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Vorwort des Herausgebers 

Die enormen Fortschritte in der Halbleitertechnologie (SiGe, CMOS, 
GaAs usw.) der letzten Jahre (z.B. Grenzfrequenzen weit über 200 
GHz für Silizium) erlauben in Zukunft eine hohe Integration von Schalt-
kreisen, selbst bei Frequenzen im Bereich der Millimeterwellen (mm-
Wellen). Gleichzeitig können bei diesen Frequenzen auf Grund der 
kleinen Wellenlänge (z.B. 2,5 mm bei 120 GHz) Antennen direkt auf 
aktiven Schaltkreisen (Chips) oder in Chip-Gehäuse integriert werden. 
Der große Vorteil hierbei ist, dass außer über die Ein- und Abstrahlung
der Antennen kein mm-Wellen-Signal zum oder vom Gehäuse weg 
geführt werden muss. Dadurch kann das mm-Wellen-Modul in  
einem Standardprozess auf einer kostengünstigen Leiterplatte ver-
baut werden, die nur für weit niederere Frequenzen ausgelegt sein 
muss. Daraus wird in naher Zukunft eine große Zahl von mm-Wellen- 
Massenprodukten resultieren. Beispiele sind Funkkommunikations-
systeme mit extrem hohen Datenraten, Automobilradare sowie an-
dere Anwendungen aus den Bereichen Verteidigung, Sicherheit oder 
Raumfahrt und insbesondere der Industrieautomatisierung. 

Bei mm-Wellen-Frequenzen ist die Performanz eines solchen hoch in-
tegrierten Moduls allerdings sehr empfindlich bezüglich Material und 
Geometrie aller Einzelteile. D.h. dem enormen Potential von minia-
turisierten, SMD-lötbaren mm-Wellen-Systemen steht das limitierte 
Wissen über die technologischen Grundlagen zur Entwicklung von 
kostengünstigen, fertigungstauglichen Packaging-Konzepten mit in-
tegrierter Antenne gegenüber. Genau an diesen Punkten setzte Herr 
Beer mit seiner Forschung an. 

Den Kern der Arbeit bilden neuartige Konzepte und deren Realisie-
rung zur Integration von mm-Wellen-Antennen in miniaturisierte 
Radarsensoren. Neben der eigentlichen Problematik, eine fertigungs-
taugliche Aufbautechnik für SMD-lötbare mm-Wellen-Module mit 
integrierter Antenne zu finden, stellt bei den hohen Frequenzen 
auch die Messtechnik eine große Herausforderung dar. Insbesondere 



zur Vermessung der hier benötigten Antennen existiert noch keine  
kommerzielle Technik. Aus diesem Grund hat Herr Beer dazu einen 
speziellen Messaufbau erstellt. Die Arbeit von Herrn Beer war einge-
bunden in ein großes EU-Forschungsprojekt.

Dabei gelang es Herrn Beer, die mm-Wellen-Radar-Frontends in SiGe-
Technologie seiner Projektpartner mit seinen Antennen in ein SMD-
Gehäuse zu integrieren und die Funktionalität des Gesamtsystems 
nachzuweisen. Damit ist ihm ein technologischer Meilenstein auf dem 
Weg zu neuen hochintegrierten mm-Wellen-Radarsensoren gelungen. 
Die Arbeit von Herrn Beer stellt somit nicht nur eine wesentliche Inno-
vation zum Stand der Technik in der Wissenschaft dar sondern eröff-
net auch ganz neue Anwendungsmöglichkeiten für die Radartechnik. 
Dies zeigt sich auch an dem enormen Interesse aus Wissenschaft und 
Industrie an den erzielten Ergebnissen. Ich bin mir sicher, dass mini-
aturisierte Radarsysteme in verschiedenen Bereichen in Zukunft eine 
wichtige Rolle spielen werden. Herrn Beer wünsche ich, dass seine 
Kreativität und Innovationskraft ihn auch weiterhin zu wissenschaftli-
chen aber auch wirtschaftlichen Erfolgen führen wird.

Prof. Dr.-Ing. Thomas Zwick
– Institutsleiter –
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Zusammenfassung

Die vorliegende Arbeit beschreibt Methoden und Techniken zur Realisie-
rung eines vollintegrierten Radarsensors im Frequenzbereich oberhalb von
100 GHz. Der hohe Frequenzbereich ermöglicht die Integration von Streifen-
leitungsantennen und einem hochintegrierten Radar-IC in ein gemeinsames
Chip-Gehäuse, da die Antenne durch die Wellenlänge im Millimeterbereich
ähnliche Abmessungen hat wie der IC selbst. Durch diese Integration resultiert
ein abgeschlossenes Hochfrequenzsystem innerhalb des Gehäuses, dem nur
noch Versorgungsspannungen und Steuersignale im niederfrequenten Bereich
zugeführt werden müssen. Die Integration der Antenne in das Chip-Gehäuse
stellt jedoch neuartige Anforderungen sowohl an die Aufbautechnik als auch
an die Verbindungstechnik zwischen IC und Antenne sowie an das Antennen-
design selbst.

Die Einleitung gibt eine Einführung in das Themengebiet und erläutert die Mo-
tivation für die Arbeit. Im zweiten Kapitel wird aufbauend auf den Grundlagen
der Aufbautechnik sowie den traditionellen Methoden der Gehäusetechnik im
Millimeterwellenbereich der Stand der Technik von integrierten Antennen dar-
gelegt. Nach einer Analyse dieser Methoden in Bezug auf die Anforderungen
der vorliegenden Arbeit werden die vielversprechendsten Ansätze ausgewählt,
sowie neuartige Konzepte vorgestellt. Kapitel 3 beschreibt die notwendige Ver-
bindung zwischen IC und Antenne. Nach einer Einführung der Drahtbond-
und Flip Chip-Technologie werden beide Verbindungstechniken analysiert und
modelliert, um ihre Eigenschaften im Millimeterwellenbereich zu untersuchen
und kompensierte Verbindungen im Bereich um 122 GHz zu realisieren.

Im vierten Kapitel wird ein neuartiges Messsystem für hochintegrierte Anten-
nen im Millimeterwellenbereich beschrieben, das im Rahmen dieser Arbeit
konzipiert und realisiert wurde. Das System basiert auf einer Kontaktierung
der Antennen mit koplanaren Messspitzen und ermöglicht die Charakterisie-
rung der komplexen Impedanz, der Richtdiagramme, sowie des Gewinns von
Streifenleitungsantennen im Frequenzbereich von 50 GHz bis 325 GHz. Im
nächsten Kapitel werden die theoretischen Grundlagen zur Realisierung von
integrierten Antennen oberhalb 100 GHz dargelegt. Diese beschreiben die für
elektrisch dicke Substrate auftretenden Oberflächenwellen sowie den Einfluss
des Gehäuses auf das Antennenverhalten. Eine Methode zur Unterdrückung
von Oberflächenwellen durch eine Gruppenanordnung von Antennenelemen-
ten wird theoretisch betrachtet und durch Feldsimulationen verifiziert. Diese
Methode bildet die Grundlage der in Kapitel 6 vorgestellten Antennendesigns.



ii Zusammenfassung

Das Funktionsprinzip dieser Antennen sowie deren neuartige Speisenetzwerke
werden ausführlich erläutert. Zudem werden die Antennen messtechnisch ve-
rifiziert, wobei auch der Einfluss des Gehäuses und der Verbindung zwischen
IC und Antenne untersucht und analysiert wird.

Anschließend werden als Anwendungsbeispiel zwei vollintegrierte 122 GHz
Radarsensoren vorgestellt, deren Aufbautechniken und Antennendesigns voll-
ständig auf den in der vorliegenden Arbeit entwickelten Methoden und Tech-
niken basieren. Abschließend werden die Schlussfolgerungen der Arbeit erläu-
tert, um die wichtigsten Erkenntnisse sowie die neu entstandenen Methoden
zusammenzufassen.



Vorwort

Diese Dissertation entstand während meiner Tätigkeit als Wissenschaftlicher
Mitarbeiter am Institut für Hochfrequenztechnik und Elektronik (IHE) des
Karlsruher Institut für Technologie. Die Zeit am IHE war für mich aus berufli-
cher und privater Sicht sehr prägend und wird mir sicherlich immer in positiver
Erinnerung bleiben. Ich möchte mich deshalb beim kompletten Team des IHE
- von Professoren über Wissenschaftliche Mitarbeiter und Studenten bis hin zu
allen Angestellten aus Technik und Verwaltung - für die ausgezeichnete Ar-
beitsatmosphäre und die einzigartig positive Stimmung bedanken.

Insbesondere möchte ich mich beim Institutsleiter und meinem Hauptreferent
Prof. Thomas Zwick bedanken, dass er mir die Möglichkeit gegeben hat, am
IHE zu forschen. Während der gesamten vier Jahre konnte ich mir seiner Unter-
stützung und positiver Anregung stets gewiss sein, während er mir gleichzeitig
genügend Freiheiten ließ, um eigenständig Ideen zu entwickeln. Des Weiteren
geht mein Dank an Prof. Jan Hesselbarth für die Übernahme des Korreferats
und die positiven Anregungen vor und nach meiner mündlichen Prüfung.

Ein großer Teil der in dieser Arbeit beschriebenen Forschungsergebnisse wur-
de innerhalb des EU-Projekts SUCCESS erzielt. Aus diesem Grund möchte
ich mich bei allen Projektpartnern der beteiligten Unternehmen und Institu-
tionen für die stets zielführende und angenehme Zusammenarbeit bedanken.
Dies betrifft insbesondere Gerhard Kunkel und Marc Zwyssig von Hightec so-
wie Jaska Paaso von Selmic, die viele meiner Ideen erproben und realisieren
mussten. Gleichzeitig bedanke ich mich beim Team von Bosch und bei allen
im Projekt beteiligten Chip-Designern für die enge Zusammenarbeit und die
ausgezeichneten Forschungsergebnisse, die die Integration, Realisierung und
Erprobung der Radarsensoren ermöglichten. Zudem haben mehrere Studenten
mit ihren hervorragenden Abschlussarbeiten einen wichtigen Teil zu meiner
Arbeit beigetragen, wofür ich ihnen auf diesem Wege danken möchte.

Des Weiteren geht mein Dank an meine Kollegen und Freunde Christian
Rusch, Philipp Pahl, Marcus Schmitt, Lars Reichardt und Lukasz Zwirello für
die kritische Durchsicht meines Manuskripts und des Vortrags. Bei meinem
Zimmerkollegen Christian Rusch und bei Lars Reichardt möchte ich mich zu-
dem im Speziellen für die stets positive Arbeitsatmosphäre am IHE und das
damit ausgewogene Verhältnis von Spaß und Ernsthaftigkeit bei der Arbeit be-
danken. Auch bei allen Kollegen, mit denen ich unvergessliche Konferenzrei-
sen erleben durfte, möchte ich mich hiermit nochmals ausdrücklich bedanken.



iv Vorwort

Nicht zuletzt möchte ich mich bei meinen Freunden und meiner Familie für
die immerwährende Unterstützung und den stetigen Zusammenhalt bedanken.
Insbesondere danke ich meinen Eltern und Brüdern, dass sie mir in meinem bis-
herigen Leben stets zur Seite standen, und dass ich mich immer und jederzeit
auf sie verlassen kann. Sie haben damit einen großen Anteil an dieser Arbeit
und an meinem gesamten Lebensweg. Der größte Dank geht an dieser Stelle an
meine Frau Nicole und meine Kinder Emelie und Linus, dass sie mir wann im-
mer notwendig Rückhalt, Zuneigung, oder auch Ablenkung geben, und somit
den größten Anteil an meinem Wohlbefinden haben.

Im Juli 2013,

Stefan Beer



Inhaltsverzeichnis

1. Einleitung 1

2. Aufbautechnik eines vollintegrierten, SMD-lötbaren
Millimeterwellenmoduls 7
2.1. Grundlagen der Aufbautechnik . . . . . . . . . . . . . . . . . 7
2.2. Aufbautechnik im Millimeterwellenbereich . . . . . . . . . . 11
2.3. Chip-Gehäuse mit integrierter Antenne . . . . . . . . . . . . . 13

2.3.1. Monolithische Integration . . . . . . . . . . . . . . . 14
2.3.2. Gehäuse aus Mehrlagenleiterplatten . . . . . . . . . . 17
2.3.3. Embedded Wafer Level Packaging . . . . . . . . . . . 19
2.3.4. Standardgehäuse mit Antennen in Dünnschichttechnik 20

2.4. Varianten mit Standardgehäusen und Dünnschichtantennen . . 21

3. Verbindungstechnik im Millimeterwellenbereich 29
3.1. Verbindungstechnik in der Mikroelektronik . . . . . . . . . . 29

3.1.1. Bonddrahttechnologie . . . . . . . . . . . . . . . . . 30
3.1.2. Flip-Chip-Technologie . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

3.2. Millimeterwellenverbindungen mittels Bonddrahttechnologie . 36
3.2.1. Stand der Technik . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 36
3.2.2. Modellierung und Kompensation der koplanaren

Bonddrahtverbindung . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
3.2.3. Messtechnische Verifikation der koplanaren

Bonddrahtverbindung bei 122 GHz . . . . . . . . . . 51
3.3. Millimeterwellenverbindungen mittels Flip-Chip-Technologie 63

3.3.1. Stand der Technik . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63
3.3.2. Modellierung und Kompensation der

Flip-Chip-Verbindung . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
3.3.3. Messtechnische Verifikation der unkompensierten und

kompensierten Flip-Chip-Verbindung bei 122 GHz . . 68

4. Messsystem für hochintegrierte Millimeterwellenantennen 73
4.1. Stand der Technik . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74
4.2. Entwickelter Messaufbau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

4.2.1. Mechanische Beschreibung . . . . . . . . . . . . . . 77
4.2.2. Messtechnische Beschreibung . . . . . . . . . . . . . 79

4.3. Kalibration . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 82



vi Inhaltsverzeichnis

4.4. Dynamikbereich des Messsystems . . . . . . . . . . . . . . . 87
4.4.1. Pegelplan des Transmissionspfades . . . . . . . . . . 87
4.4.2. Abstrahlung der Messspitzen . . . . . . . . . . . . . . 88

4.5. Verifikationsmessung: Richtcharakteristik des Referenzhorns . 89
4.6. Mögliche Fehlerquellen . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91
4.7. Fazit . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93

5. Hochintegrierte Streifenleitungsantennen im
Millimeterwellenbereich 95
5.1. Einfluss der Substratdicke und des Substratmaterials . . . . . 97

5.1.1. Oberflächenwellen auf einem dielektrischen Substrat . 99
5.1.2. Unterdrückung von Oberflächenwellen . . . . . . . . 109

5.2. Einfluss des Gehäuses und des Gehäusedeckels . . . . . . . . 118

6. Antennendesigns für miniaturisierte Radarsensorik 123
6.1. Antennen für Aufbautechnikvarianten mit Bonddrahttechnik . 124

6.1.1. Koplanar gespeiste Antennengruppe mit
Bonddrahtkompensationsschaltung . . . . . . . . . . 125

6.1.2. Kapazitiv belasteter Doppeldipol oberhalb eines
Reflektors mit Luftkavität . . . . . . . . . . . . . . . 137

6.2. Antennen für Aufbautechnikvarianten mit Flip-Chip-Technik . 142
6.2.1. Fertigungsprozess des neuartigen

Aufbautechnikkonzepts . . . . . . . . . . . . . . . . . 143
6.2.2. Doppeldipolantenne auf flexiblem Trägersubstrat mit

Flip-Chip-Kompensationsschaltung . . . . . . . . . . 145
6.2.3. Doppeldipolantenne mit parasitär gespeisten

Elementen, integriert in den Gehäusedeckel . . . . . . 152
6.3. Vergleich und Bewertung . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 159

7. Realisierungsbeispiele vollintegrierter, SMD-lötbarer
Radarsensoren 163
7.1. Bistatischer 122 GHz Sensor in Bonddrahttechnik . . . . . . . 164
7.2. Bistatischer 122 GHz Sensor in Flip-Chip-Technik . . . . . . 167

8. Schlussfolgerungen 173

A. Maxwell-Gleichungen und Helmholtz-Gleichung 179

B. Ausbreitungskonstanten von Oberflächenwellen 183
B.1. Ungerade TM-Moden . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 184
B.2. TE-Moden . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 186



Inhaltsverzeichnis vii

B.2.1. Ungerade Moden . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 187
B.2.2. Gerade Moden . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 189

C. Bestimmung der Dielektrizitätskonstante von Rogers
Ultralam 3850 193

Eigene Veröffentlichungen 197

Literaturverzeichnis 203





Abkürzungen und Symbole

Abkürzungen

ACF Anisotrop leitfähiger Klebefilm (engl. Anisotropic
Conductive Film)

ACP Gehäuse mit Luftkavität (engl. Air-Cavity Package)
Al2O3 Aluminiumoxid (Alumina)
AUT Antenne, die gemessen wird (engl. Antenna Under

Test)
BCB Benzocyclobuten
BGA Chip-Gehäuse mit Kontakten in Form von Lotkugeln

(engl. Ball Grid Array)
bzgl. bezüglich
bzw. beziehungsweise
ca. ungefähr (lat. circa)
COB Montagetechnik eines ICs auf einer Leiterplatte (engl.

Chip on Board)
CPS Koplanare Zweidrahtleitung (engl. Coplanar Stripline)
CPW Koplanare Dreidrahtleitung (engl. Coplanar Wave-

guide)
CST Elektromagnetischer 3D-Feldsimulator (engl. Compu-

ter Simulation Technology)
CW Monofrequentes Radarverfahren (engl. Continuous

Wave)
D-Band Frequenzband zwischen 110 GHz und 170 GHz
DC Gleichstrom (engl. Direct Current)
EBG Elektromagnetische Bandlücke (engl. Electromagnetic

Bandgap)
EU Europäische Union
ewlB Chip-Gehäuse auf Wafer-Ebene (engl. Embedded Wa-

fer Level Ball Grid Array)
FCOB Montagetechnik eines ICs kopfüber auf einer Leiter-

platte (engl. Flip Chip on Board)



x Abkürzungen und Symbole

FMCW Frequenzmoduliertes Radarverfahren (engl. Frequency
Modulated Continuous Wave)

FPGA Programmierbarer digitaler Schaltkreis (engl. Field
Programmable Gate Array)

GaAs Gallium-Arsenid
GmbH Gesellschaft mit beschränkter Haftung
GCPW Koplanare Dreidrahtleitung mit Rückseitenmetallisie-

rung (engl. Grounded Coplanar Waveguide)
GGB US-amerikanischer Hersteller von Messspitzen (GGB

Industries)
ggf. gegebenenfalls
GSG Masse-Signal-Masse (engl. Ground-Signal-Ground)
HBT Bipolartransistor mit Heteroübergang (engl. Hetero-

junction Bipolar Transistor)
HF Hochfrequenz
HTCC Technologie für keramische Mehrlagenschaltungen

(engl. High Temperature Co-fired Ceramic)
IBM US-amerikanisches Unternehmen (engl. International

Business Machines Corporation)
IC Integrierter Schaltkreis (engl. Integrated Circuit)
IHE Institut für Hochfrequenztechnik und Elektronik
IHP Leibniz-Institut für innovative Mikroelektronik - deut-

scher Halbleiterhersteller (engl. Innovations for High
Performance Microelectronics)

inkl. inklusive
IQ Inphase-Quadratur
ISM Bezeichnung von Frequenzbändern, die für beliebi-

ge Anwendungen freigegeben sind (engl. Industrial,
Scientific, Medical)

KIT Karlsruher Institut für Technologie
LCP Flüssigkristallpolymer (engl. Liquid Crystal Polymer)
LGA Chip-Gehäuse mit Kontakten in Form von Metallflä-

chen (engl. Land Grid Array)
LNA rauscharmer Verstärker (engl. Low Noise Amplifier)
LO Lokaloszillator
LTCC Technologie für keramische Mehrlagenschaltungen

(engl. Low Temperature Co-fired Ceramic)
MEMS Bauelemente, die aus einer Kombination von elek-

trischen und mikromechanischen Strukturen bestehen
(engl. Micro-Electro-Mechanical Systems)



Abkürzungen und Symbole xi

MMIC Monolithisch integrierter Mikrowellenschaltkreis
(engl. Monolithic Microwave Integrated Circuit)

mmW Millimeterwelle
MS Mikrostreifen
NTU Universität aus Singapur (engl. Nanyang Technological

University)
OML US-amerikanischer Hersteller von Millimeterwellener-

weiterungsmodulen (OML, Inc.)
OSL-Kalibration Kalibrationsmethode mit den drei Standards Leerlauf

(engl. Open), Kurzschluss (engl. Short) und angepas-
ster Abschluss (engl. Load)

PC Einzelplatzrechner (engl. Personal Computer)
PEI Polyetherimid
QFN Chip-Gehäuse ohne Beinchen (engl. Quad Flat No

Lead)
Radar Technologie zur Funkortung, Abstands- und Ge-

schwindigkeitsmessung mit elektromagnetischen Wel-
len (engl. Radio Detection and Ranging)

RF Hochfrequenz (engl. Radio Frequency)
Si Silizium
SiGe Siliziumgermanium
SiO2 Siliziumdioxid
SMD Oberflächenmontiertes Bauelement (engl. Surface

Mounted Device)
SoC Integriertes System auf einem Chip (engl. System on

Chip)
S-Parameter Streuparameter
ST Französisch-italienischer Halbleiterhersteller (STMi-

croelectronics)
SW Oberflächenwelle (engl. Surface Wave)
TE Transversal elektrisch
TEM Transversal elektromagnetisch
TM Transversal magnetisch
TRL-Kalibration Kalibrationsmethode mit den drei Standards Durch-

gang (engl. Through), Reflexion (engl. Reflect) und
Leitung (engl. Line)

TPT Deutscher Hersteller von Drahtbondern
u.a. unter anderem
usw. und so weiter



xii Abkürzungen und Symbole

VCO Spannungsgesteuerter Oszillator (engl. Voltage Con-
trolled Oscillator)

z. B. zum Beispiel
ZF Zwischenfrequenz
W-Band Frequenzband zwischen 75 GHz und 110 GHz
3D 3-dimensional

Mathematische und physikalische
Konstanten

c0 D 299 792 458m/s Lichtgeschwindigkeit im Vakuum
e D 2;71828 : : : Eulersche Zahl
!0 D 8;85418 : : : ! 10!12 As/Vm Elektrische Feldkonstante
j D

p
"1 Imaginäre Einheit

"0 D 1;25663 : : : ! 10!6 N/A2 Magnetische Feldkonstante
# D 3;14159 : : : Kreiszahl

Griechische Buchstaben

ˇ Ausbreitungskonstante
$p Längenunterschied zweier Leitungen in einem Speisenetzwerk
$t Laufzeitunterschied zweier reflektierter Wellen
!r Permittivität eines Mediums
% Wellenlänge
%0 Wellenlänge im Freiraum
%c Cut-Off-Wellenlänge
%g Geführte Wellenlänge auf einer Leitung
%! Wellenlänge im Medium
%SW Wellenlänge einer Oberflächenwellenmode
"r Permeabilität eines Mediums
'0x Phasenunterschied von Element zu Element in x-Richtung
'0y Phasenunterschied von Element zu Element in y-Richtung
 Azimuthwinkel im Kugelkoordinatensystem
& Elevationswinkel im Kugelkoordinatensystem
! Kreisfrequenz (D 2#f )



Abkürzungen und Symbole xiii

Lateinische Buchstaben

A;B;C;D beliebige reelle Konstanten
Aw Antennenwirkfläche
ai Einlaufende Leistungswelle am Tor i
bi Auslaufende Leistungswelle am Tor i
bp Breite einer Patchantenne
B Magnetische Flussdichte
C Elektrische Kapazität
D Elektrische Verschiebungsdichte
DE Aperturgröße einer Antenne
d Substratdicke eines Substrats mit Rückseitenmetallisierung

bzw. halbe Substratdicke eines Substrats ohne Rückseitenme-
tallisierung

dm Durchmesser des Bondrahts oder der Flip-Chip-Kugel
dx Antennenabstand in x-Richtung
dy Antennenabstand in y-Richtung
D0 Direktivität einer isotropen Oberflächenwellenquelle
DL Leitungsdämpfung
DSW;einzel Direktivität einer Oberflächenwellenquelle
DSW;gruppe Direktivität einer Oberflächenwellenquellengruppe
eij Fehlerterme bei der 1-Tor-Kalibration
E Elektrische Feldstärke
Ex Komponente der elektrischen Feldstärke in x-Richtung
Ey Komponente der elektrischen Feldstärke in y-Richtung
Ez Komponente der elektrischen Feldstärke in z-Richtung
f Frequenz
fc Cut-Off-Frequenz
fm Zielfrequenz einer Anpassschaltung
f 0

m Tatsächliche Mittenfrequenz einer Anpassschaltung
FGr Gruppenfaktor
FGr;SW Gruppenfaktor der Oberflächenwelle
G Antennengewinn
GAUT Gewinn der AUT
GHohlleiter Verstärkung des Hohlleiters des Antennenmesssystems (< 1)
GHorn Gewinn der Hornantenne
Gkal Gesamtgewinn von Hohlleiter und Hornantenne
GProbe Durchgangsverstärkung der Messspitze (< 1)
GSystem Systemverluste des Antennenmesssystems (u.a. Freiraum-

dämpfung) (< 1)



xiv Abkürzungen und Symbole

H Magnetische Feldstärke
Hx Komponente der magnetischen Feldstärke in x-Richtung
Hy Komponente der magnetischen Feldstärke in y-Richtung
Hz Komponente der magnetischen Feldstärke in z-Richtung
h Cut-Off-Wellenzahl der Oberflächenwelle im Freiraum
hD Abstand der Bonddrähte zu dielektrischen Oberflächen
hFC Höhe einer Flip-Chip-Kugel
hM Abstand der Bonddrähte zu metallischen Oberflächen
J Elektrische Stromdichte
k0 Wellenzahl im Freiraum
kc Cut-Off-Wellenzahl der Oberflächenwelle im Medium
L Induktivität
LS Serielle Induktivität
l Länge
lBond Länge der Bonddrähte
lD Länge, auf der eine Leitung bei einer Flip-Chip-Verbindung

dem anderen Substrat gegenüber steht
lopen Länge der offenen Leitung neben einer Flip-Chip-Kugel
lp Länge einer Patchantenne
m;n Gerade Zahlen zur Nummerierung von Moden
nx Anzahl von Elementen einer Antennengruppe in x-Richtung
ny Anzahl von Elementen einer Antennengruppe in y-Richtung
p Pitch - Abstand der Kontaktflächen
r Radius eines Ringresonators
R Abstand zwischen zwei Antennen
ra Reflexionsfaktor einer Welle beim Eintritt in ein Medium
rb Reflexionsfaktor einer Welle beim Austritt aus dem Medium
rAnt Reflexionsfaktor der Antenne (inkl. Speiseleitung)
rAnt;in Reflexionsfaktor der Antenne direkt am Fußpunkt
rAUT Reflexionsfaktor der Antenne, die gemessen wird
rm Messwert der Reflexionsmessung der AUT
rSE Fernfeldabstand
Sij Streuparameter in Bezug auf die Tore i und j
S21;m Messwert der Transmissionsmessung der AUT
S21;kal Messwert der Transmissionsmessung der Gewinnkalibration
t Dicke eines Gehäusedeckels
tan.ı/ Verlustfaktor
VSW Verhältnis, mit dem eine Oberflächenwelle durch eine Grup-

penanordnung unterdrückt wird
ZAnt Eingangsimpedanz der Antenne



Abkürzungen und Symbole xv

ZB Bezugsimpedanz
ZBond Wellenwiderstand der Bonddrahtleitung
Zfd Eingangsimpedanz eines Faltdipols
ZF Feldwellenwiderstand
ZF;0 Feldwellenwiderstand im Freiraum
ZF;! Feldwellenwiderstand im Medium
ZL Wellenwiderstand einer Leitung
ZL;D Wellenwiderstand einer Leitung bei gegenüberliegendem Di-

elektrikum
ZMMIC Ausgangsimpedanz des MMIC
ZX Durch eine Chip-Verbindung entstehende transfomierte Impe-

danz
ZX;komp: Durch eine Anpassschaltung kompensierte Impedanz





1. Einleitung

Bereits als Heinrich Hertz in den Jahren 1886 bis 1888 in Karlsruhe den ex-
perimentellen Nachweis der elektromagnetischen Wellen erbrachte, beobach-
tete er die Reflexion dieser Wellen an metallischen Gegenständen. Von dieser
Beobachtung bis zum Durchbruch der heute als Radar (Radio Detection and
Ranging) bekannten Technologie zur Funkortung, Abstands- und Geschwin-
digkeitsmessung vergingen jedoch viele weitere Jahre. Nach einem Schiffsun-
glück auf der Weser erkannte Christian Hülsmeyer eine praktische Anwendung
der von Hertz beschriebenen Reflexionen und arbeitete fortan konsequent an
der Idee eines Warnsystems für Schiffe, basierend auf elektromagnetischen
Wellen. Er meldete sein „Verfahren, um entfernte metallische Gegenstände
mittels elektrischer Wellen einem Beobachter zu melden“, im Jahr 1904 zum
Patent an und demonstrierte anschließend sein „Telemobiloskop“, das von ei-
ner Brücke aus zuverlässig vorbeifahrende Schiffe mit einer Klingel meldete.
Trotz weiterer erfolgreicher Demonstrationen fand Hülsmeyer kein nachhalti-
ges Interesse von potentiellen Anwendern und beschäftigte sich anschließend
mit anderen Themen. Auch Guglielmo Marconi, der vermutlich ohne Kenntnis
der Arbeiten Hülsmeyers in einer Rede auf einem Wissenschaftskongress 1922
die Möglichkeit beschrieb, weit entfernte Schiffe mit Hilfe von elektromag-
netischen Wellen zu detektieren, konnte in Wissenschaft und Industrie kein
sofortiges Interesse erzeugen. In den folgenden Jahren beschäftigten sich le-
diglich einzelne amerikanische Physiker mit dem Prinzip. Es dauerte somit bis
zu den dreißiger Jahren bis die Bedeutung vollständig erkannt wurde und vor
allem in Hinblick auf militärische Anwendungen vorangetrieben wurde. Ins-
besondere durch das Wettrüsten vor und während des Zweiten Weltkriegs wur-
den in mehreren Ländern entscheidende Fortschritte gemacht, die zu komplet-
ten Systemen für die Luftraumüberwachung, zur Anwendung im militärischen
Schiffsverkehr, sowie auch zur Integration von Radarsystemen in Flugzeuge
(Bordradar) führte.

In den folgenden Jahren bis in die Gegenwart ist die Militärtechnik ein wesent-
licher Anwendungsbereich der Radartechnik, der auch mehrere entscheidende
technische Fortschritte vorantrieb. In den Jahren nach dem Zweiten Weltkrieg
wurden jedoch auch die ersten zivilen Radarsysteme entwickelt. Die erste An-
wendung war dabei die Überwachung und Lenkung des zivilen Luftverkehrs.
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Weitere Anwendungen fand die Radartechnik im Bereich der Schiffsverkehrs-
sicherung sowie zur Erfassung von Wetterdaten wie der Niederschlagsintensi-
tät. Im Bereich der Wissenschaft sind vor allem die Fernerkundung sowie die
Astronomie zu nennen. Zu wichtigen Entwicklungsschritten der Radartechnik
führten Halbleiter und Mikroprozessoren, sowie das Prinzip zum abbildenden
Verfahren des Synthetischen Apertur Radars. Durch den stetigen technischen
Fortschritt ist die zivile Nutzung der Radartechnik mittlerweile zum Alltag ge-
worden. So basieren beispielsweise Geräte zur Messung der Geschwindigkeit
im Straßenverkehr auf Radar. Weitere Beispiele sind Füllstandsmesser oder Be-
wegungsmelder, die mit Türöffnern, Lichtschaltern oder Alarmanlagen gekop-
pelt sind. Eine mittlerweile sehr weit fortgeschrittene Technologie ist auch die
Automobilradartechnik, die durch die hohen Stückzahlen ein treibender Faktor
der Radartechnik im Millimeterwellenbereich ist.

Es ist zu erwarten, dass die Radartechnik in den nächsten Jahren in vielfäl-
tige, neue Anwendungsfelder vordringt. Das Prinzip einer berührungslosen
Abstands- und Geschwindigkeitsmessung, die selbst bei Dunkelheit, Nebel und
Feuchtigkeit sowie in staubigen Umgebungen genutzt werden kann, ist hierbei
ein treibender Faktor. Gelingt es die Kosten und die Baugröße heutiger Ra-
darsysteme weiter zu reduzieren, so erscheint es möglich, universell einsetzba-
re Abstands- und Geschwindigkeitssensoren basierend auf Radartechnologie
zu realisieren. Für solche Sensoren sind Anwendungen im medizinischen, im
industriellen und im Konsumgüterbereich vorstellbar. Beispiele sind die be-
rührungslose Überwachung des Pulses und der Atmung von kranken Personen
sowie die Vitalkontrolle von Personen in Bereichen, in denen Kameras aus
Gründen der Privatsphäre nicht erlaubt sind. Auch Assistenzsysteme für Blin-
de, die akustische Warnsignale geben, sind vorstellbar. Bei geringer Baugrö-
ße könnten Radarsensoren auch in Werkzeugmaschinen integriert werden. Da
Radar unempfindlich gegenüber Vibrationen und Geräuschen ist, kann ein in
eine Bohrmaschine integrierter Sensor diese automatisch bei der gewünschten
Bohrtiefe anhalten. Zudem könnte eine Positionsmessung eines Werkstücks
gegenüber dem Werkzeug in modernen Metallverarbeitungsmaschinen zu ei-
ner höheren Fertigungspräzision führen. Bei sehr kostengünstiger Herstellung
des Sensors ist sogar eine Integration in moderne Mobiltelefone denkbar, oder
die Anwendung als Geschwindigkeitsmesser für Radfahrer, Skifahrer oder Mo-
dellautos.

Ein Schlüssel auf dem Weg zu miniaturisierten, universell einsetzbaren Ra-
darsensoren liegt in der gleichzeitigen Reduktion der Kosten und der Größe
der verwendeten Hochfrequenzbaugruppen. Die Nutzung einer Trägerfrequenz
im hohen Millimeterwellenbereich kann dazu einen Lösungsansatz liefern. So
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kann die Baugröße typischer Antennen und anderer passiver Hochfrequenz-
bauteile durch die mit steigender Frequenz kleiner werdende Wellenlänge in
einen Bereich von wenigen Millimetern reduziert werden. Zur Kostenredukti-
on trägt die hohe Frequenz durch den hohen erreichbaren Integrationsgrad bei,
da ein wesentlicher Preisfaktor heutiger Hochfrequenzsysteme die Aufbau-
und Verbindungstechnik ist. Die möglichst verlustarme Übertragung des Hoch-
frequenzsignals von Komponente zu Komponente erfordert präzise gefertigte
Gehäuse und Module. Durch die komplette Integration aller Hochfrequenz-
komponenten des Radars in ein Bauteil bzw. Gehäuse werden die Anforde-
rungen an dieses Gehäuse, sowie an die spätere Integration des Bauteils in
ein übergeordnetes System, deutlich reduziert, da dem Bauteil in diesem Fall
nur noch niederfrequente Signale und Versorgungsspannungen zugeführt wer-
den müssen. Dabei kann der Fortschritt der modernen Halbleitertechnologie
ausgenutzt werden. Die immer schneller werdenden Schaltgeschwindigkeiten
von modernen Halbleitertransistoren ermöglichen mittlerweile aktive Hochfre-
quenzbauteile bis zu über 100 GHz. Die geringen Abmessungen der Schaltun-
gen erlauben dabei die Integration von kompletten Sende-Empfängern auf ei-
nem einzelnen Chip. Da die Wellenlänge beispielsweise bei 122 GHz nur noch
2,45 mm beträgt, ist es zudem möglich auch die Antenne in das verwende-
te Chip-Gehäuse zu integrieren. Dadurch entsteht ein kompletter Radarsensor
innerhalb eines einzigen Chip-Gehäuses. Da dieses ein abgeschlossenes Sy-
stem darstellt und somit keine Hochfrequenzsignale nach außen geführt wer-
den müssen, kann der Sensor ähnliche wie andere Standardbauteile problemlos
auf eine Leiterplatte aufgelötet werden. Als Trägerfrequenz für einen univer-
sell einsetzbaren Radarsensor eignen sich vor allem die ISM-Bänder (Indu-
strial, Scientific, Medical), die ohne spezielle Frequenzfreigabe für beliebige
Anwendungen genutzt werden können. Das ISM-Band zwischen 122 GHz und
123 GHz bietet dabei einen guten Kompromiss zwischen der notwendigen Mi-
niaturisierung der Antennenabmessungen und der Geschwindigkeit und Lei-
tungsfähigkeit moderner Halbleiterprozesse.

Die vorliegende Arbeit beschreibt Methoden und Techniken zur Realisie-
rung eines in Bild 1.1 skizzierten, vollständig integrierten, SMD-lötbaren
(surface-mounted device) Radarsensors mit einer Trägerfrequenz oberhalb von
100 GHz. Dieser besteht aus einem MMIC (Monolithic Microwave Integrated
Circuit), auf dem die komplette Radarschaltung integriert ist, sowie einer sepa-
raten Antenne. Beide sind gemeinsam in ein SMD-lötbares Gehäuse integriert.
Vom MMIC zum Gehäuse müssen lediglich die niederfrequenten Steuersigna-
le, sowie Versorgungsspannungen geführt werden. Das Millimeterwellensignal
selbst muss vom MMIC zur Antenne geführt werden, von wo es abgestrahlt
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wird. Die Integration der Antenne in das Chip-Gehäuse stellt dabei jedoch
neuartige Anforderungen an die Aufbautechnik, an die Verbindungstechnik
zwischen Chip und Antenne sowie an das Antennendesign selbst. Diese An-
forderungen werden in der vorliegenden Arbeit analysiert, um darauf aufbau-
end neuartige Methoden und Konzepte zu entwickeln, die notwendig sind, um
einen leistungsfähigen, vollintegrierten Radarsensor zu verwirklichen.

In Bild 1.1 ist die Zuordnung der einzelnen Kapitel dieser Arbeit zu den betref-
fenden Bereichen des integrierten Sensors dargestellt. Die Voraussetzung einer
funktionalen Integration von Millimeterwellenantennen sind neuartige Gehäu-
se und Aufbautechnikvarianten. Kapitel 2 beschäftigt sich deshalb, aufbauend
auf den Grundlagen der Aufbautechnik sowie den traditionellen Methoden der
Gehäusetechnik im Millimeterwellenbereich, mit verschiedenen potentiellen
Herstellungstechniken von Gehäusen und Antennen sowie mit unterschiedli-
chen Anordnungsmöglichkeiten von Gehäuse, Chip und Antenne. Kapitel 3
beschreibt anschließend die notwendige Verbindung zwischen Chip und An-
tenne. Diese muss das Millimeterwellensignal möglichst reflexions- und dämp-
fungsfrei vom Chip zur Antenne und zurück übertragen können. Aufbauend
auf den Grundlagen zur Bonddraht- und Flip-Chip-Technologie werden bei-
de Verbindungstechniken analysiert und modelliert, um ihre Eigenschaften im
Millimeterwellenbereich zu untersuchen und kompensierte Verbindungen im
Bereich um 122 GHz zu realisieren.

Die Kapitel 4 bis 6 beschäftigen sich mit Variationen der integrierten Anten-
ne. Deren Layout hängt maßgeblich von der verwendeten Gehäusetechnik, der
Anordnung von Gehäuse, Chip und Antenne sowie der ausgewählten Verbin-
dungstechnik ab. Dieser Zusammenhang ist in Bild 1.2 dargestellt. Je nach ver-
wendeter Verbindungstechnik muss eine passende Anordnung der einzelnen
Elemente und anschließend eine passende Antennenstruktur ausgewählt wer-
den. Die notwendige messtechnische Charakterisierung von integrierten Milli-
meterwellenantennen erfordert neuartige Messmethoden, die im vierten Kapi-
tel beschrieben werden. Dabei wird ein Messsystem vorgestellt, das im Rah-
men dieser Arbeit konzipiert und realisiert wurde. Es basiert auf einer Kon-
taktierung der Antennen mit koplanaren Messspitzen und ermöglicht so die
Charakterisierung der komplexen Antennenimpedanz an der Stelle, an welcher
diese mit dem Chip verbunden wird. Das System erlaubt zudem die Bestim-
mung der Richtdiagramme, sowie des Gewinns von Streifenleitungsantennen
im Frequenzbereich von 50 GHz bis zu 325 GHz. Das anschließende Kapitel
beschäftigt sich mit den Besonderheiten von hochintegrierten Millimeterwel-
lenantennen. Eine Herausforderung stellen dabei die durch die nicht mehr ge-
genüber der Wellenlänge vernachlässigbare Substratdicke entstehenden para-
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Bild 1.1.: Skizze eines vollintegrierten Radarsensors in einem SMD-lötbaren Gehäuse
und Zuordnung der einzelnen Kapitel dieser Arbeit zu den betreffenden Be-
reichen dieses Sensors

sitären Oberflächenwellen dar. Diese beeinflussen das Antennenverhalten und
müssen folglich geeignet unterdrückt werden. Die Integration einer Antenne
erfordert zudem die Analyse des Einflusses des Gehäuses und dabei insbe-
sonders des Gehäusedeckels. Aufbauend auf diesen Erkenntnissen sowie un-
ter Verwendung des vorgestellten Messsystems beschreibt Kapitel 6 spezifi-
sche Antennendesigns, die sich zur Integration in ein Chip-Gehäuse eignen.
Das Funktionsprinzip dieser Antennen sowie deren neuartige Speisenetzwer-
ke werden ausführlich erläutert. Die Funktionalität der Antennen wird mittels
Messungen verifiziert, wobei auch der Einfluss des Gehäuses und der Verbin-
dung zwischen Chip und Antenne untersucht und analysiert wird.

Kapitel 7 zeigt zwei Realisierungsbeispiele von vollintegrierten Radarsensoren
bei 122 GHz. Diese basieren vollständig auf den in der vorliegenden Arbeit ent-
wickelten Methoden und Techniken zur Aufbau- und Verbindungstechnik so-
wie zum Design für integrierte Antennen. Abschließend werden die Schlussfol-
gerungen der Arbeit erläutert, um die wichtigsten Erkenntnisse sowie die neu
entstandenen Methoden zusammenzufassen.



























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



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



Bild 1.2.: Zusammenhänge der einzelnen Kapitel



2. Aufbautechnik eines
vollintegrierten,
SMD-lötbaren
Millimeterwellenmoduls

2.1. Grundlagen der Aufbautechnik

Die Aufbautechnik der Mikroelektronik beschäftigt sich mit der Einbettung
eines integrierten Schaltkreises in ein System [Tum01]. Ein IC (Integrated Cir-
cuit) ist ein funktioneller Schaltkreis, der aus mehreren miteinander verbunde-
nen Bauelementen auf einem Halbleitermaterial besteht. Der Halbleiter ermög-
licht durch seine besonderen Eigenschaften die Herstellung dieser speziellen
Bauelemente. Da die Größenordnung dieser Bauelemente jedoch im nm- bis
µm-Bereich liegt und folglich die Größe der ICs im µm- bis mm-Bereich, müs-
sen diese kleinen Bauteile durch ein geeignetes Gehäuse für ein System nutzbar
gemacht werden. Das mikroelektronische Gehäuse stellt somit die Schnittstelle
zwischen dem IC und dem System, in das der IC eingebunden wird, dar, siehe
Bild 2.1.
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




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






Bild 2.1.: Mikroelektronisches Gehäuse als Schnittstelle zwischen einem IC und einem
elektronischen System
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An das Gehäuse werden dabei verschiedene Anforderungen gestellt:

– Eine effiziente Zuführung von Versorgungsleistung vom System zum IC

– Eine effiziente Zu- und Abführung von Signalen zwischen System und
IC

– Der IC im Chip-Gehäuse muss sinnvoll an eine Leiterplatte angebracht
werden können, z.B. mittels SMD-Technologie

– Eine effektive Ableitung der vom IC erzeugten thermischen Energie

– Einen ausreichenden Schutz des ICs vor externen Kräften wie Feuchtig-
keit, Korrosion, Berührung durch diverse Kleinstteile, Vibrationen usw.

