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Miniaturisierter und ultrabreitbandiger Mikroelektronik-Module fiir die zukiinftige Mobilkommunikation (6GKom)
Zuwendungsempfanger: Universitat Ulm

Forderkennzeichen: 16ES1108

Die Verantwortung der Universitdt Ulm (UULM) fiir das Projekt 6GKom in Zusammenarbeit mit dem IHP besteht
darin, die HF-Transceiver-Module zu entwickeln, sie zu testen und fiir das Packaging vorzubereiten, das vom 1ZM
durchgefiihrt wird. UULM und IHP haben vereinbart, die Arbeit wie folgt aufzuteilen: UULM entwirft und testet den
Tx-Phased-Array-Chip, und IHP ist fiir die gleichen Aufgaben fiir die Rx-Phased-Array-Chips verantwortlich. Die
Aufgaben von UULM wurden erfiillt, wie in diesem Bericht anhand der wichtigsten Herausforderungen und
Hindernisse, mit denen man konfrontiert wurde und die man Uberwunden hat, erliutert wird. Der Plan des
urspriinglichen Projektvorschlags wurde befolgt und eine Selbstbewertung an jedem Meilenstein wurde
durchgefiihrt und rechtzeitig mit Hilfe der Jahresberichte und einem angemessenen Vergleich des tatsachlichen
Status mit den urspriinglich im Projektvorschlag geplanten Arbeiten berichtet.

Das Projekt 6GKom ist am 01.10.2019 gestartet und hat eine Laufzeit von 4 Jahren. Aufgrund der weltweiten Corona-
Pandemie kam es jedoch zu Verzogerungen. Verzogerungen bei den Fertigungsprozessen am IHP-Standort
verhinderten die pilinktliche Lieferung der Chips, ebenso wie lange Messzeiten, die dazu fiihrten, dass einige
Testergebnisse nicht in der geplanten Zeit vorgelegt werden konnten. Dariiber hinaus verhindert der damlas
ausstehende D-Band Messaufbau in Ulm ein schnelles Testen am Institut und es wurde beschlossen, unsere ersten
Chips am Fraunhofer IAF in Freiburg zu testen. Der Testprozess war zeitaufwandig, da die administrativen und
technischen Abldufe langwierig waren. Die genannten Griinde waren der Hauptengpass fiir das rechtzeitige
Erreichen der Endergebnisse und waren der Grund dafiir, dass wir am Ende des Projekts, das fiir den 30.09.2023
geplant war, um eine 6-monatige Verlangerung gebeten haben.

Die interne Arbeit von UULM wurde in folgende Teilaufgaben unterteilt: Erstens: Entwurf eines Breitband-
Leistungsverstarkers (PA). Dies war als erster Schritt notwendig, um zu beweisen, dass der PA die erforderliche
Ausgangsleistung von 10 dBm iiber die 60-GHz-Bandbreite des D-Bandes liefern kann. Zweitens: Entwurf eines
Breitband-Phasenschieber-Schaltkreises. Urspriinglich wurde die Verwendung des TTD-Phasenschiebers in
Erwagung gezogen, damit das Phased Array nicht unter einer Strahlaufweitung leiden wurde, aber der VM-
Phasenschieber wurde stattdessen aus folgenden Griinden verwendet: a) Die Kanalbandbreite wird 4 GHz nicht
tiberschreiten, welche durch die Basisband-Signalverarbeitungsschaltung begrenzt ist. b) Der TTD ist sperrig und
verlustbehaftet. ¢) Der VM bietet sowohl Verstarkungs- als auch Phasenregelung. d) Die Kalibrierung kann leicht
durchgefiihrt werden, insbesondere wenn die Phasenauflosung erhéht wird. Drittens: Mischer fiir die
Aufwartskonvertierung und die LO-Kette, die eine ausgezeichnete Unterdriickung von Oberwellen fiir eine
ordnungsgemafie Aufwartskonvertierung mit geringer Verzerrung des aufwartskonvertierten Signals und einer
angemessenen BER am Empfiangerausgang bieten sollten. Viertens: Integration der gesamten phasengesteuerten
Anordnung des Senders. Es ist erwdhnenswert, dass UULM es sehr zu schitzen weif3, dass IAF Anstrengungen
unternommen hat, einige Chips wie die LO-Kette und die PA-Versionen zu messen. Der Rest der Chips wurde in Ulm
mit dem im Laufe des Projekts gelieferten R&S ZNA und den D-Band-Extendern und der Probe Station getestet.

