(a)
hat sich die Glte sogar verdoppelt. Die Ursache liegt in der
Belastung der Grundstruktur mit MIM Kapazitaten, die einen
hohen Gite Faktor aufweisen und damit die Gulte der
effektiven Kapazitat erhdéhen, die damit wiederum die
Gesamtgute der DTL anheben.

Zur Realisierung von abstimmabaren DTL wird die gleiche
Grundstruktur mit differentiellen Varaktordioden belastet, wie
in Abbildung 7.5 (c) zu sehen. Die Abbildung 7.13 zeigt die
gemessene absolute Phasenanderung der Einheitszelle bei
verschiedenen Abstimmspannungen flr vier verschiedene
Frequenzen.
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Abb. 7.13: Die Phase der abstimmbare Einheitszelle aus Abbildung
7.5 (c) uber die Abstimmungsspannung fir vier Frequenzpunkte.

Bei 10GHz verandert sich die Phase der Einheitszelle von 69°
nach 46°, wenn die Absitmmungsspannung von 0 nach 3,5V
variiert. Das entspricht einer relativen Phasenanderung von
40%.

Die Abbildung 7.14 zeigt die relative Phasenanderung dieser
Struktur. Selbstverstandlich wird die hdchste relative Phasen-
anderung bei der Steuerspannung 0V erreicht. Dort betragt die
erreichte relative Anderung ca. 40 %.
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Abb. 7.14: Die relative Phasendnderung der abstimmbaren Einheits-
zelle aus Abbildung 7.5 (c) Uber die Abstimmungsspannung.

Die relative Anderung ist fiir alle Frequenzen gleich.

Die Gute der Einheitszelle aus Abbildung 7.5 (c) st
selbstverstandlich héher als die der Einheitszelle aus Abbildung
7.5 (a), weil durch die Belastung mit den Varaktordioden die
Gute der effektiven Kapazitaten sich ebenfalls erhdht hat.

Die Abbildung 7.15 zeigt die gemessene Glte der DTL.
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Abb. 7.15: Die Gute der DTL aus Abbildung 7.5(c) als Funktion der
Frequenz fur verschiedene Abstimmspannungen.

Zu erkennen ist eine nahzu konstante Gute fir die verschiede-
nen Abstimmungsspannungen. Eine groBere Abweichung ist
bei Frequenzen Uber 12GHz zu sehen.

Allerdings bleibt die Glte der Einheitszelle aus Abbildung 7.5
(c) unter der aus Abbildung 7.5 (b), da die Glte der MIM
Kapazitateten hdéher ist als die der Varaktordioden.

7.2 Resonatoren

Eine Anwendung der oben beschriebenen neuartigen DTL ist
die Verwendung in Resonatoren [55], [56], [57], [58], [59].
Deshalb wurde in dieser Arbeit auch ein differentieller
Resonator entworfen und realisiert. Dieser Resonator besteht
aus einer an einem Ende kurzgeschlossenen TL mit einer
elektrischen Lange von "4 der Wellenldange. Diese TL besteht
aus zwei Einheitszellen. Die Abbildung 7.16 zeigt eine
Mikroskop-Aufnahme, sowie deren Abmessungen.
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Abb. 7.16: Mikroskopisches Abbildung des realisierten Resonators,
bestehend aus zwei Einheitszellen.

Dieser Resonator wurde fur den Einsatz in rauscharmen, span-
nungsgesteuerten Oszillator entworfen. Daher soll die Gute
hoch sein bei maximaler, frequenzmaBiger Abstimmbarkeit.
Um die Glte zu maximieren wurden die drei oberen Metalli-
sierungslagen (M3, M4 und M5) parallel geschaltet und das bei
einer Leiterbahnbreite von 40um, um die ohmschen Verluste
zu minimieren. Eine weitere Parallelschaltung der unteren
Metallisierungsebenen (M1 und M2), die zwanglaufig naher
zum Substrat liegen, erniedrigt den Serienwiderstand weiter,
erhoht aber die Substratverluste. Die innere Schleife ist
ebenfalls aus den drei oberen Metallisierungsebenen realisiert
worden, allerdings mit kleineren Leiterbahnbreiten von 8um.
Zur Steuerung der Schleife wurde ein 33-Finger N-MOS
Transistor mit der Breite von 33um benutzt.
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Abb. 7.17: Mikroskopische Abbildung des kontaktierten Resonators
bei der messtechnischen Charakterisierung.