– Eine Funktion als Abstandswandler zwischen den geringen Abstän-
den zwischen zwei Kontaktflächen auf einem IC (50 µm-200 µm) und
den größeren Abständen zwischen Kontaktflächen auf einer Leiterplatte
(400 µm-1000 µm)

Seit Jack Kilby 1958 den IC erfand, hat sich diese Technologie mit rasender
Geschwindigkeit entwickelt. Es gibt heutzutage eine Vielzahl an ICs, die sich
in Aufbau, Größe und Funktion unterscheiden. Folglich haben sich auch ver-
schiedenste Gehäuse etabliert, die an die jeweiligen ICs, sowie an die Anforde-
rungen des jeweiligen Systems angepasst sind. Die unterschiedlichen Gehäuse
variieren in Struktur, Material, Herstellungstechnik, Verbindungstechnik, Grö-
ße, Dicke, Anzahl der Kontaktflächen, Potential zur Hitzeabfuhr, elektrischer
Leistungsfähigkeit, Zuverlässigkeit und Kosten. Grundsätzlich unterschieden
wird dabei zwischen den Through-Hole Packages, bei denen die Anschlüs-
se des Gehäuses wie Nadeln von der Gehäuseunterseite abstehen, sowie den
SMD-Gehäusen. Die Nadeln der Through-Hole Packages werden durch vorge-
bohrte Löcher in der Leiterplatte versenkt. Im Fall der SMD-Technologie wird
das Gehäuse mit seinen flachen Anschlüssen direkt auf die Oberfläche der Lei-
terplatte gelegt und durch Löten fixiert. Die flachen Anschlüsse stehen dabei
entweder als Beinchen nach außen, oder befinden sich in Form von metalli-
schen Flächen direkt auf der Unterseite des Gehäuses. Die SMD-Technologie
bietet den Vorteil einer deutlich geringeren Baugröße des Gehäuses sowie ei-
ne beidseitige Nutzbarkeit der Leiterplatte. In den späten 80er Jahren wurden
Gehäuse mit Kontaktflächen in Form von Lotkugeln unterhalb des Gehäuses
entwickelt (Ball Grid Array - BGA). Durch eine flächige Anordnung der Kon-
taktstellen kann somit die größte Anzahl an Ein- und Ausgängen bereitgestellt
werden. Im Laufe der Jahre reduzierte sich so das Größenverhältnis von Ge-
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häuse zu IC von einem Faktor 100 (Dual in-line Package) auf einen Faktor von
1,2 (Chip Scale Package).

Im Bereich der Hochfrequenztechnik werden an ein Gehäuse zwei zusätzliche
Anforderungen gestellt [Bah09]:

– Die effiziente Zu- und Abführung von Signalen zwischen System und IC
bedeutet in diesem Fall nicht nur die Minimierung der dielektrischen und
ohmschen Verluste, sondern auch die Minimierung der Fehlanpassung;
und somit die Minimierung der parasitären Effekte.

– Die effektive Ableitung der vom IC erzeugten thermischen Energie steht
besonders im Vordergrund, da Hochfrequenzbauteile oftmals eine gerin-
ge Effizienz aufweisen, und somit ein Großteil der zugefügten Leistung
im IC in thermische Energie umgewandelt wird.

Um die parasitären Effekte der Gehäuseanschlüsse zu minimieren, wurde
deswegen insbesondere im Bereich der Hochfrequenztechnik schnell auf die
SMD-Gehäuse zurückgegriffen, da diese im Vergleich zu den Through-Hole
Gehäusen deutlich kürzere Anschlüsse haben. In diesem Bereich haben sich in-
zwischen zwei verschiedene Gehäusematerialien etabliert. Keramische Gehäu-
se werden entweder mittels LTCC (Low Temperature Co-fired Ceramic) oder
HTCC (High Temperature Co-fired Ceramic) Technologien hergestellt. Diese
beinhalten meist eine metallische Fläche, auf die der IC aufgebracht wird, so-
wie mehrere Anschlussflächen am Rand. Oft werden Kavitäten in die kerami-
schen Gehäuse eingebracht, um die Länge der Bonddrähte zu minimieren. Der
Vorteil dieser Herstellungstechnik ist eine große Flexibilität in Bezug auf das
Gehäuselayout sowie die Möglichkeit ein hermetisch dichtes Gehäuse zu rea-
lisieren [Bah09], [Tum01]. Plastikgehäuse dagegen haben meist eine geringere
Flexibilität und können nicht hermetisch verschlossen werden, da die verwen-
deten Materialien generell für Feuchtigkeit durchlässig sind. Die Herstellungs-
kosten sind jedoch deutlich geringer und folglich werden diese Gehäusetypen
in allen Anwendungen mit hohem Kostendruck verwendet.

Ein häufig verwendeter Gehäusetyp ist das QFN-Gehäuse (Quad Flat No
Lead). Dieses bietet einen sehr guten Kompromiss zwischen geringer Baugrö-
ße und guter Hitzeableitung des ICs. Es wird auf Grund der geringen Größe
quasi zur Gruppe der Chip Scale Packages gezählt. Da es keine zur Seite abste-
henden Beinchen hat, ist die Grundfläche sehr kompakt und auch die parasitä-
ren Einflüsse der Kontaktflächen sind geringer. Bild 2.2(a) zeigt einen prinzi-
piellen Querschnitt eines QFN-Gehäuses mit einem gehäusten IC. Der IC wird
mit wärmeleitfähigem Kleber auf die große Metallfläche (center die pad) ge-
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klebt. Dies bietet eine optimale Wärmeableitung vom IC zur Leiterplatte. Die
Kontaktflächen des ICs werden durch Bonddrähte mit den Kontaktflächen des
Gehäuses verbunden. Die mittlere Metallfläche wird meist mit Masse verbun-
den. Verschiedene QFN-Gehäuse in Form von sogenannten air-cavity packa-
ges (ACP) sind in Bild 2.2(b)-(e) dargestellt. Diese werden nach Einkleben
und Bonden des ICs mit einem Deckel verschlossen, und somit bleibt Luft im
Gehäuse. Bei der zweiten Variante des QFN-Gehäuses, die in der kostengünsti-
gen Massenproduktion üblicher ist, wird die Luftkavität vollständig mit einem
Plastikverguss aufgefüllt. Durch die hohen dielektrischen Verluste und die Be-
einflussung der Hochfrequenzschaltungen auf dem IC werden vollständig ver-
gossene Plastikgehäuse jedoch selten oberhalb von 3 GHz verwendet [Bah09].




 












(a) Querschnitt mit integriertem IC (b) Zwei Gehäusegrö-
ßen und keramische
Deckel [Qui12]

(c) Schrägan-
sicht [Mir12]

(d) Ansicht von oben
[Mir12]

(e) Ansicht von unten
[Mir12]

Bild 2.2.: QFN-Gehäuse
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2.2. Aufbautechnik im
Millimeterwellenbereich

Mit zunehmender Frequenz nehmen die parasitären Effekte von Bonddrähten
und Gehäusekontaktflächen zu. Es wird dadurch schwieriger ein Signal effizi-
ent von einem IC durch das Gehäuse auf eine Leiterplatte zu führen. Das be-
schriebene QFN-Gehäuse wird aktuell bis maximal 40 GHz eingesetzt [LH04].
Schon ab 10 GHz müssen jedoch große Layoutanstrengungen vorgenommen
werden, um ein effizientes Gehäuse zu erhalten. Beispiele sind ein Leistungs-
verstärker von 17 GHz bis 27 GHz [LBLC07] und ein rauscharmer Verstärker
von 12 GHz bis 30 GHz [BQCT06], die in einem QFN-Gehäuse erhältlich sind.
In beiden Fällen mussten jedoch die parasitären Effekte der Bonddrähte und der
Gehäusekontaktflächen in das Chip-Design miteinbezogen werden. In neuesten
Forschungsarbeiten werden teilweise noch höhere Grenzfrequenzen mit Pla-
stikgehäusen erreicht, jedoch nur durch deutliche Änderungen des Gehäuse-
layouts und damit in der Regel auch mit neuartigen Herstellungstechniken. Ein
Beispiel ist die Herstellung des Gehäuses aus mehrlagigen organischen Leiter-
platten (analog zum keramischen LTCC) [CT09]. Dadurch kann der IC wieder-
um in eine Kavität eingebettet werden, um die Länge der verwendeten Bond-
drähte zu minimieren. Außerdem können die Kontaktflächen des Gehäuses
individuell geformt werden, um so eine optimierte HF-Leistungsübertragung
(Hochfrequenz) zu erzielen. Mit einer noch weiter fortgeschrittenen Technolo-
gie wurden mittlerweile sogar ICs bis zu 50 GHz erfolgreich gehäust [SC09]. In
diesem Fall wurden statt Bonddrähten Mikrokoaxialleitungen verwendet und
auch die Kontaktflächen des Gehäuses wurden wie Koaxialleitungen dimen-
sioniert. In einer ähnlichen Technologie wurde ein QFN-Gehäuse mit Hohl-
leiteranschluss realisiert [ATHC09]. In diesem Fall formen die Gehäusekon-
taktflächen die Umrisse eines Hohlleiters. Im Inneren des Gehäuses koppelt
eine Antenne die Energie in diesen Hohlleiter. Es bleibt jedoch abzuwarten, ob
solche Fertigungstechnologien kostengünstig genug realisiert werden können.

Die am stärksten von der Massenproduktion getriebene Anwendung im Milli-
meterwellenbereich sind aktuell die Automobilradarsensoren bei 77 GHz. Die
verwendeten ICs werden dabei momentan meist ungehäust eingesetzt (chip on
board - COB), um die parasitären Einflüsse der Gehäuse zu vermeiden. Die
Chips werden meist in eine Kavität einer Leiterplatte eingesetzt, um die Länge
der verwendeten Bonddrähte so gering wie möglich zu halten [HTSC12], siehe
Bild 2.3(a). Sogenannte Flip-Chip-on-board (FCOB) Varianten, bei denen der
Chip mit Flip-Chip direkt auf die Leiterplatte aufgebracht wird, würden noch
geringere parasitäre Einflüsse bieten. Ein Problem stellt dabei jedoch eine aus-
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reichend gute Wärmeabfuhr vom IC zur Leiterplatte dar, da diese nur über
die Flip-Chip-Kugeln geführt werden kann. Eine neuartige Aufbautechnik, die
dem FCOB ähnelt, ist das Embedded Wafer Level Packaging. Der Chip wird
dabei in der Regel direkt von der Halbleiter-Foundry gehäust. Er wird mit sei-
ner aktiven Seite auf eine Trägerfolie aufgebracht und anschließend komplett
umgossen. Das entstehende Bauteil wird dann von der Trägerfolie gelöst. Die
Anschlüsse des ICs werden mit einer speziellen in Dünnschichttechnik aufge-
brachten Umverdrahtungslage nach außen geführt. Lotkugeln stellen die Ver-
bindung zur Leiterplatte her. Ein Beispiel ist die ewlB-Technologie (Embedded
Wafer Level Ball Grid Array) der Firma Infineon [MOBC08], [WLBC11], die
aktuell bis zu 77 GHz verwendet wird [WEDC08], [KTSC12]. Ein Querschnitt
dieser Technologie, die auch in einem der Automobilradarsensoren der Robert
Bosch GmbH verwendet wird [HTSC12], ist in Bild 2.3(b) gezeigt.

Bild 2.3.: Gehäusearten für ICs der 77 GHz Automobilradartechnik

Für sonstige Anwendungen im Millimeterwellenbereich und vor allem ober-
halb von 100 GHz basiert die aktuell meist verwendete Gehäusetechnik auf
metallischen Gehäusen. Die Split-Block-Gehäuse werden dabei mit hochge-
nauen Fräsmaschinen gefertigt und bestehen wie der Name impliziert aus zwei
Hälften. Der IC wird dabei in eine Kavität eingeklebt. Die hochfrequenten
Signale werden über Hohlleiter zum IC und vom IC weggeführt. Als Über-
gang vom IC zum Hohlleiter werden in der Regel kleine Leiterplatten ver-
wendet, z.B. Glassubstrate mit Antennen, die Energie in den Hohlleiter kop-
peln [WTZC11]. Meist werden sogar alle Schaltungsbestandteile einzeln ge-
häust, um so eine große Flexibilität zu erzielen. In einigen Anwendungen wer-
den mittlerweile jedoch komplette Schaltungen wie z.B. Empfänger, in ein Ge-
häuse integriert [VSCC11]. Beispiele von in Split-Block-Technik gehäusten
MMICs sind in Bild 2.4 gezeigt. Zur beschriebenen Technologie besteht aktu-
ell vor allem oberhalb von 110 GHz keine Alternative, da die einzig standardi-
sierte Verbindungsmöglichkeit dort Hohlleiter sind. Durch die notwendige Ge-
nauigkeit der Gehäuse übersteigen deren Kosten jedoch die Kosten der ICs um
ein Vielfaches. Die Gehäusetechnik ist somit der entscheidende Faktor, der mo-
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mentan ein Durchdringen der Millimeterwellentechnik oberhalb von 77 GHz in
den Massenmarkt blockiert, obwohl der anhaltende Fortschritt der Halbleiter-
technologie in den letzten Jahren zu immer höheren Schaltgeschwindigkeiten
der Transistoren in sowohl III-V-Halbleiter- als auch Silizium(Si)-Technologie
führte.

(a) Rauscharmer Verstärker
im W-Band [Rad12]

(b) Aktiver Frequenz-
vervielfacher [Mil12]

Bild 2.4.: Verschiedene MMICs in Split-Block-Technologie

2.3. Chip-Gehäuse mit integrierter Antenne

Um eine kostengünstigere Aufbautechnik für MMICs im Millimeterwellenbe-
reich zu realisieren, ist es notwendig eine höhere Integrationsdichte anzustre-
ben. Die Split-Block-Gehäuse werden verwendet, da die Millimeterwellensi-
gnale zwischen verschiedenen Komponenten übertragen werden müssen. Ge-
lingt es, alle Hochfrequenzkomponenten einschließlich der Antenne auf einen
Chip oder in ein Gehäuse zu integrieren, müssen dem Gehäuse lediglich Ver-
sorgungsspannungen und Basisbandsignale zugeführt werden. Dies reduziert
die Anforderungen an das Gehäuse enorm und ermöglicht somit eine kosten-
günstigere Herstellung. Ein solches Radio bzw. Radar kann schlussendlich so-
gar von Anwendern ohne Erfahrung in der Hochfrequenztechnik verbaut wer-
den. Hilfreich ist dabei, dass vor allem die Größe von typischen Streifenlei-
tungsantennen im Bereich oberhalb von 50 GHz nur noch wenige Millime-
ter beträgt. Bild 2.5 zeigt die Blockschaltbilder von einem aus verschiedenen
Komponenten aufgebauten Subsystem sowie einem vollintegrierten Gehäuse
im direkten Vergleich. Es wird dabei deutlich, dass die höhere Integrations-
dichte die Anforderungen an das Gehäuse stark verändert, da keine Millime-
terwellensignale mehr zum Gehäuse bzw. vom Gehäuse weg geführt werden.
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Bild 2.5.: Vergleich von Empfängern mit unterschiedlichem Integrationsgrad

Im Gegensatz zu den typischen Anforderungen an ein Gehäuse muss das Ge-
häuse in Bild 2.5(b) jedoch weiteren Anforderung gerecht werden:

– Das Gehäuse muss eine Umgebung schaffen, die eine effiziente Abstrah-
lung der Antenne mit den gewünschten Eigenschaften an Bandbreite,
Richtcharakteristik und Gewinn ermöglicht.

– Zudem muss die Aufbautechnik einen effizienten Signaltransport zwi-
schen Chip und Antenne ermöglichen.

Die unterschiedlichen Strategien, die bislang zur Integration kompletter Sender
bzw. Empfänger in ein Gehäuse verfolgt wurden, lassen sich in verschiedene
Gruppen einteilen. Diese werden im Folgenden, zusammen mit ihren Vor- und
Nachteilen, erläutert.

2.3.1. Monolithische Integration

Bei einer monolithischen Integration werden auf einem einzelnen Halbleiter-
chip alle Schaltkreise inklusive des gesamten HF-Front-Ends sowie die Anten-
ne realisiert. Es entsteht somit ein System On Chip (SOC). Die Chip-Fläche
unterteilt sich in aktive Bereiche, passive Bereiche und den Bereich der Anten-
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ne. In solch einem Aufbau dient folglich der Halbleiter, z.B. Silizium, direkt
als Antennensubstrat. Die in herkömmlichen Halbleiterprozessen verwendeten
Silizium-Wafer haben in der Regel einen sehr geringen elektrischen Wider-
stand. Durch verschiedene Verarbeitungsschritte in Siliziumprozessen steigt
die Leitfähigkeit durch ungewollte oder gezielte Verunreinigungen an [LR94].
Der spezifische Widerstand sinkt dabei oft auf bis zu 10'cm, was ein stark
verlustbehaftetes Substrat für die Antenne ergibt. Die relativ hohe elektrische
Permittivität von Silizium (11;8) führt außerdem dazu, dass ein großer Teil der
abgestrahlten Leistung vom Substrat aufgenommen wird. Die vom Substrat
aufgenommene Leistung breitet sich dann in Oberflächenwellen aus und wird
teilweise am Substratende in unerwünschte Richtungen abgestrahlt. Die Kom-
bination aus hoher Permittivität und geringem Widerstand kann somit die Effi-
zienz und dadurch den Gewinn von Antennen drastisch reduzieren [BGKC06].
Typische Effizienzwerte für monolithisch integrierte Antennen auf Silizium lie-
gen im Bereich von 5% bis 20% [TP03], [ZSG05].

Verschiedene Strategien wurden verfolgt, um die Antenneneffizienz zu erhö-
hen. Die Leitfähigkeit von Silizium kann beispielsweise durch zusätzliche Ver-
arbeitungsschritte wieder verringert werden. Ein Beispiel hierfür ist eine Pro-
tonenimplantation in den Silizium-Wafer. Ein künstlich implantiertes Proton
erzeugt eine erhöhte Defektdichte, welche die Zahl der freien Ladungsträger
reduziert und so den Widerstand erhöht [RWK02]. Auf solch einem hochresis-
tiven Siliziumsubstrat wird ein Monopol bei 40 GHz realisiert [CCLC03], der
einen Gewinn von 4 dBi hat. Es kommt jedoch auch in diesem Fall wegen des
525 µm dicken Wafers zu merklichen Oberflächenwellen, die an einer Kante
des Chips abgestrahlt werden und das Richtdiagramm der Antenne beeinflus-
sen. Eine andere Möglichkeit bieten Halbleiterprozesse, wie ein 0,8 µm SiGe
(Silizium-Germanium) HBT (Hetero-Bipolar Transistor) Prozess [OSCC05],
die hochresistive Silizium-Wafer verarbeiten können. In diesem Prozess wird
ein kompletter Empfänger, bestehend aus einer Antenne, einem LNA (Low
Noise Amplifier), einem Mischer und einer Teilerstufe auf einem 4,5 mm2

großen Chip realisiert. Der Dipol bei 24 GHz erreicht dabei -5 dBi Gewinn.

Eine weitere Möglichkeit, die durch das Silizium verursachten Verluste zu re-
duzieren, besteht darin die Dicke des Substrats unterhalb der Antenne durch
Feinbearbeitung des Wafers zu reduzieren. Die Dicke muss dabei soweit re-
duziert werden, dass sich keine Oberflächenwellen mehr ausbreiten können.
Die Feinbearbeitung kann durch anisotrope Ätzvorgänge wie Plasmaätzen,
reaktives Ionenätzen oder Ionenstrahlätzen realisiert werden. Diese Ätzvor-
gänge können lokal unterhalb der Antenne eine Kavität mit geraden Wän-
den erzeugen [Hil08]. Wird vor dem Ätzvorgang auf den Wafer eine BCB-
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Schicht (Benzocyclobuten) aufgebracht, so kann durch Entfernen des Silizi-
ums unterhalb dieser Schicht eine dünne Membran erzeugt werden. Ein auf
solch einer Membran realisierter Dipol bei 24 GHz weist einen Gewinn von
0 dBi auf [OBGC04]. Eine Yagi-Anordung auf einer ähnlich erzeugten 1,4 µm
dicken SiO2-Schicht (Siliziumdioxid) hat einen Gewinn von 6 dBi bei 45 GHz
[NMPC03]. Kürzlich wurde eine 130 GHz Dipolantenne mit 60% Effizienz
und 8 dBi Gewinn vorgestellt [36]. Die Effizienz wird dabei durch das um
die Membran herum verbleibende Silizium beschränkt, da dieses einen Teil
des abgestrahlten Felds aufnimmt, was auch zu Nebenkeulen im Bereich von
0 dBi führt. Zudem benötigt die Antenne eine sehr große Chip-Fläche von ca.
2 mm#3 mm und verstößt durch die große freigeätzte Kavität gegen Standard-
richtlinien der IC-Herstellung. Anstatt Ätzvorgänge zu nutzen ist es auch mög-
lich den kompletten Wafer abzuflachen. In Kombination zu einem auf 100 µm
abgeflachten Wafer wurde in [BGKC06] unterhalb des Wafers mechanisch eine
hochresisitive dielektrische Linse angebracht, die dazu dient die Oberflächen-
wellen in erwünschte Abstrahlung umzuwandeln und das Richtdiagramm der
Antennen zu formen. Die vier als Antennengruppe implementierten Dipole er-
reichen durch die Fokussierung der Linse einen Gewinn von 8 dBi.

Die dritte Möglichkeit besteht darin, die Antenne durch eine geschlossene Me-
tallisierung vom verlustbehafteten Halbleitersubstrat zu trennen. In diesem Fall
wird das auf dem Silizium aufgebrachte Siliziumdioxid als Antennensubstrat
genutzt. Auch in diesem Fall ist jedoch die Antenneneffizienz beschränkt, da
die Dicke der typischen Siliziumdioxidschicht im Bereich von 10 µm liegt.
Dies begrenzt zudem die Impedanzbandbreite der Antenne [Poz83], [Bal05].
Eine Erhöhung der Effizienz in einen Bereich um 60% wurde mit einem zusätz-
lichen Glassubstrat erreicht, das über einer 77 GHz Antenne auf den IC geklebt
ist [HWGH10]. Auf diesem Glassubstrat befindet sich ein weiteres parasitäres
Antennenelement. In einem ähnlichen Konzept koppelt eine Mikrostreifenlei-
tung auf dem Chip direkt auf die auf dem Glassubstrat aufgebrachte 94 GHz
Antenne [OR12]. In diesem Fall wurden ebenfalls 60% Effizienz erzielt. Der
Antennengewinn wird anschließend durch eine zusätzliche metallische Struk-
tur, die einer Hornantenne ähnelt und oberhalb der Antenne aufgebracht wird,
von 2 dBi auf 8 dBi erhöht [OR11]. Kritisch ist dabei vor allem die akkurate
Ausrichtung des Glassubstrats zum Chip sowie des Metallhorns zur Antenne.

Eine monolithische Integration der Antenne ermöglicht den höchsten Integra-
tionsgrad. Der Übergang von der Schaltung zur Antenne kann quasi verlustlos
und mit unbegrenzter Bandbreite realisiert werden. Die Aufbautechnik gestal-
tet sich ebenfalls als einfach, da z.B. ein Standardgehäuse nach Bild 2.2(a)
verwendet werden kann (siehe Bild 2.6). Das Hauptaugenmerk muss in diesem
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Fall auf dem Einfluss des Gehäuses auf die Performanz der monolithisch inte-
grierten Antenne liegen. Nachteilig sind jedoch vor allem die begrenzte Anten-
neneffizienz durch die Eigenschaften des Halbleitersubstrats. Die beschriebe-
nen Methoden zur Erhöhung der Antenneneffizienz führen wiederum zu einer
komplexeren und aufwändigeren Aufbautechnik. Zudem verbrauchen Anten-
nen im Vergleich zur restlichen Schaltung einen großen Teil der Halbleiterflä-
che, was zu höheren Kosten führt. Somit ist die Antennenwirkfläche und damit
die Direktivität der Antenne begrenzt.

Bild 2.6.: Monolithisch integrierte Antenne mit zusätzlichem parasitären Element, inte-
griert in ein QFN-Gehäuse

2.3.2. Gehäuse aus Mehrlagenleiterplatten

Wie bereits in den Abschnitten 2.1 und 2.2 beschrieben, werden verschiedene
Gehäusetypen in Leiterplattentechnologie hergestellt. Dabei werden mehrere
Leiterplatten aufeinander gestapelt, gepresst und mittels Durchkontaktierun-
gen miteinander verbunden. Diese Technologie ermöglicht eine größtmögli-
che Flexibilität, da auch Vertiefungen realisiert werden können, in denen z.B.
ein IC eingesetzt wird. Meistens werden auf einer der äußeren Lagen an allen
Kontaktflächen Lotkugeln aufgebracht, die dann zum Auflöten auf die System-
leiterplatte dienen. Als Substratmaterialien lassen sich sowohl Keramiken als
auch Kunststoffe verwenden. Die Keramiken werden, je nach Sintertemperatur,
in HTCC und LTCC unterteilt. HTCC wird bei 1600°C - 1800°C gesintert. Da
bei diesen Temperaturen sowohl Gold als auch Kupfer schmilzt, muss zur Me-
tallisierung auf Metalle wie Wolfram oder Molybdän zurückgegriffen werden.
LTCC hat dagegen eine Sintertemperatur von ca. 850°C und eignet sich damit
auch für Goldbeschichtungen. Einen noch niedrigeren Schmelzpunkt besitzen
Kunststoffe. Bei Flüssigkristallpolymer (Liquid Crystal Polymer - LCP) liegt
er bei ca. 280°C. Durch diese deutlich geringere Temperatur können somit im
Fall von LCP-basierten Gehäusen aktive Bauteile bereits vor dem Aufeinan-
derpressen und Verschmelzen der einzelnen Substratlagen integriert werden.

Mittels dieser Leiterplattentechniken ist es nun auch möglich, die Antenne
selbst zu realisieren. Somit werden die Antenne und das Gehäuse in der sel-
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ben Technologie hergestellt (siehe Bild 2.7). Durch die Mehrlagentechnik erge-
ben sich vielfältige Möglichkeiten im Antennendesign. So können Durchkon-
taktierungen, Luftkavitäten und parasitäre Strahler auf zusätzlichen Schichten
genutzt werden, um die Antenne zu optimieren. Ein Beispiel ist ein von der
IBM Forschungsgruppe entwickeltes 28 mm # 28 mm großes BGA-Gehäuse
mit 16 aperturgekoppelten Patchantennen und einem hochintegrierten IC, der
diese Antennen als phasengesteuerte Gruppenantenne ansteuert. Dieses Ge-
häuse wird einerseits auf Basis von LTCC [LACF11], [KLNC11] als auch mit
organischen Materialien [KLNC10] realisiert. Einen ähnlichen Aufbau, jedoch
mit anderen Antennenformen, sowie einer 60 GHz Verbindung vom Chip zur
Antenne über Bonddrähte wird von der NTU Singapur verfolgt. Es wird auch
jeweils ein BGA Gehäuse auf LTCC-Basis realisiert, wobei die Antenne als
Schlitzantenne [WCLC07], Dipolantenne [ZSCC09] oder Grid Array Anten-
ne [SZGC09] ausgeführt ist. Ein BGA Gehäuse auf Basis organischer Substrate
wird vom Tokyo Institute of Technology in Zusammenarbeit mit Ammsys rea-
lisiert [SNHC10], [SNHC12]. Der Chip sitzt in diesem Fall in einer Kavität
und wird durch Bonddrähte mit dem Gehäuse verbunden. Separate Sende- und
Empfangsantennen werden als im Substrat integrierte Hohlleiterantennen in
der organischen Basis hergestellt. In diesem Fall ist die Hauptstrahlrichtung
der Antenne parallel zum Gehäuse und damit auch parallel zur Leiterplatte,
auf die das Gehäuse aufgebracht wird. Das Gehäuse muss somit zwingend am
Rand der Leiterplatte platziert werden. Eine Abstrahlung parallel zur Leiter-
platte wird auch durch das Konzept von Toshiba erzielt, bei der die Antenne
aus Bonddrähten aufgebaut ist. Die Drähte bilden zusammen mit einer Metall-
fläche auf dem BGA Gehäuse eine Schleifenantenne [TIOC11].

Bild 2.7.: Chip-Gehäuse in Mehrlagenleiterplattentechnik mit integrierter Antenne

Der Hauptvorteil der beschriebenen Integrationsart liegt in den vielfältigen
Möglichkeiten der Mehrlagenschaltungen. Diese ermöglichen sowohl für das
Gehäuse als auch für die Antenne verschiedenste Layouts. Die verwendeten
Materialien sind zudem in der Regel relativ verlustarm und eignen sich des-
halb gut als Antennensubstrat. Der große Nachteil bei Mehrlagensubstraten ist
die durch die Dickschichttechnik bedingte, grobe Auflösung der Leiterbahnen
im Bereich von 100 µm. Die Toleranzen der verwendeten Siebdruck- oder Ätz-
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techniken liegen im Bereich von 20 µm. Eine weitere Ungenauigkeit entsteht
durch die Ausrichtung der einzelnen Substratlagen zueinander, die zu Abwei-
chungen von bis zu 30 µm führt. Dies erschwert das Design von zuverlässi-
gen Schaltungen und Antennen oberhalb von 60 GHz. Der Übergang vom IC
zur Antenne wird in dieser Technologie mittels Bonddrähten oder Flip-Chip-
Kugeln realisiert. Auch hier wirkt sich die grobe Auflösung der Leiterbahnen
negativ aus. Im Fall der Flip-Chip-Verbindung müssen die Kontaktflächen auf
dem IC einen größeren Abstand haben als üblich (mindestens 200 µm). Falls
Bonddrähte verwendet werden, erschwert die grobe Linienauflösung die Rea-
lisierung von geeigneten Kompensationsschaltungen.

2.3.3. Embedded Wafer Level Packaging

Auch die in Abschnitt 2.2 beschriebene ewlB-Technologie wurde inzwischen
genutzt, um Antennen in das Gehäuse zu integrieren. Die Antennen werden
dabei jeweils auf der Umverdrahtungslage realisiert und strahlen entweder pa-
rallel zur Leiterplatte [WLBC11] oder unterstützt von einem metallischen Re-
flektor auf der Leiterplatte, nach oben durch das Vergussmaterial [FTHC11],
[AHS11], [WLBC11], [WWLC12]. Eine Konzeptzeichnung für diesen Gehäu-
setyp ist in Bild 2.8 dargestellt.

Bild 2.8.: ewlB-Gehäuse mit integrierter Antenne

Die Vorteile dieser Technologie liegen in der optimalen Verbindung vom IC
zur Antenne. Die Leitungen auf der Umverdrahtungslage sind sehr kurz und
über Durchkontaktierungen direkt mit dem IC verbunden. Somit können ex-
trem verlustarme Übergänge bis in den hohen Millimeterwellenbereich reali-
siert werden. Der verwendete Prozess ist zudem sehr präzise und erlaubt eine
sehr geringe Auflösung der Leiterbahnen im Bereich von 10 µm. Somit wird ei-
ne hohe Zuverlässigkeit erreicht. Ein weiterer Vorteil ist, dass die Technologie
erprobt ist und somit Problemstellungen wie die Wärmeabfuhr vom IC zur Lei-
terplatte ausreichend gut gelöst sind. Der Nachteil liegt darin begründet, dass
die Technologie eine sehr geringe Flexibilität aufweist, da alle geometrischen
Parameter (vor allem die Dicke des Vergussmaterials) durch den Prozess vor-
gegeben sind. Es gibt somit kaum Freiheitsgrade zur Optimierung der Anten-
ne. Es zeigt sich auch, dass die bislang realisierten Antennen keine optimalen
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Richtdiagramme aufweisen. Das relativ dicke Vergussmaterial führt meist zu
einer Delle des Richtdiagramms in der gewünschten Hauptstrahlrichtung. Zu-
dem entsteht eine Abhängigkeit der Antennenperformanz vom Abstand zwi-
schen Gehäuse und Leiterplatte. Falls die Lotkugeln beim Anlöten also stärker
zusammengepresst werden als gewünscht, beeinflusst dies die Antenneneigen-
schaften.

2.3.4. Standardgehäuse mit Antennen in
Dünnschichttechnik

Im Gegensatz zu den bisher beschriebenen Integrationsmöglichkeiten, bei de-
nen entweder IC und Antenne oder Gehäuse und Antenne aus dem selben Ma-
terial hergestellt werden, gibt es die Möglichkeit alle drei Bausteine getrennt
zu fertigen und anschließend zu verbinden. Dies bietet den Vorteil, dass das
Antennenmaterial komplett unabhängig von IC und Gehäuse gewählt werden
kann.

Ein Beispiel für eine Chip- und Antennenintegration wird in [ZLG06],
[PGLC06a], [PGLC06b] von der IBM-Forschungsgruppe vorgeschlagen. Die-
ses ist in Bild 2.9 skizziert. Die Antenne (gefalteter Dipol) wird dabei separat
auf einem Substrat aus Quartzglas realisiert. Der Chip und die Antenne wer-
den gemeinsam in ein Land Grid Array (LGA) Gehäuse integriert. Die Anten-
ne wird dabei oberhalb von dem IC angebracht und ist mit diesem durch eine
Flip-Chip-Verbindung leitend verbunden. Die Massefläche des Gehäuses dient
als Antennenreflektor. Zwischen Antenne und Reflektor wird durch die Auf-
bauweise ein 500 µm hoher Luftraum realisiert, der das Effizienz-Bandbreite-
Produkt der Antenne erhöht. Durch die geringen Verluste im Antennensub-
strat beträgt die Effizienz der Antenne 80% und es wird ein Gewinn von 7 dBi
erreicht. Die DC (Direct Current) und Basisbandsignale werden vom Chip
über gewöhnliche Bonddrähte zu den Gehäuseanschlüssen geführt. Eine hö-
here Direktivität des selben Systems wird durch eine andere Antennenstruktur
erreicht [LS08]. Im selben Aufbau werden jetzt acht Patchantennen als Anten-
nengruppe auf das Quartzglas aufgebracht. Durch die neuartige Speisung kann
die Gruppe mit einer einzigen CPW-Leitung (Coplanar Waveguide) gespeist
werden. Die Antennengruppe erreicht dabei einen Gewinn von 15 dBi. Der
Aufbau ermöglichte erstmals die Demonstration eines vollintegrierten Gehäu-
ses, ist jedoch in der Herstellung kostenintensiv und kompliziert. Aus diesen
Gründen und um eine Aufbautechnik zu erhalten, die eine phasengesteuerte
Antennengruppe ermöglicht, verwendet die IBM-Gruppe mittlerweile die be-
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reits beschriebene Mehrlagenleiterplattentechnik. Weitere Beispiele für Inte-
grationsmöglichkeiten mit separaten Antennensubstraten wurden von STMi-
croelectronics vorgestellt [LDPC10], [CPCC11].

Bild 2.9.: LGA-Chip-Gehäuse mit MMIC und integrierter Antenne auf zusätzlichem
Substrat

Der Hauptvorteil dieser beschriebenen Methode liegt darin, dass das Anten-
nensubstrat komplett unabhängig ausgewählt werden kann, um eine möglichst
optimale Performanz zu erzielen. Wird zur Verarbeitung des Antennensubstrats
Dünnschichttechnik verwendet, erhält man eine sehr präzise Auflösung der
Leiterbahnen im Bereich von 15 µm. Dies garantiert eine zuverlässige Herstel-
lung der Antenne und ermöglicht die Verbindung von IC zu Antenne sowohl
mittels eng beieinander liegenden Flip-Chip-Kugeln oder mit kompensierten
Bonddrähten. Da das Gehäuse frei wählbar ist, kann auf kostengünstige Pla-
stikgehäuse zurückgegriffen werden. Nachteile liegen im notwendigen Über-
gang zwischen IC und Antenne sowie in der Tatsache, dass drei Elemente mit-
einander verbunden und somit auch geschickt angeordnet werden müssen.

2.4. Varianten mit Standardgehäusen und
Dünnschichtantennen

Der vorangegangene Vergleich zeigt, dass alle bisher verfolgten Integrations-
varianten Vor- und Nachteile haben. Je nach Frequenzbereich, Anwendung,
erwünschter Bandbreite und Direktivität der Antenne sowie Größe des Chips
und Anzahl seiner Ein- und Ausgänge muss deshalb im Einzelfall zwischen
den verschiedenen Varianten abgewogen werden. Ziel der vorliegenden Arbeit
ist die Einbindung von kompletten Radar-ICs in SiGe-Technologie mit einer
Frequenz oberhalb von 100 GHz in ein Gehäuse mit integrierten Antennen.
Die im Rahmen des „SUCCESS“-Projekts entwickelten ICs haben Abmes-
sungen im Bereich von ca. 2 mm # 2 mm [SGHC12], [53]. Die Schaltungen
sind sehr komplex aufgebaut, bieten beispielsweise verschiedene Selbsttests
und Kalibrationsmechanismen und haben deshalb eine hohe Anzahl an Ein-
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und Ausgängen (ca. 40-50). Die Anschlusskontaktflächen der ICs haben eine
Größe von 60 µm # 80 µm und sind in einem Abstand (pitch) von 100 µm am
Chip-Rand angeordnet.

Das Ziel ist die Integration dieser ICs mit passenden Antennen in ein SMD-
lötbares Gehäuse mit möglichst geringen Abmessungen (< 1 cm2). Die Anten-
ne soll dabei senkrecht nach oben strahlen und eine möglichst große Richtwir-
kung mit einer Direktivität oberhalb von 10 dBi bei gleichzeitig hoher Anten-
neneffizienz haben. Aus diesen Gründen werden monolithisch integrierte An-
tennen im Rahmen dieser Arbeit nicht betrachtet. Die Integration in ein Gehäu-
se aus Mehrlagenleiterplatten wurde im Vorfeld dieser Arbeit als interessante
Alternative untersucht. Dies führte zur Realisierung von 122 GHz Antennen
in LTCC-Technologie [30], [29] sowie mittels organischen Leiterplatten [41].
Die entwickelten Antennen zeigen ein gutes Verhalten, leiden jedoch merk-
lich unter den verschiedenen Toleranzen der Herstellungsprozesse. Im Fall der
LTCC-Antennen ist der Fertigungsertrag sehr gering. Die geringen Leiterbahn-
breiten und -abstände führen zu Kurzschlüssen auf den Antennenzuleitungen
sowie teilweise zum kompletten Ablösen der Leitungen von den Substraten.
Vor allem die Realisierung von zuverlässigen Verbindungen zwischen IC und
Antenne ist deshalb in dieser Technologie nicht möglich. Die entwickelten LCP
Antennen können mit einem höheren Ertrag gefertigt werden, zeigen jedoch
eine merkliche Abweichung der Resonanzfrequenz. Dies ist vermutlich auf ei-
ne vom Simulationswert abweichende Permittivität des verwendeten Materials
zurückzuführen. In dieser Technologie gelang es Verbindungen mittels Flip-
Chip zu realisieren, jedoch mit zu geringer Reproduzierbarkeit, da die notwen-
dige Linienbreiten und -abstände mit Werten von 60 µm bzw. 40 µm am abso-
luten Limit der verwendeten Ätztechnik liegen. Die gewonnenen Erkenntnisse
zeigen, dass diese Technologien in Zukunft selbst oberhalb 100 GHz Anwen-
dung finden können, jedoch müssen die Herstellungstechnologien präziser und
zuverlässiger werden. Die beschriebene Wafer Level Packaging Technologie
wird nicht verfolgt, da der Freiheitsgrad für das Antennendesign in diesem Fall
als zu gering erachtet wird, um Antennen mit dem erwünschten Verhalten zu
realisieren. Zudem bieten die im „SUCCESS“-Projekt beteiligten Halbleiter-
hersteller eine solche Technologie nicht an. Das Hauptaugenmerk dieser Arbeit
liegt folglich auf der letztgenannten Integrationsvariante. Diese bietet durch
die hochpräzise Dünnschichttechnologie eine hohe Genauigkeit und Reprodu-
zierbarkeit der Antenne, selbst oberhalb von 100 GHz. Die unterschiedlichen
Anordnungsmöglichkeiten von IC und Antenne innerhalb des Gehäuses sowie
die freie Materialauswahl der Antenne bieten genügend Freiheitsgrade für das
Antennendesign, um das gewünschte Verhalten zu erzielen. Die Hauptschwie-
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rigkeit liegt in einer optimalen Anordnung von Gehäuse, IC und Antenne zu-
einander, die alle in den Abschnitten 2.1 und 2.3 beschriebenen Anforderungen
an ein IC Gehäuse mit integrierter Antenne erfüllen.

Aus den folgenden Gründen wurde das bereits in Abschnitt 2.1 beschriebene
QFN als Gehäusetyp ausgewählt:

– Es ist SMD-lötbar.

– Es bietet trotz geringer Baugröße eine hohe Anzahl an Kontaktflächen.
Diese sind notwendig um die große Anzahl an Ein- und Ausgängen der
SiGe ICs zu bewältigen.

– Durch die ausgedehnte Massekontaktfläche in der Mitte bietet das QFN
eine optimale Abführung der thermischen Energie vom IC.

– Diese große metallische Fläche bietet sich gleichzeitig als Reflektor für
eine integrierte Antenne an, um die gewünschte Abstrahlrichtung nach
oben aus dem Gehäuse zu erzielen.

– Das QFN-Gehäuse bietet eine optimale Lösung für den Prototypenbau,
da lediglich ein Drahtbonder, ein Die-Bonder und ein Flip-Chip-Bonder
benötigt werden.

– Ein air-cavity package bietet eine optimale Umgebung für die Anten-
ne, da so auf die oftmals verlustbehafteten Vergussmaterialien verzichtet
werden kann.

– Für diese Gehäuseart gibt es eine Vielzahl an Deckeln und Kappen aus
unterschiedlichen Materialien. Somit kann eine optimale Lösung gefun-
den werden, die eine effiziente Abstrahlung der Antenne ermöglicht.

Da eine Millimeterwellenantenne in das Gehäuse integriert werden soll, wurde
in dieser Arbeit nur das air-cavity package betrachtet. Die verwendeten Ver-
gussmaterialien der komplett vergossenen Gehäuse zeigen in diesem Frequenz-
bereich sehr hohe Verluste [ZCBC06] und würden somit die Antenneneffizienz
stark einschränken. Im Folgenden werden verschiedene Anordnungsmöglich-
keiten von IC und Antenne innerhalb eines QFN-Gehäuses beschrieben. Auf
Grundlage der Vor- und Nachteile der jeweiligen Varianten werden anschlie-
ßend die Vielversprechendsten ausgewählt, die in dieser Arbeit tiefergehend
betrachtet werden.

Ausgehend von der typischen Anordnung eines ICs in einem QFN Gehäuse
(Bild 2.2) ist die naheliegendste Lösung in Bild 2.10 dargestellt. IC und Anten-
ne werden dabei beide nebeneinander in das Gehäuse eingeklebt, ähnlich den
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bereits beschriebenen chip-on-board Lösungen (Bild 2.3(a)). Alle Verbindun-
gen vom IC zum Gehäuse werden standardgemäß mittels Bonddrähten gezo-
gen. Auch die hochfrequente Verbindung zwischen IC und Antenne wird mit-
tels Bonddrähten realisiert. Diese Verbindung stellt gleichzeitig die höchsten
Anforderungen. IC und Antenne müssen sehr präzise zueinander ausgerich-
tet sein, um so die Länge der Bonddrähte zu kontrollieren. Die Drähte selbst
müssen ebenfalls mit hoher Präzision gezogen werden. Es ist zu vermuten,
dass diese Verbindung nur mit einer geringen relativen Bandbreite realisiert
werden kann. Auch die Antenne, die in diesem Fall eine typische Mikrostrei-
fenleitungsantenne ist, hat nur eine beschränkte Bandbreite. Gelingt es, den
Übergang zwischen IC und Antenne zuverlässig und mit ausreichender Band-
breite zu realisieren, so bietet diese Variante das höchste Potential für eine
möglichst kostengünstige Fertigung, da alle Produktionsschritte standardisiert
sind. Obwohl diese Variante somit ein großes Potential für eine kostengünstige
Massenproduktion bietet, wurde sie bislang nicht in dieser Form realisiert und
folglich erstmals im Rahmen dieser Arbeit vorgeschlagen.

Bild 2.10.: Variante 1: Antenne und IC werden nebeneinander geklebt. Alle notwendi-
gen Verbindungen werden mittels Bonddrähten realisiert.

Ausgehend von der ersten Variante kann mit einer zusätzlichen Luftkavität un-
terhalb der Antenne eine erhöhte Antennenbandbreite realisiert werden. Die
Herstellung der QFN-Gehäuse erfolgt durch beidseitiges Ätzen einer Metall-
platte [ZFLN05], [SW10]. Die freigeätzten Bereiche werden anschließend mit
dem Plastikmaterial aufgefüllt. Dieses Verfahren kann somit leicht abgeändert
werden, um eine Kavität frei zu ätzen, die anschließend nicht aufgefüllt wird.
Nachteilig an der Luftkavität ist, dass ein steifes Antennenmaterial verwendet
werden muss. Zudem muß beim Einkleben der Antenne darauf geachtet wer-
den, dass kein Kleber in die Kavität fließt.