Die detaillierten Ergebnisse jedes oben beschriebenen Meilensteins sind in Tabelle I aufgefiihrt. Die PA wurde in
mehreren Versionen entwickelt. Die Einwege-PA war die erste Version und wurde verwendet, um die Funktionalitat
der PA im D-Band in Bezug auf Bandbreite und Leistungsvermdgen bereitzustellen. Die Zweiwege-PA wurde
entwickelt, um die Ausgangsleistung mit einer effizienten Power-Combining-Technik zu erh6éhen, deren Verluste nur
1 dB betragen. Die Ergebnisse beider PAs sind in Tabelle I aufgefiihrt. Die LO-Kette besteht aus einer zweistufigen,
Bootstrap-Gilbert-Zelle, gefolgt von einem Pufferverstirker (Multiplikator mit 4 Ketten). Dieser
Frequenzvervierfacher (FQ) hat den Vorteil einer ausgezeichneten Unterdriickung hoher Oberwellen von
mindestens 30 dB fiir alle Oberwellen von der ersten bis zur sechsten Oberwelle, was unseres Wissens nach der
beste Wert fiir FQs ohne Zwischenstufenfilterung ist. Das FQ-Design ist kompakt und energieeffizient. Die
Integration der PAs, VMs und des Stromverteilungsnetzwerks wurde ebenfalls getestet und zeigte gute
Konstellationsdiagramme bei den Frequenzpunkten iiber das gesamte D-Band. Die endgiiltige Integration des Tx-
Chips wurde ebenfalls durchgefiihrt, einschlief3lich des 1Q-Modulators, 4-RF-Ketten von PA, VM und extra VGA fiir
einen erweiterten Bereich der Amplitudensteuerung. Einzelheiten zum Design der einzelnen Komponenten und die
Ergebnisse werden in Teil II dieses Berichts vorgestellt.