Die Einheitszelle dieses Resonators besitzt beide Abstim-
mungsmethoden: Admittanz- und Impedanz-Abstimmung. Die
Abstimmspannungen zur Steuerung der einzelnen Kom-
ponenten werden Uber eine separate DC-Spitze geliefert. Die
Abbildung 7.17 zeigt eine Aufnahme dieses Resonators,
kontaktiert mit einer GSGSG-Mikrowellenspitze (Infinity von
Cascade Microtech) und einer Spitze flr die DC-Versorgung. Es
wurden die Streuparameter des differentiellen Resonators
gemessen (2-Tor); daraus wurde die differentielle Eingangs-
impedanz Zp;; des Resonators ermittelt. Die Phase von Zpi;
liefert die Information zur Resonanzfrequenz des Resonators:
im Nulldurchgang des Phaseverlaufs.

Die Abbildung 7.17 zeigt die gemessene Phase der Eingangs-
impedanz des Resonators ¢(Zp11).
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Abb. 7.18: Die Phase der Eingangsimpedanz des Resonators aus
Abbildung 7.13 als Funktion der Frequenz fir die verschiedenen
Abstimmspannungen.

Durch das unterschiedliche Anlegen der Abstimmspannungen
kdnnen drei Resonanzfrequenzen eingestellt werden. Diese
Frequenzen sind in Abbildung 7.18 als niedrigere, mittlere und
héhere Frequenz bezeichnet. Die Resonanzfrequenz fy
entpricht der Frequenz mit ¢(Zp;:1) = 0. Die Resonanzfrequen-
zen sind bei 10,5, 11,7 und 13,8GHz. Somit besitzt dieser Re-
sonator eine Abstimmbarkeit von 31%. Die Abbildung 7.18
zeigt die Gute des Resonators flir die drei Resonanzfrequen-
zen.
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Abb. 7.19: Die Glte des differentiellen Resonators aus Abbildung
7.13 fur die verschiedenen Abstimmspannungen.

Die Gute ist definiert zu:
n Ia((p)lj
Q: #| f * ,
360 ( o)l ., (7.1)

wobei ¢ die Phase der Eingangsimpedanz des Resonators in
Grad und f die Frequenz in Hertz sind.

Far die hier vorliegende Resonator Struktur wurde eine Glte
von 8-10 erreicht, wobei die Werte nahzu konstant flr alle drei
Resonanzfrequenzen sind. Das ist ein sehr gutes Ergebnis flr
eine integrierte Resonatorschaltung.
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Abb. 7.20: Maximale Variation der Resonanzfrequenzen aus
insgesamt 30 Messungen (ber drei Wafer.

Fir Ausbeute Untersuchungen wurden 30 Teststrukturen Gber
drei Wafer messtechnisch charakterisiert. Eine akzeptable
Abweichung konnte ermittelt werden. Die Abweichung bei der
Resonanzfrequenz betrug 1,3%. Das reduziert den gesamten

Abstimmbereich nur um 4,5%.
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8 Zusammenfassung

Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Realisierung und Evalu-
ierung von periodischen Transmissionsleitungen fur die integ-
rierte Schaltungstechnik. Ein Schwerpunkt liegt hierbei auf der
Realisierung von periodischen, symmetrischen Transmissions-
leitungen mit einem minimalen Flachenverbrauch und opti-
malen Eigenschaften. Einen weiteren Schwerpunkt bildet die
Realisierung von abstimmbaren Transmissionsleitungen.

Zunachst werden in Kapitel zwei die theoretischen Grundlagen
vorgestellt und die Ausbreitungseigenschaften der beiden gan-
gigsten Modi auf periodischen symmetrischen Transmissions-
leitungen (STL) hergeleitet.

In Kapitel drei werden dann Realisierungsformen von Einheits-
zellen, die zu starken magnetischen und elektrischen Kopplun-
gen fuhren, vorgestellt. Es wird erlautert, wie dies zu deutli-
chen Vorteilen, wie einer drastisch erhdhten Flacheneffizienz
und hoéheren Gultefaktoren fuhrt. AnschlieBend werden Reali-
sierungsformen von abstimmbaren Einheitszellen vorgestellt.
Diese ermdglichen Differentiellen Transmissionsleitungen
(DTLs), deren wesentliche Parameter wie Wellenwiderstand,
elektrische Lange und Gultefaktor mit Hilfe einer Abstimm-
spannung eingestellt werden kdénnen. Damit wird es mdoglich,
Hauptparameter nachtraglich abzustimmen, um z.B. Techno-
logie Schwankungen zu korrigieren.