Neben der Drahtbondtechnologie bietet sich Flip-Chip als attraktive Lösung
zur Verbindung von IC und Antenne an. Durch die deutlich geringere elektri-
sche Länge der Verbindung sind die parasitären Effekte reduziert und somit
kann ein Übergang mit größerer Bandbreite und geringeren Verlusten realisiert
werden. Eine Hauptschwierigkeit entsteht jedoch durch die nun notwendige
neue Anordnung von IC und Antenne, die sich kopfüber gegenüber stehen müs-
sen. Eine mögliche Variante ist in Bild 2.12 dargestellt. Das Antennensubstrat
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Bild 2.11.: Variante 2: Im Vergleich zu Variante 1 wird eine Luftkavität unterhalb der
Antenne genutzt, um deren Bandbreite zu erhöhen.

wird dabei direkt in das Gehäuse eingeklebt. Der IC wird mittels Flip-Chip auf
das Antennensubstrat aufgebracht. Die Verbindungen vom IC zum Gehäuse
verlaufen somit von den Flip-Chip-Kontakten über metallische Leiter auf dem
Antennensubstrat zum Rand. Dort werden wiederum Bonddrähte genutzt, um
schlussendlich die Verbindung zu den Kontaktflächen des Gehäuses zu reali-
sieren. Die Antenne selbst könnte in diesem Fall wiederum auch oberhalb einer
Luftkavität platziert werden, um die Bandbreite zu erhöhen. Das Hauptproblem
dieser Anordnung ist, dass kein direkter Kontakt zwischen IC und Gehäuse be-
steht und somit die thermische Energie nur unzureichend abgeführt werden
kann. Sowohl der Flip-Chip-Übergang an sich als auch das Antennensubstrat
verhindern eine effiziente Abführung der Wärme. Aus diesem Grund wurde
diese Variante nicht weiter verfolgt.

Bild 2.12.: Variante 3: Der IC wird mittels Flip-Chip auf das Antennensubstrat aufge-
bracht. Auf diesem führen auch die Leitungen vom IC zum Rand.

Basierend auf den Arbeiten von IBM [ZLG06] (Bild 2.9) ist eine Anordnung
nach Bild 2.13 denkbar. Der IC wird in diesem Fall direkt auf die Metallflä-
che des Gehäuses geklebt, um eine effiziente Wärmeabfuhr zu garantieren. Die
Verbindungen zwischen IC und Gehäuse werden wiederum mittels Bonddräh-
ten realisiert. Oberhalb des ICs befindet sich das Antennensubstrat. Zur me-
chanischen Stabilisierung der Antenne wird seitlich vom IC ein Metallrahmen
platziert. Die Antenne nutzt in diesem Fall die Metallfläche des Gehäuses als
Reflektor. Durch die entstehende Luftkavität kann eine hohe Bandbreite erzielt
werden. Problematisch an dieser Variante sind die hohen mechanischen An-
forderungen. Der benötigte Metallrahmen muss mit hoher Präzision gefertigt
und positioniert werden. Zudem erschwert die Tatsache, dass die Antenne vom
Flip-Chip-Bonder gleichzeitig auf IC und Metallrahmen aufgebracht werden
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muss, diesen Vorgang deutlich. Zusammenfassend lässt sich sagen, dass diese
Anordnung im Prototypenbau möglich ist, jedoch für eine mögliche Massen-
fertigung nur schwer realisierbar scheint.

Bild 2.13.: Variante 4: Ein Metallrahmen wird seitlich des ICs platziert und dient als
mechanische Stütze des oberhalb angebrachten Antennensubstrats. Die nie-
derfrequenten Verbindungen werden mittels Bonddrähten realisiert und die
hochfrequente Verbindung mittels Flip-Chip.

Eine erhebliche Verbesserung kann durch eine in dieser Arbeit entwickelte An-
ordnung erzielt werden. Diese ist in Bild 2.14 dargestellt. Erneut wird die Tat-
sache ausgenutzt, dass in der großen Metallfläche des Gehäuses durch Ätz-
technik eine Vertiefung realisiert werden kann. Diese Vertiefung wird nun ge-
nutzt, um den IC quasi zu „versenken“. Das Antennensubstrat wird nun auch
dazu verwendet, alle Verbindungen vom IC zum Gehäuse zu realisieren. So-
mit werden im kompletten Gehäuse keine Bonddrähte mehr benötigt und die
Herstellung wird deutlich vereinfacht. Zudem entfällt die Notwendigkeit eines
zusätzlichen Metallrahmens, was auch die mechanische Stabilität und folglich
die Zuverlässigkeit erhöht. Der thermisch leitfähige Kleber zwischen Chip und
Gehäuse ermöglicht eine effiziente Wärmeabführung und kann gleichzeitig ge-
wisse Toleranzen der Kavitätstiefe ausgleichen. Gleichzeitig bleiben alle Vor-
teile des Konzepts aus Bild 2.13 erhalten: Ein Flip-Chip-Übergang zwischen
IC und Antenne sowie eine Antennenanordnung oberhalb einer Luftkavität, die
eine hohe Bandbreite verspricht. Die Hauptschwierigkeit im Fertigungsprozess
liegt in der korrekten Positionierung der einzelnen Elemente zueinander sowie
in der Tatsache, dass der IC mit seiner Unterseite auf das Gehäuse geklebt und
mit seiner Oberseite mit der Antenne verbunden werden muss.

Bild 2.14.: Variante 5: Der IC wird in eine Kavität im Gehäuse eingesetzt. Oberhalb
wird das Antennensubstrat angebracht und dient auch als Verbindung zwi-
schen IC und Gehäuse.





 











2.4. Varianten mit Standardgehäusen und Dünnschichtantennen 27

Die neuartige Anordnung bietet außerdem den Vorteil, dass das Antennensub-
strat selbst als Deckel dienen kann und somit ein zusätzlicher Deckel nicht
mehr zwingend erforderlich ist. Diese Anordnung ist in Bild 2.15 dargestellt.
Die ohnehin in der Regel bei Flip-Chip-Verbindungen verwendeten Füllmate-
rialien verschließen das Gehäuse vollständig. In diesem Fall muss hauptsäch-
lich darauf geachtet werden, dass das Füllmaterial nicht in die Kavität fließt,
um die Antenne nicht negativ zu beeinflussen. Zudem schränkt man sich in
der Wahl des Antennenmaterials ein. Da dieses nun auch den Gehäusedeckel
darstellt, muss es ein starres Material mit ausreichender Dicke sein.

Bild 2.15.: Variante 6: Aufbauend auf Variante 5 wird das Antennensubstrat nun gleich-
zeitig als Gehäusedeckel genutzt.

Die Varianten 1 bzw. 2 sowie 5 bzw. 6 bieten die vielversprechendsten Ansät-
ze und werden deshalb weiter verfolgt. Die auf Bonddrahttechnik basierenden
Varianten bieten dabei das größte Potential mit dem Ziel einer kostengünsti-
gen Massenfertigung. Die auf Flip-Chip basierenden Varianten erfordern eine
komplexere Aufbautechnik, ermöglichen jedoch eine höhere Bandbreite so-
wohl für den Übergang als auch für die Antenne sowie womöglich eine höhe-
re Zuverlässigkeit durch geringere Fertigungsabweichungen. In den folgenden
Kapiteln müssen verschiedene Aspekte untersucht werden, um die notwendi-
gen Grundlagen für eine Realisierung der dargestellten Konzepte zu legen. Im
ersten Schritt wird eine zuverlässige und reproduzierbare Verbindung zwischen
IC und Antenne gesucht. Hierfür werden sowohl die Bonddrahttechnologie
als auch die Flip-Chip-Technologie untersucht. Darauf aufbauend müssen ver-
schiedene Antennendesigns erarbeitet werden, die den unterschiedlichen An-
ordnungen gerecht werden und die erwünschten Anforderungen erfüllen.
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3. Verbindungstechnik im
Millimeterwellenbereich

3.1. Verbindungstechnik in der
Mikroelektronik

Die Verbindungstechnik ist der erste und zugleich wichtigste Schritt in der Pro-
zesskette, die einen integrierten Schaltkreis für ein mikroelektronisches Sy-
stem nutzbar macht [Tum01]. Es handelt sich dabei um den ersten Schritt nach
der Wafer-Herstellung und -Vereinzelung. Die Hauptaufgabe besteht darin, die
elektrisch leitenden Kontaktflächen des integrierten Schaltkreises mit den je-
weiligen Kontaktflächen des Gehäuses zu verbinden. Dies erfolgt mittels einer
elektrisch leitenden Verbindung, von der es drei grundlegende Arten gibt: Die
Bonddrahttechnologie (Bild 3.1 (a)), die Flip-Chip-Technologie (Bild 3.1 (b))
sowie das Tape-Automated-Bonding [TRK99]. Das Gehäuse kann entweder
einen (single chip package) oder mehrere ICs (multichip package) beinhalten
oder es kann sich auch direkt um eine Leiterplatte handeln. Durch die entste-
henden elektrischen Verbindungen zwischen IC und Gehäuse wird ermöglicht,
dass der IC angesteuert und getestet werden kann. Ein erfolgreich erprobter IC
kann dann zusammen mit anderen Komponenten in ein mikroelektronisches
System integriert werden. Die Verbindungstechnik verbindet somit den IC mit
dem restlichen System.
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(b) Flip-Chip-Technologie

Bild 3.1.: Prinzip der Verbindungstechnik in der Mikroelektronik
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In den beschriebenen Aufbautechnikvarianten (Kapitel 2) wird die jeweils aus-
gewählte Art der Verbindungstechnik einerseits verwendet, um wie in der Mi-
kroelektronik üblich IC und Gehäuse zu verbinden, andererseits soll auch das
Millimeterwellensignal vom MMIC zur Antenne übertragen werden. An die-
sen Übergang werden somit sehr hohe Anforderungen gestellt. Durch die ver-
hältnismäßig große elektrische Länge dieser Übergänge im Millimeterwellen-
bereich sind diese nicht vernachlässigbar und müssen folglich sehr exakt ana-
lysiert werden. Die nicht vermeidbare Impedanztransformation, die beispiels-
weise ein Bonddraht erzeugt, muss sehr genau bekannt sein, um eine Kompen-
sation zu ermöglichen. Im Folgenden sollen die beiden Technologien Bond-
draht und Flip-Chip, die sowohl als IC-Gehäuse- als auch als IC-Antennen-
Verbindung in Betracht gezogen werden, näher erläutert werden. Auf Grundla-
ge der mechanischen Eigenschaften wird das elektromagnetische Verhalten im
Millimeterwellenbereich analysiert. Dies soll die Entwicklung von angepassten
IC-Antennen-Verbindungen im Frequenzbereich über 100 GHz ermöglichen.
Das Tape-Automated-Bonding wird in dieser Arbeit nicht weiter betrachtet, da
es sich um eine Technologie handelt, die elektrisch gesehen der Bonddrahttech-
nologie ähnelt. Der Hauptunterschied besteht darin, dass mehrere Verbindun-
gen gleichzeitig erstellt werden. Andererseits sind dafür spezielle Werkzeuge
notwendig, die insbesondere im Prototypenbau aus Kostengründen sowie an-
gesichts längerer Entwicklungszeiten nicht genutzt werden.

3.1.1. Bonddrahttechnologie

Die Bonddrahttechnik ist aufgrund ihrer Vielseitigkeit, Zuverlässigkeit und
Leistungsfähigkeit die am weitesten verbreitete Chip-Verbindungstechnik
(über 90% der IC-Gehäuse-Verbindungen). Ein wenige "m dicker Draht aus
beispielsweise Gold oder Aluminium wird verwendet, um die jeweiligen Kon-
taktflächen des integrierten Schaltkreises nacheinander mit den passenden
Kontakten des Gehäuses zu verbinden. Beispiele für Bonddrahtverbindungen
sind in Bild 3.2 zu sehen. Der sequentielle Punkt-zu-Punkt-Prozess ist in die-
sem Fall der Grund für die hohe Flexibilität, da sich Änderungen leicht imple-
mentieren lassen, insbesondere im Vergleich zur Flip-Chip-Technologie sowie
zum Tape-Automated-Bonding [Tum01].

Für die Herstellung der mechanischen Verbindung zwischen Kontaktfläche und
Bonddraht stehen drei Mittel zur Verfügung: Hitze, Druck und Ultraschall.
Der Draht wird dabei in ein spezielles Werkzeug eingespannt. Der an das
Bondwerkzeug gekoppelte Ultraschallgeber sorgt durch seine Schwingungen
parallel zur Kontaktfläche für eine Verreibung der Moleküle in der Grenzflä-
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che zwischen Bonddraht und Kontaktfläche. Die Qualität der Verbindung ist
sehr stark von der Höhe der Temperatur, des Drucks und der Ultraschalllei-
stung abhängig. Diese müssen zudem auf die Materialparameter des Drahts
und der Kontakte abgestimmt werden. Beim Drahtbonden unterscheidet man
die beiden Verfahrenstechniken Gold Ball-Stitch-Bonden (95% der Bonddraht-
Verbindungen) und Aluminium oder Gold Wedge-Wedge-Bonden [Tum01].

(a) Ball-Stitch Verbindungen
zwischen IC und Gehäuse
[Her12]

(b) Wedge-Wedge Verbindun-
gen zwischen IC und Leiter-
platte [Hes12]

(c) Parallele Wedge-Wedge
Verbindungen für hohe
Leistungen [Fra12]

Bild 3.2.: Beispiele von Bonddrahtverbindungen

Ball-Stitch-Bonden

Beim Ball-Stitch-Bonden wird zunächst das unter dem Bondwerkzeug hän-
gende Drahtstück mit einem Hochspannungsfunken abgeflammt (siehe Bild
3.3). Je nach eingesetztem Verfahren wird die entstandene Metallkugel unter
Einfluss von Druck, Hitze und Ultraschall mit der ersten Kontaktfläche (in
der Regel auf dem IC) verbunden. Das Bondwerkzeug berührt dabei nur die
Metallkugel, nicht jedoch die Kontaktfläche selbst. Die Verbindung zwischen
Draht und zweiter Kontaktfläche wird auch mit Druck, Hitze und Ultraschall
hergestellt, wobei das Bondwerkzeug jedoch aufgrund der fehlenden Metall-
kugel den Bonddraht abschert und dieser so nach Schließen der Drahtklammer
abreisen kann. Ball-Stitch-Bonden zeichnet sich aufgrund der Bauweise des
Bondwerkzeugs vor allem durch einen sehr schnellen Bondprozess und seine
Vielseitigkeit aus. Der Verlauf des Bonddrahts kann beliebig gewählt werden,
da sich das Bondwerkzeug in jede Richtung bewegen lässt. Als Drahtmaterial
kommt aufgrund des Abflammprozesses nur Gold in Frage, Aluminium würde
durch seine höhere Reaktivität beim Abflammen der Kugel verbrennen, wo-
durch der Einsatz von Schutzgas unumgänglich wäre.
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Bild 3.3.: Prozessablauf des Ball-Stitch-Bondens

Wedge-Wedge-Bonden

Beim Wedge-Wedge-Bonden entfällt der erste Schritt des Abflammens. Um
den Bonddraht trotzdem richtig zu positionieren, ist ein spezielles, sehr viel
komplexeres Bondwerkzeug erforderlich (siehe Bild 3.4). Dies hat zur Folge,
dass der Draht nicht beliebig gebogen werden kann, der Bondweg also einge-
schränkt ist. Der Bondprozess muss zudem langsamer erfolgen, um ein seitli-
ches Abrutschen des Drahts vom Werkzeug zu verhindern. Der Bondprozess
erfolgt analog zum zweiten Schritt des Ball-Stitch-Bondens. Das unter dem
Bondwerkzeug hängende Drahtende wird auf die Kontaktfläche gedrückt und
mit Hilfe von Ultraschall verbunden. Bei Verwendung von Gold wird zudem
der Draht und die Kontaktfläche erhitzt, um die metallische Verbindung zu er-
möglichen. Beim Einsatz von Aluminium wird darauf verzichtet, da die Oxid-
schicht des Aluminiumdrahts die Oberfläche der Kontaktfläche quasi anraut
und so die metallische Verbindung möglich wird.
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Bild 3.4.: Prozessablauf des Wedge-Wedge-Bondens
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Verbindung betrachtet, da diese Verfahrenstechnik die schnellere und flexiblere
ist. Die gewonnenen Erkenntnisse in Bezug auf das elektromagnetische Ver-
halten im Millimeterwellenbereich können jedoch problemlos auch auf das
Wedge-Wedge-Bonden übertragen werden, wenn die unterschiedlich verlau-
fende Form des Drahts sowie die fehlende Kugel berücksichtigt wird.

3.1.2. Flip-Chip-Technologie

Die Flip-Chip-Technik ist eine Verbindungstechnik für Mikroelektronikkom-
ponenten, die in den frühen 1960er Jahren entwickelt wurde [Tum01]. Die
neue Verbindungstechnik sollte die damals teure und unzuverlässige manuel-
le Bonddrahttechnik ersetzen. Dabei werden elektrisch leitende Kugeln (auch
Bumps genannt) auf die Kontaktflächen des ICs gebracht. Dieser wird danach
mit den Kontaktflächen nach unten mit den entsprechend gegenüberliegenden
Kontakten von Gehäusen, Substraten, Platinen oder anderen Trägern verbun-
den (siehe Bild 3.5). Meistens wird zudem der entstandende Freiraum zwischen
Träger und Chip mit einem nichtleitenden Material (Underfill) unterfüllt, um so
die Verbindung mechanisch zu festigen und den Unterschied der thermischen
Ausdehnungskoeffizienten von Träger und Chip auszugleichen [TRK99]. Im
Gegensatz zum Drahtbonden steht die gesamte Chipfläche für die Kontaktie-
rung zum Substrat zur Verfügung, was wesentlich mehr Ein- und Ausgangssi-
gnalleitungen erlaubt. Die in der Flip-Chip-Verbindung als Bumps bezeichne-
ten Metallkugeln (siehe Bild 3.5) erfüllen gleich mehrere Aufgaben: Sie ver-
binden die Kontakte von Substrat und Chip sowohl elektrisch als auch ther-
misch miteinander. Somit ist es möglich, Wärme vom Chip ins Substrat abzu-
leiten. Außerdem sorgen die Kugeln für einen Teil der mechanischen Stabilität
und gewährleisten einen bestimmten Abstand zwischen Chip und Substrat.

(a) Lotkugeln auf einem IC
[Fra12]

(b) Goldkugeln auf einem IC
[Pal12]

(c) IC mit Lotkugeln auf
Board gelötet [Cal12]

Bild 3.5.: Beispiele der Flip-Chip-Technologie

In der vorliegenden Arbeit wurden Ball-Stitch-Verbindungen als IC-Antennen-



34 3. Verbindungstechnik im Millimeterwellenbereich

gen, und auch mit unterschiedlichen Methoden IC und Träger miteinander
verbinden.

Flip-Chip-Bonden mit Lotkugeln (Solder Bumps)

Der Prozess, der Lotkugeln verwendet, kann in vier Prozessschritte unterteilt
werden: Den Wafer vorbereiten, die Lotkugeln formen und aufbringen, den
IC mit dem Träger verbinden und Underfill anbringen [Lau00]. Der Vorberei-
tungsschritt beinhaltet das Reinigen der Kontaktflächen sowie das Entfernen
von Oxid. Außerdem werden bestimmte Materialien (Under Bump Metalliza-
tion) auf die Kontaktflächen aufgebracht, die dafür sorgen, dass die Lotkugeln
haften. Im nächsten Schritt werden die Lotkugeln selbst aufgebracht. Hier-
für gibt es eine Reihe verschiedener Technologien: Aufdampfen (evaporation),
Galvanisieren (electroplating), Drucken (printing) und Aufspritzen (jetting).
Danach wird der IC kopfüber auf den Träger aufgebracht. Durch Druck und
Hitze schmelzen die Lotkugeln und die leitende Verbindung entsteht. Das Un-
derfill kann entweder vor oder nach dem Aufbringen des ICs auf den Träger
gegossen werden.

Flip-Chip-Bonden mit Goldkugeln (Gold Stud Bumps)

Insbesondere im Prototypenbau werden sehr häufig Goldkugeln verwendet
[Lau96]. Diese können mit einem modifizierten Programm an einem gewöhnli-
chen Drahtbonder hergestellt werden. Der Vorgang gleicht im ersten Schritt ex-
akt dem des Ball-Stitch-Bondens: Ein Golddraht wird am Ende aufgeschmol-
zen, sodass eine Kugel entsteht (siehe Bild 3.3). Diese wird mit der Kontakt-
fläche des IC verbunden. Anstatt das andere Ende des Drahts aber zum Kon-
taktieren zu verwenden, wird der Draht jedoch direkt oberhalb der Kugel abge-
rissen. Somit entsteht eine Goldkugel (Stud Bump). Anschließend können die
Goldkugeln mit einem speziellen Werkzeug an der Oberseite abgeflacht wer-
den (coining). Die Verbindung zwischen IC und Träger kann in diesem Fall
auf verschiedene Weise realisiert werden: mit leitendem Kleber, mit nichtlei-
tendem Kleber oder mit einem Prozess aus Druck, Hitze und Ultraschall (ther-
mosonic assembly). Im letztgenannten Fall wird kein Kleber verwendet. Der
IC wird mit den Goldkugeln auf Goldkontakte des Trägers gepresst und er-
hitzt. Gleichzeitig wird ein Ultraschallimpuls genutzt, um die Goldkugeln an-
zuschmelzen und so die leitende Verbindung zu erzeugen. Zur mechanischen
Festigung wird anschließend meist Underfill aufgebracht. Je nach verwende-

Unterschieden werden verschiedene Verfahrenstechnologien, die auf unter-
schiedliche Art und Weise die elektrisch leitenden Kugeln auf den IC brin-
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ten Substratmaterialien und Anwendungstemperatur wird diese Verbindungs-
art teilweise auch ohne Underfill genutzt, vor allem für Bauteile wie MEMS
(Micro-Electro-Mechanical Systems), die keine zusätzlichen Materialien auf
der Oberfläche erlauben. Auch im Prototypenbau, bei dem ICs verwendet wer-
den, die nicht unter Berücksichtigung des Einflusses von Underfill entwickelt
wurden, bietet sich diese Verbindungsmethode an.

Flip-Chip-Bonden mit isotrop leitendem Kleber

Bei dieser Technologie werden isotrop leitende, mit Silber gefüllte Polymere
durch eine Metallschablone auf die Kontaktflächen gedruckt [Lau96]. Diese
müssen dazu eine spezielle, so genannte Under-Bump-Metallisierung besitzen.
Meistens wird auf Wafer-Ebene eine Nickel-Gold-Metallisierung auf die Kon-
taktflächen aufgebracht. Im Einzelfall werden auch Goldkugeln genutzt. An-
schließend wird der IC auf den Träger gepresst und der Kleber wird durch Er-
hitzen ausgehärtet. Auch in diesem Fall entsteht ein Luftspalt zwischen IC und
Träger, der aufgefüllt werden sollte. Ein Nachteil dieses Verfahrens ist, dass
es sich nicht für beliebig kleine und eng beieinanderliegende Kontaktflächen
eignet, da die Gefahr von Kurzschlüssen besteht.

Flip-Chip-Bonden mit anisotrop leitendem Kleber (Anisotropic
Conductive Film - ACF)

Bei dieser Technologie wird nicht nur auf die Kontaktfläche, sondern auf die
gesamte Chipfläche ein Kleber aufgebracht [Lau96]. Der Kleber enthält ca.
3-5 µm große Polymerkugeln, beschichtet mit einer Schicht aus Nickel, Gold
und einer äußeren Isolationschicht aus Polymer. Beim Bondprozess wird diese
Isolationsschicht in Richtung des Bonddrucks zerstört. Die Verbindung wird
somit in z-Richtung leitfähig, wohingegen sie zu den benachbarten Kontaktflä-
chen in x- und y-Richtung immer noch isoliert. Mit dieser Technologie können
auch ICs mit sehr eng beieinanderliegenden Kontaktflächen gebondet werden.
Dadurch, dass das ACF-Material flächig aufgebracht wird, entsteht in diesem
Fall kein Luftspalt und somit werden keine weiteren Füllmaterialien benötigt.

Unterfüllungsmaterialien (Underfill)

Zum Schutz der Verbindung vor Feuchtigkeit und anderen Umwelteinflüssen
wird der freie Raum zwischen Chip und Substrat um die Kugeln herum mit
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einem geeigneten Material aufgefüllt, zum Beispiel ein bestimmtes Epoxid-
harz. Dieses Underfill erhöht zudem die mechanische Stabilität der Verbin-
dung. Auch werden Unterschiede in der Wärmeausdehnung der Substratma-
terialien kompensiert. Andernfalls würden sich die Bumps bei Temperatur-
schwankungen von der Kontaktfläche lösen. Beim Einsatz von Underfill in der
Hochfrequenztechnik beeinflussen die Dielektrizitätszahl und der Verlustfaktor
die elektrischen Eigenschaften der Verbindung. Zum Unterfüllen der Substrat-
zwischenräume wird mit einer Kanüle das Underfill-Material an die Chipzwi-
schenräume gebracht, durch den Kapillareffekt dringt es bis zu den Bumps
vor [Lau96]. Alternativ kann es auch vor dem Verbindungsprozess auf die
Substratkontaktfläche aufgetragen werden. Im Anschluss muss das Underfill-
Material ausgehärtet werden, wobei sich das Material zusammenzieht. Im Fall
von Epoxidharz geschieht dies durch Erhitzen auf eine materialabhängige Tem-
peratur [ZSFC98].

In der vorliegenden Arbeit wurden Gold Stud Bumps ohne Underfill verwen-
det, da diese Technologie für den Prototypenbau am geeignetsten ist. Gold Stud
Bumps können im Gegensatz zu Lotkugeln mit einem gewöhnlichen Draht-
bonder auf aktive sowie auf passive Schaltungen aufgebracht werden. Für die
restlichen Technologien müssen die ICs speziell vorbereitet werden. Im spe-
ziellen wurden in dieser Arbeit häufig zwei passive Schaltungen miteinander
verbunden. Für diesen Fall eignet sich die ausgewählte Technologie am be-
sten. Auf Underfill wurde verzichtet, um eine Verstimmung der verwendeten
MMICs zu verhindern. Die gewonnenen Erkenntnisse können jedoch in Bezug
auf das elektromagnetische Verhalten im Millimeterwellenbereich problemlos
auf alle anderen üblichen Verfahrenstechnologien übertragen werden.

3.2. Millimeterwellenverbindungen mittels
Bonddrahttechnologie

3.2.1. Stand der Technik

Das elektromagnetische Verhalten einer Bonddrahtverbindung zwischen zwei
Schaltungsträgern hängt maßgeblich von drei Faktoren ab:

– Typ der Hochfrequenzleitung auf Schaltungsträger 1

– Typ der Hochfrequenzleitung auf Schaltungsträger 2

– Geometrische Anordnung der beiden Schaltungsträger zueinander
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Die verwendete Hochfrequenzleitung auf beispielsweise einem MMIC wird in
der Regel durch die verwendete Halbleitertechnologie bestimmt. Im Fall von
GaAs (Gallium-Arsenid) stellt der Halbleiter selbst das Hochfrequenzsubstrat
dar. Die Unterseite des MMICs ist dabei in der Regel komplett metallisiert und
mit dem Massepotential der Schaltungen verbunden. Somit können auf dem
MMIC Mikrostreifenleitungen realisiert werden, und das Massepotential kann
bei einer Bonddrahtverbindung über die Unterseite des ICs geführt werden. Im
Fall von Si-Chips ist das verwendete Substrat zu verlustbehaftet, um die Hoch-
frequenzleitung zu führen. Diese wird stattdessen, wie in der Digitaltechnik
üblich, komplett in den Metallschichten oberhalb des Si-Substrats realisiert.
Als Dielektrikum dient in diesem Fall das im IC-Prozess verwendete Silizi-
umdioxid. Der Hauptunterschied bzgl. der Verbindungstechnik besteht in die-
sem Fall darin, dass die Masseverbindung nicht über die Unterseite des Si-ICs
geführt werden kann. Stattdessen werden auf der Oberseite des ICs drei Kon-
taktflächen in GSG-Konfiguration verwendet (Ground-Signal-Ground). Diese
Kontaktflächen stellen somit eine kurze CPW-Leitung dar. Ein Vergleich der
beiden Halbleitertechnologien und der darauf verwendeten Hochfrequenzlei-
tungen ist in Bild 3.6 dargestellt.
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Bild 3.6.: Aufbau von typischerweise verwendeten Hochfrequenzleitungen auf ICs

Für passive Schaltungen sind die beiden am häufigsten verwendeten unsym-
metrischen Hochfrequenzleitungen ebenfalls die Mikrostreifenleitung und die
CPW-Leitung. Im Folgenden wird somit zwischen drei Arten von Bonddraht-
verbindungen unterschieden: Verbindungen die zwei Schaltungsträger mit Mi-
krostreifenleitungen verbinden, Verbindungen die zwei Schaltungsträger mit
CPW-Leitungen verbinden, sowie Verbindungen, die eine Mikrostreifenleitung
mit einer CPW-Leitung verbinden. Vor allem im erstgenannten Fall spielt die
Anordnung der beiden Schaltungsträger (übereinander oder nebeneinander) ei-
ne wichtige Rolle für das elektromagnetische Verhalten der Verbindung.
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Verbindung zwischen zwei Schaltungsträgern in
Mikrostreifenleitungstechnik

Ein häufig vorkommender Fall beschreibt die Verbindung zwischen zwei seit-
lich nebeneinander liegenden Chips in Mikrostreifenleitungstechnik (siehe
Bild 3.7). Im allgemeinen Fall haben die beiden Chips dabei nicht die selbe
Höhe. Es kann sich in diesem Fall auch um die Verbindung zwischen einem
Chip und einer Mehrlagenschaltung handeln, bei der der Chip in eine Kavi-
tät der Mehrlagenschaltung eingesetzt ist. Ein großer Vorteil dieser Verbin-
dungsart ist, dass die Masseverbindung nicht über einen Bonddraht geführt
werden muss. Stattdessen werden die beiden Schaltungsträger in der Regel auf
eine metallische Fläche geklebt, die so die beiden Chip-Unterseiten und damit
die Masseanschlüsse miteinander verbindet. Es ist in diesem Fall lediglich ein
Bonddraht nötig, der die beiden Signalleiter auf der Oberseite der Schaltungs-
träger miteinander verbindet.
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Bild 3.7.: Bonddrahtverbindung zwischen zwei Schaltungsträgern in Mikrostreifenlei-
tungstechnik

Im Bereich dieses Bonddrahts kann die Verbindung somit ebenfalls als Mi-
krostreifenleitung angesehen werden. Der in diesem Fall jedoch inhomoge-
ne Wellenwiderstand der Bonddrahtmikrostreifenleitung wird bestimmt durch
den Durchmesser des Drahts, den Abstand des Drahts zur Massefläche so-
wie der Art des Dielektrikums zwischen Bonddraht und Massefläche (Sub-
strat und/oder Luft) [Goe94]. Meist ist der Wellenwiderstand hochohmiger als
50' und führt somit zu einer Fehlanpassung. Mit einer möglichst exakt mo-
dellierten Form des Drahts kann ein 3D-Modell erstellt werden, mit dessen
Hilfe der Übergang in 3D-Feldimulationsprogrammen exakt simuliert werden
kann. Alternativ ist es auch möglich, den Übergang in quasistatischen Hoch-
frequenzsimulationsprogrammen mit einer Kette von Leitungen zu simulieren,
um so Rechenzeit zu sparen [AGS95]. Diese Modelle wurden erweitert, um
zwei bis drei parallele Drähte zu simulieren, die die beiden Signalleiter mitein-
ander verbinden [AMRS98], [AMRS99], [AMRS01]. Der Vorteil von mehre-
ren Drähten liegt im geringeren Wellenwiderstand der Verbindung, der somit
eine besser angepasste und breitbandigere Verbindung ermöglicht [AMRS98].
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Im direkten Vergleich wurden zwei 244 µm entfernte Schaltungsträger jeweils
mit einem Draht, zwei und drei Drähten verbunden. Die S-Parameter (Streu-
parameter) der Strukturen wurden im Frequenzbereich 5-50 GHz vermessen.
Bei Verwendung von nur einem Draht gilt S11 < -10 dB lediglich bis 18 GHz.
Mit zwei bzw. drei Drähten konnte diese obere Bandbreitengrenze auf 35 GHz
bzw. 40 GHz erhöht werden. Ein ähnliches Ergebnis wird für die Verbindung
zweier 100 µm entfernter Schaltungsträger erzielt [KLLC00]. Auch in diesem
Fall wird der Übergang reflexionsärmer, je mehr Drähte verwendet werden.
Ein weiterer Vorteil der Variante mit zwei Drähten wird in [Goe94] erläutert.
Das Einkleben der Schaltungsträger kann in der Regel nur mit einer gewis-
sen Platzierungsgenauigkeit durchgeführt werden. Dies führt zu einem vari-
ierendem Abstand der beiden Chips. Wenn man nach Einkleben die genaue
Position jedoch exakt misst, kann die Verbindung mit zwei Drähten so adap-
tiert werden, dass im jeweiligen Fall die beste Performance erzielt wird. Dies
geschieht durch Variation des Abstands zwischen den beiden parallelen Bond-
drähten, welcher den Wellenwiderstand der Bonddrahtverbindung beeinflusst.
Kombiniert mit einer Kompensationsschaltung führt dies zu einer zuverlässi-
gen Verbindungsart, die an den gewünschten Frequenzbereich adaptiert werden
kann [Men97].

Die Verbindung zwischen einem MMIC, der in eine Kavität einer LTCC-
Schaltung geklebt ist, und dieser LTCC-Schaltung wird in [SKWC00] be-
schrieben. Dabei wird eine asymmetrische Kompensationsschaltung auf der
LTCC-Schaltung verwendet, um den Einfluss des Bonddrahts auszugleichen.
Diese Kompensation besteht aus einer Verbreiterung des Signalleiters und
kann somit vereinfacht gesehen als parallele Kapazität angesehen werden. Das
hochohmige Leitungsverhalten des Bonddrahts wird in diesem Fall vereinfacht
durch eine serielle Induktivität beschrieben. Somit entsteht eine Tiefpasskom-
pensation, die bis 40 GHz ein S11 < -10 dB aufweist. Mit der Zuverlässigkeit
und vor allem mit der Wiederholbarkeit von Bondrahtverbindungen beschäf-
tigt sich [SCLT01]. Dabei werden die selben unkompensierten Strukturen mit
den Bondtechnologien Ball-Stitch und Wedge-Wedge sowie mit verschiedenen
Drahtformen verbunden. Die S-Parameter-Messungen zeigen in diesem Fall,
dass die Ball-Stitch-Technologie eine höhere Reproduzierbarkeit aufweist, so-
wie dass ein möglichst eng gezogener Bonddraht Vorteile gegenüber einem
Bonddraht mit hohem Bogen hat. Aus den Messergebnissen werden anschlie-
ßend wiederum Modelle für Hochfrequenzsimulationsprogramme extrahiert.
Modelle für Verbindungen mit einem Draht und mit zwei Drähten mit einer
Gültigkeit bis 100 GHz wurden in [JRYF06] extrahiert. In diesem Fall dienen
die Modelle als Grundlage zur Entwicklung von kompensierten Verbindungen.
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Die Tiefpasseigenschaft der Bonddrahtverbindung wird in [Bud01] als Grund-
lage benutzt, den Draht sowie eine symmetrische Kompensationsschaltung als
5-stufiges Filter zu modellieren. Im Vergleich zu einer unkompensierten Ver-
bindung, die S11 < -10 dB lediglich bis 25 GHz erfüllt, wird in diesem Fall für
die kompensierte Verbindung eine Bandbreite von bis zu 85 GHz erzielt. Dies
erfordert jedoch eine Kompensationsschaltung auf beiden Schaltungsträgern.
Somit muss ein MMIC zwingend an die Schaltung, in der er eingesetzt wird,
angepasst werden.

Verbindung zwischen zwei Schaltungsträgern in Koplanartechnik

Der zweite Fall beschreibt die Verbindung zwischen zwei nebeneinander lie-
genden Schaltungen mit CPW-Leitungen. Dies umfasst auch die Verbindung
von einem Silizium MMIC zu einer passiven Struktur in CPW-Technik. In die-
sem Fall müssen drei Drähte zwischen den beiden Schaltungsträgern gezogen
werden. Der mittlere Draht kann dabei als Signalleiter betrachtet werden, wäh-
rend die beiden äußeren die Masseanschlüsse der Schaltungen miteinander ver-
binden. Die drei Drähte können als Dreidrahtleitung beschrieben werden, deren
Wellenwiderstand in der Regel ebenfalls inhomogen ist, und vom Durchmes-
ser und Abstand der Drähte zueinander sowie vom Abstand der Drähte zum
Dielektrikum abhängt [KHVC95]. Auch in diesem Fall ergibt sich ein hoch-
ohmiger Wellenwiderstand im Bereich 100' bis 300' [KHVC95]. Ein be-
deutender Unterschied zur Verbindung in Mikrostreifenleitung besteht jedoch
darin, dass sich der Wellenwiderstand ab einem gewissen Abstand der Drähte
zum Dielektrikum (ca. 30 µm) kaum ändert, und somit als in diesem Bereich
konstant angesehen werden kann (falls die 3 Drähte parallel sind) [KHMR96].
Dies liegt daran, dass die elektrischen und magnetischen Feldlinien sich in die-
sem Fall hauptsächlich zwischen den drei Drähten befinden und somit das Di-
elektrikum nicht durchdringen. Auf Grundlage dieser Modellierung wurden
sowohl asymmetrische als auch symmetrische Kompensationsschaltungen ent-
wickelt und mit einer unkompensierten Verbindung verglichen [Kre99]. Für
die unkompensierte Verbindung mit 400 µm langen Drähten ergibt sich durch
das hochohmige Leitungsverhalten ein Tiefpass, der S11 < -15 dB lediglich
bis 15 GHz erfüllt. Für die symmetrische Kompensationsschaltung wurde eine
Bandbreite mit S11 < -15 dB von 55 GHz bis 87 GHz erzielt. Die Bandbreite
der asymmetrischen Kompensationsschaltung ist deutlich geringer. In diesem
Fall kann für die Verbindung mit 300 µm langen Drähten S11 < -15 dB von
91 GHz bis 101 GHz erzielt werden. Die Fehlplatzierung der beiden Schal-
tungen zueinander von 50 µm führt dabei zu einer Abweichung der Mitten-
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frequenz des gewünschten kompensierten Frequenzbereichs um 5 GHz. Die
Reflexion einer unkompensierten koplanaren Verbindung im Frequenzbereich
um 60 GHz wurde in [HML08] dadurch verringert, dass anstatt dem mittleren
Draht zwei Drähte verwendet wurden, die in einem Winkel von 40ı zueinan-
der gebondet sind. Dieses Verfahren beruht auf der Verwendung von mehreren
Drähten, wie es zur Verbindung von Schaltungen in Mikrostreifenleitungstech-
nik üblich ist [AMRS01].



Bild 3.8.: Bonddrahtverbindung zwischen zwei Schaltungsträgern in Koplanartechnik

Die Modellierung von koplanaren Bonddrahtverbindungen als Dreidrahtlei-
tung wird ebenfalls in [Goo99] beschrieben. Die Abhängigkeit des Wellen-
widerstands vom Durchmesser und vom Abstand der Drähte zueinander so-
wie vom Abstand der Drähte zum Dielektrikum wird bestätigt. Um einen pro-
blematischen, hochohmigen Wellenwiderstand zu vermeiden, wird empfohlen,
die drei Drähte in einem exakt definierten Abstand oberhalb eines Dielektri-
kums zu ziehen. Die praktische Umsetzbarkeit dieser ebenfalls patentierten
Idee [Goo02] ist jedoch fraglich. Eine weitere Idee, die zum Ziel hat, einen
Wellenwiderstand von 50' bzw. 75' zu erzielen, beschäftigt sich mit dem
Auffüllen des kompletten Raums um die Bonddrähte mit einem dielektrischen
Material einer Permittivität von ca. 4,3 [HML08]. Dies ist jedoch problema-
tisch, da die meist verwendeten Füllmaterialien hohe dielektrische Verluste
verursachen [ZCBC06]. Selbst in diesem Fall entsteht schon bei 10 GHz ei-
ne Dämpfung von 1 dB.

Verbindung zwischen zwei Schaltungsträgern mit
unterschiedlichen Leitungstypen

Die Verbindung eines Si-Chips mit einem passiven Schaltungsträger in Mikro-
streifenleitungstechnik wird in [ZSCC09] und [LTUS11] beschrieben. In die-
sen Fällen werden ebenfalls drei Drähte verwendet, diese sind jedoch nicht
parallel, sondern weiten sich vom Si-Chip zur passiven Schaltung auf. Der
Bonddrahtübergang wird dabei jeweils als serielle Induktivität beschrieben.
Zur Kompensation wird eine serielle Kapazität verwendet (Resonanzkompen-
sation) [ZSCC09], um die Reflexion im Frequenzbereich um 60 GHz zu re-
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duzieren. Im zweiten Fall wird eine kompliziertere Kompensationsschaltung,
bestehend aus einer parallelen Kapazität, sowie einem weiteren Bonddraht auf
dem passiven Schaltungsträger, verwendet [LTUS11]. Dies führt zu einer L-C-
L-Struktur (L: Induktivität, C: Kapazität), einer symmetrischen Schaltung mit
zwei seriellen Induktivitäten und einer parallelen Kapazität. Die Schaltung ist
ebenfalls dimensioniert, um die Reflexion im Frequenzbereich um 60 GHz zu
reduzieren.

3.2.2. Modellierung und Kompensation der koplanaren
Bonddrahtverbindung

Ziel der vorliegenden Arbeit ist die reflexionsarme Verbindung eines Si-
MMICs mit einer separaten Antenne auf einem zweiten Substrat. Die drei ver-
wendeten parallelen Bonddrähte verbinden dabei die GSG-Kontaktflächen des
MMICs mit der CPW-Speiseleitung der Antenne. Durch die bisher dargestell-
ten Arbeiten wird deutlich, dass die Drahtlänge möglichst kurz gehalten wer-
den sollte, um die Impedanztransformation durch die Bonddrähte zu minimie-
ren. Dies ist jedoch nur bis zu einem gewissen Wert möglich. Der MMIC und
die Antenne können auf Grund des Kapillareffekts nicht exakt bündig neben-
einander geklebt werden. Meist müssen die metallischen Leiter zudem einen
Mindestabstand von der Schnittkante haben. Außerdem haben MMIC und An-
tenne in der Regel nicht die selbe Höhe. Folglich ergibt sich eine Mindestlän-
ge der Bonddrähte im Bereich von lBond D 0,3 mm. Bei einer Frequenz von
f D 122 GHz ergibt sich eine auf die Wellenlänge bezogene Drahtlänge von

lBond

%0
D
lBond !f
c0

D 0;122

Unter der Annahme, dass die koplanare Bonddrahtleitung einen Wellenwider-
stand von ZBond D 200' hat und dämpfungsfrei ist, wird die Ausgangsimpe-
danz ZMMIC D 50' transformiert auf

Z.lBond D 0;122%/ D ZMMIC

1C j ZBond
ZMMIC

tan.ˇlBond/

1C j ZMMIC
ZBond

tan.ˇlBond/
D (91,1+j170,7)'
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Für eine Antenne mit der Eingangsimpedanz ZAnt D 50' ergibt sich in die-
sem Fall der Betrag des Reflexionsfaktors von

j rAnt jD
ˇ

ˇ

ˇ

ˇ

ZAnt "Z.lBond/

ZAnt CZ.lBond/

ˇ

ˇ

ˇ

ˇ

D 0;79

Dies entspricht einem Anteil an reflektierter Leistung zu eingespeister Leistung
von ca. 63%. Diese Beispielrechnung zeigt, dass eine unkompensierte Verbin-
dung zweier Schaltungsträger mittels Bonddrähten im gewünschten Frequenz-
bereich eindeutig ungenügende Performanz liefert. Um eine Kompensations-
schaltung zu realisieren, muss die Verbindung an sich sowie die daraus entste-
hende Impedanztransformation zuerst möglich exakt analysiert werden.

Modellierung einer koplanaren Bonddrahtverbindung in
Ball-Stitch-Technologie

Bild 3.9 zeigt einen Querschnitt von drei parallelen metallischen Drähten sowie
einen skizzierten Verlauf der elektrischen Feldlinien bei Anregung der Gleicht-
aktmode (even mode). Das Feldbild ähnelt dem der CPW-Leitung. Da die ver-
wendeten Bonddrähte in der Regel sehr dünn sind, ergibt sich für diese Bond-
drahtleitung ein hochohmiger Wellenwiderstand. Da keine analytische Lösung
zur Berechnung des Wellenwiderstands existiert, wurde dieser für verschie-
dene Drahtdurchmesser dm und Drahtabstände p (pitch) mittels der zweidi-
mensionalen Modenberechnung von Microwave Studio® berechnet. Die dabei
verwendeten Drahtdurchmesser entsprechen den im Handel üblicherweise er-
hältlichen. Der Drahtabstand wird bestimmt durch die Abstände der Kontakt-
flächen auf dem IC (pitch). Dieser beträgt bei den verwendeten Schaltungen
0,1 mm. Die Auswahl des Drahtdurchmessers hängt maßgeblich mit der Größe
der Kontaktflächen des ICs zusammen. Die sich beim Ball-Stitch-Verfahren
bildende Kugel hat einen Durchmesser, der ca. dem Dreifachen des Draht-
durchmessers entspricht. Da die Kontaktflächen der verwendeten ICs Abmes-
sungen von 60 µm # 80 µm haben, wurde folglich ein Draht mit einer Stärke
von 0,017 mm verwendet. Für diese Werte ergibt sich bei 122 GHz ein Wellen-
widerstand von 202'.