Tabelle I. Testergebnisse der entworfenen Komponenten und der integrierten Teile

Einwege-PA
Bandwidth (GHz) 80> 170 Integration: 6-stufiger PA. Die ersten 4 Stufen sind Kaskodeverstarker
mit hoher Verstiarkung. Die letzten 2 Stufen sind Common-Base-
Gain (dB) 25 Verstarker mit Fuf3punktstromquelle. Der CB-Verstirker hat den
Vorteil, dass er nahe an P1dB des Psat liegt. Ein verlustarmer
Psat (dBm) 10 Transformator-Balun wurde als OMN entworfen, und der Ausgangs-
PAD ist im OMN-Design enthalten, so dass keine Notwendigkeit
Ppc (W) 0.4 besteht, seine Verluste auszugleichen.
In/Out Return Loss (dB) >10
Zweiwege-PA
Bandwidth (GHz) 120 - 170 Integration: 6-stufige PA. Ahnlich wie bei der One-Way PA. Die
Leistungsaufteilung wurde in der vierten Stufe vorgenommen.
Gain (dB) 20 Wihrend der Entwurfsphase wurden umfangreiche Stabilititstests
durchgefiihrt. Ein Ausgangstransformator dient als Power Combining,
Psat (dBm) 12 Balun und OMN zusammen mit dem Ausgangs-PAD. Die
Stromkombinationstechnik wird aus Griinden der geringen Verluste
Ppc (W) 0.6 eingesetzt.
In/Out Return Loss (dB) >10
LO-Kette (FQ)
Fractional Bandwidth (%) |43 Integration: Zweistufige Bootstrapped-Gilbertzelle ohne Zwischenfilter.
Eine sehr gute Oberwellenunterdriickung wird durch die richtige Wahl
Output Frequency (GHz) 110-170 der relativen Eingangssignalphasen auf Kosten der Verstirkung der
; T Stufe erreicht. Der K-Band-Balun am Eingang wurde aus Griinden der
Harmonic Rejection (dB) >29 SE-Messung, des einfachen Aufbaus und der Kompatibilitit mit dem
. . Rx-Chip des IHP entwickelt, um ein kompaktes und energieeffizientes
Conversion Gain (dB) 11 Design mit angemessener Ausgangsleistung zu ermédglichen.
Ppc (mW) 100
Psat [dBm) 2.5
4-Kanal Beamformer Tx Chip
Gain (dB) 20 Integration: 4-Phasen (PA + VM) und Stromverteilungsnetz. LDOs
wurden zum Schutz des Chips gegen Versorgungsschwankungen
Bandwidth (GHz) 40 eingebaut. Ein 4-Bit-DAC zur Stromsteuerung vor der Verzerrung
wurde fiir die Steuerung des VM entwickelt. Die SPI IP von IHP wurde
Frequency (GHz) 120 - 160 als digitale Schnittstelle zum Beamformer-Chip verwendet. Die
Bandbreite betragt ca. 40 GHz, der Beamformer kann jedoch sogar eine
Psat (dBm) 12 angemessene Ausgangsleistung liber das gesamte D-Band (50 GHz)
liefern.
Poc (W) 3
In/Out Return Loss (dB) >10
VGA
Gain Range (dB) 5510 Integration: Gilbertzellen-basierter VGA mit 4-Bit-DAC-Steuerung. Die
Vermessung der kompletten Tx-Phased-Array-Kette wurde erfolgreich
Frequency (GHz) 100- 170 durchgefiihrt. Einzelne Messungen stehen jedoch noch aus.
PDC (mW) 100
Psat (dBm) N.A
In/Out Return Loss (dB) >10
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In diesem Teil des Berichts werden der detaillierte Arbeitsablauf sowie die detaillierten Ergebnisse der einzelnen
Komponenten sowie der Integration vorgestellt und diskutiert. Der Aufbau dieses Teils ist wie folgt: Zundchst werden
verschiedene Versionen von Lesitungsverstarkern (Pas) vorgestellt. Zweitens wird der Entwurf des Vektormodulator-
Phasenschiebers (VM) diskutiert. Drittens werden Entwurf und Ergebnisse der LO-Kette Frequenzvervierfacher (FQ)
diskutiert und vorgestellt. Viertens: Der 1Q-Modulator wird demonstriert und diskutiert. Fiinftens werden die
Integration des Tx-Beamformers und seine Ergebnisse diskutiert, dargestellt und tabelliert. Sechstens wird die VGA-
Leistung und ihr Einfluss auf den endgiiltigen integrierten Tx-Phased-Array-Chip diskutiert.