Hierfir werden Methoden zur Abstimmung sowohl des Impe-
danzbelages als auch des Admittanzbelages entwickelt.
Werden beide Abstimmmethoden kombiniert, so wird es
moglich, z.B. eine reine Abstimmung der Phasenverschiebung
Uber ein breites Abstimmungsband zu erreichen bei gleich-
zeitig strenger Konstanthaltung des Wellenwiderstandes und
umgekehrt.

Nach der Vorstellung dieser Strukturen und Besprechung ihrer
Grundlagen und Vorteile werden in Kapitel 4 die Simulations-
methoden zur Berechnung samtlicher Strukturen bzw.
Einheitszellen mittels Feldsimulatoren in Kombination mit
Schaltungssimulatoren vorgestellt und erlautert.
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Zur Bestdtigung dieser theoretischen Uberlegungen wird eine
Technologie der Firma ATMEL gewahlt, um Test Strukturen zu
realisieren. Der Aufbau diesen Strukturen wird in Kapitel 5
beschrieben. Dieser Aufbau erlaubt die Charakterisierung der
Strukturen mittels 4-Tor Streuparameter Messplatz. Ebenfalls
wird in Kapitel 5 die hierfir verwendete Technologie
beschrieben.

In Kapitel 6 wird die verwendete 4-Tor On-Wafer Streu-Para-
meter Messtechnik beschrieben. Der Aufbau des Messplatzes
wird vorgestellt; anschliessend wird die DurchfUhrung der
Kalibrierung und der Messung beschrieben. Es werden Metho-
den entwickelt, um diese Strukturen zu deembedden. Diese
Methoden werden ebenfalls in Kapitel 6 detailliert beschrieben.

In Kapitel 7 werden die Mess-Ergebnisse ausgewahlter Struk-
turen vorgestellt, mit Simulationsergebnissen verglichen und
diskutiert.

Die im Rahmen dieser Arbeit entwickelten und vorgestellten
Strukturen ermdéglichen:

- Die Realisierung von DTL mit hohen Wellenwiderstanden.

- Die Realisierung von DTL mit hohen Verklrzungsfaktoren
von bis zu 22, entspricht einer Flachenreduzierung auf 4,5%.

- Die Realisierung von abstimmbaren DTL, die eine
Abstimmbarkeit der elektrischen Lange von bis zu 41%
besitzen.

- Die Erh6hung der Glte der DTL auf das Dreifache.

- Der realisierte Resonator besitzt eine Abstimmbarkeit der
Resonanzfrequenz von 31%.
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10 Anhang A

Der Beweis der folgende Ausdruck kann mit Hilfe der
vollstandige Induktion getan werden:

COSh(XEZ) ZD,EZ sinh(XEZ cosh(N * XEZ) Z., sinh(N * Y.,
1

sinh(XEZ) cosh(XEZ) = L Sinh(N s ZEZ) cosh(N * ZEZ)
Z Z,

—D.EZ

das qgilt fir N=1, man mufB nur noch es fir N+1 beweisen.

i cosh(xu) Z, sinh(xEZ TIH

[
. smh(XEZ) cosh(XEz)

L =EZ

! 1 sinh(IEZ) cosh(XEZ) =

sinh(N * LZ) cosh(N * T ) *

i COSh(N*XEz) thsinh(N*yEz]{ COSh(XEz) Zusinh(yEZ]

L th ZEZ
cosh(N - )* cosh(xEZ )+ sinh(N Y, )* sinh(XEZ ) Z.,* (cosh(N Y )* sinh(XEZ )+ sinh(N v, )* cosh(zEZ )
! # (sinh(N * Ve, )* cosh(xEZ )+ cosh(N # Ve, )* sinh(yEZ )) sinh(N * Ve, )* sinh(XEZ )+ cosh(N * Ve, )* COSh(XEZ )

L —=EZ

nach der Einsetzen der Additionstheoreme.
cosh(N Y, )* cosh(IEZ )+ sinh(N Y, )* sinh(’yEz)
cosh(N * XEZ )* sinh(xEZ )+ sinh(N * YEZ )* cosh@Ez)

ergibt sich die obere Gleichung.
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