Bild 3.10 zeigt einen Längsschnitt der Bonddrahtverbindung in Ball-Stitch-
Technologie, unterteilt in mehrere Abschnitte (ähnlich zur Beschreibung in
[Kre99] für die Wedge-Wedge-Technologie). Da die drei Drähte parallel zuein-
ander sind, ist nur ein Draht sichtbar. Aus dem Längsschnitt wird deutlich, dass
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(a) Wellenwiderstand bei 122 GHz in Abhängig-
keit von p für vier verschiedene Drahtdurchmes-
ser dm







(b) Querschnitt und skizzierter
Verlauf der elektrischen Feldli-
nien

Bild 3.9.: Koplanare Bonddrahtleitung in Luft bei Anregung der Gleichtaktmode
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Bild 3.10.: Längsschnittsansicht einer Verbindung zwischen zwei koplanaren Schal-
tungsträgern

die drei Drähte in vielen Abschnitten nicht nur von Luft umgeben sind. Dies be-
einflusst folglich den Wellenwiderstand und die Ausbreitungsgeschwindigkeit.
Links ist der erste Schaltungsträger sowie der Ball des Ball-Stitch-Verfahrens
zu sehen. Die Bonddrähte steigen zuerst steil nach oben, bevor sie über einen
Bogen zum zweiten Schaltungträger führen. Zur Impedanztransformation der
Verbindung tragen in den jeweiligen Abschnitten unterschiedliche Effekte bei:

Abschnitt A: Bei einem verwendeten Bonddrahtdurchmesser von 0,017 mm
sind die Metallkugeln zu Beginn von Abschnitt A ca. 0,040 mm hoch und
haben einen Durchmesser, der dem Dreifachen des Drahtdurchmessers ent-
spricht (0,051 mm). Dies führt für diesen kurzen Abschnitt zu einem reduzier-
ten Wellenwiderstand im Vergleich zur restlichen Drahtlänge. Der erste Teil
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des Drahts, der steil nach oben geht, wird zudem von den Metallkugeln und von
den metallischen Kontaktflächen beeinflusst. Da der Draht in der Regel nicht
exakt an das Ende der CPW-Leitung platziert werden kann, wird der Übergang
zudem von einem kurzen Stück offener Leitung beeinflusst. Außerdem findet
am Übergang eine Einschnürung der Feldlinien statt, die ein Tiefpassverhalten
erzeugt (serielle Induktivität und Streukapazität) [Thu09].

Abschnitt B : Die drei Bonddrähte sind in diesem Abschnitt parallel und ha-
ben einen konstanten Abstand. Allerdings befinden sich die Drähte in diesem
Abschnitt noch in Nähe der Metallisierung der CPW-Leitung, sodass mit einer
Beeinflussung der Leitereigenschaften zu rechnen ist.

Abschnitt C: Die Drähte befinden sich in Abschnitt C über dem dielektri-
schen Material des ersten Schaltungsträgers. Je nach Abstand zu diesem wird
der Wellenwiderstand und die effektive Permittivität der Bonddrahtleitung an
dieser Stelle beeinflusst. Bild 3.11 und Bild 3.12 zeigen einen Querschnitt von
drei parallelen metallischen Drähten oberhalb eines Dielektrikums sowie einen
skizzierten Verlauf der elektrischen Feldlinien bei Anregung der Gleichtakt-
mode. Zudem ist der Wellenwiderstand in Abhängigkeit des Abstands zum Di-
elektrikum aufgetragen. Es wird deutlich, dass das Dielektrikum den Wellen-
widerstand reduziert, sowie bei geringen Abständen die effektive Permittivität
deutlich erhöht, wodurch die Leitung elektrisch länger wird. Sobald jedoch
ein Abstand von 0,04 mm erreicht ist, kann der Einfluss des Dielektrikums ver-
nachlässigt werden. Von diesem Fall kann aufgrund der Höhe der Metallkugeln
des Ball-Stitch-Verfahrens ausgegangen werden.

Abschnitt D: Die beiden Schaltungsträger werden in der Regel auf metalli-
sche Flächen geklebt. Diese Metallisierung unterhalb der Bonddrähte kann so-
mit ebenfalls den Wellenwiderstand beeinflussen. Bild 3.13 zeigt einen Quer-
schnitt von drei parallelen metallischen Drähten oberhalb einer metallischen
Fläche sowie einen skizzierten Verlauf der elektrischen Feldlinien bei Anre-
gung der Gleichtaktmode. Zudem ist der berechnete Wellenwiderstand in Ab-
hängigkeit des Abstands zur Metallfläche aufgetragen. Es ist erkennbar, dass
die Beeinflussung im Vergleich zu der eines Dielektrikums stärker ist. Durch
den höheren Abstand, den die Drähte in Abschnitt D zur Metallisierung haben,
kann jedoch davon ausgegangen werden, dass der Wellenwiderstand konstant
ist. Bild 3.13 verdeutlicht jedoch auch, dass eine Metallisierung auf den Schal-
tungsträgern im Bereich unterhalb der Bonddrähte vermieden werden sollte.

Abschnitt E: In diesem Bereich befinden sich die Bonddrähte über dem zwei-
ten Schaltungsträger. Auf der Stitch-Seite der Verbindung ist es aber nicht mög-
lich, einen ausreichend großen Abstand zu erreichen, wie dies in Abschnitt C
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der Fall war. Der Einfluss des Substrats ist somit nicht zu vernachlässigen und
führt zu einem inhomogenen Leitungsabschnitt.

Abschnitt F: Auch dieser Abschnitt muss durch die Nähe der Bonddrahts zur
Metallisierung als inhomogen angesehen werden. Die Einschnürung der Feld-
linien am Übergang zwischen CPW-Leitung und Bonddraht führt wiederum zu
einem Tiefpassverhalten. Zudem entsteht auch auf dieser Seite der Verbindung
am Ende der CPW-Leitung eine am Ende offene Leitung, falls der Draht nicht
exakt ans Leiterende gebondet wird.

Die beschriebenen Effekte zeigen, dass die Impedanztransformation, die von
der Verbindung erzeugt wird, zu einem großen Teil aus der bereits erläuter-
ten hochohmigen, homogenen Dreidrahtleitung besteht. Dies ermöglicht eine
erste, simple Abschätzung der sich je nach Drahtlänge ergebenden Transforma-
tion. Bild 3.14 zeigt die Impedanztransformation einer Leitung mit Wellenwi-
derstand ZL D 202' in einem auf ZB D 50' normierten Smith-Diagramm.
Dargestellt ist zudem die Transformation, die eine serielle Induktivität ausge-
hend vom Anpasspunkt, erzeugt. Es wird deutlich, dass die bei tieferen Fre-
quenzen oft verwendete Darstellung einer Bondverbindung als serielle Induk-
tivität durchaus Gültigkeit besitzt, da sich beide Transformationswege ähneln.
Ab einem Verhältnis von Drahtlänge zu Wellenlänge von ca. einem Achtel ver-
liert diese Darstellung jedoch ihre Gültigkeit. Um die Verbindung exakt zu
modellieren (inklusive der weiteren beschriebenen Effekte), ist es notwendig,

(a) Wellenwiderstand bei 122 GHz in Abhän-
gigkeit von hD für dm D 0,017 mm und p D
0,1 mm


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


(b) Querschnitt und skizzierter
Verlauf der elektrischen Feldlinien

Bild 3.11.: Koplanare Bonddrahtleitung oberhalb eines dielektrischen Substrats mit der
Permittivität 9,9 bei Anregung der Gleichtaktmode
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(a) Wellenwiderstand bei 122 GHz in Abhän-
gigkeit von hD für dm D 0,017 mm und p D
0,1 mm
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(b) Querschnitt und skizzierter

Bild 3.12.: Koplanare Bonddrahtleitung oberhalb eines dielektrischen Substrats mit der
Permittivität 3,0 bei Anregung der Gleichtaktmode

(a) Wellenwiderstand bei 122 GHz in Abhän-
gigkeit von hM für dm D 0,017 mm und p D
0,1 mm

(b) Querschnitt und skizzierter

Bild 3.13.: Koplanare Bonddrahtleitung oberhalb einer ausgedehnten metallischen Flä-
che bei Anregung der Gleichtaktmode
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entweder ein allgemein gültiges Ersatzschaltbild basierend auf den angespro-
chenen verteilten und diskreten Elementen zu erstellen sowie die Werte die-
ser Elemente zu bestimmen oder die Struktur mit Hilfe von dreidimensiona-
len elektromagnetischen Feldsimulationsprogrammen zu modellieren. Um ei-
ne einheitliche Simulation von Antenne und Chip-Verbindung zu ermöglichen,
wird in dieser Arbeit die zweitgenannte Möglichkeit verwendet. Die Bondver-
bindungen werden mit der Software CST Microwave Studio® modelliert, um
die durch die Bonddrähte entstehende Transformation zu analysieren und dar-
auf aufbauend Kompensationsschaltungen zu entwerfen.

Bild 3.14.: Impedanztransformation durch eine hochohmige Leitung, dargestellt im
Smith-Diagramm in Bezug auf 50'

Kompensationsschaltungen für die koplanare
Bonddrahtverbindung

Eine Besonderheit des Leitungsverhaltens der Bondverbindung lässt sich an-
schaulich an Bild 3.14 erkennen. Während eine serielle Induktivität für immer
höhere Werte in Richtung des Leerlaufpunkts konvergiert, dreht sich ein m-
Kreis ab einer Länge von %=4 wieder zurück in Richtung des Anpasspunkts.
Dieses Verhalten lässt sich für genügend hohe Betriebsfrequenzen ausnut-
zen. Bei 122,5 GHz beispielsweise beträgt eine halbe Freiraumwellenlänge
lediglich 1,224 mm. Dies entspricht einer durchaus üblichen Bonddrahtlänge.
Durch die Bonddrahtleitung, die eine halbe Wellenlänge lang ist, wird die Aus-
gangsimpedanz des MMIC ZMMIC transformiert auf
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Entspricht die Antennenimpedanz in diesem Fall der Ausgangsimpedanz des
MMIC und vernachlässigt man die inhomogenen Leitungsabschnitte sowie die
parasitären Effekte der Übergänge, so entsteht ein sich selbst kompensieren-
der Übergang. Dieser Übergang wird im Folgenden als selbstkompensierende
Halbwellenverbindung bezeichnet. Sie wurde in dieser Arbeit sowohl erstmals
vorgeschlagen als auch experimentell demonstriert [21].

Die zweite Möglichkeit einen kompensierten Übergang zu realisieren, ent-
spricht dem eher standardgemäßen Vorgehen. Die Drahtlänge wird so kurz wie
möglich gehalten. Anschließend wird die entstehende Transformation analy-
siert und dann mittels einer Schaltung kompensiert. Die Kompensation von un-
erwünschten Effekten wie der Impedanztransformation einer Bondverbindung
kann generell symmetrisch oder unsymmetrisch durchgeführt werden. Sym-
metrisch bedeutet, dass auf beiden Seiten der Bondverbindung eine Kompen-
sationsschaltung eingefügt wird. Unsymmetrische Kompensationsschaltungen
werden nur auf einer Seite der Verbindung platziert. Die symmetrischen Schal-
tungen zeigen generell ein breitbandigeres Verhalten. In der vorliegenden Ar-
beit wurden jedoch aus verschiedenen Gründen unsymmetrische Schaltungen
entwickelt. Diese werden auf dem Antennensubstrat platziert. Dieses Vorge-
hen ermöglicht es, den selben MMIC für verschiedene Aufbautechnikvarian-
ten sowie für Messungen zu verwenden. Zudem benötigen die Kompensations-
schaltungen einen gewissen Platz, der die MMIC-Größe und somit die Herstel-
lungskosten deutlich erhöhen würde. Auf dem Antennensubstrat können diese
Kompensationsschaltungen „günstiger“ realisiert werden, sowie in der Regel
mit geringeren Verlusten.

Die verwendete Herstellungstechnik für die Antennen ist eine einlagige Dünn-
schichttechnik auf verschiedenen Substratmaterialien. Durchkontaktierungen
zur Rückseite sind in diesem Fall nicht möglich. Als Speiseleitung für die An-
tenne eignet sich in diesem Fall in besonderer Weise die CPW-Leitung. Die
Kompensationsschaltungen wurden deshalb in dieser Leitungsart entwickelt.
Problematisch an dieser Leitungsart ist, dass zwei unterschiedliche Moden aus-
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breitungsfähig sind. Die unerwünschte ungerade Mode kann an Stoßstellen an-
geregt werden. Aus diesem Grund werden in der Koplanartechnik sehr häufig
Luftbrücken eingesetzt, die die beiden Masseleiter miteinander verbinden und
somit die ungeraden Mode unterdrücken [Sim01]. Vor allem bei Schaltungs-
elementen wie parallelen Stichleitungen und parallelen Induktivitäten müssen
diese Luftbrücken verwendet werden. Andere Schaltelemente wie serielle Ka-
pazitäten werden von Grund auf mit mehreren Metalllagen realisiert [Sim01].
Um eine kostengünstige Herstellungstechnik zu ermöglichen, wurde in dieser
Arbeit auf zusätzliche Metalllagen verzichtet. Als Anpassmittel wurden des-
halb lediglich Leitungen mit verschiedenen Wellenwiderständen verwendet.
Bild 3.15 zeigt die prinzipielle Kompensationsschaltung, die in dieser Arbeit
entwickelt wurde.
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Bild 3.15.: Kompensationsschaltung für Bonddrahtverbindungen und dazugehörender
Transformationsweg im Smith-Diagramm in Bezug auf ZAnt

Angenommen wird dabei, dass die durch die Bonddrahtverbindung erzeug-
te Impedanz ZX am Ende der Bondkontaktflächen entsteht. Diese Impe-
danz befindet sich je nach Drahtlänge im induktiven oder kapazitiven Be-
reich des Smith-Diagramms, in jedem Fall jedoch im Bereich, für den gilt:
RefZXg $ ZMMIC. Für Drahtlängen im Bereich von 300 µm bis 800 µm befin-
det sich ZX sehr weit weg vom Anpasspunkt. In diesem Fall ist es nicht mög-
lich mit einer einzigen Leitungstransformation zurück in den Anpasspunkt zu
transformieren, da man auf dem Substrat ebenfalls eine 202'-Leitung reali-
sieren müsste. Die realisierbaren Wellenwiderstände auf einem Substrat liegen
jedoch (abhängig vom Substratmaterial) im Bereich 30' bis 150'. Die Kom-
pensation muss deshalb in mehreren Stufen erfolgen. Für die erste Leitung wird
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der hochohmigste realisierbare Wellenwiderstand verwendet. Dieser ist be-
grenzt durch die minimale Leiterbreite des Innenleiters. Der Zielpunkt der er-
sten Leitung ist die reelle Achse. Von dort werden zwei %=4-Transformationen
verwendet. Leitung 2 hat dabei den minimal erzielbaren Wellenwiderstand, um
möglichst nah an den Anpasspunkt zu kommen. Der Wellenwiderstand von
Leitung 3 wird schlussendlich bestimmt, um ZX;komp D Z"

Ant zu erzielen. Je
nach verwendetem Substratmaterial und nach Drahtlänge ist es auch möglich,
dass weniger oder mehr Leitungsabschnitte benötigt werden. Das prinzipielle
Vorgehen ist jedoch in jedem Fall das selbe.

3.2.3. Messtechnische Verifikation der koplanaren
Bonddrahtverbindung bei 122 GHz

Sowohl die selbstkompensierende Halbwellenverbindung als auch die kompen-
sierte Verbindung mit einer möglichst kurzen Drahtlänge wurden experimen-
tell in zwei Stufen verifiziert und analysiert. Im ersten Schritt wurden Test-
strukturen auf einer Leiterplatte realisiert. Die Bondverbindung überbrückt in
diesem Fall Lücken in den Koplanarleitungen [21]. Im zweiten Schritt wur-
den zudem die Effekte der Chip- und Antennenplatzierung beim Einkleben in
ein Gehäuse mitberücksichtigt und die Wiederholbarkeit der Verbindung über-
prüft [28], [40].

Im Folgenden werden die Simulations- und Messergebnisse dieser Verbindun-
gen gezeigt. Die verschiedenen Teststrukturen wurden mit D-Band Erweite-
rungsmodulen der Firma OML [OML12] an einem Agilent [Agi12] PNA-X
Netzwerkanalysator gemessen. Die Strukturen wurden dabei mit sogenannten
air-coplanar-Messspitzen der Firma GGB (Picoprobe® 170BT-M) [GGB12]
kontaktiert. Die Messungen wurden mit einer TRL-Kalibration (Through - Re-
flect - Line) mittels selbst hergestellten Standards kalibriert. Die dargestellten
Messungen weisen eine Transmissionsdämpfung auf, die zu einem Teil aus
Verlusten an den Übergängen selbst, zu einem großen Teil jedoch aus der Lei-
tungsdämpfung der Zuleitungen besteht. Im ersten Schritt wird folglich diese
Leitungsdämpfung bestimmt.

Messung und Verlustabschätzung einer CPW-Leitung

Zur Verlustabschätzung der Teststrukturen in den folgenden Abschnitten wur-
de die Dämpfung einer l D 4,7 mm langen 50' CPW-Leitung messtechnisch
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ermittelt. Verwendet wurde eine Leitung auf einem 127 µm dicken Alumina-
substrat (siehe Bild 3.16(a)). Bild 3.16(b) zeigt die gemessenen Reflexionspa-
rameter sowie die aus dem gemessenen Transmissionsparameter abgeschätzte
Leitungsdämpfung. Trotz eigener Kalibrationsstrukturen konnte für die kali-
brierten Reflexionsparameter keine perfekte Anpassung erzielt werden. Im Be-
reich zwischen 110 GHz und 120 GHz steigt die Reflexion an Port 2 teilweise
über -15 dB. Dies beeinflusst in diesem Bereich auch den gemessenen Trans-
missionsparameter, der ansonsten eine sehr glatte, über der Frequenz abstei-
gende Form hat. Zur Berechnung der Leitungsdämpfung wurde der gemessene
Transmissionsparameter durch die Länge der Leitung geteilt. Zusätzlich ist in
Bild 3.16(b) eine Näherungsgerade eingezeichnet, die den vermutlichen Ver-
lauf der Kurve unterhalb von 120 GHz darstellt. Bei 122,5 GHz ergibt sich eine
Verlustabschätzung von 0,5 dB/mm.

(a) 4,7 mm lange 50" CPW-
Leitung

(b) Gemessene Reflexionsparameter und die aus
dem gemessenen Transmissionsparameter be-
rechnete Dämpfung/Länge DL=l

Bild 3.16.: CPW-Leitung auf einem Aluminasubstrat und deren Messergebnisse

Da diese Leitungsdämpfung auch aus Effekten entsteht, die sich im 3D-
Feldsimulationsprogramm nicht berücksichtigen lassen (z.B. Oberflächenrau-
higkeit), ist es nicht möglich die Leitungsdämpfung in Simulationen exakt
zu reproduzieren. Die verwendeten Substratmaterialien sowie die verwende-
ten Metallisierungen wurden deshalb in den Simulationen der Teststrukturen
als verlustlos bzw. unendlich leitfähig angenommen. Diese Vorgehensweise
hat den Vorteil, dass die Übergangsverluste selbst (z.B. durch Abstrahlung)
in der Simulation direkt ablesbar sind. Die im Folgenden dargestellten Ergeb-
nisse der Teststrukturen zeigen somit Simulationsergebnisse ohne Leitungs-
dämpfung und Messergebnisse inkl. Leitungsdämpfung. Ein Beispiel für einen
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Transmissionsparameter, bei dem der gemessene Wert durch die zusätzlichen
Leitungsdämpfungen unterhalb dem Simulationswert liegt, ist in Bild 3.17 ge-
zeigt.

Bild 3.17.: Beispiel der Ergebnisbewertung von simulierten (verlustlos) und gemesse-
nen (inkl. Verlusten) Transmissionsparametern der Teststrukturen

Zur Bewertung der Performanz der Teststrukturen werden zwei Kriterien ge-
nutzt. Die -10 dB-Bandbreite der Reflexionsparameter ist sowohl für Simula-
tionen als auch für Messungen der Bereich, in dem der Reflexionsparameter
unterhalb von -10 dB liegt. Die -1 dB-Bandbreite der Transmissionsparameter
ist in Simulationen der Bereich, in dem der simulierte Transmissionsparameter
oberhalb von -1 dB liegt. Um die Messergebnisse sinnvoll mit den Simulations-
ergebnissen zu vergleichen, werden die Dämpfungsverluste der Zuleitungen
mit einbezogen und folglich ist die -1 dB-Bandbreite der Transmissionspara-
meter in Messungen der Bereich in dem der gemessene Transmissionsparame-
ter oberhalb von ."1 dB " DL/ liegt, wobei DL die aus Bild 3.16 berechnete
Dämpfung der Zuleitungen ist. Diese Vorgehensweise erwies sich unter Be-
rücksichtigung der typischen Ungenauigkeiten von Millimeterwellenmessun-
gen mit Messspitzen als am sinnvollsten und ermöglicht eine zweckmäßige
Bewertung der einzelnen Teststrukturen.

Kompensierte Verbindungen auf einem Schaltungsträger mittels
halbautomatischem Bonder

Im ersten Schritt wurden Teststrukturen auf einem einzelnen keramischen Sub-
strat (Alumina, 127 µm) realisiert. Drei Bonddrähte überbrücken dabei eine
Lücke zwischen zwei 50' CPW-Leitungen, siehe Bild 3.18(a). Die drei ver-
wendeten Drähte haben einen Durchmesser von 17 µm und die CPW-Leitung
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wurde so dimensioniert, dass der Drahtabstand 100 µm beträgt. Die Bond-
drähte wurden dabei mittels des halbautomatischen Drahtbonders TPT-HB16
[TPT12] am IHE realisiert. Dieses Gerät kann eine Bondform sowohl in der
Höhe, als auch in einer Horizontalrichtung automatisch abfahren. Die Positio-
nierung und Ausrichtung des Bondtisches erfolgt jedoch manuell. Es erweist
sich mit diesem Gerät deswegen als äußerst schwierig, drei möglichst parallele
und gleich lange Drähte zu ziehen. Selbst bei identischer Loop-Form rutscht im
Einzelfall der Draht teilweise zurück in die Kapillare, wodurch die Drahtlänge
variiert. Die Parallelität der Drähte ist bei Verwendung dieser Bondmaschine
durch die manuelle Positionierung des Bondtisches limitiert. Die Teststruktur
der Halbwellenverbindung, für die sich die besten Messergebnisse erzielen lie-
ßen, ist in Bild 3.18(a) dargestellt.

(a) Selbstkompensierende Halb-
wellenverbindung

(b) 400 µm lange Bondverbin-
dung mit asymmetrischer Kom-
pensationsschaltung

Bild 3.18.: Teststrukturen für Bonddrahtverbindungen

Reflexions- und Transmissionsparameter dieser Struktur sind in Bild 3.19 dar-
gestellt. In der Simulation haben die drei Drähte exakt die selbe Form und
Länge. Dies führt zu quasi identischen Reflexionsparametern an beiden Ports
mit einer -10 dB-Bandbreite von 117 GHz bis 128,4 GHz. In der Simulation
hat die Struktur bei der Anpassfrequenz praktisch keine Transmissionsverluste
und somit wird eine -1 dB-Transmissionsbandbreite von 114 GHz bis 131 GHz
erzielt. Die Messergebnisse weisen einerseits darauf hin, dass die Drahtlän-
ge etwas kürzer als 1,22 mm ist, da der optimale Anpassbereich an Port 1 zu
höheren Frequenzen hin verschoben ist. Zudem sind die Reflexionsparameter
auch stark unsymmetrisch. An Port 2 ist der Reflexionsparameter konstant über
-10 dB. Dies führt auch zu einem stark abweichenden Transmissionsparame-
ter, der vor allem oberhalb von 122 GHz unerwartet abfällt. Unter Berücksich-
tigung der Verluste in den Zuleitungen mit einer Gesamtlänge von 2,06 mm
ergibt sich eine gemessene -1 dB-Transmissionsbandbreite von 115,5 GHz bis
120,3 GHz.
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(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.19.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der
selbstkompensierenden Halbwellenverbindung in Bild 3.18(a); die abge-
schätzte Dämpfung der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 1,03 dB

Eine Teststruktur für eine kürzere Drahtlänge mit unsymmetrischer Anpass-
schaltung ist in Bild 3.18(b) dargestellt. Die Anpassschaltung ist dabei für
eine Drahtlänge von 400 µm und eine Kugelgröße von 50 µm (Durchmes-
ser) und 30 µm (Höhe) optimiert. Im Vergleich zu den längeren Drähten der
Halbwellenverbindung können für diese Struktur mit dem halbautomatischen
Bonder bessere Ergebnisse erzielt werden. Es zeigt sich, dass die Drahtform
stabiler ist, je kürzer der Draht ist. Reflexions- und Transmissionsparameter
der besten Teststruktur sind in Bild 3.20 dargestellt. Es zeigt sich für die-
se Struktur jedoch schon in der Simulation ein unsymmetrisches Reflexions-
verhalten an beiden Ports sowie eine Durchgangsdämpfung von 0,7 dB. Eine
mögliche Erklärung sind Verluste durch Abstrahlung an den Übergängen zwi-
schen Drähten und Leitung sowie an den Übergängen zwischen den einzel-
nen Leitungsabschnitten. Die simulierte -10 dB-Bandbreite an Port 1 beträgt
119 GHz bis 127,2 GHz. In den Messungen zeigt sich eine leicht zu höheren
Frequenzen verschobene Anpasskurve mit einer Bandbreite von 121 GHz bis
127,7 GHz und somit fast mit dem erwünschten idealen Verhalten. Die -1 dB-
Transmissionsbandbreite beträgt in der Simulation 118,8 GHz bis 126,2 GHz
und in der Messung unter Berücksichtigung der 1,9 mm langen Zuleitungen
121,7 GHz bis 124,4 GHz. Die höhere Dämpfung ist in diesem Fall auf die
Leitungsdämpfung innerhalb der Anpassschaltung zurückzuführen.

Die beschriebenen Teststrukturen sowie deren Messergebnisse zeigen mehrere
Effekte. Zum einen ist deutlich ersichtlich, dass ein Übergang zwischen zwei
Schaltungsträgern mit einer koplanaren Bonddrahtverbindung selbst oberhalb
100 GHz mit sehr guter Performanz realisierbar ist. Es zeigt sich jedoch auch,
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(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.20.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der
kompensierten Bondverbindung in Bild 3.18(b); die abgeschätzte Dämpfung
der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 0,95 dB

dass die Funktion der Übergänge sehr stark von der verwendeten Bondmaschi-
ne abhängt. Es ist ein großer Aufwand erforderlich, um die Länge und Paral-
lelität der drei Drähte exakt zu kontrollieren. Zudem waren die beschriebenen
Strukturen vereinfachte Fälle, da sich beide Leitungen auf der selben Schal-
tung befinden und diese somit exakt aufeinander ausgerichtet sind. Um weitere
Effekte wie die Platzierungsgenauigkeit der Schaltungsträger sowie einen Hö-
henunterschied zu berücksichtigen, wurden weitere Teststrukturen realisiert,
die im Folgenden beschrieben werden. Um eine optimale Performanz zu erzie-
len, wurden diese mittels eines vollautomatischen Bonders realisiert.

Kompensierte Verbindungen zwischen zwei Schaltungsträgern
mittels vollautomatischem Bonder

Die modifizierte Teststruktur für den selbstkompensierenden Halbwellenüber-
gang ist in Bild 3.21(a) zu sehen. Der erste Schaltungsträger (links) ist ein
sogenannter Chip-Dummy, der in diesem Aufbau den späteren Silizium-Chip
imitieren soll. Der Chip-Dummy ist 2 mm # 2 mm groß und wurde aus
0,254 mm hohem Alumina gefertigt. Auf dem Chip-Dummy wurden mittels
Dünnschichttechnik eine 1,8 mm lange 50' CPW-Leitung sowie Kalibrati-
onsstrukturen und quadratische Pads gefertigt. Anschließend wurde der Chip-
Dummy auf ein Trägersubstrat geklebt. Rechts davon ist der zweite Schaltungs-
träger geklebt, eine 0,127 mm hohe Aluminakeramik, auf der sich die zweite
Leitung befindet. In diesem Fall handelt es sich um eine CPW-Leitung mit Me-
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tallfläche auf der Unterseite (Grounded Coplanar Waveguide - GCPW). Nach
Einkleben der Chips wurden die drei parallelen Drähte mittels eines vollauto-
matischen Bonders gezogen. Die vorgegebene Drahtlänge war dabei 1,22 mm.

(a) Selbstkompensierende Halbwel-
lenverbindung

(b) 370 µm lange Bondverbindung
mit asymmetrischer Kompensations-
schaltung

Bild 3.21.: Teststrukturen für Bonddrahtverbindungen zwischen zwei Schaltungs-
trägern

Die simulierten und gemessenen S-Parameter dieser Struktur sind in Bild 3.22
dargestellt. Es ist direkt erkennbar, dass die vorgegebene Drahtlänge verfehlt
wurde. Die Mittenfrequenz ist verschoben auf 130 GHz. Die Drahtlänge wurde
somit um ca. 70 µm unterschritten. Dies führt in diesem Fall zu einer gemes-
senen -10 dB-Bandbreite an Port 1 von 123,2 GHz bis 138,2 GHz. Abgesehen
von der Resonanzverschiebung zeigt die Struktur hervorragende Eigenschaf-
ten. Es wurde ein fast symmetrisches Reflexionsverhalten an beiden Ports mit
hoher Bandbreite erzielt. Auch die gemessene Transmissionskurve zeigt die
erwartete Resonanzverschiebung hin zu 130 GHz. Unter Berücksichtigung der
Dämpfung der insgesamt 3,0 mm langen Zuleitungen ergibt sich in der Mes-
sung eine hohe -1 dB-Bandbreite von 121,5 GHz bis 138,7 GHz. Die Teststruk-
tur der selbstkompensierenden Halbwellenverbindung weist somit eine relative
Bandbreite von 13,0% auf. Die Kontrolle der Drahtlänge erweist sich jedoch
trotz vollautomatischem Gerät in diesem Längenbereich als schwierig. Es ist
jedoch durchaus denkbar, dass dies über Iterationen optimiert werden kann.

Die modifizierte Teststruktur für eine kürzere Drahtlänge mit unsymmetrischer
Anpassschaltung ist in Bild 3.21(b) dargestellt. Die Kompensationsschaltung
ist in diesem Fall auf der 0,127 mm hohen Aluminakeramik realisiert (rechts).
Zwischen den beiden Schaltungsträgern wurden drei parallele Drähte mit einer
Ziellänge von 370 µm gezogen. Die Kugeln des Ball-Stitch-Bondverfahrens
wurden dabei auf dem Chip-Dummy platziert. Sie haben einen Durchmesser
von 50 µm und sind 30 µm hoch. Im Optimierungsstadium der Anpasschal-
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(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.22.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der
selbstkompensierenden Halbwellenverbindung in Bild 3.21(a); die abge-
schätzte Dämpfung der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 1,5 dB

tung wurde in diesem Fall auch Wert darauf gelegt, das unsymmetrische Re-
flexionsverhalten zu reduzieren. Die Simulationsergebnisse der Struktur (Bild
3.23) im Vergleich zur Teststruktur auf einem Schaltungsträger (Bild 3.20) be-
legen dies. Auch die simulierte Dämpfung der Struktur beträgt in diesem Fall
nur noch 0,3 dB. Zwischen Messung und Simulation zeigt sich eine hervorra-
gende Übereinstimmung. Die gemessene -10 dB-Bandbreite an Port 1 beträgt
117,5 GHz bis 127,5 GHz und ist leicht breiter als in der Simulation. Dies ist
auf die Dämpfung der Zuleitungen zurückzuführen. Unter Berücksichtigung
der Dämpfung der insgesamt 2,3 mm langen Zuleitungen ergibt sich in der
Messung eine -1 dB-Bandbreite von 116,6 GHz bis 128,7 GHz. Die Teststruk-
tur der asymmetrisch kompensierten Bondverbindung weist somit eine relative
Bandbreite von 8,2% auf. Die Kontrolle der Drahtlänge erweist sich durch die
kürzere Ziellänge in diesem Fall als einfacher im Vergleich zur Halbwellenver-
bindung.

Reproduzierbarkeit und Zuverlässigkeit der Bondverbindungen
bei 122 GHz

Zur abschließenden Bewertung der Bondverbindungen ist es notwendig, die
Reproduzierbarkeit und Zuverlässigkeit zu untersuchen. Dies wurde einerseits
simulativ als auch experimentell durchgeführt. Im ersten Schritt wurde der di-
rekte Einfluss der Drahtlänge auf die Resonanzfrequenz der Verbindung simu-
lativ untersucht. Von auf Aufbautechnik spezialisierten Dienstleistern erhält
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(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.23.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der
kompensierten Bondverbindung in Bild 3.21(b); die abgeschätzte Dämpfung
der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 1,15 dB

man unterschiedliche Aussagen, wie exakt diese die Länge eines Bonddrahts
kontrollieren können (z.B. ˙5%, ˙10%, ˙50 µm). Um den Einfluss auf bei-
de Kompensationsarten vergleichen zu können, wurden die Drahtlängen der
Strukturen aus Bild 3.21 sowohl absolut (˙50 µm) als auch relativ (˙7;5%) va-
riiert. Die sich ergebenden Änderungen sind in Tabelle 3.1 zusammengefasst.
Dargestellt sind die sich für die veränderten Strukturen ergebenden Mittenfre-
quenzen f 0

m des Reflexionsfaktors an Port 1 sowie der Reflexionsfaktor an der
Zielfrequenz fm D 122,5 GHz. Es ist deutlich erkennbar, dass die Halbwel-
lenverbindung empfindlicher auf sowohl absolute als auch relative Längenän-
derungen reagiert. Der Grund ist, dass sich die Mittenfrequenz in diesem Fall
nur aus der Drahtlänge ergibt. Im Falle der kürzeren, kompensierten Verbin-
dung stellt die Bonddrahtleitung dagegen nur einen Teil der frequenzbestim-
menden Schaltung dar. Dies führt folglich zu einem geringeren Effekt auf das
Verhalten der Gesamtschaltung. Selbst bei der absoluten Längenänderung von
"50 µm, die für die 370 µm-Verbindung einer relativen Änderung von "13;5%
entspricht, bleibt der Reflexionsfaktor bei 122,5 GHz noch unterhalb -10 dB.

In einem zweiten Schritt wurden die Einflüsse, die sich simulativ nur sehr auf-
wendig rekonstruieren lassen, experimentell untersucht. Hierzu wurde jeweils
ein Satz der Strukturen aus Bild 3.21 gefertigt. Diese weichen voneinander
durch die folgenden Ungenauigkeiten ab:

– Fehlplatzierung der beiden Schaltungsträger durch das Einkleben

– Fehlplatzierung des ersten oder zweiten Bonds
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Abweichung Halbwellenverbindung
Drahtlänge

f 0
m

f 0

m!fm
fm

S11.fm/

+7,5% 112,2 GHz -8,4% -7,4 dB
+50 µm 117,7 GHz -3,9% -13,4 dB

0% 122,5 GHz 0% < -20,0 dB
-50 µm 128,2 GHz +4,7% -11,6 dB
-7,5% 132,7 GHz +8,3% -7,3 dB

Abweichung kompensierte 370 µm-Verbindung
Drahtlänge

f 0
m

f 0

m!fm
fm

S11.fm/

+7,5% 121,3 GHz -1,0% -20,0 dB
+50 µm 120,0 GHz -2,0% -14,0 dB

0% 122,5 GHz 0% < -20,0 dB
-50 µm 126,1 GHz +2,9% -10,7 dB
-7,5% 124,3 GHz +1,5% -16,3 dB

Tabelle 3.1.: Abweichung der Anpassfrequenz f 0
m von der Zielfrequenz fm D

122,5 GHz, sowie Reflexionsfaktor bei der Zielfrequenz, bei Veränderung
der Drahtlänge

– Abweichung von der erwünschten Drahtform

– Abweichung von der erwünschten Drahtlänge

Bild 3.24 zeigt eine Draufsicht der acht gefertigten Testverbindungen und die
Messergebnisse der jeweiligen Halbwellenverbindung. Es zeigt sich, dass sich
teilweise stark variierende Drahtformen ergeben. In einigen Strukturen ist die
Parallelität der drei Drähte nicht mehr gegeben. Dies führt im Endeffekt zu ei-
ner inhomogenen Leitung, da die Abstände der drei Drähte über deren Länge
hinweg variieren. Betrachtet man die Reflexions- und Transmissionsparame-
ter der Verbindungen, so erkennt man, dass Struktur 6 stark abweicht. Nimmt
man diese Struktur aus der Bewertung aus, so ergibt sich für die restlichen Ver-
bindungen jedoch eine durchaus gute Reproduzierbarkeit. Die maximale Ab-
weichung der Anpassfrequenz beträgt 6 GHz und damit 4,5%. Für alle sieben
Strukturen zusammen gesehen ergibt sich immer noch eine -10 dB-Bandbreite
von 126,4 GHz bis 138,3 GHz und somit 9,3%.
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Bild 3.24.: Reproduzierbarkeitsstudie der selbstkompensierenden Halbwellen-
verbindung

Bild 3.25 zeigt neun gefertigte Teststrukturen der asymmetrisch kompensier-
ten, 370 µm langen Verbindung sowie deren Messergebnisse. Durch die kürze-
re Drahtlänge lässt sich in den Bildern die Fehlplatzierung der beiden Schal-
tungsträger noch deutlicher erkennen. Die Form der Drähte ist jedoch im Ver-
gleich konstanter. Somit ist die geforderte Parallelität stärker gegeben. Dies
zeigt sich auch in einer höheren Ähnlichkeit der Messergebnisse. Die An-
passfrequenz variiert über die neun Strukturen um lediglich 3,5 GHz (2,8%).
Für alle neun Strukturen zusammen gesehen ergibt sich eine -10 dB-Bandbreite
von 121,2 GHz bis 127,4 GHz und somit 5%. Auch der gemessene Transmis-
sionsparameter ist abgesehen von der leichten Frequenzverschiebung äußerst
konstant und belegt die hohe Reproduzierbarkeit und Zuverlässigkeit der Ver-
bindung.
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Bild 3.25.: Reproduzierbarkeitsstudie der asymmetrisch kompensierten 370 µm langen
Verbindung

Zusammenfassend lassen sich aus den Untersuchungen folgende Schlussfolge-
rungen ziehen:

– Die Drähte sollten mit einem vollautomatischen Bonder gezogen wer-
den, um die Parallelität zu garantieren.

– Die Drahtform lässt sich einfacher kontrollieren, je kürzer der Draht ist.

– Die Kontrolle der Drahtlänge hängt stark vom verwendeten Bonder ab.

– Die Platzierungsgenauigkeit der beiden Schaltungsträger muss sehr ge-
nau kontrolliert werden.

– Die selbstkompensierende Halbwellenverbindung hat eine höhere Band-
breite und eine geringere Durchgangsdämpfung.
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– Bei 122 GHz ist jedoch die Reproduzierbarkeit der asymmetrisch kom-
pensierten Verbindung mit kurzen Drähten höher.

– Die Verbindung mit Kompensationsschaltung hat zusätzlich den Vorteil,
dass ein beliebigesZAnt angepasst werden kann, während die selbstkom-
pensierende Verbindung stets auf ZMMIC anpasst.

– Die selbstkompensierende Halbwellenverbindung eignet sich vor allem
im Frequenzbereich oberhalb von 200 GHz, wo die erforderte Drahtlän-
ge unterhalb 750 µm ist.

3.3. Millimeterwellenverbindungen mittels
Flip-Chip-Technologie

3.3.1. Stand der Technik

Eine Alternative zur Bonddrahtverbindung für koplanare Schaltungsträger ist
die Flip-Chip-Technologie. Eine der Schaltungen wird dabei kopfüber auf die
zweite Schaltung gebracht. Die drei Kontaktflächen der Koplanarleitungen
werden jeweils über drei Flip-Chip-Kugeln miteinander verbunden. Auch in
diesem Fall kann der Bereich im Übergang als eine Dreidrahtleitung beschrie-
ben werden. Diese hat jedoch im Vergleich zur Bonddrahttechnologie einen
geringeren Wellenwiderstand, da die Flip-Chip-Kugeln deutlich breiter sind
als gewöhnliche Bonddrähte [KHMR96]. Zudem ist der Übergang deutlich
kürzer und somit reflexionsärmer. Im direkten Vergleich wurde ein koplanarer
GaAs-Chip sowohl mittels Bonddraht- als auch Flip-Chip-Technik mit einem
passiven Träger verbunden [BRBC95]. Die Einfügedämpfung konnte dabei
bei 70 GHz um 1 dB reduziert werden. Selbst unkompensierte Verbindungen
können in dieser Technologie reflexionsarm bis zu 100 GHz verwendet wer-
den [KHMR96]. In [ASYC97] wird ein doppelter, unkompensierter Übergang
von einem Alumina Substrat über einen GaAs Chip zurück zum Alumina Sub-
strat gemessen. Selbst für diesen doppelten Übergang ergibt sich S11 < -15 dB
von 0 GHz bis 77 GHz.

Im Falle der Flip-Chip-Technologie ist es jedoch nicht ausreichend, den Über-
gang nur durch die Dreidrahtleitung der drei Kugeln zu modellieren. Die bei-
den dielektrischen Substrate werden in geringem Abstand übereinander mon-
tiert und beeinflussen so jeweils die gegenüberliegende Hochfrequenzleitung
[IIK96], [KHMR96]. Des Weiteren ist es zudem essentiell zu wissen, ob ein
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Underfill-Material verwendet wurde sowie welche dielektrischen Eigenschaf-
ten dieses besitzt [FZSC98], [ZSFC98]. Zudem kann es zu kapazitiven Effek-
ten kommen, wenn die Kontaktflächen nicht vollständig von den Flip-Chip-
Kugeln bedeckt sind, da diese sich in diesem Fall in geringem Abstand gegen-
über stehen [HJB98], [JH99]. Im ungünstigsten Fall kann es zudem zur Aus-
breitung von Parallelplattenmoden zwischen den beiden gegebenenfalls metal-
lisierten Substraten kommen [HJB98].

Die beschriebenen Effekte erfordern somit eine exakte Modellierung der Flip-
Chip-Verbindung. Vereinzelt werden diskrete Ersatzschaltbilder basierend auf
Messdaten modelliert [SLT00]. Da jedoch Flip-Chip-Übergänge in der Regel
nur als doppelte Übergänge gemessen werden können, wurden speziell pro-
grammierbare Chips entwickelt, auf denen sich direkt nach dem Flip-Chip-
Übergang eine programmierbare Last befindet [PC05]. Somit kann rechnerisch
ein einzelner Übergang aus den Messungen extrahiert werden. Eine Alterna-
tive zur Messung eines einzelnen Übergangs ist die Kontaktierung der Flip-
Chip-Kugeln direkt mit Messspitzen [PW05]. Auch in diesen Fällen gelten die
Ersatzschaltbilder jedoch nur für die jeweilig verwendeten Materialien. Am
exaktesten kann eine Modellierung mittels 3D-Feldsimulationsprogrammen
durchgeführt werden [JH01]. Dabei werden alle beschriebenen Effekte, die den
Übergang beeinflussen, modelliert und somit erfasst. Auf Grundlage solcher
Simulationsprogramme werden auch in der Flip-Chip-Verbindungstechnik ver-
mehrt Kompensationsschaltungen verwendet [JH01], [SJOC02], [SJGC03],
um auch in Frequenzbereichen über 50 GHz optimierte Übergänge zu reali-
sieren. Diese bestehen meist aus modifizierten Leitungs- und Spaltbreiten der
Koplanarleitung in direkter Nähe des Flip-Chip-Übergangs.