1. Einweg- und Zweiweg-Leistungsverstdrker

Fiir die erste Version der PAs wurde ein Staggered-Tuning vorgesehen. Der Zweck ist, die breitbandig fiir die 60 GHz
Bandbreite des D-Bandes zu machen. Daher wurden sechs Stufen mit drei verschiedenen Topologien implementiert.
Zunachst sollen die ersten beiden Stufen den grofdten Teil der Verstiarkung liefern und als Treiberstufen arbeiten. Es
handelt sich hierbei um Kaskodenverstarker mit Neutralisierungstechnik fiir die Treibertransistoren. Sowohl die
Grofde als auch die Vorspannung dieser Stufen sind auf eine hohe Verstdrkung und nicht unbedingt auf eine hohe
Ausgangsleistung ausgelegt. Die beiden zweiten Stufen sind von der Topologie her dhnlich zu den ersten, aber grofier
und mit héherem Gleichstrom-Biasing ausgelegt. Der Zweck dieser beiden Stufen besteht darin, die Leistung zu
erhohen, um geniigend Leistung an die Ausgangsstufen zu liefern und das Signal in dem Frequenzbereich zu
verstirken, in dem es von den ersten Stufen ausreichend verstarkt wird. Die letzten beiden Ausgangsstufen sind dafiir
verantwortlich, dass die maximale Leistung an die Last abgegeben wird, und wurden durch die Load-Pull-Technik an
den Ausgang angepasst. Daher handelt es sich bei diesen Stufen hauptsdchlich um Stufen mit geringer Verstdrkung,
die jedoch linear genug sind, um die erforderliche Ausgangsleistung zu erreichen. Die beiden Ausgangsstufen sind
Common-Base-Stufen (CB) mit FufRpunkt-Stromquelle. Der Vorteil der CB-Konfiguration besteht darin, dass sie
linearer sind als die Common-Emitter- und die Kaskoden-Konfigurationen und dass der 1dB-Kompressionspunkt am
Ausgang nur 1dB unter der Sattigungsleistung liegt. Der Aufbau des Einweg-PA ist in Abbildung 1 dargestellt. Der PA
verfiigt liber eine abgestimmte Vorspannungsschaltung, so dass die Vorspannung jeder Stufe fiir einen optimalen
Betrieb wihrend der Messung eingestellt werden kann. Um die Komplexitit der DC-Priifung zu verringern und eine
gute Warmeableitung fiir den Hochleistungs-PA zu gewahrleisten, wurde eine Tragerplatine entworfen und nur DC-
PADs geklebt. Die HF-PADs werden mit hochohmigen GSG-Tastkopfen im 100pum-Raster abgetastet. Zu guter Letzt
werden sowohl der Ausgang als auch der Eingang des Verstirkers mit einem breitbandigen Marchand-Balun
transformiert, dessen Verluste durch den Einsatz einer eigenstiandig entworfenen Back-to-Back-Struktur verringert
wurden.
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Abbildung 2: (a) Aufbau des Ausgangsanpassungstransformators. (b) Einfiigeddmpfung des Transformators. (c) Optimale Impedanz und
transformierte Impedanz des Transformators.
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Die grofdte Herausforderung bei der Entwicklung von D-Band-Verstidrkern besteht darin, dass die optimale
Lastimpedanz (Zopt) einen niedrigen Realteil und einen moderaten kapazitiven Teil aufweist. Aufgrund der Tatsache,
dass der Verstdrker eine Bandbreite von 43 % haben soll, sollte das Ausgangsanpassungsnetzwerk breitbandig und
dennoch verlustarm sein. Die Verwendung von Induktivititen oder TLs und Kondensatoren kann jedoch recht
schmalbandig sein, abhdngig von der Position von Zopt im Smith-Diagramm, welches hier in der linken Ecke liegt. Eine
gute Option dafiir ist der Einsatz von Transformatoren. Transformatoren sind von Natur aus breitbandig und kénnen
die Impedanz trotz ihres grofien Formfaktors in einem breitbandigen Bereich transformieren. Fiir die Einweg-PA ist
Zopt (32+jx55). Ein Formfaktor von 3 kann iiber die erforderliche Bandbreite mit Transformatoren leicht realisiert
werden. Die Imagindrteile lassen sich durch reaktive Elemente auf beiden Seiten des Ubertragers ausgleichen. Der in
Abbildung 2(a) gezeigte Ubertrager hat eine maximale Einfiigungsdiampfung von 1,7 dB an der hochsten
Frequenzecke, wie in Abbildung 2(b) dargestellt. Die optimale Impedanz sowie die transformierte Impedanz sind in
Abbildung 2(c) dargestellt.

Die Messung dieses PA wurde im IAF mit einem Breitband-ZNA-System von Anritsu durchgefiihrt. Wie in Abbildung 3
zu sehen ist, wurden sowohl Klein- als auch Grofdsignalmessungen durchgefiihrt. Die Kleinsignalverstarkung des
Verstarkers, die Riickflussdampfung und die Gruppenlaufzeit des Verstirkers stimmen gut mit den Entwurfswerten
tiberein. Bei der Grofdsignalmessung liegt die gesattigte Ausgangsleistung mit etwa 1,5 dBm leicht unter den
Entwurfswerten. Die 1dB-Kompressionspunkte am Ausgang sind nicht dargestellt, aber sie liegen etwa 1dB unter der
Sattigungsleistung. Die PAE wurde berechnet und zeigt eine gute Leistungsumwandlungseffizienz im D-Band im
Vergleich zu den bisher berichteten PAs.

Abbildung 4: Chipfoto des Zweiwege-PA.

Fiir den Zweiwege-PA werden dhnliche Topologien der Einheitszellen des Einwege-PAs verwendet. Der Ausgang der
dritten Stufe wird jedoch auf zwei Zweige aufgeteilt. Jeder Zweig des Ausgangs besteht aus drei Stufen. Die Stabilitat



des Zweiwege-PAs ist von grofler Bedeutung, da sich durch die Leistungsaufteilung und -kombination mogliche
riickgekoppelte Signalschleifen bilden. Daher wurden mehrere Stabilitatstests durchgefiihrt. Die Stabilitatstests mit
der S-Probe reichten aufgrund der beschriebenen Schleifen nicht aus, daher wird die WS-Probe von ADS verwendet.
Die WS-Probe ist in der Lage, die Stabilitit bei Vorhandensein von mehreren Signalschleifen und fiir beliebige
Eingangssignalstirken zu testen. Daher eignet sich die WS-Probe fiir Grof3signal-Stabilitétstests fiir riickgekoppelte
Systeme bzw. fiir Systeme, die Riickkopplungsschleifen aufweisen. Der Anschluss jeder Stufe an ahnliche
Versorgungsmetallpegel kann ebenfalls zu Signalriickkopplungen und damit zu Instabilitét fithren. Um dieses Problem
zu losen, wird jede Stufe von der Versorgung durch einen Kondensator niedriger Giite (Q) vorgespannt. Die
Kondensatoren mit niedrigem Q-Wert verhindern, dass das Signal die Stufen umléduft. Auflerdem wird die Leistung
der PA iiber die Versorgungsschwankungen hinweg stabil gehalten und durch eine LDO-Bank geschiitzt.

Das Chipfoto des Zweiwege-PAs ist in Abbildung 4 dargestellt. Der PA-Chip hat nur DC-Eingdnge fiir die Versorgung
und eine LDO-Steuerung. Es gibt keine Kontrolle mehr iiber die Vorspannung der Stufen und keine Méglichkeit, die
Versorgung abzustimmen. Auch hier ist die Ausgangsanpassung des Zweiwege-PAs eine Herausforderung. Das
Ausgangsanpassungsnetzwerk (OMN) soll in diesem Fall die Leistung der beiden Endstufen kombinieren, den PA-
Ausgang an Zopt anpassen und den symmetrischen Ausgang in einen unsymmetrischen Ausgang umwandeln.
Abbildung 5(a) zeigt das Layout des Ausgangsanpassungstransformators Balun, Abbildung 5(b) zeigt, dass die
Einfligungsdampfung des OMN nur 2,2dB fiir die verwendete Stromkombinationstechnik betragt und Abbildung 5(c)
zeigt das Zopt von (18+jx31) und die transformierte Ausgangsimpedanz. Die Klein- und Grof3signalmessungen des
Zweiwege-PAs wurden in Ulm unter Verwendung des R&S ZNA mit der D-Band-Frequenzbereichserweiterung und
Sonden durchgefiihrt. In Abbildung 6 sind die Messergebnisse des PAs dargestellt. Tabelle II zeigt einen Vergleich
zwischen den beiden Versionen des PA.

(a) (b) @
Abbildung 5: (a) Layout des Ausgangsanpassungstransformator-Balun des Zweiwege-PA. (b) Einfiigungsddmpfung. (c) Optimale Lastimpedanz
und die transformierte Ausgangsimpedanz.
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Abbildung 6. Klein- und Grof3signalmessung des Zweiwege-PA.

Tabelle II. Leistungsvergleich zwischen den Einwege- und dem Zweiwege-PA.

Parameter Einwege-PA  |Zweiwege-PA Bemerkungen

Gain (dB) 30 20 Siangl wird bei der Zweiwege-PA auf zwei Zweige aufgeteilt,
daher weniger Verstarkung

Frequency (GHZ) 110 - 170 120 - 170 Die Abstimmung der Vorspannung der Stufen war bei der Zwei-
Wege-PA nicht méglich.

Psac (dBm) 11 13 @ 140GHz

In/output Return Loss (dB) |> 10 >10

Ppc (W) 0.45 0.6

Der LDO wurde auf der Grundlage der in der Bibliothek enthaltenen MOS-Bauelemente entwickelt. Es wurde ein
grofder PMOS-Baustein verwendet, um den PA-Stufen den gréf3tmoglichen Gleichstrom zur Verfiigung stellen zu
konnen. Abbildung 7 zeigt das Schaltbild sowie das Layout des LDO. Der LDO kann Stréme von bis zu 50 mA bei einer
Ausgangsspannung von 3,3 V mit einer Eingangsspannung von 3,3 V bis 3,7 V und einem Temperaturbereich von -400
bis 80°C liefern. Das Steuersignal wird zum Ein- und Ausschalten des gesamten PA verwendet. Abbildung 8 zeigt die
Simulationsergebnisse des LDO, aus denen hervorgeht, dass die Referenzspannung iiber einen weiten
Versorgungsbereich konstant ist.