3.3.2. Modellierung und Kompensation der
Flip-Chip-Verbindung

Die beschriebenen Arbeiten auf dem Gebiet der Flip-Chip-Verbindungstechnik
zeigen deutlich, dass sich mit dieser Technologie reflexionsärmere und breit-
bandigere Übergänge sogar bis in den hohen Millimeterwellenbereich realisie-
ren lassen. Um eine optimale Performanz oberhalb von 100 GHz zu erreichen,
müssen die Übergänge jedoch auch dort kompensiert werden. Im Folgenden
wird zuerst die Modellierung des Übergangs im 3D-Feldsimulationsprogramm
CST Microwave Studio® [CST12] erläutert. Aufbauend darauf folgt eine Ab-
schätzung, welche Leistungsfähigkeit sich mit einer unkompensierten Verbin-
dung bei 122 GHz erzielen lässt. Eine mögliche asymmetrische Kompensa-
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tionsschaltung wird vorgeschlagen und mit der unkompensierten Verbindung
verglichen. Abschließend wurden zur messtechnischen Verifikation doppelte
Flip-Chip-Verbindungen hergestellt und gemessen. Die im folgenden darge-
stellten Simulationsergebnisse wurden wiederum mit verlustlosen Dielektrika
und unendlich leitfähigen Metallen simuliert. Zum Vergleich von Mess- und
Simulationsergebnissen müssen wiederum die Dämpfungsverluste der Zulei-
tungen berücksichtigt werden (siehe Abschnitt 3.2.3).

Modellierung einer Flip-Chip-Verbindung zwischen koplanaren
Schaltungsträgern

Bild 3.26 zeigt die geometrische Anordnung, die im Simulationsprogramm zur
Modellierung des Flip-Chip-Übergangs verwendet wurde. Zwei Schaltungsträ-
ger mit CPW-Leitungen stehen sich kopfüber gegenüber. Die drei Leitungen
der CPW-Leitungen werden jeweils über eine Flip-Chip-Kugel mit denen des
zweiten Schaltungsträgers elektrisch leitend verbunden. Die Flip-Chip-Kugel
wird in diesem Fall als Zylinder mit dem Durchmesser dm und der Höhe hFC

modelliert. Die dadurch entstehende Dreidrahtleitung hat bei einem Kugel-
durchmesser von dm D 50 µm und einem Abstand zwischen den Kugeln von
p D 100 µm einen Leitungswellenwiderstand von 100'. Die Länge dieser
Leitung entspricht der Zylinderhöhe und wurde in den Modellen als h D 30 µm
berücksichtigt. Die beiden CPW-Leitungen, die zum Übergang führen, wer-
den jeweils auf der Strecke lD;1 bzw. lD;2 vom Dielektrikum des gegenüber-
liegenden Substrats beeinflusst. Da die Kugeln meist nicht exakt am Rand der
Leitungen platziert werden können, entstehen zwei weitere Effekte. Einerseits
entsteht jeweils ein kurzes Stück offener Leitung der Länge lo;1 bzw. lo;2. Ande-
rerseits stehen sich in diesen Bereichen die beiden CPW-Leitungen direkt ge-
genüber, was zu einem kapazitiven Effekt führt. Dieser kapazitive Effekt wird
zusätzlich dadurch verstärkt, dass die drei Metallstreifen der CPW-Leitung in
der Regel breiter sind als der Kugeldurchmesser. Dadurch stehen sich die CPW-
Leitungen auch seitlich von den Kugeln direkt gegenüber.

Zur Analyse der Performanz einer unkompensierten Flip-Chip-Verbindung sol-
len die S-Parameter eines Simulationsmodells wie in Bild 3.26 betrachtet wer-
den. In dieser Simulation wurde für beide Schaltungsträger Alumina mit einer
Dicke von 127 µm verwendet. Die CPW-Leitungen wurden so dimensioniert,
dass der Wellenwiderstand ZL D 50' beträgt und dass drei Kugeln mit ei-
nem Durchmesser von 50 µm im Abstand von 100 µm verwendet werden kön-
nen, um die Leitungen zu verbinden. In diesem Simulationsmodell betragen
die Größen lo;1 D lo;2 D 10 µm und lD;1 D lD;2 D 150 µm. Bild 3.27 zeigt
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Bild 3.26.: Flip-Chip-Verbindung zwischen zwei Schaltungsträgern in Koplanartechnik

nochmals einen Querschnitt der Struktur sowie die Position der verwendeten
Tore und eine Unterteilung der Struktur in fünf Bereiche. Von Tor 1 begin-
nend wurde zuerst ein Stück CPW-Leitung mit ZL D 50' modelliert. Die
Bezugsimpedanz von Tor 1 beträgt somit ebenso 50'. Im zweiten Bereich
wird der Wellenwiderstand durch das Dielektrikum des zweiten Schaltungs-
trägers leicht verringert auf ZL;D D 49,3'. Nach dem Flip-Chip-Übergang
entsteht durch die parasitären Effekte die Impedanz ZX. Die weiteren Berei-
che sind auf Grund der Symmetrie der Struktur analog zum ersten und zwei-
ten Bereich. Bild 3.27 zeigt außerdem die Impedanz ZX im Frequenzbereich
von 50 GHz bis 170 GHz, dargestellt in einem Smith Diagramm mit Bezug auf
ZL;D. Es wird deutlich, dass der kapazitive Einfluss des Übergangs neben dem
Leitungsverhalten der drei Flip-Chip-Kugeln der dominierende Effekt ist.
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Bild 3.27.: Unkompensierter Flip-Chip-Übergang zwischen zwei 50' CPW-Leitungen
auf Alumina

Bild 3.28 zeigt die Reflexions- und Transmissionsparameter des unkompen-
sierten Flip-Chip-Übergangs aus Bild 3.27. Es ist deutlich erkennbar, dass der




































 






3.3. Millimeterwellenverbindungen mittels Flip-Chip-Technologie 67

Übergang im Vergleich zur Bonddrahttechnologie erwartungsgemäß reflexi-
onsärmer ist. Die Reflexion ist sogar bis 170 GHz unterhalb von -10 dB. Auch
die Transmissionsverluste halten sich in Grenzen und überschreiten erst ab
150 GHz die 1 dB-Grenze. Eine leichte Welligkeit der S-Parameter kann be-
obachtet werden, die darauf hindeutet, dass der Übergang aus mehreren Refle-
xionsstellen besteht.

Bild 3.28.: Simulierte (verlustlos) S-Parameter der unkompensierten Flip-Chip-
Verbindung aus Bild 3.27

Kompensationsschaltung für die Flip-Chip-Verbindung

Obwohl die Flip-Chip Verbindung selbst ohne Kompensation bis in sehr hohe
Frequenzbereiche ein reflexionsarmes Verhalten zeigt, ist es in vielen Anwen-
dungen notwendig, eine Kompensation zu verwenden, um den Reflexionspara-
meter noch weiter zu reduzieren. Vor allem im Fall von monostatischen Radar-
anwendungen ist dies empfehlenswert, da der Reflexionsfaktor von Übergang
und Antenne direkten Einfluss auf die Genauigkeit der Messergebnisse hat. In
diesem Fall ist oftmals ein Reflexionsfaktor unterhalb von -20 dB gefordert. Ei-
ne mögliche Kompensationsschaltung in CPW-Technologie ist in Bild 3.29(a)
dargestellt. Es handelt sich wiederum um eine asymmetrische Schaltung, die
auf dem Antennensubstrat (Schaltungsträger 2) realisiert wird. Ausgehend von
ZX wird zuerst ein sehr kurzes Stück hochohmiger Leitung verwendet, um
auf die reelle Achse des Smith Diagramms zu drehen. Anschließend werden
zwei %=4-Leitungen verwendet, um auf die gewünschte Antennenimpedanz
zu transformieren (in diesem Fall 50'). Dies könnte auch mit lediglich einer
%=4-Leitung erfolgen, was jedoch eine leicht geringere Bandbreite zur Folge
hätte. Bild 3.29(b) zeigt den direkten Vergleich der S-Parameter der unkom-
pensierten sowie der kompensierten Flip-Chip-Verbindung. Es ist erkennbar,
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dass vor allem der Reflexionsfaktor deutlich reduziert werden konnte. Positiv
ist, dass die Kompensation breitbandig genug ist, um den Reflexionsfaktor im
Bereich 70 GHz bis 170 GHz zu verbessern. Für den Transmissionsfaktor kann
eine leichte Verbesserung im Bereich 70 GHz bis 150 GHz erzielt werden.
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(a) Draufsicht der Flip-Chip-
Kompensationsschaltung in CPW-
Technologie

(b) Vergleich der simulierten (verlustlos) S-
Parameter der kompensierten und unkompen-
sierten Verbindung

Bild 3.29.: Flip-Chip-Kompensationsschaltung in CPW-Technologie, sowie simulierte
S-Parameter der unkompensierten und kompensierten Verbindung

3.3.3. Messtechnische Verifikation der
unkompensierten und kompensierten
Flip-Chip-Verbindung bei 122 GHz

Zur Verifikation des Simulationsmodells wurden Teststrukturen angefertigt, die
mit den Picoprobe® 170BT-M Messspitzen am Agilent PNA-X mit D-Band
Erweiterungsmodulen der Firma OML gemessen wurden [21]. Die Messungen
wurden dabei mit den selben TRL-Strukturen kalibriert wie die Teststrukturen
der Bondverbindungen. Um Flip-Chip-Verbindungen mit Messspitzen zu mes-
sen, müssen wie bereits in Abschnitt 3.3.1 beschrieben doppelte Verbindungen
hergestellt werden. Diese führen von einem Trägersubstrat über eine erste Flip-
Chip-Verbindung auf ein zweites darüber montiertes Substrat und danach über
eine zweite Flip-Chip-Verbindung wieder auf das Trägersubstrat. Bild 3.30(b)
zeigt eine solche Teststruktur. Als Trägersubstrat sowie als darüber montier-
tes Substrat wurde wiederum Alumina in einer Dicke von 127 µm verwendet.
Das oben montierte Substrat hat Abmessungen von 5 mm # 5 mm. Auf diesem
verbindet eine CPW-Leitung die beiden Flip-Chip-Verbindungen. Die CPW-
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Leitung reicht dabei bis zu einem Abstand von ld;1 D ld;2 D 150 µm an den
Rand des Substrats, wodurch sich eine Länge dieser Leitung von 4,7 mm er-
gibt. Auf dem Trägersubstrat sind zwei CPW-Leitungen realisiert, die jeweils
von den Flip-Chip-Verbindungen nach außen führen. Diese haben eine Län-
ge von 1,2 mm. Insgesamt ergibt sich somit eine Leitungslänge von 6,9 mm,
wobei der in Bild 3.27(a) definierte Übergangsbereich 100 µm pro Flip-Chip-
Verbindung beträgt.

(a) Goldkugeln auf dem Ende der
CPW-Leitung

(b) Schrägansicht der doppelten
Flip-Chip-Verbindung

Bild 3.30.: Teststruktur der Flip-Chip-Verbindung auf einem Aluminasubstrat

Die beiden CPW-Leitungen auf dem Trägersubstrat haben einen Wellenwider-
stand von 50' und sind so dimensioniert, dass 3 Kugeln im Abstand von
p D 100 µm für die Flip-Chip-Verbindung verwendet werden können. Diese
Kugeln sind in Bild 3.30(a) dargestellt. Sie wurden mittels des halbautoma-
tischen Drahtbonders TPT-HB16 am IHE auf den Enden der CPW-Leitungen
platziert. Der verwendete Drahtdurchmesser des Golddrahts beträgt 17 µm, wo-
durch sich in der Regel ein Kugeldurchmesser im Bereich von 50 µm ergibt.
Die Platzierungsgenauigkeit der Kugeln am halbautomatischen Drahtbonder
beträgt ca. 20 µm. Die verwendete Methode, die den Draht direkt oberhalb
der Kugeln abreist, führt außerdem dazu, dass die Form der Kugeln variieren
kann. Auf dem oben montierten Substrat befindet sich im Fall der kompensier-
ten Verbindung auf beiden Seiten die asymmetrische Kompensationsschaltung
aus Bild 3.29(a). Dieses Substrat wurde mit dem manuellen Flip-Chip-Bonder
Fineplacer® pico ma der Firma Finetech [Fin12] am IHE platziert. Dabei wur-
de ein Ultraschall-Prozess in Verbindung mit Druck und Erwärmung verwen-
det. Die Platzierungsgenauigkeit des oben montierten Substrats durch dieses
Gerät liegt im Bereich von 10 µm.

Die simulierten und gemessenen Reflexions- und Transmissionsparameter der
doppelten unkompensierten Verbindung sind in Bild 3.31 dargestellt. Die Re-
flexionsparameter weisen ein deutliches Interferenzmuster der beiden Stoßstel-
len auf. Dies führt je nach Frequenz zu einem stark variierenden Reflexions-



70 3. Verbindungstechnik im Millimeterwellenbereich

faktor, der auch die -10 dB-Marke übersteigt. Die abweichenden Minima und
Maxima von Simulations- und Messergebnissen deuten auf eine abweichende
Ausbreitungsgeschwindigkeit auf der CPW-Leitung des oberen Substrats hin.
Die Überlagerung der reflektierten Wellen führt auch beim Transmissionspa-
rameter zu einer deutlichen Welligkeit von knapp über 1 dB. Die gemessene
Transmission zeigt einen ähnlichen welligen Verlauf, jedoch wie erwartet mit
einer deutlich höheren durchschnittlichen Dämpfung.

(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.31.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der un-
kompensierten, doppelten Flip-Chip-Verbindung; die abgeschätzte Dämp-
fung der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 3,45 dB

Im direkten Vergleich sind die Reflexionsparameter der doppelten, kompen-
sierten Verbindung (Bild 3.32) im gesamten Messbereich reduziert, wobei die
gemessenen Reflexionsparameter nicht ganz so optimal sind wie die der Si-
mulation. Vergleicht man dies jedoch mit den gemessenen Reflexionsparame-
tern einer einfachen CPW-Leitung (Abschnitt 3.2.3), wird sichtbar, dass für
die Teststruktur bereits ein sehr guter Wert erzielt wurde. Beim Betrachten
des Transmissionsparameters zeigt sich, dass die Welligkeit deutlich reduziert
wurde. Das Simulationsergebnis zeigt bis 140 GHz eine Dämpfung unterhalb
von 0,5 dB pro Flip-Chip-Übergang. Die Messungen weisen ebenfalls auf ei-
ne minimale Dämpfung pro Übergang hin, da die Gesamtdämpfung der kom-
pensierten Struktur bei 122 GHz 3,5 dB beträgt. Dies entspricht fast exakt der
berechneten Dämpfung der Zuleitungen von 3,45 dB. Dabei muss jedoch be-
rücksichtigt werden, dass die CPW-Leitungen in den Bereichen, in denen das
zweite Substrat gegenübersteht, eine abweichende Dämpfung von der in Ab-
schnitt 3.2.3 gemessenen haben können. Eine exakte Aussage über die Dämp-
fung pro Übergang lässt sich aufgrund der Messungenauigkeiten nicht treffen.
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(a) Reflexionsparameter (b) Transmissionsparameter

Bild 3.32.: Simulierte (verlustlos) und gemessene (inkl. Verlusten) S-Parameter der
kompensierten, doppelten Flip-Chip-Verbindung; die abgeschätzte Dämp-
fung der Zuleitungen beträgt bei 122,5 GHz 3,45 dB

Die Messungen der doppelten Flip-Chip-Verbindungen zeigen bis auf gerin-
ge Abweichungen eine deutliche Übereinstimmung mit den Simulationsergeb-
nissen. Folglich konnte die verwendete Modellierung der Übergänge mittels
des 3D-Feldsimulationsprogramms CST Microwave Studio® verifiziert wer-
den. Dies ermöglicht die Co-Simulation von Übergang und Antenne und damit
eine gemeinsame Optimierung des Reflexionsparameters vom MMIC aus gese-
hen. Die Flip-Chip-Übergänge zeigen eine sehr geringe Reflexion, die sich mit-
tels einer asymmetrischen Kompensationsschaltung in einem Frequenzbereich
von 70 GHz bis 170 GHz weiter reduzieren lässt. Die Verluste eines einzel-
nen Übergangs sind sehr gering und somit aufgrund der Messungenauigkeiten
nicht spezifizierbar. In Simulationen beträgt die -1 dB-Bandbreite eines Über-
gangs selbst bei der unkompensierten Verbindung 0 GHz bis 150 GHz. Somit
zeigen die Übergänge ein extrem breitbandiges und nahezu ideales Verhalten.
Auch die typischen Toleranzen eines Flip-Chip-Prozesses (Platzierungsunge-
nauigkeit der Kugeln und Platzierungsgenauigkeit der beiden Schaltungsträger
zueinander) führen zu keiner merklichen Abweichung der S-Parameter. Die
Verbindung weist somit aus hochfrequenztechnischer Sicht ein extrem wün-
schenswertes Verhalten auf und bietet sich folglich als Verbindungstechnik
mit hoher Bandbreite bis mindestens in den hohen Millimeterwellenbereich
(500 GHz) an.
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4. Messsystem für
hochintegrierte
Millimeterwellenantennen

Gewöhnlich werden Antennen, insbesondere im Mikrowellenbereich, auf ei-
nem rotierenden Messturm in einer Antennenmesskammer charakterisiert
[Bal05]. Die Antenne wird dabei per Kabel an ein Messsystem angeschlos-
sen. Durch den um seine Achse rotierenden Turm kann mit einer feststehen-
den Messantenne die Richtcharakteristik der AUT (Antenna Under Test) in
der jeweiligen Ebene gemessen werden. Ein solcher Aufbau eignet sich je-
doch nicht für hochintegrierte Antennen im Millimeterwellenbereich. Durch
die geringen Abmessungen dieser Antennen ist es mechanisch oftmals nicht
möglich, Übergänge auf Koaxialleiter oder Hohlleiter zu dimensionieren. Au-
ßerdem verfälschen diese Übergänge eine Impedanzmessung der Antennen
sowie die gemessenen Richtdiagramme, da die Koaxialleiter oder Hohlleiter
metallisch sind und größere Abmessungen als die Antenne selbst haben. Des
Weiteren liegt die obere Grenzfrequenz des Koaxialkabels mit dem aktuell ge-
ringsten Durchmesser (1 mm) bei 110 GHz. Ab dem D-Band muss man da-
her auf Hohlleiter ausweichen. Dies schränkt die Genauigkeit einer Messung,
die auf einem Hohlleiter-Antennen-Übergang basiert, zusätzlich ein, da diese
Übergänge meist schmalbandig sind [HS08b] und eine große Ausdehnung des
Antennensubstrats erfordern, um den notwendigen Abstand zwischen dem me-
tallischen Hohlleiter und der Millimeterwellen-Antenne zu erzielen [HS08a].

Kontaktiert man die Antenne direkt mit Hochfrequenzmessspitzen umgeht man
obige Problematik geschickt. Eine solche Methode bietet den Vorteil, das An-
bringen eines Steckers oder Übergangs zu umgehen, der in der eigentlichen
Aufbautechniklösung nicht notwendig ist. Auf diese Weise wird die Antenne
direkt an der Stelle charakterisiert, an der sie später mit dem IC verbunden
wird, um so eine möglichst exakte Messung der komplexen Fußpunktimpe-
danz der Antenne zu erzielen. Außerdem wird auf diese Weise ein im Ver-
gleich zur Antenne großer, metallischer Hohlleiter in direkter Umgebung der
Antenne vermieden. Eine solche Messmethode macht es jedoch unmöglich, die
Antenne in einer gewöhnlichen Antennenmesskammer auf einem rotierenden
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Turm zu messen. Die Bewegung des Turms und die daraus resultierenden Vi-
brationen könnten die Ausrichtung der Messspitzen auf dem Antennensubstrat
beeinflussen und im ungünstigsten Fall die Messspitzen oder die Antenne be-
schädigen. Aus diesem Grund muss ein Aufbau realisiert werden, bei dem sich
die Messspitzen und die AUT nicht bewegen.

4.1. Stand der Technik

Im Folgenden sollen die bisher veröffentlichten Messmethoden für hochin-
tegrierte Antennen vorgestellt werden, bei denen die Antenne mit Messspit-
zen kontaktiert wird. In [SL99] werden erstmals Antennen im Frequenzbe-
reich bis 40 GHz direkt mit einer Messspitze gespeist. Das System wird dabei
auf die Enden der Messspitzen kalibriert, um so eine korrekte Messung der
Antennenimpedanz zu ermöglichen. Zur Messung des Gewinns der Antenne
werden zwei baugleiche Antennen in einem Abstand R entfernt aufeinander
ausgerichtet. Auf diese Weise kann bei bekanntem Abstand R der Gewinn in
Hauptstrahlrichtung berechnet werden. Die Antennen werden dabei auf einem
schaumähnlichen Stoff und nicht auf einer metallischen Probe-Station positio-
niert, um Reflexionen zu vermeiden.

In [Sim02] wird erstmals die Richtcharakteristik von hochintegrierten Anten-
nen im Frequenzbereich 18 GHz-26,5 GHz in einer Halbebene vermessen. Da-
bei liegt die AUT auf einer gewöhnlichen Probe-Station, die mit einem Mikro-
wellenabsorber bedeckt ist. Eine Messantenne bestehend aus einem offenen
WR42-Hohlleiter wird an einem Plexiglasarm befestigt. Dieser rotiert durch
einen Schrittmotor um die AUT und misst so deren Richtcharakteristik in der
Halbebene über der Probe-Station. Beeinträchtigt wird die Messung durch die
metallischen Teile der Probe-Station und des Positioniertisches, die nur teilwei-
se mit Absorbermaterial bedeckt werden können. In einem darauf aufbauenden
System [AvDH07] für Antennen bis 67 GHz wurden die Reflexionen reduziert,
indem metallische Flächen möglichst komplett mit absorbierenden Materiali-
en bedeckt wurden. In diesem System können beliebige Schnittebenen einer
Halbenene gemessen werden, indem die Befestigung des Dreharms auf einer
kreisrunden Schiene manuell bewegt wird. Ein ähnlicher Aufbau für Antennen
im Frequenzbereich 2 GHz-40 GHz wird in [VCBHC08] vorgestellt. Dabei be-
findet sich unterhalb der AUT eine Kavität, die mit Absorbermaterial ausgelegt
ist. So sollen Reflexionen, die sonst an der Probe-Station entstehen würden, un-
terbunden werden. Auch hier können zwei Schnittebenen in einem Halbraum
gemessen werden. Der Arm, an dem die Messantenne befestigt wird, kann da-
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bei in seiner Länge verstellt werden, so dass ein Antennenabstand von bis zu
1,5 m erreicht wird.

In [SRFT08] wird ein Aufbau vorgestellt, der auf einer Nahfeld-Fernfeld-
Transformation beruht. Eine Nahfeld-Messprobe wird dabei in einem sehr ge-
ringen Abstand über der AUT positioniert, um so deren Nahfeld zu vermessen.
Aus diesem wird dann das Fernfeld berechnet. Der Aufbau ist dabei für An-
tennen im Frequenzbereich um 24 GHz dimensioniert. Der erlaubte maxima-
le Abstand von AUT zu Nahfeld-Messprobe (% %0=5) erschwert jedoch eine
Messung für höhere Frequenzen. Auch in diesem Aufbau kann nur eine Halb-
ebene vermessen werden. Außerdem beeinträchtigen die metallischen Teile der
Probe-Station das Messergebnis.

In [ZBPC04] wird erstmals die AUT quasi freischwebend in Luft vermessen,
ohne eine Probe-Station mit metallischen Teilen. Eine 60 GHz Antenne auf
Keramiksubstrat wird mit einer Klemmhaltung an den Rändern des Keramik-
substrats fixiert und von den Messspitzen kontaktiert. Um die AUT herum ro-
tiert ein WR15-Hohlleiterarm, an dem eine Messantenne befestigt ist. Diese
befindet sich in einem Abstand von 38 cm zur AUT. Je nach Ebene, die ge-
messen werden soll, wird der Drehtisch an einem anderen Punkt an Boden
oder Wand angebracht. Auf diese Weise können 3 Schnittebenen der Richt-
charakteristik ganz bzw. teilweise vermessen werden. Durch das Anbringen
eines Referenzhorns mit bekanntem Gewinn anstatt der AUT wird eine Ge-
winnkalibration durchgeführt, um den korrekten Gewinn zu berechnen. Die
komplexe Fußpunktimpedanz der Antenne kann im selben Aufbau gemessen
werden, da ein vektorieller Netzwerkanalysator verwendet wird. Ein ähnliches
System, das ebenfalls auf einem rotierenden WR15-Hohlleiterarm basiert, wird
in [ITOC09] vorgestellt. Dieser Aufbau ist in eine reflexionsfreie Kammer in-
tegriert. Auch in diesem Fall können drei Schnittebenen gemessen werden, je
nachdem an welcher Stelle der Drehmotor befestigt wird. Eine Messspitze mit
5 Kontakten wird verwendet, um eine symmetrische Antenne ohne Balun zu
vermessen. Ein weiteres ähnliches System wird in [MABEC11] vorgestellt. In
diesem Fall können beliebige vertikale Schnittebenen vermessen werden, da
der Drehmotor an einer runden Schiene befestigt ist, die um die AUT positio-
niert ist.

Ein System, bei dem die 3-D Richtcharakteristik fast vollständig gemessen
werden kann, wird in [RKIC09] vorgestellt. Dies wird dadurch erreicht, dass
sich die Messantenne an einem System mit zwei Armen um die AUT herum
bewegt. Auch in diesem Fall wird die AUT quasi freischwebend in Luft ver-
messen, um Reflexionen möglichst zu unterbinden. In diesem Aufbau wird
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jedoch nur ein Antennenabstand von 19,5 cm erreicht, welcher für direktive-
re Antennen den minimalen Fernfeldabstand unterschreitet. Eine Gewinnka-
libration wird dadurch erreicht, dass beide Anschlüsse des Testsystems direkt
miteinander verbunden werden und der Gewinn so bei bekanntem Antennenab-
stand berechnet wird. Dazu müssen jedoch einige Kabel von den Armen sowie
die Messspitze auf der AUT-Seite abmontiert werden. Die Messspitze wird da-
bei von einem 1,85 mm-Koaxialkabel gespeist, wodurch Antennen bis 67 GHz
charakterisiert werden können. In [TFLJ11] wird eine überarbeitete Kalibra-
tionsmethode des Aufbaus vorgestellt, die automatisch Leistungsmesser auf
Sende- und Empfangsseite ausliest. Es wird jedoch weiterhin nur eine skalare
Messung mit Signalgenerator und Spektrumanalysator durchgeführt, was eine
komplexe Impedanzmessung sowie eine mögliche Zeitbereichsreflektometrie
und damit ein Gating der Messergebnisse ausschließt.

4.2. Entwickelter Messaufbau

Innerhalb dieser Arbeit wurde ein Messaufbau entwickelt und aufgebaut, der
die Vorteile der beiden Anordnungen [ZBPC04] und [RKIC09] verbindet. Die
Messantenne wird ebenfalls an einem 2-Arm-System mit zwei Drehmotoren
um die AUT bewegt, siehe Bild 4.1. Auf diese Weise kann fast die vollständige
3-D Richtcharakteristik in beiden Polarisationen gemessen werden. In diesem
Aufbau wird jedoch ein größerer Antennenabstand von 75 cm erreicht, der es
erlaubt, Antennen mit Aperturgrößen bis zu 3,0 cm bei 122,5 GHz zu charakte-
risieren. Dadurch können komplette Antennengruppen und auch gesamte Ge-
häuselösungen zusammen mit einer Linse oder einem Reflektor gemessen wer-
den. Zur exakten Gewinnkalibration wird die in [ZBPC04] vorgestellte Metho-
de verwendet, bei der ein Referenzhorn an die Stelle des AUT angebracht wird.
Außerdem kann in diesem Aufbau die korrekte Impedanz der Antenne direkt
am Aufbau gemessen werden, da ein vektorieller Netzwerkanalysator verwen-
det wird und eine spezielle Vakuumhalterung gefertigt wurde, die es erlaubt,
die Messspitzen im Aufbau auf ihre Enden zu kalibrieren. Mit dem Aufbau
kann die komplexe Impedanz, der Gewinn und die 3-D Richtcharakteristik von
hochintegrierten Antennen gemessen werden. Der vorgestellte Aufbau wur-
de ab 2009 für Antennenmessungen im Frequenzbereich 50 GHz bis 110 GHz
verwendet, wobei die Hohlleiterbänder 50 GHz bis 75 GHz und 75 GHz bis
110 GHz jeweils getrennt gemessen werden [2], [10, 14, 16, 34]. Im Jahr 2010
wurde das System für Messungen im Bereich 110 GHz bis 170 GHz erweitert
[20], und im Jahr 2012 für Messungen im Bereich 220 GHz bis 325 GHz [46].
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Das System ist dadurch das aktuell einzig bekannte, das Antennen in mehreren
Frequenzbändern und vor allem oberhalb von 75 GHz charakterisieren kann.
Da in der vorliegenden Arbeit Antennen im D-Band präsentiert werden, soll
im Folgenden die Messmethodik für diesen Frequenzbereich genauer erläutert
werden.

Bild 4.1.: Messaufbau für hochintegrierte Antennen

4.2.1. Mechanische Beschreibung

Der realisierte Aufbau ist in Bild 4.1 dargestellt. Im Mittelpunkt der Anordnung
wird die AUT positioniert. Je nach Antennenart können verschiedene Halterun-
gen verwendet werden. Omnidirektionale Antennen werden an ihrem Substrat-
ende an einem Hartschaumstoff befestigt, während sich der abstrahlende Teil
der Antenne in Luft befindet. Dieser Schaumstoff hat eine sehr geringe Dielek-
trizitätskonstante (& 1;1) und einen geringen Verlustfaktor (& 0;001) und äh-
nelt dadurch aus elektromagnetischer Sicht Luft. Der Schaumstoff selbst wird
an einem Kunststoffarm befestigt, der vom Messtisch aus zum Mittelpunkt des
Aufbaus führt. Auch Endfire-Antennen sowie Antennen, die senkrecht zum
Substrat abstrahlen, jedoch auf die gegenüberliegende Seite der Speiseleitung,
wurden bereits erfolgreich auf diese Weise befestigt und vermessen. Im Fall
von sehr kurzen Speiseleitungen der Antennen werden diese komplett auf dem
Hartschaumstoff angebracht und strahlen ggf. durch diesen hindurch (siehe
Bild 4.2(a)). Antennen, die senkrecht nach oben abstrahlen und ohnehin ei-
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ne reflektierende Massefläche auf der Unterseite haben, können mit der me-
tallischen Vakuumhalterung befestigt werden, die auch für die Kalibration des
Systems auf die Enden der Messspitzen verwendet wird (siehe Bild 4.2(b)).

(a) Befestigung an Hartschaumstoff (b) Befestigung an der Vakuumhal-
terung

Bild 4.2.: Befestigung der zu vermessenden Antenne

Direkt oberhalb der AUT wird an einem weiteren Kunstoffarm die Messspitze
angebracht. Dieser Kunststoffarm ist an einem 3D-Positioniertisch (Süss Mi-
crotec PH250) befestigt (siehe Bild 4.3). Dadurch lässt sich die Messspitze, wie
von einer herkömmlichen Probe-Station gewohnt, exakt auf die AUT ausrich-
ten und eine hochgenaue Kontaktierung wird ermöglicht. Die Ausrichtung der
Messspitze wird dabei von einem mobilen Digitalmikroskop überwacht, das
bei Anschluss an einen PC eine bis zu 330-fache Vergrößerung liefert. Dieses
Digitalmikroskop ist an einem zusätzlichen Arm befestigt, der sich während
der Messung aus dem Messbereich drehen lässt.

In der senkrechten Achse genau unterhalb der AUT ist der erste Drehtisch be-
festigt (Bild 4.1). An diesem ist auf einer Seite der erste Arm angebracht und
auf der Gegenseite ein Ausgleichsgewicht. Am Ende des ersten Arms ist der
zweite Drehtisch befestigt. Dieser befindet sich exakt in der horizontalen Ach-
se des AUT. Am zweiten Drehtisch ist der Arm 2 und an dessen Ende die
Messantenne und der harmonische Mischer des Empfangspfads befestigt. Auf
der Gegenseite ist ebenfalls ein Ausgleichsgewicht angebracht. Die Arme wur-
den speziell für das Messsystem aus Carbon gefertigt, ein möglichst leichtes
Material mit hoher Torsions- und Reflexionsdämpfung.

Durch die beiden Drehachsen, die jeweils den beiden Raumwinkeln Azimuth 
(Drehtisch 1) und Elevation & (Drehtisch 2) entsprechen, kann die Messantenne
eine Kugeloberfläche um die AUT herum abfahren. So ist es möglich, entwe-
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Bild 4.3.: Befestigung von Messspitzen und Erweiterungsmodul an 3-D Positioniertisch

der nahezu die komplette 3-D Richtcharakteristik oder, ohne jegliche Umbau-
maßnahmen, drei Schnittebenen zu messen. Die Befestigung der Messantenne
lässt sich um 90ı drehen, um beide Polarisationsrichtungen messen zu können
(siehe Bild 4.4). Der Drehbereich der Arme ist teilweise durch den Messtisch
blockiert. Deshalb können zwei der drei Schnittebenen nicht vollständig ge-
messen werden. Die xz-Ebene, die senkrecht zu den Befestigungsarmen von
Messspitze und AUT liegt, kann komplett gemessen werden. Die yz-Ebene,
die parallel zu diesen Armen liegt, kann einem Winkelbereich von insgesamt
255ı und die xy-Ebene in einem Winkelbereich von 270ı gemessen werden.
Der gesamte Aufbau ist 1 m breit und 1,2 m lang. Im Betrieb benötigen die
ausgefahrenen Arme noch weitere 0,6 m in Längsrichtung und jeweils 0,3 m
auf beiden Seiten. Der Aufbau wurde auf einer Palette befestigt, um so einen
einfachen Transport zu ermöglichen. Die Drehmotoren werden über ein eigens
entwickeltes MATLAB®-Programm [Mat12] mit grafischer Benutzeroberflä-
che gesteuert, das auch alle Messgeräte ansteuert sowie die notwendigen Kali-
brationsberechungen durchführt.

4.2.2. Messtechnische Beschreibung

Der beschriebene Aufbau ist in Bild 4.5, aus messtechnischer Sicht vereinfacht,
dargestellt. Für S-Parameter-Messungen von Komponenten oberhalb 110 GHz
werden in der Regel externe Erweiterungsmodule an Netzwerkanalysatoren an-
geschlossen. Im dargestellten System wird ein Agilent PNA-X Netzwerkanaly-
sator (N5242A) verwendet, der zusammen mit einem Millimeter Head Control-
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(a) Polarisation E! (b) Polarisation E 

Bild 4.4.: Drehbare Befestigung der Messantenne

ler (N5261A) D-Band Erweiterungsmodule der Firma OML (V06VNA2-T/R-
A) ansteuert. Diese ermöglichen vektorielle Messungen im Frequenzbereich
von 110 GHz bis 170 GHz. Ein solches Modul wird sendeseitig verwendet und
mittels Hohlleitern an eine D-Band-Messspitze der Firma GGB (170BT-M)
angeschlossen. Mit dieser Messspitze wird die AUT kontaktiert. Nach Kalibra-
tion auf die Enden der Messspitzen kann somit direkt die komplexe Antennen-
impedanz bestimmt werden.

Bild 4.5.: Messkonzept

Um das Richtdiagramm der AUT zu bestimmen, dreht sich wie beschrieben
empfangsseitig eine Hornantenne an den beiden Dreharmen auf einer Kugel-
oberfläche um die AUT. Durch das hohe Gewicht des D-Band Erweiterungs-
moduls kann dieses jedoch nicht zusammen mit der Hornantenne an den Dreh-
armen befestigt werden. Um auch empfangsseitig ein kommerziell erhältliches
Erweiterungsmodul zu nutzen, müsste man folglich das empfangene Signal
im Frequenzbereich 110 GHz bis 170 GHz an beiden Armen entlang durch
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beide Drehachsen führen. Dies ist nicht möglich, da keine WR-6 Hohlleiter
Drehdurchführungen existieren. Aus diesem Grund wurde empfangsseitig ein
Empfangsmodul modular aufgebaut. Ein harmonischer Mischer mit den selben
Kenndaten wie der im D-Band Erweiterungsmodul eingebaute Mischer wird
direkt an den Dreharmen an die Hornantenne angebracht. Das empfangene Sig-
nal wird somit direkt auf eine Zwischenfrequenz von 7,606 MHz abwärts ge-
mischt. Der harmonische Mischer beinhaltet außerdem einen Diplexer, der das
LO-(Lokaloszillator) sowie das ZF-Signal (Zwischenfrequenz) auf denselben
koaxialen Anschluss führt. Dadurch muss nur ein Koaxialkabel mittels Dreh-
kupplungen durch die beiden Drechachsen geführt werden. Das Signal wird an-
schließend mit einem weiteren Diplexer wieder aufgeteilt. Das ZF-Signal wird
tiefpassgefiltert und direkt an den Test-Eingang des Millimeter Head Controller
gegeben. Das von dem Millimeter Head Controller kommende LO-Signal im
Frequenzbereich 11 GHz bis 17 GHz wird über ein einstellbares Dämpfungs-
glied, sowie einen Verstärker und einen Isolator zum Diplexer geführt. Mit dem
einstellbaren Dämpfungsglied wird der erforderte LO-Signalpegel am harmo-
nischen Mischer eingestellt. Das modulare Empfangsmodul mit Ausnahme des
harmonischen Mischers, der direkt an der Hornantenne angebracht ist, ist in
Bild 4.6 dargestellt.

Bild 4.6.: Modulares Empfangsmodul, bestehend aus einstellbarem Dämpfungsglied
und LO-Verstärker, einem Isolator, dem Tiefpassfilter für das ZF-Signal sowie
einem Diplexer um beide Signale über ein Koaxialkabel zum harmonischen
Mischer zu führen.

Der verwendete harmonische Mischer wurde speziell für das Messsystem von
der Firma Radiometer Physics GmbH gefertigt und erfüllt die folgenden erfor-
derlichen Kenndaten, um an Stelle eines OML Erweiterungsmoduls eingesetzt
zu werden:

– RF (Radio Frequency) Frequenzbereich: 110 GHz bis 170 GHz



82 4. Messsystem für hochintegrierte Millimeterwellenantennen

– LO Frequenzbereich: 11 GHz bis 17 GHz

– harmonischer LO-Multiplikator: 10

– ZF Frequenzbereich 5 MHz bis 500 MHz

Der erforderliche LO-Pegel am Mischer beträgt 13,2 dBm bis 13,7 dBm. Da der
Millimeter Head Controller jedoch nur einen Pegel um 9 dBm ausgibt und da
der LO-Signalpfad sehr verlustbehaftet ist, wird ein Verstärker mit einer typi-
schen Verstärkung von 30 dB und einem 1 dB-Kompressionspunkt von 30 dBm
verwendet. Der Lokaloszillatorpegelplan bei korrekt eingestellem Dämpfungs-
glied ist in Tabelle 4.1 dargestellt. Der verwendete Verstärker hat eine im nutz-
baren Bereich gegenüber der Frequenz steigende Verstärkung, was zu einem
höheren Pegel am Ausgang des Isolators bei 17 GHz führt.

Komponente Pegel bei 11 GHz Pegel bei 17 GHz
Ausgang Millimeter Controller 9,8 dBm 8,8 dBm

Ausgang Isolator 20,8 dBm 21,4 dBm
Eingang Mischer 14,2 dBm 13,2 dBm

Tabelle 4.1.: Pegelplan des Lokaloszillatorpfades

4.3. Kalibration

Ein großer Vorteil des Messsystems ist, dass eine vektorielle Messung durchge-
führt wird. Dies ermöglicht nicht nur eine kalibrierte Messung der Antennen-
impedanz im selben System, sondern auch eine sehr genaue Gewinnkalibrati-
on. Systeme, die nur skalare Messungen verwenden (z.B. [TFLJ11]), können
einerseits die Antennenimpedanz nicht im selben Aufbau messen und außer-
dem den Gewinn nicht exakt kalibrieren, da die Verluste der Messspitzen nicht
messtechnisch ermittelt werden. Die verwendete Kalibrationsmethode wurde
erstmals in [ZBPC04] beschrieben und ist in [LPGG09] ausführlich erläutert.
Zum Verständnis des hier beschriebenen Systems sowie zur Einschätzung der
Genauigkeit wird diese Kalibrationsmethode im Folgenden dargestellt, aufbau-
end auf einem vereinfachten Blockschaltbild, dass das System bei einer AUT-
Messung zeigt (Bild 4.7).

Der erste Schritt eines Messvorgangs besteht darin, das Messsystem auf
der Senderseite auf den Hohlleiterausgang des D-Band Erweiterungsmoduls
zu kalibrieren (siehe Bild 4.8). Dieser Kalibrationsvorgang wird mit einem
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Bild 4.7.: Messung einer AUT

Hohlleiter-Cal-Set direkt im Menü des Netzwerkanalysators vorgenommen.
Alle weiteren Kalibrationsschritte werden mit dem selbst programmierten
MATLAB®-Programm durchgeführt. Um den korrekten Gewinn der hochinte-
grierten Antenne berechnen zu können, muss im zweiten Schritt eine Gewinn-
kalibration vorgenommen werden (Bild 4.9). Diese dient dazu, die Freiraum-
dämpfung sowie alle Übertragungsverluste im Messsystem aus der Messung
herauszurechnen. Hierfür wird an die selbe Position, an der sich sonst die AUT
befindet, ein Referenzhorn mit bekanntem Gewinn GHorn angebracht (siehe
Bild 4.10). Um dies zu ermöglichen, wurde ein speziell gebogener Hohlleiter
angefertigt, der die Wegdifferenz ausgleicht, die bei der normalen Messung der
gerade Hohlleiter und die Messspitze verursachen. Die Verluste GHohlleiter die-
ses Hohlleiters müssen ebenso bekannt sein, da die vorige Kalibration vor dem
Anschluss dieses Hohlleiters durchgeführt wird, und werden mit dem Gewinn
der Hornantenne verrechnet. Insgesamt ergibt sich folglich der Gesamtgewinn
Gkal D GHorn !GHohlleiter.

Bild 4.8.: 1-Tor Hohlleiterkalibration am Ausgang des Erweiterungsmoduls
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Bild 4.9.: Gewinnkalibration

Bild 4.10.: Gewinnkalibration mit Hilfe eines Referenzhorns

Aus dem Ergebnis S21;kal der Transmissionsmessung des Referenzhorns lassen
sich dann die SystemverlusteGSystem, die die Freiraumdämpfung, den Gewinn
der Messantenne und die Verluste im Messsystem auf der Empfangsseite bein-
halten, berechnen.

GSystem D
jS21;kalj2

Gkal
(4.1)

Um den korrekten Gewinn einer von einer Messspitze kontaktierten AUT be-
stimmen zu können, ist es zudem notwendig die Verluste der verwendeten
Hohlleitermessspitze GProbe zu kennen. Diese werden im anschließend durch-
geführten dritten Kalibrationsschritt bestimmt. Mit Hilfe dieser Werte kann
schlussendlich der korrekte Gewinn GAUT der hochintegrierten Antenne be-
rechnet werden. Dieser ergibt sich als
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GAUT D
jS21;mj2

GSystem !GProbe
; (4.2)

wobei S21;m der Messwert der Transmissionsmessung der AUT ist.

Der dritte Kalibrationsschritt, der einerseits die Verluste der Hohlleiter-
messspitzeGProbe bestimmt sowie eine kalibrierte Messung der komplexen An-
tennenimpedanz ermöglicht, ist eine 1-Tor OSL-Kalibration auf die Enden der
Hohlleitermessspitzen (Bild 4.11). Ausgehend von der im ersten Schritt durch-
geführten Kalibration auf den Hohlleiterausgang des D-Band Erweiterungs-
moduls können die nachfolgenden Elemente (gerader Hohlleiter und Hohllei-
termessspitzen) mit einem Fehlerzweitor beschrieben werden [TWK98]. Das
Fehlerzweitor und die vier Fehlerkoeffizienten sind in Bild 4.12 dargestellt. Um
die drei Koeffizienten e00, e11 und e10e01 zu bestimmen, müssen drei Messun-
gen bekannter Standards durchgeführt werden. In diesem Fall wird die klas-
sische 3-Term-Fehlerkorrektur, die OSL-Kalibration, durchgeführt. Mit den
Messungen der drei bekannten Standards Leerlauf (O), Kurzschluss (S) und
angepasster Abschluss (L) können dann die drei Fehlerterme bestimmt wer-
den. In Bild 4.13 ist dargestellt, wie ein Kalibrationssubstrat an Stelle der AUT
von der Messspitze kontaktiert wird. Um diesen Kalibrationsvorgang direkt am
Aufbau vornehmen zu können, wurde eine Vakuumhalterung gefertigt. Die-
se kann an Stelle des Kunststoffarms, an dem sonst die AUT befestigt wird,
am Messaufbau angebracht werden. Das für die D-Band-Messungen bei einem
Abstand zwischen den Spitzen von 100 µm verwendete Kalibrationssubstrat ist
das CS-15 der Firma GGB.

Basierend auf diesem Fehlerzweitor lässt sich der korrekte Reflexionsfaktor
rAUT aus dem Messwert rM berechnen durch

rAUT D
rM " e00

e11.rM " e00/C e10e01
: (4.3)

Der zur Gewinnkalibration notwendige Term GProbe wird durch das Produkt
von e10 und e01 bestimmt. Da es sich um passive Strukturen handelt, kann eine
perfekte Reziprozität angenommen werden (e10 D e01), und die gesuchten
Verluste ergeben sich folglich als GProbe D e10e01.

Es ist aus zwei Gründen vorteilhaft die Kalibrationsschritte in der beschrie-
benen Reihenfolge durchzuführen. Einerseits sind für die Gewinnkalibration
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wesentlich mehr Umbaumaßnahmen am Messaufbau nötig, andererseits wird
in diesem Schritt keine Phasenmessung benötigt. Der S11-Kalibrationsvorgang
dagegen hängt von der Phase ab und sollte deshalb direkt vor oder direkt nach
der Messung der AUT durchgeführt werden.

Bild 4.11.: 1-Tor OSL-Kalibration auf die Enden der Hohlleitermessspitze
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Bild 4.12.: Fehlerkoeffizienten bei einer 1-Tor Kalibration

(a) Wafer-Chuck (b) Kalibrationssubstrat (c) 50"-Abschluss

Bild 4.13.: S11-Kalibration mit Hilfe eines Kalibrationssubstrats
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4.4. Dynamikbereich des Messsystems

Der Dynamikbereich der verwendeten Messgeräte ist begrenzt durch den ma-
ximalen Eingangspegel des harmonischen Mischers auf Seite der Messanten-
ne sowie durch den minimal messbaren ZF-Signalpegel des Netzwerkanalysa-
tors, die jeweils gegeben sind mit +3 dBm und dem thermischen Rauschen von
-154 dBm bei der verwendeten ZF-Bandbreite von 100 Hz. Im vorgestellten
Antennenmessaufbau kommen jedoch noch zwei weitere Faktoren zum Tra-
gen, die den Dynamikbereich einschränken. Zum einen ist der Dynamikbe-
reich nach oben hin durch die maximale Aperturgröße beschränkt, zum anderen
strahlen die Messspitzen selbst ab und reduzieren somit den Dynamikbereich
nach unten hin.

4.4.1. Pegelplan des Transmissionspfades

In Tabelle 4.2 dargestellt ist der Pegelplan des Transmissionspfades bei
122,5 GHz für einen beispielhaften Gewinn der AUT von 0 dBi. Die angegebe-
nen Werte sind so weit wie möglich gemessen. Der Ausgangspegel des OML
Erweiterungsmoduls, sowie der Gewinn der Hornantenne, und der Konversi-
onsverlust des Mischers sind den Datenblättern entnommen. Ab dem harmoni-
schen Mischer wird die ZF-Frequenz 7,606 MHz angenommen. Auf der Emp-
fangsseite wird der größte Verlust durch den harmonischen Mischer verursacht.
Weitere Verluste sind aufgrund der tiefen ZF-Frequenz vernachlässigbar.

Der maximale Gewinn, den eine AUT haben dürfte bevor der harmonische Mi-
scher seinen maximalen Eingangspegel (+3 dBm) erreicht, ist durch +74,2 dBi
gegeben. Tatsächlich wird der maximale Gewinn jedoch durch den Antennen-
abstand selbst begrenzt. Nach

rSE $
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E

%

ist die maximale Aperturlänge DE der AUT bei einem Fernfeldabstand von
rSE D 75 cm und einer Frequenz von 122,5 GHz ca. 3,0 cm. Bei einer Anten-
nenwirkfläche von Aw D .3,0 cm/2 % 9,0 cm2 würde sich nach
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Komponente Eingangs- Verstärkung (dB) Ausgangs-
pegel (dBm) pegel (dBm)

OML Erweiterungs- -20,0
modul
Hohlleiter und Hohl- -20,0 -4,4 -24,4
leitermessspitze
AUT -24,4 0,0 -24,4
Freiraumdämpfung -24,4 -71,1 -96,1
Hornantenne -96,1 23,0 -73,1
Isolator und har- -73,1 -34 -107,1
monischer Mischer
Koaxialkabel -107,1 -0,1 -107,2
Drehdurchführungen
Diplexer, Tiefpass- -107,2 -0,2 -107,4
filter
Millimeter Head -107,4
Controller

Tabelle 4.2.: Pegelplan des Transmissionspfades bei 122,5 GHz für GAUT D 0 dBi

ein Gewinn von ca. 32,8 dBi ergeben. In diesem Fall wird eine Apertureffi-
zienz von 100% angenommen. Dieser Wert stellt somit die theoretisch obere
Grenze des Dynamikbereichs dar. Prinzipiell gilt diese obere Grenze vor allem
für sehr stark ausgedehnte Antennengruppen. Linsen und Reflektoren stellen
einen Sonderfall dar, da sie direkt eine ebene Welle erzeugen und somit trotz
Verletzung der Fernfeldbedingung vermessen werden können. Dies muss je-
doch im Einzelfall analysiert werden. Die untere Grenze des Dynamikbereichs
des Messsystems ist durch die Empfindlichkeit der Test-Eingänge des Netz-
werkanalysators gegeben, die dem thermischen Rauschpegel in Abhängigkeit
von der Messbandbreite entspricht (z.B. -154 dBm bei 100 Hz). Der minimal
messbare Signalpegel wird somit bei einem Antennengewinn von -46,6 dBi er-
reicht.

4.4.2. Abstrahlung der Messspitzen

Im vorgestellten Aufbau erhöht jedoch ein weiteres Phänomen die untere
Grenze des Dynamikbereichs. Die Hochfrequenzmessspitze, die zum Kon-
taktieren der AUT genutzt wird, strahlt selbst ebenfalls ab. Die gemessene
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Feldstärke bei Messung einer AUT ist somit genauer gesagt die Summe der
Feldstärken der AUT und der Messspitze. Aus diesem Grund ist es sehr wich-
tig, den maximalen Gewinn der Messspitze und deren Richtcharakteristik zu
kennen. Die Abstrahlung der Messspitzen ist jedoch vermutlich stark abhängig
von der Struktur, die sie kontaktiert. Bei perfekt angepassten 50' Leitungen,
die man bei vielen Antennen annehmen kann, wird eine geringe Abstrahlung
erwartet. Eine Worst-Case-Abschätzung, also eine maximale Abstrahlung der
Messspitzen, erhält man dagegen bei Messung einer Messspitze, die nichts
kontaktiert (open in air). Diese Abstrahlung wurde in 3 Schnittebenen in
jeweils beiden Polarisationen bei 122,5 GHz gemessen und ist in Bild 4.14
dargestellt. Dabei wurden zwei verschiedene Messspitzen mit den selben
Kenndaten (100 µm Abstand zwischen den Spitzen) gemessen.

Es ist deutlich erkennbar, dass die Abstrahlung der Messspitzen richtungs- und
polarisationsabhängig ist. Die maximal gemessene Abstrahlung der Messspit-
ze kann in der yz-Ebene in der Polarisation E beobachtet werden. Für den
Winkel -115ı ergibt sich ein Gewinn von ca. -12 dBi. Dieser Fall legt gleich-
zeitig die untere Grenze des Dynamikbereichs des gesamten Messaufbaus bei
Messung mit Messspitzen fest. Es ist jedoch zu erwarten, dass die Abstrahlung
der Messspitzen bei Kontaktierung einer Antenne geringer ausfällt.

4.5. Verifikationsmessung:
Richtcharakteristik des Referenzhorns

Zur Verifikation des Messsystems wurde die Richtcharakteristik des Refe-
renzhorns (Bild 4.10) gemessen. In Bild 4.15 dargestellt sind die gemessenen
Richtcharakteristiken in H- und E-Ebene. Das Referenzhorn wurde außerdem
in einem Feldsimulationsprogramm modelliert, um einerseits die gemessenen
Richtdiagramme beurteilen zu können und andererseits die Herstellerangaben
bzgl. des Gewinns zu verifizieren. Es zeigt sich, dass eine perfekte Überein-
stimmung zwischen simulierten und gemessenen Richtdiagrammen erreicht
wird. Die gemessene Hauptkeule in der H-Ebene schielt um ca. 2ı, was auf
eine minimale Fehlausrichtung des Referenzhorns hinweist. Der glatte Ver-
lauf der gemessenen Diagramme deutet darauf hin, dass Richtdiagramme mit
sehr hoher Genauigkeit gemessen werden können. Die auftretenden Vibratio-
nen der Messantenne haben einen vernachlässigbaren Einfluss. Die Messun-
gen bestätigen somit die korrekte Funktion des Messaufbaus in Bezug auf die
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Bild 4.14.: Gewinn zweier Messspitzen für beide Polarisationen in drei Schnittebenen
Messspitze 1 - durchgehend; Messspitze 2 - gestrichelt

Positioniergenauigkeit der Messantenne durch die Drehtische und die mecha-
nische Genauigkeit der Arme und Halterungen. Durch die perfekte Überein-
stimmung von gemessenen und simulierten Richtdiagrammen kann außerdem
davon ausgegangen werden, dass der simulierte Antennengewinn dem realen
Verhalten entspricht. Dieser liegt bei 23,0 dBi und bestätigt somit exakt die
Angaben des Herstellers. Zudem zeigt sich dadurch, dass das Messsystem sich
wie erwünscht hervorragend dafür eignet auch hochdirektive Antennen zu cha-
rakterisieren.
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Bild 4.15.: Richtdiagramm des Referenzhorns

4.6. Mögliche Fehlerquellen

Bei der Bewertung von Messergebnissen müssen außer dem Dynamikbereich
auch mögliche Fehlerquellen beachtet werden. Ein entscheidender Faktor hier-
bei sind mögliche auftretende Reflexionen und Streuungen, vor allem an den
Teilen in naher Umgebung der AUT. Die Messspitzen, die Halterung der
Messspitzen und die Halterung der AUT in der direkten Umgebung der AUT
haben hier sicherlich den größten Einfluss. Vor allem der Hohlleiteranschluss
der Messspitzen hat eine große Ausdehnung nach oben und kann deshalb von
der Hauptkeule nach oben abstrahlender Antennen erfasst werden. Dies führt
in der Regel zu Schwankungen in dem gemessenen Richtdiagramm. Um Refle-
xionen an den Halterungen weitgehend zu vermeiden, wurden diese aus Kunst-
stoff angefertigt. Die Befestigung der AUT besteht aus Hart-Schaumstoff. Der
restliche Aufbau, d.h. der Messtisch, die Bodenplatte, die Drehtische und die
Arme wurden soweit möglich mit Noppenabsorber (C-RAM FAC 3.0) bzw.
Flachabsorber (C-RAM LF-72) bedeckt. Der gesamte Messaufbau wurde so im
Raum positioniert, dass er mindestens 1,2 m Abstand zu Wänden einhält. Der
direkte Pfad von AUT zur Messantenne weist bei 122,5 GHz eine Freiraum-
dämpfung von ca. 70 dB auf. Im Worst-Case, wenn die Messantenne direkt
auf eine Wand ausgerichtet ist, beträgt die Pfadlänge der direkt reflektierten
Welle 3 m, was einer Freiraumdämpfung von ca. 84dB entspricht. Zusätzlich
entsteht noch eine Reflexionsdämpfung an der nicht metallischen Wand. Der
Einfluss der Reflexionen an den den Messaufbau umgebenden Wänden wird
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deshalb gegenüber den zwangsweise am Aufbau selbst entstehenden Reflexio-
nen als vernachlässigbar angesehen, sollte jedoch, je nach Abstrahlcharakteri-
stik der jeweiligen AUT, mitbedacht werden.

Eine weitere mögliche Fehlerquelle ist die Fehlausrichtung der AUT. Die AUT-
Halterungen wurden speziell auf die im Rahmen dieser Arbeit zu vermessen-
den Antennen dimensioniert, um zu garantieren, dass die AUT genau im Zen-
trum der Messkugel sitzt. Außerdem wird die Positionierung der AUT jeweils
noch mit einem Laserpointer überprüft. Kritischer als die Positionsausrichtung
ist die Winkelausrichtung der AUT, da diese per Hand befestigt wird. Die Aus-
richtung kann nur innerhalb der optischen Prüfung per Auge und Digitalmikro-
skop überprüft werden. Zusätzlich kann die Positioniergenauigkeit der Mess-
antenne am Dreharm zu Fehlern führen. Die Auflösung und Wiederholgenau-
igkeit der Drehtische liegt im Bereich von 60 µrad und kann folglich gegenüber
der möglichen Fehlausrichtung der AUT sowie der Messantenne vernachlässigt
werden. Das Starten und das Stoppen der Drehtische führt jedoch wegen den
nicht vermeidbaren Momenten und Trägheitskräften zu Vibrationen und zu ei-
nem leichten Wackeln der Messantenne. Um diese Vibrationen möglichst zu
unterbinden, wird die Drehgeschwindigkeit während der Messung auf 1ı pro
Sekunde reduziert.

Die Genauigkeit der kompletten Kalibrationsroutine hängt von mehreren Fak-
toren ab. Sehr wichtig ist dabei eine möglichst exakte OSL-Kalibration auf die
Enden der Messspitzen, da diese sowohl die Impedanz- bzw. S11-Messung und
die Gewinnmessung beeinflusst. Die durchgeführten Messungen im Laufe der
letzten Jahre zeigen:

– Bei optimaler Kontaktierung des Kalibrationssubstrats lassen sich sehr
glatte Anpassungskurven für die Antennenmessungen erzielen.

– Eine nicht optimale OSL-Kalibration führt zu einer welligen Anpas-
sungskurve und auch zu einer welligen Gewinnkurve über der Frequenz.

– Die Abnutzung sowohl des Kalibrationssubstrats als auch der Messspit-
zen führt mit steigender Anzahl von Messungen zu einer ungenaueren
Kalibration, was sich vor allem durch eine nicht mehr vermeidbare Wel-
ligkeit der kalibrierten Messkurven zeigt. Deshalb ist es wichtig einer-
seits die Kalibrationssubstrate bei zu starker Abnutzung auszutauschen
sowie die Messspitzen vom Hersteller nachjustieren zu lassen.

Zudem ist bekannt, dass die Genauigkeit der OSL-Kalibration direkt mit der
Toleranz der verwendeten Kalibrationsstandards zusammenhängt. Vor allem
der 50'-Abschluss hat in der Regel eine gewisse Toleranz, die zu einer Un-
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genauigkeit dieser Kalibration führt. Die Genauigkeit der Gewinnkalibration
hängt zudem mit der Genauigkeit der Ausrichtung der Hornantenne zusammen.
Insgesamt ist es nicht möglich einen exakten Genauigkeitswert zu spezifizie-
ren, da für den Frequenzbereich sowie vor allem für die zu charakterisierenden
Antennen keine Vergleichsstandards existieren. Der Vergleich von Messungen
und Simulationen einer Vielzahl verschiedener Antennen in verschiedenen Fre-
quenzbändern zeigt jedoch, dass bei optimalen Bedingungen von einer Genau-
igkeit der Gewinnkalibration im Bereich von ˙0,5 dB ausgegangen werden
kann.

4.7. Fazit

An ein Messsystem für hochintegrierte Millimeterwellenantennen werden spe-
zielle Anforderungen gestellt. Eine Messung mit Hilfe von Messspitzen ist der
einzige Weg, um die Antenne exakt an der Verbindungsstelle zum IC zu cha-
rakterisieren. Dies erfordert jedoch einen neuartigen Aufbau, in dem sich die
von der Messspitze kontaktierte AUT nicht bewegt. Ein solches System, das
im Rahmen dieser Arbeit konzipiert und realisiert wurde, ermöglicht die Cha-
rakterisierung von Antennen in mehreren Frequenzbändern zwischen 50 GHz
und 325 GHz. Das Messsystem nutzt zwei Drehmotoren und bietet somit die
Möglichkeit entweder ein 3D-Richtdiagramm oder ohne jegliche Umbaumaß-
nahmen zwei Schnittebenen zu messen. Durch die durchdachte Anordnung
der beiden Drehmotoren wurde im D-Band-Aufbau ein Antennenabstand von
75 cm erreicht, der selbst die Messung von Antennen inklusive Linsen oder
Reflektoren erlaubt. Verschiedene Halterungen ermöglichen dabei die Charak-
terisierung von omnidirektionalen Antennen sowie Antennen, die fokussiert in
eine Richtung abstrahlen. Die einzige Einschränkung ist, dass ein kleiner Teil
des Winkelbereichs nicht gemessen werden kann, da er vom Tisch des Messsy-
stems blockiert wird. Die vorgestellten Kalibrationsmethoden ermöglichen die
Bestimmung der komplexen Impedanz sowie des Gewinns der AUT. Die Be-
dingung hierfür sind vektorielle Messgeräte sowie eine Kalibration auf die En-
den der Messspitzen direkt im Messaufbau. Es zeigt sich, dass der Dynamik-
bereich der verwendeten Messgeräte die Messgenauigkeit nicht einschränkt.
Grenzen sind lediglich durch die unerwünschte Abstrahlung der Messspitzen
sowie durch die maximale Aperturgröße der AUT gegeben. Der realisierte Auf-
bau ist der aktuell flexibelste und leistungsfähigste Messplatz für hochintegrier-
te Millimeterwellenantennen.





5. Hochintegrierte
Streifenleitungsantennen im
Millimeterwellenbereich

Streifenleitungsantennen wurden in den 70er Jahren sehr populär, da sie im Ge-
gensatz zu anderen Antennenarten schnell und kostengünstig hergestellt wer-
den können und eine sehr kompakte Größe haben [Bal05]. Zur Herstellung
werden verschiedene Leiterplattentechnologien wie die Dickschicht- und die
Dünnschichttechnik verwendet. Die Antenne besteht dabei aus metallischen
Streifen oder Flächen auf einem dielektrischen Träger, dem Substrat. Je nach
Antennenart werden die Substrate auf einer Seite oder auf zwei Seiten metal-
lisiert. Die populärste und bekannteste Streifenleitungsantenne ist die Patch-
antenne. Sie besteht aus einem metallischen Rechteck auf der Oberseite des
Substrats, wobei die Unterseite des Substrats komplett metallisiert ist. Ein
Nachteil der typischen Streifenleitungsantennen ist eine relativ geringe Band-
breite [Bal05]. Streifenleitungsantennen sind die einzigen Antennen, die sich
zur Integration in ein Chip-Gehäuse eignen. Sie können in geringer Größe auf
einem flachen Träger hergestellt werden und mittels Bonddrähten oder Flip-
Chip-Kugeln mit einer aktiven Schaltung verbunden werden. Ein Vergleich der
beiden typischen Leiterplattentechnologien, die sich zur Herstellung von Strei-
fenleitungsantennen im Millimeterwellenbereich eignen, ist in Bild 5.1 dar-
gestellt.

Bild 5.1.: Vergleich verschiedener Leiterplattentechnologien

Die Dickschichttechnik ist die Standardleiterplattentechnologie. Verwendet
werden dabei in der Regel dielektrische Leiterplatten, auf denen beidseitig eine
Kupferschicht mit einer Dicke im Bereich 17 µm bis 35 µm aufgebracht ist. Für
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Spezialfälle kann diese Kupferschicht teilweise bis zu 9 µm dünn oder 70 µm
dick sein. Durch partielles Ätzen der Kupferschicht entstehen die metallischen
Leitungen. Durch Bohren und Durchkontaktieren können elektrisch leitende
Verbindungen zwischen den beiden Metallschichten realisiert werden. Mit ei-
nem Großteil der Leiterplatten können darauf aufbauend Mehrlagenschaltun-
gen hergestellt werden. Die Leiterplatten werden dabei zuerst einzeln bearbei-
tet und anschließend aufeinander gepresst oder geklebt. Möglich ist dabei auch
die Herstellung von Kavitäten. Im Gegensatz dazu wird in der Dünnschicht-
technik in der Regel nur eine Seite eines dielektrischen Trägers bearbeitet. Mit
verschiedenen Verfahrenstechniken werden dünne Schichten im Bereich 1 µm
bis 10 µm auf das Substrat aufgebracht und anschließend durch Feinätzen bear-
beitet. Durch abwechselndes Aufbringen einer metallischen und einer dielek-
trischen Schicht können auch Brücken realisiert werden. Grundsätzlich unter-
scheiden sich die beiden Technologien für ein potentielles Antennendesign in
den folgenden Punkten:

– Die minimalen Linienbreiten und Linienabstände von Dünnschichtpro-
zessen liegen im Bereich 15 µm, während diese Werte in Dickschicht-
prozessen typischerweise 50 µm bis 100 µm betragen. Für Mehrlagenlei-
terplatten sind diese Werte in der Regel nochmals höher.

– Die Präzision der Linienbreiten und Linienabstände richtet sich meist
nach der Dicke der Metallschicht und ist somit in einem Dünnschicht-
prozess wesentlich genauer.

– Mit Dickschichttechnik können Mehrlagenschaltungen mit mehreren
Substratlagen hergestellt werden, während mit Dünnschichttechnik
Mehrlagenschaltungen durch mehrere dünne Schichten auf einem Trä-
ger realisiert werden können.

– Anbieter von Dickschichtprozessen können Durchkontaktierungen
durch das Substrat realisieren. Typische minimale Abstände zwischen
zwei Durchkontaktierungen liegen im Bereich von 100 µm bis 300 µm.

– Anbieter von Dünnschichtprozessen können dagegen meist nur sehr
wenige, relativ weit voneinander entfernte Durchkontaktierungen (ca.
1 mm) durch den Träger realisieren. Der Grund ist, dass Dünnschicht-
prozesse meist auf Glas- oder Keramiksubstraten realisiert werden.
Diese könnten bei zu eng beieinanderliegenden Durchkontaktierungen
brechen.

Beispiele für integrierte Millimeterwellenantennen in Dickschichttechnik sind
vor allem die verschiedenen Arbeiten bei 60 GHz basierend auf organischen
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Mehrlagenschaltungen [KLNC10], [SNHC12], [SNHC10] oder auf LTCC
[LSV08], [LVS09], [SHNT05], [ZSL08], [ZSCC09], [LACF11]. Antennen, die
auf Dünnschichttechnik basieren, finden sich in den in Abschnitt 2.3.4 genann-
ten Beispielen von IBM [ZLG06], [LS08] und ST Microelectronics [LDPC10],
[CPCC11]. In der vorliegenden Arbeit werden wie bereits in Kapitel 2 be-
schrieben Antennen entwickelt, die in Dünnschichttechnik hergestellt werden.
Neben einer hohen Präzision und Genauigkeit der Antennen, wird dies vor al-
lem durch die notwendige Verbindung zwischen IC und Antenne begründet.
Die Dünnschichttechnik ermöglicht einerseits die Realisierung der in Kapi-
tel 3 beschriebenen Kompensationsstrukturen für eine Verbindung basierend
auf Bonddrähten. Andererseits ermöglicht die Dünnschichttechnik auch die
Flip-Chip-Verbindung mit Kugeln in einem geringen Abstand von 100 µm. Als
möglicher Nachteil ist dabei zu nennen, dass das Antennenlayout ohne eng
beieinander liegende Durchkontaktierungen realisiert werden muss.

Die Realisierung einer hochintegrierten Streifenleitungsantenne im Frequenz-
bereich oberhalb von 100 GHz erfordert spezielle Eigenschaften von der An-
tenne, die im Folgenden näher betrachtet werden sollen. Typische Antennen-
geometrien aus tieferen Frequenzbereichen können nicht problemlos in den
Millimeterwellenbereich übertragen werden, da vor allem die Substratdicke
nicht beliebig skaliert werden kann. Außerdem muss das komplette Gehäuse
inklusive eines Deckels betrachtet werden, da dieses die Antenne beeinflussen
kann.

5.1. Einfluss der Substratdicke und des
Substratmaterials

Die in Kapitel 2.4 beschriebenen Anordnungen der Antenne innerhalb des Ge-
häuses ergeben jeweils unterschiedliche Anforderungen an das Antennende-
sign selbst. Für jede jeweilige Anordnung muss folglich ein optimaler Anten-
nentyp ausgewählt und optimiert werden. Alle Anordnungen haben jedoch ge-
meinsam, dass sich die Streifenleitungsantenne auf oder unter einem dielek-
trischen Substrat befindet, und dass eine geschlossene Metallfläche die ge-
wünschte Abstrahlrichtung nach oben aus dem Gehäuse erzeugt. Ein grund-
sätzliches Problem im Millimeterwellenbereich ist, dass die Substratdicke
nicht mehr vernachlässigbar gegenüber der Wellenlänge ist, da die Substrat-
materialien nur in gewissen Mindestdicken erhältlich sind. Eine Auflistung po-
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tentieller Substratmaterialien sowie ihrer Mindestdicke und Permittivität findet
sich in Tabelle 5.1.

Material !r tan.ı/ gemessen bei Mindestdicke
Alumina 9,9 0,002 120 GHz [AB85] 127 µm

Quartzglas 3,8 0,001 120 GHz [AB85] 178 µm
Schott AF45 5,9 0,01 80 GHz [ZCBC06] 100 µm

Rogers Ultralam 3,2 0,005 97 GHz [TTJC04] 25 µm
DuPont Kapton 3,1 0,01 40 GHz [DB92] 12,7 µm

Tabelle 5.1.: Verschiedene Substratmaterialien mit elektrischen Eigenschaften im Mil-
limeterwellenbereich

Es zeigt sich dabei, dass vor allem die starren Materialien, die für die Kon-
zepte nach Bild 2.11 und Bild 2.15 benötigt werden, nicht unterhalb 100 µm
erhältlich sind. Als Konsequenz für Streifenleitungsantennen bedeutet dies ei-
nerseits den positiven Effekt einer höheren Bandbreite [Bal05], [Poz92]. An-
dererseits nimmt jedoch auch mit steigender Materialstärke die Anregung von
Oberflächenwellen zu. Dies führt zu einer Verringerung der abgestrahlten Lei-
stung. Nach [Poz82] und [Poz83] lassen sich die von einer Patchantenne auf
einem unendlich ausgedehnten Substrat erzeugten Felder aufteilen in abge-
strahlte Leistung und der Leistung in Oberflächenwellen. Die zweitgenannte
nimmt mit steigender Materialdicke bzw. mit steigender Permittivität zu. Dies
zeigen auch die in [Poz83] und [Poz92] berechneten Werte für eine Patchan-
tenne auf einem Substrat der Dicke d D 0;05%0, dargestellt in Tabelle 5.2.
Dies entspricht bei 122,5 GHz einer Dicke von d D 122 µm.

!r abgestrahlte Leistung Leistung in Oberflächenwellen
2,55 81% 19%
3,78 70% 30%
10 45% 55%

12,8 40% 60%

Tabelle 5.2.: Abgestrahlte Leistung und Leistung in Oberflächenwellen einer Patchan-
tenne auf einem Substrat der Dicke d D 0;05%0, in Abhängigkeit der
Permittivität (aus [Poz83] und [Poz92])

Bereits für geringe Dielektrizitätskonstanten wird nur 81% der eingespeisten
Leistung abgestrahlt. Mit steigendem !r sinkt dieser Wert stetig. Im Falle des
in Tabelle 5.1 genannten Alumina mit der Mindestdicke von 127 µm würde
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eine Patchantenne bei 122,5 GHz somit nicht einmal die Hälfte der einge-
speisten Leistung in Abstrahlung umwandeln. Die restliche Energie wandert
in Form von Oberflächenwellen durch das Substrat. Da die Antennensubstra-
te in der Realität nicht unendlich ausgedehnt sind, wird diese Energie an den
Substratkanten teilweise reflektiert und teilweise abgestrahlt. Dies führt zu ei-
ner starken Beeinflussung der Richtcharakteristik. Zur Verdeutlichung dieses
Effekts wurden mittels Feldsimulationen die Richtdiagramme einer einzelnen
Patchantenne auf einem 2,8 mm #2,8 mm großen Substrat der Permittivität 9,9
simuliert. Die Patchantenne wird dabei von einem diskreten Port mit einer Im-
pedanz von 50' gespeist, der sich zwischen Patch und Massefläche befindet.
Bild 5.3 zeigt einerseits das Richtdiagramm in der E-Ebene in Abhängigkeit
der Substratdicke sowie das Richtdiagramm in der E-Ebene bei einer Materi-
alstärke von 127 µm in Abhängigkeit der Position der Patchantenne auf dem
Substrat. Es ist deutlich erkennbar, dass die Antenne selbst bei einer dünnen
Materialstärke von 27 µm nicht das aus der Literatur bekannte typische Richt-
diagramm [Bal05] aufweist. Bei zunehmender Materialstärke verändert sich
das Richtdiagramm immer stärker und die Hauptkeule zeigt bei 127 µm ein
deutlich asymmetrisches Verhalten. Die Asymmetrie entsteht in diesem Fall
durch die Position des diskreten Ports, der nicht exakt in der Mitte der An-
tenne sitzt, um Anpassung zu erzielen. Die Auswirkungen der Oberflächen-
wellen sind in diesem Fall unverkennbar. Verschiebt man nun die Antenne auf
dem Substrat, so zeigt sich eine deutliche Veränderung des Richtdiagramms
mit einer teilweise um bis zu 40ı abweichenden Hauptstrahlrichtung. Diese
Effekte verschärfen sich noch, falls wie in der Realität notwendig eine Speise-
leitung an Stelle eines diskreten Ports verwendet wird. So zeigen die einzigen
vor dieser Arbeit bekannten 122 GHz Streifenleitungsantennen [HS09] ebenso
eine deutlich schielende Hauptkeule in der E-Ebene (trotz geringer Permitti-
vität von 3,0 bei einer Substratdicke von 130 µm). Es ist somit zwingend not-
wendig, entweder extrem dünne (und folglich flexible) Substratmaterialien zu
verwenden oder geeignete Methoden zu finden, um die Oberflächenwellen zu
unterdrücken.

5.1.1. Oberflächenwellen auf einem dielektrischen
Substrat

Zum besseren Verständnis der Problematik von Oberflächenwellen für eine
planare Antenne sowie als Grundlage für eine Unterdrückung dieser Wellen
durch geeignete Methoden, ist es notwendig, die jeweils ausbreitungsfähigen
Moden und deren Ausbreitungsgeschwindigkeiten zu kennen. In der Literatur
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Bild 5.3.: 122,5 GHz Richtdiagramme einer Patchantenne auf einem Aluminasubstrat
in der E-Ebene (xz-Ebene)

finden sich lediglich die Cut-Off-Frequenzen, ab denen sich die Moden aus-
breiten und die Ausbreitungsgeschwindigkeiten für wenige Permittivitätswer-
te [Poz05], [Col91]. Um die Ausbreitungsgeschwindigkeiten auch für andere
Substratmaterialien zu berechnen, ist es notwendig, die Maxwell-Gleichungen
in Abhängigkeit der jeweiligen Randbedingungen zu lösen. Die Grundlagen
hierfür finden sich in Anhang A.

Bild 5.4 zeigt ein in y- und z-Richtung unendlich ausgedehntes dielektrisches
Substrat der Dicke 2d und der Permittivität !r. Als Ausbreitungsrichtung der
Moden wird die Cz-Richtung definiert. Das bedeutet, dass die Felder mit dem
harmonischen Term e!jˇz variieren. Definiert wird zudem, dass die Felder in
y-Richtung konstant sind, so dass alle Felder die Eigenschaft @=@y D 0 erfül-
len. Für die vier transversalen Feldkomponenten ergibt sich dann in Abhängig-
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Bild 5.2.: Diskret gespeiste Patchantenne auf einem Aluminasubstrat der Größe
2,8 mm # 2,8 mm
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Bild 5.4.: Ein dielektrisches Substrat der Dicke 2d , auf dem sich Oberflächenwellen
ausbreiten können

keit der beiden longitudinalen Komponenten aus (A.17) bis (A.20):

Ex.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Ez

@x
(5.1)

Ey.
!2

c2
" ˇ2/ D j!"0"r

@Hz

@x
(5.2)

Hx.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Hz

@x
(5.3)

Hy.
!2

c2
" ˇ2/ D "j!!0!r

@Ez

@x
(5.4)

Im Fall von TE-Wellen (Transversal Elektrisch) (Ez D 0) existieren somit
nur die Komponenten Ey , Hx und Hz , während für TM-Wellen (Transversal
Magnetisch) (Hz D 0) die Komponenten Ex , Hy und Ez existieren. Da der
Querschnitt des Wellenleiters orthogonal zur Ausbreitungsrichtung nicht ho-
mogen ist, können sich keine TEM-Wellen (Transversal Elektromagnetisch)
ausbreiten. Im Folgenden werden die einzelnen Feldkomponenten, die aus-
breitungsfähigen Moden mit ihren jeweiligen Cut-Off Frequenzen sowie die
Ausbreitungsgeschwindigkeiten dieser Moden bestimmt.

TM-Moden

Die Helmholtz Wellengleichung einer TM-Mode lautet für die Ez-
Komponente aus (A.25) mit der Eigenschaft @=@y D 0 in den beiden Regionen
des Wellenleiters

!

@2

@x2
C !rk

2
0 " ˇ2

"

Ez.x;y/ D 0; 0 & jxj & d; (5.5a)



 



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!

@2

@x2
C k20 " ˇ2

"

Ez.x;y/ D 0; d & jxj & 1: (5.5b)

Die Cut-Off-Wellenzahlen für die beiden Regionen werden definiert als

k2c D !rk
2
0 " ˇ2;

h2 D ˇ2 " k20 ;
(5.6)

wobei das Vorzeichen von h2 unter Annahme eines exponentiell abfallenden
Felds gewählt wurde. Für beide Bereiche wurde die selbe Ausbreitungskon-
stante ˇ festgelegt, um Phasengleichheit am Übergang Luft-Dielektrikum an
jeder Stelle von z zu schaffen. Die generelle Lösung zu (5.5a) ergibt sich unter
Annahme von exponentiell abfallenden Feldern in Richtung x D ˙1 als

Ez.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (5.7a)

Ez.x;y/ D B sin.kcx/C C cos.kcx/; "d &x & d; (5.7b)

Ez.x;y/ D De!hx; d &x & 1: (5.7c)

Die beiden Lösungen beschreiben die geraden und ungeraden Moden. Gerade
und ungerade beschreibt in diesem Fall die Art mit der die Moden gegenüber
der Symmetrieebene x D 0 variieren.

Gerade TM-Moden Für die geraden Lösungen der TM-Mode gilt für die
tangentialen elektrischen Feldanteile in der Symmetrieebene (Ez.x D 0/ D 0)
und somit folgt C D 0 und daraus

Ez.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (5.8a)

Ez.x;y/ D B sin.kcx/; "d &x & d; (5.8b)

Ez.x;y/ D De!hx; d &x & 1; (5.8c)

und somit mittels (B.4)

Hy.x;y/ D
j!!0

h2
hAehx; "1 &x & "d; (5.9a)
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Hy.x;y/ D
"j!!0!r

k2c
kcB cos.kcx/; "d &x & d; (5.9b)

Hy.x;y/ D
j!!0

h2
."h/De!hx; d &x & 1; (5.9c)

und durch (B.1)

Ex.x;y/ D
jˇ

h2
hAehx; "1 &x & "d; (5.10a)

Ex.x;y/ D
"jˇ
k2c

kcB cos.kcx/; "d &x & d; (5.10b)

Ex.x;y/ D
jˇ

h2
."h/De!hx; d &x & 1: (5.10c)

Die Symmetrie der Struktur sowie die notwendige Kontinuität der tangentialen
Felder Ez undHy am Übergang von Luft zu Dielektrikum führen auf

A D "D; (5.11)

B sin.kcd/ D De!hd ; (5.12)

!rB

kc
cos.kcd/ D

D

h
e!hd : (5.13)

Teilen von (5.12) durch (5.13) führt auf die Gleichung

kc tan.kcd/ D !rh; (5.14)

die, zusammen mit

k2c C h2 D .!r " 1/k20 ; (5.15)

aus Gleichung (5.6) die Berechnung von kc und h bei gegebenem k0, !r und
d erlaubt. Das bedeutet durch Lösen dieser Gleichungen können bei bekannter
Frequenz, je nach Dielektrikum und Materialstärke, alle ausbreitungsfähigen
Moden und ihre Ausbreitungsgeschwindigkeit berechnet werden.

Eine grafische Lösung [Poz05] dieser Gleichungen ist möglich, wenn man
(5.14) mittels Erweiterung um d zu

kcd tan.kcd/ D !rhd (5.16)
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umschreibt und ebenso (5.15) durch Erweiterung um d 2 zu

.kcd/
2 C .hd/2 D .!r " 1/.k0d/2: (5.17)

Gleichung (5.16) beschreibt eine Kurvenschar in der kcd -hd -Ebene und Glei-
chung (5.17) einen Kreis mit dem Radius

p
!r " 1k0d in der selben Ebene. Ei-

ne Darstellung dieser Gleichungen für zwei Permittivitätswerte ist in Bild 5.5
gezeigt. Dabei ist der Darstellungsbereich auf positive Werte für kc und h be-
schränkt, um der Definition von (5.8a) zu entsprechen.

Bild 5.5.: Graphische Lösung der Gleichungen (5.14) und (5.15) für die geraden TM-
Oberflächenwellenmoden

Für eine gegebene, auf die Wellenlänge normierte Substratdicke 2d=%0 wird
jeweils der dazugehörige Kreisradius

p
!r " 1 2$d

%0
berechnet und in die Ebe-

ne eingezeichnet. Die Anzahl der blauen Kurven, die dieser Kreis schneidet,
zeigt wie viele ausbreitungsfähige, gerade TM-Moden es bei dieser Substrat-
dicke gibt. Die Position des Schnittpunkts bestimmt jeweils die Ausbreitungs-
geschwindigkeit der jeweiligen Mode. Man erkennt direkt, dass selbst für einen
Kreisradius, der gegen Null strebt, mindestens eine gültige Lösung existiert.
Das bedeutet, dass es eine Mode ohne Cut-Off gibt. Weitere gültige Lösungen
ergeben sich sobald der Kreisradius weitere Vielfache von # überschreitet. Die
Wellenlänge %c, für die

p

!r " 1
2#d

%c
D n# (5.18)
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(b) Permittivität 9,9
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gilt, wird als Cut-Off-Wellenlänge bezeichnet. Die Cut-Off-Frequenzen der
geraden TM-Moden in einem unendlich ausgedehnten dielektrischen Substrat
lassen sich somit ableiten zu

fc D
nc0

2d
p
!r " 1

; (5.19)

mit n D 0;1;2;:::.

Bei bekannten Cut-Off-Frequenzen müssen nun im jeweiligen Fall die Aus-
breitungsgeschwindigkeiten der Moden bestimmt werden. Dies kann einerseits
wie beschrieben mittels der grafischen Lösung in Bild 5.5 durchgeführt wer-
den. Alternativ können (5.14) und (5.15) auch numerisch gelöst werden. Ein-
setzen von der nach h aufgelösten Gleichung (5.15) in (5.14) ergibt

kc tan.kcd/ D !r

q

.!r " 1/k20 " k2c

kc

k0
tan

!

kc

k0
2#

d

%0

"

D !r

s

.!r " 1/"
k2c
k20
:

(5.20)

Diese Gleichung kann numerisch gelöst werden, um kc
k0

für eine bekannte

Kombination aus d
%0

und !r zu berechnen. Mittels

ˇ2

k20
D !r "

k2c
k20

(5.21)

kann anschließend die Ausbreitungskonstante ˇ berechnet werden.

Ungerade TM-Moden Für die ungeraden TM-Moden müssen die tangen-
tialen magnetischen Felder in der Symmetrieebene x D 0 verschwinden
(Hy.x D 0/ D 0). In diesem Fall führt dies zu

Ez.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (5.22a)

Ez.x;y/ D C coskcx; "d &x & d; (5.22b)

Ez.x;y/ D De!hx; d &x & 1: (5.22c)
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Analoges Vorgehen wie für die gerade TM-Moden liefert die Cut-Off-
Frequenzen

fc D
.2nC 1/c0

4d
p
!r " 1

; (5.23)

mit n D 0;1;2;:::.

Die charakteristische Gleichung zur Bestimmung von kc und h und damit ˇ
lautet in diesem Fall (eine ausführliche Herleitung findet sich in Anhang B)

"
kc

k0
cot

!

kc

k0
2#

d

%0

"

D !r

s

.!r " 1/"
k2c
k20
: (5.24)

Die Cut-Off-Frequenzen der geraden und ungeraden TM-Moden können mit
der folgenden Gleichung kombiniert werden.

fc D
mc0

4d
p
!r " 1

(5.25)

In diesem Fall gehören die m D 0;2;4;::: zu den geraden Moden und die m D
1;3;5;::: zu den ungeraden.

TE-Moden

Die Cut-Off-Frequenzen der TE-Moden können mit analogem Vorgehen be-
stimmt werden zu

fc D
mc0

4d
p
!r " 1

; (5.26)

wobei die geraden Zahlen m D 0;2;4;::: den geraden Moden und die m D
1;3;5;::: den ungeraden Moden zugeordnet sind. Die beiden charakteristischen
Gleichungen lauten in diesem Fall für die geraden Moden

kc

k0
tan

!

kc

k0
2#

d

%0

"

D

s

.!r " 1/"
k2c
k20
; (5.27)
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und für die ungeraden Moden

"
kc

k0
cot

!

kc

k0
2#

d

%0

"

D

s

.!r " 1/"
k2c
k20
: (5.28)

Eine ausführliche Herleitung findet sich in Anhang B.

Ausbreitungskonstanten der Oberflächenwellen auf einem
dielektrischen Substrat

Mit den Formeln aus dem vorigen Abschnitt kann die Ausbreitungskonstante
ˇ jeder ausbreitungsfähigen Mode bei gegebenem Material berechnet werden.
Es ist dabei üblich, die Ausbreitungskonstanteˇ normiert auf die Freiraumwel-
lenzahl k0 gegenüber dem Verhältnis d=%0 aufzutragen. Dabei muss beachtet
werden, dass d der halben Substratdicke entspricht (siehe Bild 5.4). Das Ver-
hältnis ˇ=k0 wird üblicherweise auch als Verkürzungsfaktor bezeichnet, da er
das Größenverhältnis der geführten Wellenlänge im Medium zur Wellenlänge
im Freiraum beschreibt. Bild 5.6(a) zeigt ein solches Diagramm für ein Sub-
strat mit der Permittivität 3,1. Die Moden sind dabei in der Reihenfolge ihres
Auftretens nummeriert nach (5.25) und (5.26). Ein weiteres Diagramm ist in
Bild 5.6(b) dargestellt, in diesem Fall für ein Material der Permittivität 9,9.

(a) Permittivität 3,1 (b) Permittivität 9,9

Bild 5.6.: Modenchart von Oberflächenwellen auf einem dielektrischen Substrat der
Dicke 2d für verschiedene Permittivitäten
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Es zeigt sich in diesen Fällen, dass der Verkürzungsfaktor der jeweiligen TE-
Mode schneller ansteigt als derjenige der TM-Mode mit der gleichen Cut-Off-
Frequenz. Alle Verkürzungsfaktoren streben der selben oberen Grenze entge-
gen, die

p
!r beträgt. Mit den dargestellten Modendiagrammen kann nun bei

bekannter Frequenz und bekannter Materialstärke für die jeweilige Permittivi-
tät direkt abgelesen werden, welche Moden ausbreitungsfähig sind und wel-
chen Verkürzungsfaktor und damit welche geführte Wellenlänge bzw. welche
Ausbreitungsgeschwindigkeit diese besitzen. Zwei der Moden, der TM0- und
der TE0-Mode, haben keinen Cut-Off und sind deshalb selbst für verhältnis-
mäßig dünne Substrate ausbreitungsfähig. Je nach Antennenart können somit
beide Moden angeregt werden, was das Abstrahlverhalten der Antennen beein-
flussen kann. Im Einzelfall müssen somit entweder beide Moden unterdrückt
werden, oder es muss überprüft werden, welcher der Moden stärker von der
Antenne angeregt wird, um diesen anschließend geeignet zu unterbinden.

Oberflächenwellen auf einem dielektrischen Substrat mit
metallisierter Unterseite

In der Praxis ist ein Substrat häufig nicht nur von Luft umgeben, sondern be-
findet sich auf einem bestimmten Träger. Meist ist die Unterseite des Substrats
dabei metallisiert. Dieser Fall ist ein Spezialfall des bereits beschriebenen. Der
Querschnitt eines solchen auf der Unterseite metallisierten Substrats der Dicke
d ist in Bild 5.7 dargestellt. Durch die Wahl der Symmetrie in Bild 5.4 sowie
der Tatsache, dass das metallisierte Substrat sich nun nur oberhalb x D 0 befin-
det und die Dicke d hat, kann man die ausbreitungsfähigen Moden aus denen
eines Substrats ohne Massefläche ableiten.

Bild 5.7.: Ein dielektrisches Substrat der Dicke d mit metallisierter Unterseite, auf dem
sich Oberflächenwellen ausbreiten können

Die Metallisierung in der x D 0-Ebene führt dazu, dass alle tangentialen elek-
trischen Feldanteile in dieser Ebene verschwinden müssen. Im Vergleich zu
dem Substrat ohne Massefläche können deshalb nur gerade TM-Moden und
ungerade TE-Moden auftreten. Die Lösungen für deren Cut-Off-Frequenzen
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sowie für die jeweiligen Ausbreitungsgeschwindigkeiten sind durch die ge-
wählte Symmetrie exakt die, die im vorigen Abschnitt hergeleitet wurden.