Abbildung 7. Schaltplan und Aufbau der LDO-Schaltung.
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Abbildung 8. Simulationsergebnisse der LDO-Schaltung.
2. Vektor-Modulator Phasenschieber

Die Phasenverschiebung ist eine Schliisselkomponente fiir Phased-Array-Systeme. Fiir Breitbandanwendungen, bei
denen die Bandbreite grofer als 5 GHz ist, sind Phasenschieber mit echter Zeitverzégerung (TTD) erforderlich, um ein
»Schielen” (Aufficherung des Strahls {iber der Frequenz) des Strahls zu verhindern. Bei D-Band-Anwendungen kann
die Bandbreite eines einzelnen Kanals trotz des breiten Bandes von 60 GHz nicht mehr als 4 GHz betragen, was durch
die Schaltung zur Signalverarbeitung im Basisband begrenzt wird. Daher war ein Vektormodulator (VM) der optimale
Kandidat fiir die Phasenverschiebung. Der VM hat gegeniiber dem TTD folgende Vorteile: Erstens kann die
Phasenauflésung des VM durch die Verwendung eines hoher auflosenden Steuer-DAC verbessert werden, wahrend
der TTD fiir mehr Stufen umgestaltet werden muss. Zweitens kann der VM sowohl Amplituden- als auch
Phasensteuerung bieten. Drittens ist der VM im Vergleich zum TTD kompakt und kann im Gegensatz zum TTD, der
sehr verlustbehaftet ist, eine Verstarkung aufweisen. Die grofdte Herausforderung bei der Entwicklung des VM besteht
darin, ein genaues IQ-Signal tiber die 60-GHz-Bandbreite des D-Bandes zu erzeugen.

Abbildung 9 zeigt das Layout des gekoppelten Leitungskopplers, der als 1Q-Generator dient, und seine Leistung in
Bezug auf Amplitude und Phasenungleichheit. Der gekoppelte Leitungskoppler ist in den Schichten TM1 und M5
implementiert, wihrend die Masseschicht auf M1 gesetzt ist, um die Kopplung zwischen den beiden Leitungen zu
erhdhen und die ungeraden und geraden Impedanzen richtig zu steuern. Der Isolationsanschluss des Kopplers ist mit
einer kapazitiven Impedanz abgeschlossen und wurde optimiert, um eine moglichst geringe Amplituden- und
Phasenabweichung iiber das gesamte D-Band zu erreichen. Die Amplitudenfehlanpassung betragt etwa 1 dB und die
Phasenfehlanpassung wird unter 0,2 Grad gehalten.
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Abbildung 9. Aufbau und Leistung des Breitband-IQ-Generators auf der Grundlage eines Hybridkopplers mit gekoppelter Leitung.
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Abbildung 10. Simulationsergebnisse des VM-Phasenschiebers. Die Simulation wird {iber die Frequenz und fiir alle 16 Zustidnde durchgefiihrt,
dann ist die Berechnung der RMS-Phasen- und Amplitudenfehler méglich.

Die VGAs des VM-Phasenschiebers sind auf Basis von Gilbert-Zellen implementiert. Die Steuerspannungen werden von
einem vorverzerrten DAC mit 4-Bit Aufldsung bereitgestellt. Die Simulationsergebnisse des VM sind in Abbildung 10
dargestellt. Die 16 Zustinde sind nahezu flach tiber das D-Band, wahrend die RMS-Phasen- und Amplitudenfehler
unter 4- und 1dB gehalten werden. Das Konstellationsdiagramm ist bei 140 GHz eingezeichnet. Die Vorverzerrungs-
DAC-Schaltung ist in Abbildung 11 dargestellt. PMOS-Bauelemente werden als Last fiir den Antilog-Betrieb verwendet,
und es werden Pegelverschieber eingesetzt, da die SPI-Steuerschnittstelle einen logischen Pegel von 1,2 V liefert,
wahrend die Kernbauelemente mit einem logischen Pegel von 3,3 V arbeiten.
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Abbildung 11. Schaltplan des Vorverzerrungs-DAC zur Steuerung des VM-Phasenschiebers und des Pegelschiebers.