Die Cut-Off-Frequenzen für die ausbreitungsfähigen TM-Moden auf einem
Substrat mit Massefläche lauten somit

fc D
nc0

2d
p
!r " 1

; (5.29)

mit n D 0;1;2;:::.

Die Cut-Off-Frequenzen für die ausbreitungsfähigen TE-Moden auf einem
Substrat mit Massefläche sind

fc D
.2n" 1/c0

4d
p
!r " 1

; (5.30)

mit n D 1;2;:::.

Die erste auftretende TE-Mode entspricht der ersten ungeraden TE-Mode des
Substrats ohne Metallisierung. Die Nummerierung der Moden ist in den un-
terschiedlichen Fachbüchern nicht konsistent. An dieser Stelle wird dem Vor-
schlag von [Poz05] gefolgt. Auch für das metallisierte Substrat können nun die
Modendiagramme der ausbreitungsfähigen Oberflächenwellen berechnet wer-
den. Zwei solcher Diagramme sind in Bild 5.8 dargestellt, für die jeweiligen
Dielektrizitätszahlen 3,1 und 9,9. In diesem Fall zeigt sich, dass es nur eine
Mode ohne Cut-Off gibt, die TM0-Mode.

Trotz der Tatsache, dass für die Substratdicke d D 0;05%0 in beiden Fällen nur
der TM0-Mode ausbreitungsfähig ist, zeigt Tabelle 5.2, dass selbst diese Mode
genügt, um Antennen sehr stark zu beeinflussen. Es ist folglich sehr wichtig,
diese Mode geeignet zu unterdrücken und so die Ausbreitung zu unterbinden.

5.1.2. Unterdrückung von Oberflächenwellen

Die vorangegangenen Abschnitte zeigen, dass je nach Querschnitt mindestens
eine Oberflächenwellenmode immer ausbreitungsfähig ist und dass diese An-
tennen sehr stark beeinflussen kann. Im Folgenden werden verschiedene Me-
thoden dargestellt, mit denen sich die Anregung von Oberflächenwellen durch
Antennen verhindern lässt.
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(a) Permittivität 3,1 (b) Permittivität 9,9

Bild 5.8.: Modenchart von Oberflächenwellen auf einem dielektrischen Substrat der
Dicke d mit metallisierter Unterseite für verschiedene Permittivitäten

Substratausdünnung und Luftkavitäten

Eine häufig verwendete Methodik ist die Ausdünnung des verwendeten Sub-
stratmaterials. In diesem Fall wird die Substratdicke durch verschiedene Bear-
beitungsschritte reduziert, um so den Effekt der Oberflächenwellen zu verrin-
gern. Meist wird das Substrat nur lokal direkt unterhalb der Antenne oder in
einem Ring um die Antenne entfernt. Beispiele hierfür sind vor allem mono-
lithisch integrierte Antennen [VHC94], [NPSC04] sowie Antennen in Mehr-
lagenleiterplattentechnologie [PFDK98], [LSV08], [25]. Ein zusätzlicher Vor-
teil dieser Methode ist, dass die entstehende Luftkavität unterhalb der Antenne
im Fall von Patchantennen die Impedanzbandbreite erhöht. Der Hauptnachteil
liegt darin, dass diese Methode bestimmte Bearbeitungsschritte voraussetzt,
die von den Standardherstellungstechniken abweichen können, sowie in einer
geringeren mechanischen Stabilität des Gesamtstruktur.

Elektromagnetische Bandlückenstrukturen

Eine weitere in Veröffentlichungen oft genannte Methode, ist die Realisierung
einer Struktur um die Antenne herum, die eine elektromagnetische Bandlücke
(Electromagnetic Bandgap - EBG) aufweist. Das bedeutet, dass die Randbe-
dingungen für die Helmholtz-Gleichung durch die meist periodischen Struktu-
ren so verändert werden, dass im gewünschten Frequenzbereich keine Oberflä-
chenwellenmode mehr ausbreitungsfähig ist. Beispiele für solch eine EBG-
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Struktur sind mehrere Reihen von Luftlöchern [GdMS99] oder periodische
Metallstrukturen mit Durchkontaktierungen zur Rückseite [LVS09]. Ein Vor-
teil dieser Methode liegt darin, dass sich die Ausbreitung der Oberflächenwel-
len sehr stark unterdrücken lässt. Ein Nachteil liegt im relativ großen Platzbe-
darf. Die periodischen Strukturen liegen in der Größenordnung einer Wellen-
länge. Für ein effektives Design sollte die Struktur zumindest drei Perioden
besitzen [CRS99]. Somit beträgt die Gesamtgröße von Antenne und EBG-
Struktur mehrere Wellenlängen.

Soft-Surface-Strukturen

Auch durch sogenannte Soft-Surface-Strukturen können Oberflächenwellen
unterbunden werden. In diesem Fall werden Metallstreifen einer bestimmten
Breite um die Antenne herum angeordnet [LDTC05], [RIQTIS09]. Diese Me-
tallstreifen sind dabei mit einer Reihe von Durchkontaktierungen mit der me-
tallisierten Unterseite des Substrats verbunden. In einigen Fällen entstehen da-
bei quasi metallische Wände, wodurch die Antenne in eine Kavität eingebettet
ist [LKPC06]. Als Vorteil dieser Strukturen wird ein geringerer Flächenbedarf
im Vergleich zu EBG-Strukturen genannt [LDTC05]. Selbst in [LDTC05] wird
jedoch eine Fläche in der Größenordnung von über einer Freiraumwellenlänge
benötigt. Ein Nachteil sind die zwingend erforderlichen Durchkontaktierungen
durch das Substrat, die beispielsweise in Dünnschichttechnik nicht in den er-
forderlichen geringen Abständen realisierbar sind.

Unterdrückung von Oberflächenwellen durch eine
Gruppenanordnung von Einzelstrahlern

Die bislang genannten Möglichkeiten, um Oberflächenwellen zu unterdrücken,
sind in der vorliegenden Arbeit aus verschiedenen Gründen nicht anwend-
bar. Eine Substratausdünnung erfordert spezielle Bearbeitungsschritte, EBG-
Strukturen haben einen zu großen Flächenbedarf und Soft-Surface-Strukturen
benötigen eng beieinander liegende Durchkontaktierungen. Aus diesen Grün-
den wurde in dieser Arbeit eine neue Methode erarbeitet, mit der mindestens
eine ausbreitungsfähige Oberflächenwellenmode effizient unterdrückt werden
kann. Diese Methode beruht auf einer Anordnung von mehreren gleichphasig
gespeisten Einzelstrahlern.
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Der Betrag des Gruppenfaktors einer in der xy-Ebene angeordneten Antennen-
gruppe (siehe Bild 5.9) mit nx Reihen und ny Spalten wie in Bild 5.9 ergibt
sich nach [Zwi10] zu:

jFGr.&;  /j D
j sinfnx2 .

2$dx
%o

cos sin & " '0x/gj

j sinf 12 .
2$dx
%o

cos sin & " '0x/gj

!
j sinfny2 .

2$dy
%o

sin sin & " '0y/gj

j sinf 1
2
.
2$dy
%o

sin sin & " '0y/gj

(5.31)

Vereinfacht man diese Gleichung unter der Annahme, dass die Gruppe aus 2 x 2
Elementen besteht (nx D ny D 2), sowie dass alle Elemente gleichphasig
gespeist werden ('0x D '0y D 0), so ergibt sich:

jFGr.&;  /j D
j sinf 2$dx

%o
cos sin &gj

j sinf$dx%o
cos sin &gj

!
j sinf 2$dy

%o
sin sin &gj

j sinf$dy%o
sin sin &gj

(5.32)

Bild 5.9.: Eine in der xy-Ebene angeordnete Antennengruppe

Im Folgenden wird auf Grundlage dieser Gleichung die Unterdrückung einer
dominanten Oberflächenwellenmode erklärt. Dabei werden folgende Annah-
men getroffen:

– Zur Betrachtung der Ausbreitung der Oberflächenwellen im Substrat
wird in Gleichung (5.32) der Elevationswinkel & D 90ı gesetzt.

– Gleichung (5.32) gilt unter der Annahme, dass man sich im Fernfeld
befindet. Im Folgenden werden somit die Oberflächenwellen in einem
virtuellen Fernfeld im Substrat betrachtet.
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– Da im Folgenden die Ausbreitung der dominanten Oberflächenwellen-
mode anstatt von Freiraumwellen betrachtet wird, wird in Gleichung
(5.32) die Freiraumwellenlänge %0 mit der geführten Wellenlänge der
dominanten Oberflächenwellenmode %SW (Surface Wave - SW) ersetzt.

Diese Annahmen führen zu der Gleichung

jFGr;SW. /j D
j sin.2$dx%SW

cos /j

j sin.$dx%SW
cos /j

!
j sin.2$dy%SW

sin /j

j sin.$dy%SW
sin /j

(5.33)

Mit der trigonometrischen Identität sin.2x/ D 2 sin.x/ cos.x/ [Bro01] lässt
sich dies weiter vereinfachen zu

jFGr;SW. /j D j2 cos.
#dx

%SW
cos /j ! j2 cos.

#dy

%SW
sin /j (5.34)

Durch die Wahl von geeigneten Abständen dx und dy im Verhältnis zu %SW

kann die Leistung, die innerhalb der Oberflächenwellenmode durch das Sub-
strat wandert, im Vergleich zu einem einzelnen Strahler deutlich reduziert wer-
den. Dies wird nun anschaulich anhand eines konkreten Beispiels erläutert. Ge-
geben ist ein Substrat aus Alumina mit der Dicke d D 127 µm. Dieses ist auf
der Rückseite komplett metallisiert. Für die Frequenz 122,5 GHz ergibt sich so-
mit d=%0 D 0;052. Nach Bild 5.8 ist in diesem Fall nur die TM0-Mode ausbrei-
tungsfähig. Es ergibt sich für diesen ein Verkürzungsfaktor von ˇ=k0 D 1;09.
Nach Tabelle 5.2 würde auf einem unendlich ausgedehnten Substrat ca. 55%
der in eine Patchantenne eingespeisten Leistung in diese Oberflächenwellen-
mode gekoppelt, anstatt abgestrahlt zu werden. Dies führt zu den in Bild 5.3
dargestellten Effekten im Fall eines endlich ausgedehnten Substrats. Betrachtet
wird nun im ersten Schritt keine Patchantenne, sondern eine koaxiale Einkopp-
lung von der Rückseite des Substrats, bei der der Innenleiter bis zur Oberflä-
che des Substrats reicht. Diese Art der Einkopplung erzeugt eine zylindrische
Ausbreitung der TM0-Mode mit gleicher Amplitude in alle Winkelrichtungen.
Zur Veranschaulichung ist in Bild 5.10 ein Simulationsergebnis des Betrags
des Magnetfelds in der Ebene z D 20 µm dargestellt. Bei dieser Simulati-
on wurden offene Grenzflächen an den Substratkanten für x D ˙5 mm und
y D ˙5 mm definiert, die alle dort eintreffenden Felder reflexionsfrei aufneh-
men. Die koaxiale Einkopplung stellt in diesem Fall eine isotrope Quelle dar,
die die TM0-Mode in allen Winkelrichtungen mit der konstanten Direktivität
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D0 erzeugt:

DSW;einzel. / D D0 (5.35)

(a) Ansicht der koaxialen Einkopplung
in das Substrat

(b) Betrag des Magnetfelds in der Ebene z D
20 µm

Bild 5.10.: TM0-Oberflächenwellenmode, angeregt durch koaxiale Einkopplung in ein
127 µm dickes Aluminasubstrat

Im Gegensatz dazu wird die Direktivität DSW;gruppe. / einer Gruppe aus vier
solcher symmetrisch in x- und y-Richtung angeordneten isotropen Quellen
maßgeblich durch deren Abstand und deren Phasen- und Amplitudenbezie-
hung zueinander bestimmt. Es wurde dabei bereits definiert, dass alle vier Ele-
mente gleichphasig gespeist werden. Zudem soll die eingespeiste Leistung auf
alle vier Elemente gleichmäßig aufgeteilt werden. Es ergibt sich somit mittels
(5.34)

DSW;gruppe. / D
D0

4
! jFGr;SW. /j2

D 4D0 ! j cos.
#dx

%SW
cos /j2 ! j cos.

#dy

%SW
sin /j2

(5.36)

Das Verhältnis

VSW. / D
DSW;gruppe. /

DSW;einzel. /

D 4 ! j cos.
#dx

%SW
cos /j2 ! j cos.

#dy

%SW
sin /j2

(5.37)
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beschreibt somit in welchen Winkelrichtungen die Amplitude der Oberflä-
chenwelle durch die Gruppenanordnung unterdrückt (VSW < 1) bzw. ver-
stärkt (VSW > 1) wird. Bild 5.11 zeigt, bei gegebener geführter Wellenlänge
%SW D 2,247 mm, VSW. / für verschiedene Abstände dx D dy zwischen den
Feldquellen.

(a) Ansicht der vier koaxialen Ein-
kopplungen in das Substrat

(b) Verhältnis VSW. / für verschiedene Wer-
te dx D dy

Bild 5.11.: Unterdrückung der Oberflächenwelle durch eine Gruppenanordnung von
vier koaxialen Einspeisungen

Es zeigt sich dabei, dass sich die Feldstärke in der Oberflächenwellenmode
über einen weiten Bereich von Abständen zwischen den Feldquellen im Ver-
gleich zu der von einer einzelnen Feldquelle hervorgerufenen Feldstärke re-
duziert. Je nach Abstand ergeben sich Vorzugsrichtungen, in die mehr Lei-
stung gestrahlt wird und Richtungen, in denen sich keine Wellen mehr aus-
breiten. Für die Abstände dx D dy D 1,12 mm ' %SW=2 ergibt sich eine
komplette Unterdrückung in die Winkelrichtungen 0ı, 90ı, 180ı und 270ı. Al-
lerdings ergeben sich auch Nebenkeulen mit dem Wert VSW D -8,0 dB für
die vier Winkel 45ı, 135ı, 225ı und 315ı. Eine noch bessere Unterdrückung
der Oberflächenwelle über alle Raumrichtungen gesehen ergibt sich für den
Wert dx D dy D 1,22 mm. In diesem Fall gilt für alle Raumrichtungen
VSW. / < -11,4 dB, was bedeutet, dass die Leistung in der Oberflächenwellen-
mode auf 7,2% der Leistung einer Einzelquelle reduziert wird. Zur Veranschau-
lichung dieser Methodik zeigt Bild 5.12 Simulationsergebnisse des Betrags des
Magnetfelds in der Ebene z D 20 µm, für vier koaxiale Feldquellen mit den zu
Bild 5.11 passenden Abständen zwischen den Strahlern. Es ist dabei deutlich
erkennbar, dass die Oberflächenwellen im Vergleich zu Bild 5.10 merklich re-
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duziert wurden. Zudem sind die zu Bild 5.11 passenden Vorzugsrichtungen der
noch existierenden Oberflächenwellen erkennbar sowie die Tatsache, dass für
den Fall dx D dy D 1,22 mm die beste Unterdrückung erzielt wird.

Beim Anwenden dieser Methodik auf Antennen muss beachtet werden, dass
die jeweilige Antennenart Oberflächenwellen nicht in jede Winkelrichtung
gleichförmig erzeugt. Eine Patchantenne zum Beispiel erzeugt Oberflächen-
wellen vorwiegend von den beiden abstrahlenden Kanten aus und somit pa-
rallel zur E-Ebene [Poz83]. Die Antennen besitzen somit quasi einen Oberflä-
chenwellenelementfaktor. Folglich kann im Einzelfall sogar schon eine Anord-
nung aus zwei Antennen ausreichen, um die dominante Oberflächenwellenmo-
de zu unterdrücken.

Ausgangspunkt für die erarbeitete Methodik waren die in Bild 5.3 dargestellten
stark variierenden Richtdiagramme einer einzelnen Antenne auf einem elek-
trisch dicken Substrat. Zur Demonstration der beschriebenen Methodik zeigt
Bild 5.14 die selben Diagramme für eine 2 x 2 Antennengruppe mit vier dis-
kret gespeisten Patchelementen. Es zeigt sich, dass die Form der Hauptkeule
sowohl von der Substratdicke als auch von der Position der Antennengruppe
auf dem 2,8 mm # 2,8 mm großen Substrat nicht beeinflusst wird. Lediglich
die Rückstrahlung variiert mit der Substratdicke und wird für ein dicker wer-
dendes Substrat leicht größer. Im direkten Vergleich von Bild 5.3 und Bild 5.14
zeigt sich somit nochmals, dass die beschriebene Methode Oberflächenwellen
effizient unterdrückt und die Beeinflussung auf das Abstrahlverhalten der An-
tennen merklich reduziert. Diese Methodik ermöglicht somit die Realisierung
von optimal abstrahlenden Antennen selbst auf elektrisch dicken und hochper-
mittiven Materialien. Ein großer Vorteil liegt darin, dass keine Durchkontaktie-
rungen durch das Substrat benötigt werden. Somit können kostengünstige Her-
stellungstechniken mit nur einer Metalllage verwendet werden. Im Vergleich
zu EBG-Strukturen ist der notwendige Platzbedarf trotz der Antennengruppe
immer noch geringer. Ein sehr attraktiver Nebeneffekt ist zudem, dass durch
die gleichphasig gespeiste Antennengruppe eine höhere Richtwirkung entsteht.
Dies ist vor allem für hochintegrierte Radarsensoren sehr attraktiv.
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Bild 5.12.: Betrag des Magnetfelds der TM0-Oberflächenwellenmode in der Ebene z D
20 µm in Abhängigkeit des Abstands der koaxialen Einkopplungen
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5.2. Einfluss des Gehäuses und des
Gehäusedeckels

Durch die im vorangegangenen Abschnitt beschriebene Methodik ist es mög-
lich, selbst auf elektrisch dicken und im Einzelfall hochpermittiven Materialien
optimal abstrahlende Antennen zu realisieren. Dies legt somit die Grundla-
ge für funktionale Streifenleitungsantennen im Frequenzbereich um 122 GHz.
Wünschenswert ist für alle in Abschnitt 2.4 beschriebenen Anordnungen ei-
ne möglichst gerichtete Abstrahlung senkrecht nach oben. Dabei ist es jedoch
wichtig, die Antenne nicht nur einzeln zu betrachten, sondern den Einfluss des
gesamten Gehäuses zu berücksichtigen. In direkter Umgebung um die Anten-
ne befinden sich der Silizium-MMIC, die metallischen Kontaktflächen sowie
das dielektrische Vergussmaterial des Gehäuses. Vor allem das hochpermittive
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Bild 5.13.: Diskret gespeiste Patchantennengruppe mit den Abständen dx D dy D
1,22 mm auf einem Aluminasubstrat der Größe 2,8 mm # 2,8 mm
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#x auf einem 127 µm dicken Substrat

Bild 5.14.: 122,5 GHz Richtdiagramme eines 2x2 Patch-Antennengruppe auf einem
Aluminasubstrat in der E-Ebene
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Siliziummaterial (!r D 11;8) kann dabei einen stark unerwünschten Einfluss
erzeugen, da elektromagnetische Wellen zum elektrisch dichteren Medium ge-
zogen werden und somit das Siliziummaterial die von der Antenne abgestrahlte
Leistung aufnehmen kann. Hilfreich kann hierbei ebenfalls eine Gruppenan-
ordnung mit einer höheren Richtwirkung sein, um die Abstrahlung in Rich-
tung des Silizium-MMICs und auch in Richtung der dielektrischen Wände des
Gehäuses zu minimieren. In jedem Fall muss jedoch der Einfluss des Gehäu-
ses und des hochpermittiven Silizium-MMICs auch experimentell überprüft
werden. Dies wird in Kapitel 6 unter Verwendung von Chip-Dummys durch-
geführt.

Der größte Einfluss des Gehäuses entsteht durch den Gehäusedeckel. Die-
ser liegt in Hauptstrahlrichtung der Antenne und folglich muss die komplet-
te abgestrahlte Leistung diesen Deckel durchdringen. Der Gehäusedeckel ist
notwendig, um das Gehäuse zu verschließen und somit die elektronischen
Bausteine zu schützen. Zudem benötigt das Gehäuse eine flache Oberfläche,
um von den Vakuumwerkzeugen der SMD-Bestückungsmaschinen verarbeitet
werden zu können. Für die Antenne selbst wirkt der Deckel ähnlich wie ein Ra-
dom [Koz97], [Sko90]. Der Deckel, der in der Regel aus elektrisch dichteren
Materialien als Luft (!r > 1) besteht, stellt somit für die abgestrahlte Welle eine
dielektrische Grenzfläche dar (siehe Bild 5.15). An dieser wird die abgestrahl-
te Welle teilweise reflektiert und teilweise transmittiert. Trifft die Welle nicht
senkrecht auf die Grenzfläche, so ändert sich ihre Ausbreitungsrichtung zudem
nach dem Snelliusschen Brechungsgesetz. Beim Austritt aus dem Deckel wird
die Welle wiederum teilweise reflektiert und gebrochen. Dielektrische Verluste
des Deckels führen zu einer weiteren Beeinflussung der Antennenparameter.

Bild 5.15.: Reflexionen an den Grenzflächen Luft-Dielektrikum und Dielektrikum-Luft

Im Gegensatz zum Feldwellenwiderstand im Vakuum ZF;0 ist das Verhältnis
von elektrischem Feld zu magnetischem Feld im dielektrischen Medium mit
der Permittivität !r

ZF;! D
ZF;0p
!r
: (5.38)





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Analog zur Leitungstheorie kann somit der Reflexionsfaktor ra der Welle beim
Eintritt in den Deckel bestimmt werden zu

ra D
ZF;! "ZF;0

ZF;! CZF;0
D
1 "

p
!r

1C
p
!r
: (5.39)

Dieser hat ein negatives Vorzeichen, was bedeutet, dass die reflektierte Welle
um 180ı phasenverschoben zur einfallenden Welle ist. Beim Austritt der Welle
aus dem Deckel gilt analog

rb D
ZF;0 "ZF;!

ZF;0 CZF;!
D

p
!r " 1

p
!r C 1

D "ra: (5.40)

Da rb ein positives Vorzeichen hat, hat reflektierte Welle am Grenzübergang
Deckel-Luft somit die selbe Phase wie die einfallende Welle.

Deckel mit geringer Dicke

Hat der Deckel nun eine gegenüber der Wellenlänge im Medium geringe Dicke,
so kann näherungsweise davon ausgegangen werden, dass sich die beiden re-
flektierten Wellen auslöschen, da sie um 180ı phasenverschoben sind (siehe
Bild 5.16(a)). Dabei muss jedoch die Annahme erfüllt sein, dass der Laufzeit-

unterschied$t D 2
p
!rt
c0

der beiden reflektierten Wellen gering ist. Dies gilt für
Materialstärken im Bereich [Koz97]

t < 0;1%! D 0;1
%0p
!r
: (5.41)

Ein Deckel aus einem Material mit der Permittivität 3,0 bzw. 10,0 müsste somit
bei 122 GHz dünner als 141 µm bzw. 77 µm sein. Es ist somit sehr fraglich, ob
ein Deckel aus einem geeigneten festen Material überhaupt möglich ist.

Deckel mit der Dicke einer halben Wellenlänge

Um trotzdem eine Konfiguration zu schaffen, bei der sich die reflektierten Wel-
len zumindest bei orthogonalem Einfall gegenseitig auslöschen, ist es notwen-
dig, dass der Laufzeitunterschied $t zu einer Phasendrehung um 360ı führt.
Auch dann sind die beiden reflektierten Wellen um 180ı phasenverschoben
und löschen sich aus (Bild 5.16(b)). In diesem Fall muss die Materialstärke des
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Deckels einer halben Wellenlänge im Medium entsprechen.

t D
%!

2
D

%0

2
p
!r

(5.42)

Bei Dielektrizitätszahlen von 3,0 und 10,0 entspricht dies jeweils einer Dicke
von 707 µm und 387 µm. Diese Werte liegen beide in einem sinnvollen Be-
reich und entsprechen durchaus typischen Materialstärken von kommerziell
erhältlichen Gehäusedeckeln. Im Fall von schräg einfallenden Wellen sowie
einer abweichenden Frequenz, kommt es nicht mehr zu einer optimalen Aus-
löschung der reflektierten Wellen. Es muss somit im Einzelfall je nach Anten-
nenbandbreite und Breite der Hauptkeule untersucht werden, ob der Deckel die
gewünschten Eigenschaften hat. In der Literatur wird für diese Deckelart eine
Bandbreite von 5% genannt, das heißt innerhalb dieser Bandbreite ändern sich
die Antenneneigenschaften durch den Deckel nicht [Koz97].

Deckel aus mehrschichtigen Materialien

Weitere Radomarten, die so aufgebaut sind, dass sich die reflektierten Wel-
len gegenseitig auslöschen, werden aus mehrschichtigen Materialien herge-
stellt [Koz97]. In der Regel werden dabei dünne Schichten von hochpermitti-
ven Materialien verwendet, die eine dickere Schicht eines Materials mit gerin-
gerer Dielektrizitätskonstante einbetten. Je nach gewünschter Bandbreite und
minimal zulässiger Dämpfung existieren verschiedene Varianten aus minde-
stens drei, teilweise mehr als sieben Schichten. Diese speziellen Radomarten
sind jedoch aus herstellungstechnischen Gründen für Chip-Gehäuse mit Milli-
meterwellenantennen vermutlich nicht sinnvoll.

Gewinnerhöhung durch Resonanzfall

Die vorigen Deckelarten dienten alle dem Ziel der Auslöschung der reflektier-
ten Wellen und somit einem möglichst ungehinderten Passieren der elektro-
magnetischen Welle. Löst man sich jedoch vom Gedanken, dass der Deckel
nur als Antennenradom dient, das die Antenne nicht beeinflussen soll, so kann
ein gemeinsames Optimieren von Antenne und Deckel sogar zu einer Vergrö-
ßerung des Antennengewinns führen. Mit dem Effekt eines dielektrischen Ma-
terials oberhalb einer Antenne mit metallischem Reflektor beschäftigen sich
verschiedene Arbeiten [JA85], [TSS08], [SVVdC95]. Eine sehr interessante
Anordnung ist als Resonanzfall bekannt. In diesem Fall wird ein dielektrisches
Material mit der Dicke von t D %!=4 verwendet. Der Abstand zwischen reflek-
tierender Metallfläche und dem dielektrischen Material ist dabei %0=2. Durch
die gewählte Materialstärke des Deckels führt der Laufzeitunterschied der re-
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flektierten Wellen zu einem Phasenunterschied von 180ı. Mit den zusätzlichen
180ı Phasenunterschied, die durch die unterschiedlichen Vorzeichen der bei-
den Reflexionsfaktoren entstehen, führt dies zu einer gleichphasigen Additi-
on der beiden reflektierten Wellen. Dies führt im Prinzip zu einer stehenden
Welle, die durch den metallischen Reflektor im Abstand %0=2 nochmals ver-
stärkt wird. Für diesen sogenannten Resonanzfall gibt es optimale Antennen-
positionen unterhalb des Deckels. [JA85] betrachtet einen Hertz’schen Dipol
%0=4 unterhalb des Deckels, [TSS08] eine Schlitzantenne in der reflektieren-
den Massefläche und [SVVdC95] eine Patchantenne, deren Substrat auf den
metallischen Reflektor aufgebracht ist. In allen Fällen wird eine theoretische
Erhöhung des Antennengewinns proportional zur Permittivität des Deckelma-
terials berechnet. Dieser Resonanzfall wurde auch experimentell nachgewie-
sen [TSS08]. Wichtig ist dabei, dass der Deckel in diesem Fall zwar zu einer
Gewinnerhöhung führt, die Antennenimpedanz jedoch durch die reflektierten
Wellen stark beeinflusst wird. Die Bandbreite kann sich dabei um den Faktor
!r reduzieren [JA85]. Zudem muss auch die Antenne selbst sehr exakt gegen-
über dem Reflektor und dem Deckel positioniert werden. Auch die Größe des
Deckels beeinflusst dabei das Verhalten der Antenne [VLH09]. Es muss folg-
lich im Einzelfall analysiert werden, für welche der in Abschnitt 2.4 beschrie-
benen Anordnungen diese Variante funktional ist.
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Bild 5.16.: Spezialfälle von Deckel- bzw. Radomgeometrien



6. Antennendesigns für
miniaturisierte
Radarsensorik

Aufbauend auf den vorangegangenen Kapiteln werden im folgenden Abschnitt
vier spezifische Antennendesigns für vollintegrierte Radarsensoren vorgestellt.
Das Layout dieser integrierten Antennen ist speziell auf die Aufbautechnikva-
rianten aus den Bildern 2.10, 2.11, 2.14 und 2.15 ausgerichtet. Dabei sind die
Antennen für eine Gehäusegröße von 8 mm # 8 mm optimiert. In dieses Ge-
häuse werden im Fall eines monostatischen Radar-ICs eine, sowie im Fall eines
bistatischen Radar-ICs zwei der Antennen integriert. Die Zielvorgabe der An-
tennendesigns ist eine bestmögliche Ausnützung der vorhandenen Fläche, um
eine möglichst direktive Antenne mit einem Gewinn oberhalb von 10 dBi bei
einer symmetrischen Richtcharakteristik zu erzielen. Die Antennenperformanz
soll dabei möglichst unabhängig von der Position der Antenne auf dem Sub-
strat sein. Die Impedanzbandbreite der Antennen ist hauptsächlich durch den
jeweiligen Querschnitt der Aufbautechnikvariante begrenzt, sollte jedoch min-
destens das ISM-Band von 122 GHz bis 123 GHz abdecken und falls möglich
diese Bandbreite übertreffen, um einerseits eine gewisse Toleranz gegenüber
Fertigungsabweichungen zu erlauben und andererseits auch für breitbandigere
Anwendungen nutzbar zu sein.

Die im Folgenden gezeigten Antennendesigns ermöglichen alle eine Kompen-
sation der Bonddraht- oder Flip-Chip-Verbindung nach den in den Abschnit-
ten 3.2.2 und 3.3.2 vorgestellten Methoden. Drei der vier vorgestellten An-
tennen basieren auf dem in Kapitel 5.1.2 erläuterten Prinzip der Oberflächen-
wellenunterdrückung durch eine Gruppenanordnung von gleichphasig gespeis-
ten Elementen. Die Antennen wurden mit dem 3D-Feldsimulationsprogramm
CST Microwave Studio® entwickelt und optimiert, anschließend in Dünn-
schichttechnik gefertigt und mit dem in Kapitel 4 beschriebenen System mes-
stechnisch verifiziert. Die im Abschnitt 5.2 beschriebene Beeinflussung der
Antenne durch das Gehäuse wird sowohl mit Simulationen als auch expe-
rimentell untersucht. Hierfür wurden Chip-Dummys hergestellt und an Stel-
le der MMICs zusammen mit den Antennen in die Gehäuse integriert. Die
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Chip-Dummys, die bereits in Kapitel 3 Anwendung fanden, sind aus einem
0,254 mm dicken und 2 mm # 2 mm großen Aluminasubstrat gefertigt und
haben damit fast identische Abmessungen zu den Silizium-ICs. Sie beinhal-
ten eine 50'-Durchgangsleitung, die es ermöglicht, die Antennen zusammen
mit der Bonddraht- oder Flip-Chip-Verbindung zu messen. Alumina wurde
dabei ausgewählt, da es eine ähnlich hohe Permittivität (9,5) wie Silizium
(11,8) hat und somit den Einfluss des hochpermittiven MMICs auf die Antenne
nachahmt.

6.1. Antennen für Aufbautechnikvarianten
mit Bonddrahttechnik

Die Aufbautechnikvarianten 1 und 2 aus den Bildern 2.10 und 2.11 basie-
ren auf der naheliegendsten Lösung zur Anordnung von IC und Antenne in-
nerhalb eines Chip-Gehäuses. Antenne und IC werden dabei nebeneinander
in das Gehäuse eingeklebt. Die Millimeterwellenverbindung zwischen IC und
Antenne wird durch eine koplanare Bonddrahtverbindung realisiert. Das An-
tennendesign muss somit entweder eine Kompensationsschaltung nach Ab-
schnitt 3.2.2 erlauben oder eine Fußpunktimpedanz von 50' haben, um die
selbstkompensierende Verbindung nutzen zu können. Für eine Mittenfrequenz
von 122,5 GHz lässt sich mit einer asymmetrisch kompensierten Verbindung
eine relative Bandbreite von bis zu 8% erzielen. Mit der selbstkompensieren-
den Halbwellenverbindung kann bei geringerer Reproduzierbarkeit sogar eine
relative Bandbreite von bis zu 13% erzielt werden. Es ist somit wünschens-
wert, auch für die Antenne eine Bandbreite in dieser Größenordnung zu er-
zielen. Die Bandbreite von Streifenleitungsantennen hängt maßgeblich von
der Permittivität des verwendeten Substratmaterials sowie von dessen Dicke
ab [Bal05], [Poz92]. Bei freier Materialauswahl ist ein relativ dickes Substrat
mit geringer Permittivität wünschenswert. Wie bereits in Abschnitt 5.1 be-
schrieben ist jedoch die Auswahl an geeigneten Substratmaterialien durch teil-
weise zu hohe Verluste im Millimeterwellenbereich beschränkt, was somit die
Auswahl der Permittivität einschränkt. Zudem hängt auch die Anregung von
möglichen Oberflächenwellenmoden maßgeblich von der Substratdicke ab. Im
Folgenden werden zwei mögliche Antennendesigns aufgezeigt. Das erste eig-
net sich für die Aufbautechnikvariante aus Bild 2.10. In diesem Fall entspricht
der Querschnitt dem einer typischen Streifenleitungsantenne mit metallisierter
Unterseite. Die zweite Antenne nutzt nach Bild 2.11 eine Luftkavität unterhalb
des Substrats, um eine höhere Bandbreite zu erzielen.
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6.1.1. Koplanar gespeiste Antennengruppe mit
Bonddrahtkompensationsschaltung

Bild 6.1 zeigt eine Draufsicht sowie einen Querschnitt der koplanar gespeis-
ten Antennengruppe auf 0,1 mm dickem Rogers Ultralam mit metallisierter
Unterseite. Die Antenne besteht aus vier abstrahlenden Patchelementen, die
mit einem neuartigen Speisenetzwerk gleichphasig angeregt werden. Das Ro-
gers Ultralam 3850 Substrat ist ein LCP-Material, das im Handel erhältlich ist
(beidseitig mit 19 µm Kupfer beschichtet). Um die Antenne zu realisieren, wur-
de das Kupfer auf der Oberseite des Substrats komplett freigeätzt. Anschlie-
ßend wurden die metallischen Strukturen mit einem Dünnschichtprozess auf
die Oberseite des Substrats aufgebracht. Diese Metallisierung besteht aus einer
Haftschicht, einer 3 µm dicken Kupferschicht sowie einer 0,5 µm Goldschicht
an der Oberfläche. In den folgenden Abschnitten werden Details zu dieser An-
tenne dargelegt.
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Bild 6.1.: Koplanar gespeiste Antennengruppe auf 0,1 mm dickem Rogers Ultralam mit
metallisierter Unterseite
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Materialauswahl und Anordnung der abstrahlenden Elemente

Da die Antenne für die Aufbautechnikvariante 1 mit ihrer gesamten Fläche in
das Gehäuse geklebt wird, ist in diesem Fall die mögliche Substratauswahl am
größten. Es können sowohl starre als auch flexible Materialien verwendet wer-
den. In der vorliegenden Arbeit war die einzige Bedingung, dass das Material
mit dem Dünnschichtprozess der schweizer Firma Hightec [Hig12] bearbei-
tet werden kann. Eine Auswahl möglicher Substratmaterialien ist bereits in
Tabelle 5.1 gegeben. Für den in Bild 6.1 gezeigten Antennenquerschnitt, der
typischen Streifenleitungsantennen entspricht, eignet sich für eine hohe Band-
breite ein relativ dickes Substrat mit geringer Permittivität am besten. Aus die-
sem Grund wurde das Material Rogers Ultralam 3850 mit der größten erhält-
lichen Dicke von 0,1 mm verwendet. Weitere erhältliche Materialstärken sind
0,05 mm und 0,025 mm. Dickere Substrate können durch ein Aufeinanderkle-
ben mehrerer Substrate realisiert werden. Dies erhöht jedoch den Aufwand und
weist zusätzliche Unsicherheitsfaktoren auf, weswegen darauf verzichtet wur-
de. Das Material wird in der Literatur als sehr verlustarm bezeichnet, selbst bis
in den hohen Millimeterwellenbereich [TTJC04], [LHTC08]. Als Alternative
zu diesem Material würden sich die verschiedenen Polyimidfolien z.B. von der
Firma DuPont anbieten oder andere kommerziell erhältliche Materialien mit
geringer Permittivität. Das Antennendesign selbst könnte problemlos auf diese
anderen Materialien angepasst werden.

Die Materialeigenschaften im Millimeterwellenbereich des Rogers LCP wur-
den von verschiedenen Gruppen sowie vom Hersteller gemessen. Da diese
Messungen jedoch teilweise voneinander abweichen (siehe Tabelle 6.1) und
da bislang keine Messwerte oberhalb von 110 GHz bekannt sind, wurde die
Permittivität in diesem Frequenzbereich mittels des Vergleichs von Messungen
und 3D-Feldsimulationen von Ringresonatoren bestimmt (siehe Anhang C).

Die Antenne aus Bild 6.1 wurde mit einer Permittivitätsangabe von 3,02 ent-
wickelt. Die Substratdicke von 0,1 mm führt bei 122,5 GHz zu einem normier-
ten Wert d=%0 D 0;041. Es ist somit nur die TM0-Oberflächenwellenmode
ausbreitungsfähig. Dessen Verkürzungsfaktor ergibt sich zu ˇ=k0 D 1;016.
Bei 122,5 GHz beträgt die geführte Wellenlänge der TM0-Mode somit
2,41 mm. Mit einer Abschätzung aus Tabelle 5.2 ergibt sich auf einem unend-
lich ausgedehnten Substrat eine Leistung in dieser Mode von ca. 20% der in
eine Patchantenne eingespeisten Leistung. Nur die restlichen 80% werden di-
rekt wie erwünscht abgestrahlt. Um diesen Effekt zu reduzieren, werden vier
gleichphasig gespeiste Patchelemente verwendet. Die Leistung in der Oberflä-
chenwelle kann somit, je nach Abstand der Patchelemente, deutlich reduziert
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Quelle Frequenzbereich !r tan.ı/
Rogers 10 GHz 2,9 0,002

[JNS95] 7 GHz - 34 GHz 3,07 - 3,18 -
[ZGSL02] 4 GHz - 34 GHz 3,00 - 3,04 < 0;004
[TTJC04] 32 GHz - 105 GHz 3,11 - 3,21 < 0;005

[SD05] 60 GHz - 97 GHz 3,2 - 3,4 < 0;007
[HHK11] 58 GHz - 67 GHz 3,08 - 3,13 -
[LHTC08] 60 GHz - 80 GHz 2,90 - 2,93 < 0;007
Anhang C 120 GHz - 155 GHz 2,97 - 3,07 -

Tabelle 6.1.: Messungen der dielektrischen Eigenschaften von Rogers Ultralam 3850
im Millimeterwellenbereich

werden. Die beste Unterdrückung ergibt sich auch in diesem Fall für Werte
leicht oberhalb einer halben geführten Wellenlänge. Bild 6.2 zeigt das in Kapi-
tel 5.1.2 definierte Verhältnis VSW. / für die Abstände 1,20 mm, 1,25 mm und
1,30 mm. Da die Patchelemente Oberflächenwellen hauptsächlich von ihren
abstrahlenden Kanten aus erzeugen, ergeben sich für diese die Vorzugsrichtun-
gen ˙90ı. Um dort eine optimale Unterdrückung zu erzielen, wurde der Wert
dx D dy D 1,25 mm gewählt.

Bild 6.2.: Unterdrückung der Oberflächenwellen mit dem Verhältnis VSW. / für ver-
schiedene Werte dx D dy auf einem Substrat der Dicke 0,1 mm und Permit-
tivität 3,02.
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Funktionsprinzip des Speisenetzwerks

Gruppen von Patchantennen werden meist mit einem Netzwerk aus Mikro-
streifenleitungen gespeist. Dabei werden die Mikrostreifenleitungen entwe-
der mit Leistungsteilern aufgeteilt (parallele Speisung), oder mehrere Patch-
elemente werden in Reihe von einer einzelnen Mikrostreifenleitung gespeist
(serielle Speisung) [Bal05]. Ein Nachteil der parallelen Speisung liegt im teil-
weise hohen Platzbedarf durch die notwendigen Leistungsteiler. Zudem ist es
oft schwierig die Patchelemente in geringerem Abstand als ca. 0;7%0 zueinan-
der anzuordnen, da das Speisenetzwerk zwischen den Elementen ausreichend
Platz haben muss. Die serielle Speisung eignet sich an sich nur für einzelne
Reihen von Antennen. Zudem gibt es in diesem Fall nur einen Abstand, für
den die Elemente exakt gleichphasig sind. Ein weiterer Nachteil der Speisung
mit Mikrostreifenleitungen in der vorliegenden Arbeit ist die Notwendigkeit ei-
nes Übergangs zur CPW-Leitung, die durch die Bondkontaktflächen entsteht.
Vor allem die Tatsache, dass keine eng beieinanderliegenden Durchkontaktie-
rungen verwendet werden können, erschwert den Aufbau eines solchen breit-
bandigen, reflexionsarmen Übergangs.

Aus diesen Gründen wurde für die Antennengruppe aus Bild 6.1 eine neuarti-
ge Speisung entwickelt, die sich perfekt für die geforderte Anwendung eignet.
Bild 6.3(a) zeigt eine Detailansicht dieses Speisenetzwerks sowie den skizzier-
ten Verlauf der elektrischen Feldlinien in zwei Schnittflächen. Den Übergang
zur koplanaren Bonddrahtverbindung stellt eine GCPW-Leitung dar. Auf die-
se Leitung kann bei geeigneter Dimensionierung direkt gebondet werden. Die
GCPW-Leitung wird dann aufgeteilt in zwei verkoppelte Mikrostreifenleitun-
gen (MS-Leitung), die nach oben abzweigen, sowie zwei verkoppelte Mikro-
streifenleitungen, die nach unten abzweigen. Idealerweise hätten diese verkop-
pelten Mikrostreifenleitungen eine um 180ı abweichende Phase um so zwei
sich gegenüberliegende Patchelemente gleichphasig zu speisen [LCH10]. Die
Leitungen auf der rechten Seite, die aus dem Innenleiter der GCPW-Leitung
entstehen haben, jedoch eine um $p größere Weglänge. Dadurch entsteht ein
Phasenunterschied der beiden verkoppelten MS-Leitungen, der von 180ı ab-
weicht. Um dies auszugleichen, wird nach Aufteilen der beiden verkoppelten
MS-Leitungen jeweils die nach links führende Leitung um ca. $p verlängert.
Somit entsteht der erforderliche Phasenunterschied von 180ı am Einspeise-
punkt der Patchelemente. Dieser Phasenunterschied wird benötigt, da die sich
in y-Richtung gegenüberliegenden Elemente aus Bild 6.1 von unterschiedli-
chen Seiten gespeist werden.
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belegung an den Antennenelementen entsteht. Da der Großteil des Felds der
GCPW-Leitung von dessen Innenleiter ausgeht, hat die jeweils rechts liegende
der beiden verkoppelten MS-Leitungen eine stärkere Amplitude, was zu einer
höheren Leistung in den beiden rechts liegenden Patchelementen führt. Dies ist
auch in der Momentaufnahme des Betrags des E-Felds innerhalb des Substrats
aus Bild 6.3(b) erkennbar. Für die Antennengruppe an sich ist dies jedoch,
wie sich später zeigen wird, nicht problematisch. Zudem ist klar erkennbar,
dass durch das neuartige Speisenetzwerk wie gewünscht eine gleichphasige
Anregung der vier Patchantennen erzielt wurde. Zwischen dem Speisenetz-
werk und den abstrahlenden Elementen kommt es teilweise zu Verkopplungen.
Dies macht es unumgänglich die Antennengruppe und das Speisenetzwerk ge-
meinsam zu optimieren. Ein sehr großer Vorteil des Speisenetzwerks ist der
extrem geringe Flächenbedarf, da die Speiseleitungen komplett zwischen den
Antennen realisiert werden können. Des Weiteren ist die Speisung kompati-
bel zu den Bonddrahtkompensationsschaltungen aus Abschnitt 3.2.2. Für die-
se ist es hilfreich, wenn sowohl höhere als auch tiefere Leitungsimpedanzen
der GCPW-Leitung im Vergleich zur Fußpunktimpedanz der Antenne reali-
sierbar sind. Unter Berücksichtigung der realisierbaren Leitungsimpedanzen
der GCPW-Leitung auf dem 0,1 mm dicken Rogers Ultralam wurde deswegen
eine Antennenimpedanz von ZAnt D 80' gewählt, für die die Antenne op-
timiert wurde. Die Freiheitsgrade zur Optimierung des Reflexionsfaktors sind
bei gegebenen Dimensionen der GCPW-Leitung vor allem die unterschiedli-
chen Leiterbreiten und Abstände der verkoppelten Mikrostreifenleitungen so-
wie die Leiterbreite der zu den Patchelementen führenden Leitungen.