3. LO-Frequenzvervierfacher

Die LO-Kette besteht aus einem Frequenzvervierfacher (FQ). Das Blockdiagramm des FQ ist in Abbildung 12
dargestellt. Der Eingangs-Balun ist fiir die Einspeisung des Single-Ended-Signals erforderlich, wiahrend der Ausgangs-
Balun fiir die Messung des SE-Signals bendtigt wird. Der Ausgangsbalun wird spéater entfernt und der differentielle
Ausgang wird direkt in den IQ-Modulator eingespeist. Der FQ-Kern wird fiir eine optimale Oberwellenunterdriickung
durch die richtige Wahl der TLs optimiert, die das Eingangssignal in die Transistorquads einspeisen. Die Idee ist, die
Phasenverschiebung zwischen den beiden Eingangsanschliissen auf einen optimalen Wert fiir die
Oberwellenunterdriickung auf Kosten der Umwandlungsverstarkung einzustellen. Abbildung 13(a) zeigt das Layout
und die Simulationsergebnisse des Eingangs-Baluns. Der Eingangsbalun ist so ausgelegt, dass er ein angemessenes



Gleichtaktunterdriickungsverhaltnis fiir einen stabilen Gleichtaktbetrieb des FQ-Kerns bietet. Abbildung 13(b) zeigt
die Messung des Marchand-Ausgangsbaluns. Die Messung wird mit Hilfe eines Back-to-Back-Baluns durchgefiihrt.
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Abbildung 12. Blockschaltbild des FQ.
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Abbildung 13. (a) Layout und Simulationsergebnisse des Eingangs-Baluns. (b) Layout und Messung des Ausgangs-D-Band-Baluns.

Die Messergebnisse der LO-Kette wurden im IAF mit dem Breitband-System von Anritsu und mit PADs im Abstand
von 100pm von SE durchgefiihrt. Das Chipfoto sowie die Messergebnisse sind in Abbildung 14 dargestellt. Die
Oberwellenunterdriickung ist die beste unter den bisher berichteten FQs, die ohne Zwischenstufenfilterung
implementiert sind. In Tabelle 11 ist die Leistung des FQs aufgefiihrt.
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Abbildung 14. Layout und Messergebnisse des FQ.




Tabelle III. Leistung der LO-Kette

Parameter

Frequency (GHz)

BW (%)

HR (dB)

Psat [dBm)

CG (dB)

PAE (%)

Ppc (mW)

Area (mm?)

Value

110 - 170

43

>29

2.5

11

2.2

100

0.7

4. IQ-Modulator Entwurf

Der vom FQ erzeugte LO wird dann in den 1Q-Generator eingespeist, der dem entworfenen VM dhnelt, und das IQ-
Signal wird anschliefRend in die Up-Mixer eingespeist. Ein Zwischenpuffer war erforderlich, um die beiden Mischer mit
ausreichend Leistung zu versorgen. Abbildung 15 zeigt das Chipfoto des IQ-Modulator-Chips und Abbildung 16 zeigt
die Ergebnisse des IQ-Modulators. Abschlieffend ist zum [Q-Modulator anzumerken, dass seine lineare
Ausgangsleistung mehr als -15 dBm betragt, was fiir die spatere Ableitung jeder Phase des Phased Array ausreicht.
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Abbildung 15. Chipfoto des IQ-Modulators.
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Abbildung 16. Grof3signal-Simulationsergebnisse des IQ-Modulators.

5. Integrierter Tx-Beamformer

Im nachsten Schritt wurde ein Phased-Array-Chip vermessen. Er besteht aus vier Phasen, wobei jede Phase einen
Vektor-Modulator-Phasenschieber beinhaltet, gefolgt von dem zuvor gemessenen PA. Die Leistung wird iiber einen
differentiellen Wilkinson-Leistungsteiler und einen Eingangs-Balun auf die vier Phasen verteilt. Das Phasen-Array
wird von einem SPI-Slave mit 16 8-Bit-Registern gesteuert. Der VM-Phasenschieber wird durch Vorverzerrungs-DACs
gesteuert, um eine lineare Kontrolle iiber den erforderlichen Eingangsleistungsbereich zu haben. Abbildung 17 zeigt
das Chipfoto des Phased-Array-Chips. Um den Phased-Array-Chip testen zu konnen, wurde eine Tragerplatine
entworfen und ein Steuercode programmiert. Alle DC- und Steuer-PADs sind mit Golddrahten von 17pum Durchmesser



unter Verwendung von Fine-Pitch-Aluminiumwerkzeugen gebondet. Abbildung 18 zeigt eine Seite des gebondeten
Chips. Alle DC-Spannungen werden durch LDOs gespeist und sind durch On-Board-Entkopplungskondensatoren
vorgespannt, um ein Ziehen der Versorgungsspannung zu verhindern und eine Isolierung zwischen den Stufen zu
gewdhrleisten und somit mogliche Schwingungen zu vermeiden. Das Foto der Tragerplatine ist in Abbildung 19 zu
sehen. Der Messaufbau ist in Abbildung 20 dargestellt. Die Automatisierung der Messung war notwendig, um alle
moglichen Ausgangszustinde zu testen, indem das Steuerwort in den SPI geschrieben wurde. Das Phasenarray kann
eine Ausgangsleistung von etwa 12 dBm liefern und hat eine Verstarkung von etwa 20 dB, nachdem die Verluste des
Eingangs-Baluns und der Leistungsverteilungsschaltung herausgerechnet wurden. Abbildung 21 zeigt die
Messergebnisse des Phased-Array-Chips. Dargestellt sind sowohl die gesattigte Leistung als auch die
Ausgangsphasenzustinde. Tabelle IV fasst die Leistung des Phased-Array-Chips zusammen.
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Abbildung 17. Chipfoto des Phased-Array-Chips ohne den IQ-Upmixer

Abbildung 18. Goldbonddrahte mit einem Durchmesser von 17um. Das Fine-Pitch-Tool ist fiir das Bonden auf den digitalen schmalen PADs
geeignet.

Abbildung 19. Tragerplatine des Phased-Array-Chips. Auf der 0,8 mm dicken Platine sind nur Gleichstrom- und Steuersignale verlegt.
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Abbildung 20. Messaufbau des Phased-Array-Chips. Der Arduino-Mikrocontroller wir fiir die digitale Steuerung des auf dem Chip integrierten
SPI-Slave verwendet.

Der endgiiltige Tx-Phased-Array-Chip, der zuséatzlich einen Variable-Gain Amplifier (VGA) enthalt, wird ebenfalls mit
einer Tragerplatine und unter Verwendung der R&S ZNA mit einem dhnlichen Aufbau wie im Abschnitt {iber Phased
Array beschrieben getestet. Der weitere Unterschied besteht darin, dass der LO bei 35 GHz eingespeist wird, ohne dass
ein Extender erforderlich ist, und die ZF differenziell eingespeist wird. Dank des 4-kanaligen R&S ZNA konnen hierbei
echte Differenzsignale erzeugt werden. Der komplexe Phased-Array-Tx-Chip ist in Abbildung 22 dargestellt und die
wichtigsten Parameter des Systems in Tabelle IV zusammengefasst. Teilparameter des Systems miissen noch
endgiiltig vermessen werden.

Table IV. Performanz des Tx Beamformer Chip.

Parameter Wert
Verstarkung (dB) 20
Bandbreite (GHz) 38

Psat (dBm) 12
Chipgrofde (mm x mm) 5x3.5
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Abbildung 21. Kleinsignal- und Grof¢signalmessergebnisse des Phased-Array-Chips. Das Konstellationsdiagramm wurde fiir verschiedene
Frequenzen bei einer Eingangsleistung von -15 dBm aufgezeichnet.



Diff. 1Q Baseband Input

i
X

Digital Control Input

LO
(T

Mul. X4

Il
Wide Band
IQ Generator

©

RF1

RF2

RF3

SPI| Slave

Level Shifters

LIIIIILL]

RF4

LE L3 e

i

& RS T 6 B ¥ §

Ayrr 1l semea [l memesm 0 1 .
Abbildung 22. Blockdiagramm und Chipfoto des kompletten Phased-Array-Tx-Chips.
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