(a) Detailansicht des Speisenetzwerks der Antenne aus
Bild 6.1 und Verlauf der elektrischen Feldlinien in den
Schnittflächen A und B

(b) Amplitude der Ez -
Komponente in der
z D -0.015 mm-Ebene

Bild 6.3.: Funktionsprinzip des Speisenetzwerks

Ein Nachteil des Speisenetzwerks ist, dass keine exakt konstante Amplituden-
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Simulations- und Messergebnisse der einzelnen Antenne

Bild 6.4 zeigt den Vergleich zwischen gemessenem und simuliertem Reflexi-
onsfaktor in Bezug auf 80'. Es zeigt sich eine sehr gute Übereinstimmung.
Dies zeigt, dass der bestimmte Wert der Permittivität von 3,02 zutreffend ist.
Der gemessene Reflexionsfaktor liegt im Sperrbereich konstant unterhalb des
simulierten Werts. Dies deutet auf eine höhere Dämpfung der GCPW-Leitung
im Vergleich zur Simulation hin. Für die Messungen ergibt sich eine -10 dB-
Bandbreite von 119,1 GHz bis 125,7 GHz, was einer relativen Bandbreite von
5,4% entspricht. Diese liegt unterhalb der Bandbreite der kompensierten Bond-
drahtverbindung, ist jedoch deutlich höher als die Bandbreite des ISM-Bands
(122 GHz-123 GHz). Für eine höhere Bandbreite müsste ein dickeres Substrat
verwendet werden.

Bild 6.4.: Simulierter und gemessener Reflexionsfaktor der Antenne aus Bild 6.1 in Be-
zug auf 80'

Auch für die in Bild 6.5 dargestellten Richtdiagramme ergibt sich eine gu-
te Übereinstimmung zwischen Simulation und Messung. Die einzige Abwei-
chung in der H-Ebene liegt an der leicht unsymmetrischen Form. Das Richt-
diagramm in der E-Ebene wird beeinflusst von Reflexionen an der metallischen
Hohlleitermessspitze. Vor allem der Hohlleiter selbst liegt hierbei im Bereich
der Hauptkeule. Um diesen Einfluss zu reduzieren, wurde dieser Hohlleiter mit
einem Absorber beklebt. Dies führt jedoch zu einer Abschattung im Bereich
unterhalb von -15ı. Auch die Nebenkeulen im Bereich von 60ı werden vermut-
lich durch Reflexionen an der Messspitze verursacht. Der gemessene Gewinn
in Hauptstrahlrichtung beträgt 11,0 dBi und stimmt somit mit der Simulati-
on (11,3 dBi) sehr gut überein. Der simulierte Wert für die Antenneneffizienz
beträgt 85%. Insgesamt zeigt sich, dass mit der entwickelten Antenne das er-
wünschte Verhalten erzielt wurde. Die Antenne hat eine direktive Hauptkeule
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in die gewünschte Richtung mit ähnlichen Halbwertsbreiten in beiden Ebenen.
Auch die E-Ebene zeigt ein sehr symmetrisches Verhalten, obwohl die Ampli-
tudenbelegung in y-Richtung nicht konstant ist.

Bild 6.5.: Simulierter und gemessener Gewinn der Antenne aus Bild 6.1 bei 122,5 GHz,
aufgetragen über dem Elevationswinkel &

Verbindung mit einer Bonddrahtkompensationsschaltung und
Integration in ein Chip-Gehäuse

Durch das spezielle Speisenetzwerk der Antenne bietet es sich an, eine
Bonddrahtkompensationsschaltung ähnlich zu Bild 3.15 direkt in die GCPW-
Speiseleitung zu integrieren. Eine für 122,5 GHz optimierte Kompensati-
onsschaltung ist in Bild 6.6(a) dargestellt. Dabei wurde das Ball-Stitch-
Bondverfahren mit einem Drahtdurchmesser von 17 µm bei einer Drahtlänge
von 350 µm angenommen. In diesem Fall ergibt sich am Ende der Bondkon-
taktflächen ein ZX D (290+j180)'. Mittels einer relativ hochohmigen Lei-
tung (ZL;1 D 134'), deren Länge größer ist als %g=4, wird zuerst auf die
reelle Achse in den Bereich Z < ZAnt gedreht. Eine zweite Leitungstransfor-
mation mit der Länge %g=4 und dem Wellenwiderstand ZL2 D 60' genügt
dann, um die Bedingung ZX;komp: D Z"

Ant D 80' zu erfüllen. Bild 6.6(b)
zeigt die Antenne mit der integrierten Kompensationsschaltung. Die Antenne
wurde dabei zusammen mit einem Chip-Dummy in ein 8 mm # 8 mm großes
QFN-Gehäuse integriert. Dadurch kann die Antenne inklusive der kompensier-
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ten Bonddrahtverbindung unter Einfluss des Gehäuses und des hochpermittiven
Chip-Dummys gemessen werden.
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(a) Detailansicht der Kompensationsschaltung (b) In ein QFN-Gehäuse integrier-
te Antenne; mittels Bonddrahttech-
nik mit einem Chip-Dummy ver-
bunden

Bild 6.6.: Koplanar gespeiste Antennengruppe auf LCP mit Kompensationsschaltung
für eine Bonddrahtverbindung

Beim Bonden dieser Strukturen traten jedoch unerwartete Probleme auf. Das
LCP Material ist relativ weich. Zudem hat es einen sehr geringen Schmelz-
punkt (ca. 280ı), weswegen das Substrat nicht, wie beim Bonden mit Gold-
drähten üblich, erhitzt werden kann. Auch die untypische Verarbeitung des
Materials in Dünnschichttechnik führte zu einer leicht ungleichmäßigen Me-
tallisierung im Bereich der Bondkontaktflächen. Es gelang folglich nicht, die
Struktur zuverlässig mit einem Golddraht zu bonden. Aus diesen Gründen wur-
den die Strukturen mit Aluminiumdraht im Wedge-Wedge-Verfahren gebondet.
Da Aluminium deutlich härter ist als Gold, können damit auch wesentlich kri-
tischere Metallisierungen gebondet werden. Zudem kann das Wedge-Wedge
Verfahren auch bei Zimmertemperatur durchgeführt werden. Durch das abwei-
chende Bondverfahren, das zu einer anderen Loopform und einer eher kürzeren
Drahtlänge führt, sowie durch den größeren Drahtdurchmesser (25 µm), wird
dabei jedoch die Performanz der Kompensationsschaltung beeinflusst. Um die-
sen Effekt zu verringern, wurden die Antennen mit einem leicht größeren Ab-
stand zu den Chip-Dummys in das Gehäuse geklebt.

Ein Vergleich der Simulationsergebnisse des Reflexionsfaktors unter Verwen-
dung beider Bonddrahtverfahren ist in Bild 6.7(a) dargestellt. Es ist erkenn-
bar, dass sich die Mittenfrequenz leicht zu tieferen Frequenzen verschiebt.
Bild 6.7(a) zeigt außerdem die Messergebnisse der Antenne inklusive der kom-
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pensierten Bonddrahtverbindung aus Bild 6.6(b). Es zeigt sich eine sehr gute
Übereinstimmung zur Simulation, abgesehen von einer geringen zusätzlichen
Frequenzverschiebung. Diese entsteht vermutlich durch eine Abweichung des
modellierten und tatsächlichen Loops der Bonddrähte sowie einer dadurch ab-
weichenden Länge. Berücksichtigt man jedoch, dass die Kompensationsschal-
tung ursprünglich für einen anderen Drahtdurchmesser und ein anderes Bond-
verfahren optimiert wurde, so sind die erzielten Ergebnisse hervorragend. Der
gemessene Reflexionsfaktor ist in einem Frequenzbereich von 117,5 GHz bis
123,5 GHz unterhalb -10 dB. Die relative Bandbreite der integrierten Antenne
inklusive Bonddrahtverbindung beträgt damit 5% und somit wurde die Band-
breite der Antenne durch die Bonddrahtverbindung nur minimal reduziert.
Nach wie vor lässt diese Bandbreite somit Raum für zusätzliche Toleranzen,
da das ISM-Band bei 122,5 GHz nur eine relative Bandbreite von 0,8% er-
fordert. Bild 6.7(b) zeigt die Messungen von drei unterschiedlichen, integrier-
ten Antennen mit Bonddrahtverbindungen. Es zeigt sich, wie bei den Bond-
drahtverbindungen selbst, erneut eine sehr hohe Reproduzierbarkeit, vor allem
im Zielfrequenzbereich um 120 GHz. Die leichte Frequenzverschiebung kann
durch eine Nachoptimierung der Anpassschaltung, mit Bezug auf das verän-
derte Bondverfahren, behoben werden.

Bild 6.7.: Reflexionsfaktor der integrierten Antenne mit Bonddrahtverbindung aus
Bild 6.6 in Bezug auf 50'

Die gemessenen und simulierten Richtdiagramme der integrierten Antenne mit
Bonddrahtverbindung sind in Bild 6.8 dargestellt. Vergleicht man die Simula-
tion mit der Antenne ohne Bondübergang, so reduziert sich die Antenneneffi-
zienz von 85% auf 74%. Zudem tritt in der E-Ebene (Bild 6.8(b)) ein minima-
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les Kippen der Hauptkeule um 3ı in Richtung des Chip-Dummys auf. Dieser
Effekt ist auf die hohe Permittivität des Dummys zurückzuführen. Auch die
Messkurve aus Bild 6.8(b) bestätigt diese minimale Abweichung von der ge-
wünschten Hauptstrahlrichtung. Vergleicht man den gemessenen Gewinn aus
Bild 6.8 und Bild 6.5, so reduziert sich dieser von ursprünglich 11 dBi auf
10,2 dBi inklusive des Bondübergangs. Dieser Verlust, der teilweise auch durch
die 2 mm lange Leitung auf dem Chip-Dummy entsteht, liegt somit im erwar-
teten Bereich. Es bestätigt sich damit auch erneut, dass der Verlust des Bon-
dübergangs selbst maximal 0,5 dB beträgt. Insgesamt gesehen zeigt die inte-
grierte Antenne trotz des Einflusses von Chip-Dummy, Bonddrahtverbindung
und dem Plastikgehäuse das erwünschte Verhalten mit unidirektionalen Richt-
diagrammen und einem Gewinn von über 10 dBi. Die auftretenden Nebenkeu-
len in der E-Ebene sind dabei wiederum auf Reflexionen an der metallischen
Hohlleitermessspitze zurückzuführen.

Bild 6.8.: Simulierter und gemessener Gewinn der integrierten Antenne mit Bonddraht-
verbindung aus Bild 6.6 bei 122,5 GHz, aufgetragen über dem Elevationswin-
kel &

Einfluss des Gehäusedeckels

Abschließend ist es notwendig, den Einfluss des Gehäusedeckels auf die inte-
grierte Antenne zu untersuchen, da das Gehäuse zwingend verschlossen wer-
den muss, um Antenne, Drähte und IC zu schützen. Die theoretischen Grundla-
gen zum Einfluss des Deckels auf die Antennenabstrahlung sind in Kapitel 5.2
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beschrieben. Besonders attraktiv ist dabei zum einen ein Deckel, dessen Dicke
einer halben Wellenlänge im Dielektrikum entspricht, sowie zum anderen der
Resonanzfall, der zu einer Gewinnerhöhung führen kann. Bild 6.9(a) zeigt das
integrierte Gehäuse mit jeweils einem Deckel für diese beiden Fälle. Ein pas-
sender, im Handel erhältlicher Standarddeckel, dessen Dicke ungefähr einer
halben Wellenlänge im Dielektrikum entspricht, ist 0,380 mm dickes, schwar-
zes Keramikmaterial, das aus Aluminiumoxid besteht. (Die unterschiedliche
Farbe zum Substratmaterial entsteht durch beigemengte Stoffe beim Brennen
der Keramik.) Dieser Deckel ist von mehreren Anbietern mit vorab aufgebrach-
tem Kleber am Rand erhältlich. Unter Annahme einer Permittivität von 9,9
entspricht die Dicke dieses Deckels bei 125,4 GHz dem gewünschten Halb-
wellenfall. Ein Vergleich des gemessenen Reflexionsfaktors mit und ohne den
Halbwellendeckel ist in Bild 6.9(b) zu sehen. Es zeigt sich ein quasi identisches
Verhalten, das darauf hindeutet, dass die Reflexionen am Deckel im kompletten
Messbereich wie erwünscht ausgelöscht wurden. Dies bestätigt sich ebenfalls
beim Betrachten der gemessenen Richtdiagramme ohne und mit Halbwellen-
deckel in Bild 6.10. In beiden Ebenen ist das Richtdiagramm quasi identisch.
Der Halbwellendeckel kann somit selbst für Systeme größerer Bandbreite ge-
nutzt werden.

(a) Integrierte Antenne mit Deckel
für Resonanzfall (weiß) und Halb-
wellendeckel (schwarz)

(b) Gemessener Reflexionsfaktor der inte-
grierten Antenne aus Bild 6.6 mit unterschied-
lichen Gehäusedeckeln in Bezug auf 50"

Bild 6.9.: Einfluss verschiedener Deckel auf die integrierte Antenne

Um die Anwendbarkeit des Resonanzfalls für die vorliegende integrierte An-
tenne zu untersuchen, wurden im ersten Schritt mehrere Simulationen mit un-
terschiedlichen Deckelarten und variierenden Abständen zwischen Deckeln
und Antenne durchgeführt. Es zeigt sich dabei, dass es durchaus zu einer Ge-
winnerhöhung bis zu 16 dBi kommen kann. Die Performanz dieser Struktur

110 115 120 125 130 135 140 145 150
-25

-20

-15

-10

-5

0

Frequenz in GHz

Re
fle

xi
on

sf
ak

to
r i

n 
dB

 

 

ohne Deckel
HW-Deckel
Resonanzfall



136 6. Antennendesigns für miniaturisierte Radarsensorik

Bild 6.10.: Gemessener Gewinn der integrierten Antenne aus Bild 6.6 mit unterschiedli-
chen Gehäusedeckeln bei 122,5 GHz, aufgetragen über dem Elevationswin-
kel &

Bild 6.11.: Gemessener Gewinn der integrierten Antenne aus Bild 6.6 mit unterschiedli-
chen Gehäusedeckeln bei 115,0 GHz, aufgetragen über dem Elevationswin-
kel &
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(a) H-Ebene (xz-Ebene)
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(b) E-Ebene (yz-Ebene)
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hängt jedoch sehr stark vom Abstand zwischen Antenne und Deckel ab. Für ei-
ne messtechnische Verifikation wurde ein 0,127 mm dickes Aluminasubstrat in
1,3 mm Abstand zur metallischen Massefläche des QFN-Gehäuses angebracht.
Da das QFN-Gehäuse selbst nur 0,9 mm hoch ist, wurde hierfür ein zusätzli-
cher Abstandshalter angebracht. Bild 6.9(b) zeigt den gemessenen Reflexions-
faktor für diesen Fall. Es zeigt sich, dass die Antennenimpedanz wie erwartet
stark beeinflusst wurde, da sich die Reflexionen am Deckel nicht auslöschen.
Die gemessenen Richtdiagramme bei 122,5 GHz zeigen zudem eine deutliche
Verschlechterung im Vergleich zu der Messung ohne Deckel. In der E-Ebene
kommt es sogar zu einem sehr starken Einzug nahe der Hauptstrahlrichtung.
Die Verschlechterung der Richtdiagramme kann durch eine zu große Toleranz
des Abstands zwischen der Antenne und dem Deckel erklärt werden. Auch in
den Simulationsergebnissen zeigte sich, dass die Struktur insgesamt sehr emp-
findlich gegenüber leichten Änderungen reagiert. Bild 6.11 dagegen zeigt den
selben Vergleich der Richtdiagramme bei 115 GHz. In diesem Fall kann die
erwünschte Steigerung des Gewinns auf einen Wert von 14,5 dBi beobachtet
werden.

Zusammenfassend lässt sich sagen, dass der Einfluss des Gehäuses und des
Chip-Dummys als gering zu betrachten ist. Dies liegt vor allem an der hohen
erzielten Direktivität und den exzellenten Richtdiagrammen mit nur extrem ge-
ringer Abstrahlung zum Chip-Dummy und zu den Gehäusewänden. Durch den
Deckel im Resonanzfall kann auch für die vorliegende integrierte Antenne ei-
ne deutliche Gewinnsteigerung erzielt werden. Dabei reduziert sich jedoch die
Bandbreite, da die Gesamtanordnung deutlich frequenzabhängiger ist. Zudem
verändert sich die Antennenimpedanz und insgesamt reagiert die Anordnung
sehr empfindlich gegenüber kleinen Änderungen. Der Halbwellendeckel dage-
gen hat den Vorteil, dass er das Antennenverhalten nicht beeinflusst. Außerdem
ist das Verhalten unabhängig vom Abstand zwischen Antenne und Deckel, was
eine große Toleranz gegenüber typischen Fertigungsabweichungen ermöglicht.
Ein im Handel erhältlicher Standarddeckel kann durch die passende Dicke oh-
ne jegliche zusätzliche Bearbeitung direkt und mit Standardverfahren auf das
Gehäuse geklebt werden.

6.1.2. Kapazitiv belasteter Doppeldipol oberhalb eines
Reflektors mit Luftkavität

Bild 6.12 zeigt den kapazitiv belasteten Doppeldipol auf 0,127 mm dickem
Aluminasubstrat [6]. Die Antenne ist in ein QFN-Gehäuse integriert, in des-
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sen mittlere Massefläche zuvor eine 50 µm tiefe Kavität gefräst wurde. In einer
möglichen Massenfertigung könnte das Erzeugen dieser Kavität durch Ätzen
realisiert werden. Der problematischste Verarbeitungsschritt ist in diesem Fall
das Einkleben der Antenne in das Gehäuse, da sichergestellt werden muss, dass
kein Kleber in die Kavität fließt. Die Unterseite des Aluminasubstrats ist in die-
sem Fall nicht metallisiert. Die Oberseite wurde mit dem selben Dünnschicht-
prozess wie die Antenne auf LCP prozessiert. In den folgenden Abschnitten
werden Details zu dieser Antenne erläutert.

Bild 6.12.: Kapazitiv belasteter Doppeldipol auf 0,127 mm Aluminasubstrat oberhalb
eines Reflektors mit Luftkavität

Materialauswahl und Funktionsprinzip der Antenne

Die Materialauswahl für die Antenne in Aufbautechnikvariante 2 aus Bild 2.10
ist eingeschränkt, da diese über eine Luftkavität geklebt wird. Dies erfordert
ein starres Substratmaterial. Typische starre Substratmaterialien, deren Ober-
fläche glatt genug ist, um in Dünnschichtprozessen bearbeitet zu werden, sind
Alumina, Quartzglas und andere Gläser wie Borosilicatglas. Deren Materialei-
genschaften sind in Tabelle 5.1 aufgelistet. Alumina ist das meistgenutzte Ma-
terial in der Dünnschichttechnik, zeigt extrem geringe Verluste bis in den hohen
Millimeterwellenbereich [AB85] und ist wesentlich günstiger als Quartzglas.
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Dieses ist zudem deutlich brüchiger und deswegen in geringen Materialstär-
ken schwierig zu verarbeiten. Andere günstigere Gläser wie z.B. das Borosi-
licatglas AF45 weisen höhere Verluste auf [ZCBC06]. Der Hauptnachteil von
Alumina ist die hohe Permittivität (9,9 bzw. 9,5). Diese und die Mindestdicke
von 0,127 mm erschweren wie bereits in Abschnitt 5.1 beschrieben das Anten-
nendesign, da es zur Anregung von Oberflächenwellen kommt. Auch für die
Antenne aus Bild 6.12 wurde deswegen eine Gruppenanordnung von gleich-
phasig gespeisten Elementen verwendet.

Trotz der Ähnlichkeit zu der Antenne aus Bild 6.1 ist das Funktionsprinzip
sehr unterschiedlich. Da sich im ersten Teil der Speiseleitung Metall direkt un-
terhalb des Substrats befindet, wohingegen die Antenne über eine Luftkavität
positioniert ist, muss das Speisenetzwerk so dimensioniert werden, dass die
Funktionsweise unabhängig von der Massefläche unterhalb des Substrats ist.
Die CPW-Leitung wurde deshalb so dimensioniert, dass ihre Feldlinien nicht
zur Unterseite des Substrats greifen. Dadurch können jedoch im Gegensatz
zum Speisenetzwerk aus Bild 6.3 keine Mikrostreifenleitungen realisiert wer-
den und die Patchelemente müssen auf eine andere Weise gespeist werden. Die
CPW-Leitung des Speisenetzwerks aus Bild 6.13(a) hat die in Schnittfläche
A skizzierten Feldlinien. Sie teilt sich anschließend in 2 Coplanar-Stripline-
Leitungen (CPS) auf. Eine CPS-Leitung besteht aus 2 metallischen Leitern
und hat die für die Schnittfläche B skizzierten Feldlinien. In der Schnittfläche
C wird diese CPS-Leitung abrupt aufgeteilt. Hier entsteht eine Dipolwirkung
und es werden bereits Felder abgestrahlt. Teile der E-Feldlinien koppeln je-
doch auch zu den vier Patchelementen. Erst von dort greifen die Feldlinien
zur Massefläche unter dem Substrat. Ein Simulationsergebnis der elektrischen
Feldlinien in der Schnittfläche C ist in Bild 6.13(b) dargestellt und verdeutlicht
das Funktionsprinzip der Antenne.

Im Vergleich zu zwei Dipolen ohne zusätzliche Patchelemente zeigt sich eine
deutliche Verbesserung in Bezug auf die Abhängigkeit der Antenne gegenüber
Änderungen der Substratgröße und gegenüber Verschiebungen der Antenne auf
dem Substrat. Dies deutet auf eine merkliche Reduktion der Oberflächenwel-
len hin. Ein Nachteil der Antennenart ist, dass die Anpassung vom Abstand der
Patchelemente in y-Richtung abhängt. Dadurch kann nicht die optimale Konfi-
guration bzgl. der Unterdrückung von Oberflächenwellen ausgewählt werden.
Als Kompromiss wurde ein Abstand in y-Richtung von 1,0 mm gewählt. Da
sowohl der Dipol als auch die Patchelemente Oberflächenwellen hauptsäch-
lich in Richtung der y-Achse erzeugen [Poz83], und da die Anpassung relativ
unabhängig vom Abstand der Patch-Elemente in x-Richtung ist, konnte dieser
Abstand frei gewählt werden. Er wurde auf den höchsten Wert gesetzt, für den
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Bild 6.13.: Funktionsprinzip der Antenne

noch keine Nebenkeulen durch Grating Lobes entstehen, um den größtmög-
lichen Antennengewinn zu erzielen. Ein Vorteil des Speisenetzwerks ist, dass
beim Einkleben der Antenne das Substrat nicht perfekt gegenüber der Kavi-
tät positioniert werden muss. Zudem hat die Antenne eine höhere Bandbreite
als typische Antennen mit Mikrostreifenleitungsspeisungen und es wird eben-
falls kein Übergang von der CPW-Leitung im Bereich der Bondkontaktflächen
benötigt.

Simulations- und Messergebnisse der integrierten Antenne mit
und ohne Deckel

Bild 6.14(a) zeigt den simulierten und gemessenen Reflexionsfaktor der An-
tenne aus Bild 6.12. Das Antennendesign wurde ursprünglich mit dem Permit-
tivitätswert 9,9 optimiert. In der Messung dieser Antenne [6] sowie auch in den
Messungen weiterer Antennen auf dem selben Substratmaterial [28], [27], [33]
zeigt sich jedoch jeweils eine Frequenzverschiebung zu höheren Frequenzen.
Dies deutet auf einen geringeren Permittivitätswert im Bereich 9,5 hin. Im
Vergleich zwischen der Messung und der Simulation mit diesem Wert zeigt
sich eine gute Übereinstimmung. Die noch bestehenden Abweichungen kön-
nen durch Fertigungstoleranzen enstehen. Die Kavitätstiefe z.B. konnte mit
der verwendeten Fräsmaschine nur mit 5 µm Genauigkeit realisiert werden. In
der Messung ergibt sich eine -10 dB-Bandbreite von 119,4 GHz bis 132,5 GHz,
was einer relativen Bandbreite von 10,5% entspricht. In Verbindung mit der
selbstkompensierenden Halbwellenverbindung kann somit mit einer Standard-
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gehäusetechnik und mit kostengünstiger Bonddrahtverbindungstechnik ein in-
tegrierter Radarsensor oder ein Kommunikationsmodul mit über 10% Band-
breite realisiert werden. Auch für die integrierte Antenne mit Luftkavität wur-
den geeignete Deckelmaterialien untersucht. Eine Gewinnerhöhung durch den
Resonanzfall kann in diesem Fall nicht realisiert werden. Dies liegt vermutlich
an dem Querschnitt aus zwei Luftkavitäten und zwei hochpermittiven und da-
durch stark reflektierenden Materialien. Mit dem Halbwellendeckel aus Alu-
mina dagegen zeigt auch diese Antenne ein nahezu unverändertes Verhalten.
Bild 6.14(b) zeigt den Vergleich der beiden Messkurven des Reflexionsfaktors
mit und ohne Halbwellendeckel. Die beiden Kurven sind dabei fast identisch.
Somit wird die hohe Bandbreite der Antenne durch den Deckel nicht beein-
flusst.

(a) Simulation mit zwei Permittivitätswerten
und Messung (jeweils ohne Deckel)

(b) Messung ohne und mit Halbwellendeckel

Bild 6.14.: Simulierter und gemessener Reflexionsfaktor der Antenne aus Bild 6.12 in
Bezug auf 50'

Ein Vergleich der simulierten Richtdiagramme sowie der Messungen mit und
ohne Deckel ist in Bild 6.15 dargestellt. Es zeigt sich eine extrem gute Über-
einstimmung. In beiden Ebenen wurde eine symmetrische Hauptkeule erzielt,
die nur in der E-Ebene minimal geneigt ist. Der gemessene Antennengewinn
beträgt 11,5 dBi. Die einzige Nebenkeule tritt in der E-Ebene in Richtung der
Speiseleitung auf und kann deswegen mit dem Messsystem nicht verifiziert
werden. Die simulierte Antenneneffizienz beträgt 85%. Berücksichtigt man
einen zusätzlichen Verlust von 0,5 dB durch die Halbwellenverbindung, so er-
gibt sich eine Antenneneffizienz inkl. der Chip-Verbindung von 75%. Auch
die Richtdiagramme werden durch den Deckel nicht negativ beeinflusst. Der
Gewinn in Hauptstrahlrichtung erhöht sich sogar leicht auf 12,5 dBi.
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Bild 6.15.: Simulierter (ohne Deckel) und gemessener (ohne/mit Deckel) Gewinn der
Antenne aus Bild 6.12 bei 122,5 GHz, aufgetragen über dem Elevationswin-
kel &

6.2. Antennen für Aufbautechnikvarianten
mit Flip-Chip-Technik

Die neuartigen Aufbautechnikvarianten 5 und 6 aus den Bildern 2.14 und 2.15
basieren auf einer Luftkavität innerhalb der mittigen Massekontaktfläche des
Gehäuses. Diese Kavität ermöglicht gleichzeitig eine effiziente Wärmeablei-
tung vom IC zur Leiterplatte sowie eine Verbindung zwischen IC und Antenne
mittels Flip-Chip-Technologie. Für diese Verbindung kann eine extrem hohe
Bandbreite von beispielsweise 0 GHz bis 170 GHz erzielt werden. In diesem
Fall ist somit die Antenne das Bandbreite begrenzende Element. Die attraktive
Konfiguration einer Antenne direkt oberhalb einer Luftkavität ermöglicht da-
bei jedoch eine höhere Bandbreite im Vergleich zu typischen Streifenleitungs-
antennen. Im Folgenden werden zwei Antennendesigns vorgestellt. Die erste
Variante (passend zu Bild 2.14) nutzt dabei ein sehr dünnes, flexibles Substrat-
material sowie eine zusätzliche Kappe, um das Gehäuse zu verschließen. Die
zweite Antenne (passend zu Bild 2.15) ist auf einem dickeren, starren Materi-
al realisiert, das gleichzeitig als Gehäusedeckel genutzt werden könnte. Vorab
wird der Fertigungsprozess des neuartigen Aufbautechnikkonzepts beschrie-
ben.
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6.2.1. Fertigungsprozess des neuartigen
Aufbautechnikkonzepts

Das im Rahmen dieser Arbeit vorgeschlagene Gehäusekonzept [8], [22] weist
einige Besonderheiten auf, die während des Fertigungsprozesses beachtet wer-
den müssen. Der MMIC muss gleichzeitig durch thermisch leitfähigen Kleber
an die Massefläche des Gehäuses und durch eine Flip-Chip-Verbindung an das
Antennensubstrat angebunden sein. Zudem muss das Antennensubstrat gleich-
zeitig auf den MMIC sowie auf das Gehäuse optimal ausgerichtet sein, um die
Flip-Chip-Verbindung an beiden Kontaktstellen zu ermöglichen. Dies erfordert
außerdem, dass sich die Oberflächen des MMICs und der Kontaktflächen des
Gehäuses auf der selben Höhe befinden. Um dies zu ermöglichen, wurde in die-
ser Arbeit ein passender Fertigungsprozess neu konzipiert sowie durch Herstel-
len von Prototypen demonstriert. Für den Prototypenbau wurden dabei Gehäu-
se in LTCC-Technologie verwendet. Bild 6.16 zeigt die Aufbautechnikvariante
5 aus Bild 2.14 unter Berücksichtigung des neuen Gehäusematerials, sowie ein
Foto des LTCC-Gehäuses. Dieses hat eine Grundfläche von 8 mm # 8 mm und
ist insgesamt 0,7 mm hoch. Mittig im Gehäuse befindet sich eine 5 mm # 5 mm
große und 0,3 mm tiefe Kavität. Auf dem Boden der Kavität wurde eine aus-
gedehnte Metallfläche realisiert, die mit thermischen Durchkontaktierungen
mit der Unterseite des Gehäuses verbunden ist. Am Rand des Gehäuses be-
finden sich, verteilt auf alle vier Seiten, 48 Kontaktflächen, die mit Durchkon-
taktierungen mit der Unterseite des Gehäuses elektrisch verbunden sind, um
so ein QFN-ähnliches SMD-Gehäuse zu realisieren. Obwohl LTCC für diese
Prototypen verwendet wurde, könnte auch ein durch Ätztechnik hergestelltes,
Leadframe-basiertes QFN-Gehäuse [ZFLN05], [SW10] oder ein Gehäuse aus
organischen Mehrlagenleiterplatten [ACCP12], [Pha11] genutzt werden. Für
die Verbindung zwischen Gehäuse und Antennensubstrat wurde ein anisotrop
leitfähiger Klebefilm (ACF) verwendet, der es ermöglicht, das Gehäuse kom-
plett abzuschließen, falls keine zusätzliche Kappe verwendet werden soll.

Der neu konzipierte Fertigungsprozess verwendet die folgenden Prozess-
schritte:

1. Im ersten Schritt wird das Antennensubstrat mit der Metallisierung nach
oben auf dem Substrattisch eines Flip-Chip-Bonders platziert. Je nach
verwendeter Bondvariante wird das Substrat auf die nötige Temperatur
vorgeheizt (Bild 6.17(a)).

2. Anschließend wird der IC auf das Antennensubstrat gebondet
(Bild 6.17(b)).
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3. Danach wird thermisch leitfähiger Kleber auf die Rückseite des ICs auf-
gebracht (Bild 6.17(c)).

4. Im vierten Schritt wird das Gehäuse auf das Antennensubstrat gebondet.
Dabei wird das Gehäuse erhitzt, wodurch auch der thermisch leitfähige
Kleber zwischen IC und Gehäuse aushärtet. (Fig. 6.17(d))

5. Anschließend kann das komplette Gehäuse umgedreht werden. Falls nö-
tig, wird dann die Kappe aufgeklebt.

Bild 6.17.: Prozessablauf der Flip-Chip-Gehäusevariante

Durch diesen Prozessablauf sind der IC, die Antenne und das Gehäuse jeweils
optimal aufeinander ausgerichtet. Der Prozessablauf benötigt zudem keine spe-
ziellen Werkstücke oder ungewöhnliche Maßnahmen und kann mit typischen



 








(a) Querschnitt der Aufbautechnikvariante 5





(b) Zwei Schrägansich-
ten des LTCC-basierten
Chip-Gehäuses

Bild 6.16.: Aufbautechnikvariante 5 bei Verwendung eines LTCC-basierten Gehäuses
und einer zusätzlichen Kappe
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Bondmaschinen durchgeführt werden. Ein weiterer Vorteil ist, dass ein sehr
dünnes Antennensubstrat genutzt werden kann. Die Machbarkeit dieses Pro-
zessablaufs und somit die Machbarkeit der gesamten Aufbautechnikvariante
wird im folgenden Abschnitt demonstriert.

6.2.2. Doppeldipolantenne auf flexiblem
Trägersubstrat mit
Flip-Chip-Kompensationsschaltung

Bild 6.18(a) zeigt eine Detailzeichnung der Doppeldipolantenne auf einem
14 µm dünnen, flexiblen Polyimidsubstrat [8]. In die CPW-Speiseleitung der
Antenne ist eine Kompensationsschaltung für die Flip-Chip-Verbindung inte-
griert. Ein Foto des Antennensubstrats ist in Bild 6.18(b) dargestellt. Auf dem
Antennensubstrat befinden sich auch die metallischen Verbindungsleitungen,
die die Kontaktflächen des ICs mit denen des Gehäuses verbinden sollen. Die
Antenne wurde optimiert für eine gemeinsame Integration von Antenne und
MMIC (bzw. MMIC Dummy) in das in Bild 6.16 gezeigte LTCC-Gehäuse.
Der Abstand des Antennensubstrats zur reflektierenden Massefläche des Ge-
häuses beträgt somit 0,32 mm. Das Antennensubstrat hat einen Ausschnitt, der
es ermöglicht, die Antenne zusammen mit einer Flip-Chip-Verbindung von ei-
nem Chip-Dummy aus messtechnisch zu charakterisieren. In den folgenden
Abschnitten werden Details zu dieser Antenne dargelegt.

Auswahl der Antennenstruktur und des Substratmaterials

Das Hauptaugenmerk bei der Auswahl einer geeigneten Antennenstruktur liegt
auf einem optimalen Antennenverhalten für den gegebenen Querschnitt ei-
ner Streifenleitungsantenne im Abstand von ca. 0,32 mm zu einem metalli-
schen Reflektor. Unter den CPW-gespeisten Antennen in der Literatur finden
sich hauptsächlich Schlitzantennen [RDKC08], [LLCH08], [QSE00]. Proble-
matisch für diese Antennen ist jedoch ein zusätzlicher metallischer Reflektor,
da die Antenne selbst schon in einer metallischen Massefläche realisiert ist.
Durch die beiden Metallflächen kommt es zur Anregung von Parallelplatten-
moden [LLCH08], die die Antenneneffizienz deutlich reduzieren [QSE00]. Im
Vergleich dazu haben Dipolantennen den Vorteil, dass durch den zusätzlichen
Reflektor lediglich der erwünschte Effekt einer unidirektionalen Abstrahlung
entsteht. Da Dipolantennen jedoch symmetrische Antennen sind und somit eine
Symmetrierung [KJLC02] notwendig wäre, um diese mit der unsymmetrischen
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Bild 6.18.: Doppeldipolantenne auf einem ultradünnen, flexiblen Polyimidsubstrat mit
Flip-Chip-Kompensationsschaltung

CPW-Leitung zu verbinden, wurde auch in diesem Fall ein Speisenetzwerk
ähnlich zu Bild 6.13 verwendet. Dieses orientiert sich an der in [ZLG06] vorge-
stellten Doppeldipolantenne, bei der die CPW-Leitung in zwei CPS-Leitungen
aufgeteilt wird, die jeweils einen Dipol speisen. Ein weiterer Vorteil dieser
Konfiguration ist, dass sich in der H-Ebene eine Antennengruppe ergibt, die
zu einer stärkeren Richtwirkung in dieser Ebene führt. Dies führt zu ähnlichen
Richtdiagrammen in beiden Ebenen. Eine Antenne, ähnlich zu der Struktur mit
vier Patchelementen aus Bild 6.12, ist in diesem Fall durch den hohen Abstand
zwischen Antennensubstrat und reflektierender Metallfläche nicht realisierbar.
Dies erfordert eine Antennenstruktur, die bereits ohne Reflektor funktional ist.
Die beiden Dipole wurden als gefaltete Dipole realisiert, da die Fußpunktimpe-
danz von gewöhnlichen Dipolen auf dem verwendeten Antennensubstrat ma-
ximal 40' beträgt, während die realisierbaren Wellenwiderstände der CPS-
Leitung oberhalb von 90' liegen. Gefaltete Dipole haben eine höhere Fuß-
punktimpedanz, die sich durch verschiedene Parametervariationen gezielt be-
einflussen lässt [Lam85].

Die Aufbautechnikvariante 5 ist die einzige, für die keinerlei Einschränkungen
an die Auswahl des Antennensubstratmaterials bestehen. Durch den entwickel-
ten Fertigungsprozess können auch flexible Materialien verwendet werden. Zu-
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dem bestimmt die Substratdicke in diesem Fall nicht die Antennenbandbreite.
Ein wichtiges Kriterium bei der Auswahl des Antennenmaterials besteht in
der Abhängigkeit der Antennenperformanz von der Tiefe der Gehäusekavi-
tät. Dieses Gehäuse wurde für ICs der Dicke 0,25 mm entwickelt. Durch die
0,30 mm tiefe Kavität und die Höhe der Flip-Chip-Kugeln ergibt sich ein Ab-
stand des Antennensubstrats zur reflektierenden Massefläche des Gehäuses von
ca. 0,32 mm. Die Doppeldipolantenne soll somit für diesen Wert das optimale
Abstrahlverhalten (hoher Gewinn, keine Nebenkeulen, hohe Bandbreite) zei-
gen sowie unempfindlich gegenüber einer gewissen auftretenden Toleranz in
Bezug auf diesen Abstand sein. Dies ist für dünne Materialien geringer Per-
mittivität der Fall. Bild 6.19 zeigt den simulierten Reflexionsfaktor einer Dop-
peldipolantenne ohne Flip-Chip-Übergang auf einem 14 µm Polyimidsubstrat
(!r D 3;1) für verschiedene Abstände zwischen Substrat und metallischem Re-
flektor. Es zeigt sich, dass nur eine sehr geringe Abweichung der Resonanzfre-
quenz von 3 GHz pro 50 µm Abstandsänderung entsteht. Der Reflexionsfaktor
im Zielfrequenzbereich von 122 GHz bis 123 GHz bleibt unterhalb von -15 dB,
selbst für große Abstandsabweichungen von 270 µm bis 370 µm. Bild 6.20
zeigt die dazugehörenden Richtdiagramme, die nahezu identisch sind. Die Dia-
gramme zeigen das erwünschte Verhalten mit einer unidirektionalen Charakte-
ristik ohne jegliche Nebenkeulen bei einem Gewinn von 10,8 dBi.

Bild 6.19.: Simulierter Reflexionsfaktor der Doppeldipolantenne auf 14 µm dickem Po-
lyimidsubstrat für verschiedene Abstände zwischen Substrat und Reflektor,
in Bezug auf ZAnt D 80'

Das ausgewählte Substratmaterial ist das im HiCoFlex®-Prozess der Firma
Hightec verwendete Polyimid Dupont PI-2611. Mit dem verwendeten Prozess
können ultradünne (hier: 14 µm) und flexible Schaltungen unter Verwendung
einer hochpräzisen Dünnschichttechnik realisiert werden [BKL09]. Die elek-
trischen Eigenschaften von Dupont PI-2611 wurden bis zu 110 GHz charakte-
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Bild 6.20.: Simulierte 122,5 GHz Richtdiagramme der Doppeldipolantenne auf 14 µm
dickem Polyimidsubstrat für verschiedene Abstände zwischen Substrat und
Reflektor

risiert und weisen eine sehr konstante Permittivität von 3,1 und geringe Ver-
luste (tan ı D 0;006) auf [PD98]. Die auf das Substrat aufgebrachte Metalli-
sierung hat insgesamt eine Dicke von 3 µm und besteht aus einer Haftschicht,
einer Kupferschicht und einer Goldschicht. Ein Vorteil des verwendeten Mate-
rials ist, dass es durchsichtig ist, wodurch die Flip-Chip-Verbindungen optisch
kontrolliert werden können. Alternative Substratmaterialien mit ähnlichen Ei-
genschaften sind das von der Firma Dupont erhältliche Kapton oder das LCP
Material der Firma Rogers.

Gehäuseintegration und Kompensation der Flip-Chip-Verbindung

Um die Machbarkeit der Aufbautechnikvariante sowie des Fertigungsprozes-
ses zu demonstrieren und um das Verhalten der integrierten Antenne inklu-
sive des Flip-Chip-Übergangs messtechnisch zu verifizieren, wurde ein Pro-
totyp gefertigt, der einen Chip-Dummy in das LTCC Gehäuse integriert. Der
Chip-Dummy ist in Bild 6.21(a) dargestellt. Auf den Kontaktflächen sowie auf
einem Ende der CPW-Leitung befinden sich Goldkugeln. Diese wurden mit ei-
nem vollautomatischen Drahtbonder unter Verwendung eines speziellen Stud-
Bumping-Programms platziert und haben einen Durchmesser von ca. 60 µm
bei einer Höhe von 30 µm. Bild 6.21(b) zeigt eine Schrägansicht des komplet-
ten Prototyps. Dieser wurde mit dem manuellen Flip-Chip-Bonders Finetech

0° 15°
30°

45°

60°

75°

90°

105°

120°

135°
150°

165°±180°-165 °
-150 °

-135 °

-120 °

-105 °

-90 °

-75 °

-60 °

-45 °
-30 °

-15 °

Gewinn in dBi

-10-50510

 

 

0,270 mm
0,320 mm
0,370 mm

(a) H-Ebene (xz-Ebene)

0° 15°
30°

45°

60°

75°

90°

105°

120°

135°
150°

165°±180°-165 °
-150 °

-135 °

-120 °

-105 °

-90 °

-75 °

-60 °

-45 °
-30 °

-15 °

Gewinn in dBi

-10-50510

 

 

0,270 mm
0,320 mm
0,370 mm

(b) E-Ebene (yz-Ebene)



6.2. Antennen für Aufbautechnikvarianten mit Flip-Chip-Technik 149

Fineplacer® pico-ma am IHE und dem in Bild 6.17 skizzierten Prozessablauf
realisiert. Für Schritt 2 wurde dabei ein Flip-Chip-Prozess mit Hitze, Druck
und Ultraschall genutzt. Die Verbindung zwischen dem Antennensubstrat und
dem LTCC-Gehäuse in Schritt 4 besteht aus ACF und wird folglich mit Hitze
und Druck realisiert. Die bereits angesprochene Transparenz des Antennensub-
strats ermöglicht die visuelle Inspektion der Flip-Chip-Übergänge sowie eine
Kontrolle der Ausrichtung des Chip-Dummys gegenüber dem Antennensub-
strat. Der Ausschnitt im Antennensubstrat befindet sich über dem zweiten Ende
der CPW-Leitung, so dass diese mit Messspitzen kontaktiert werden kann.

Bild 6.21.: Prototyp der zusammen mit einem Chip-Dummy integrierten Doppeldipol-
antenne

Um eine perfekte Anpassung für die Antenne inklusive des Flip-Chip-
Übergangs zu realisieren, ist eine Anpasschaltung in die CPW-Speiseleitung
integriert (siehe Bild 6.18). Die zwei gefalteten Dipole haben dabei eine Fuß-
punktimpedanz von Zfd D 160'. Die CPS-Leitungen sind so dimensio-
niert, dass ihr Wellenwiderstand ebenfalls 160' beträgt. Durch die beiden
parallelgeschalteten CPS-Leitungen ergibt sich für die CPW-Leitung ein Wel-
lenwiderstand von 80'. Dies entspricht gleichzeitig der Fußpunktimpedanz
ZAnt D 80' der Doppeldipolantenne. Diese Impedanz muss an die Aus-
gangsimpedanz des MMICs (ZMMIC D 50') – unter Berücksichtigung der
durch den Flip-Chip-Übergang erzeugten Transformation – angepasst werden.
Für den beschriebenen Prototyp ergibt sich durch den größtenteils kapaziti-
ven Einfluss der Flip-Chip-Verbindung am Ende der Bondkontaktflächen eine
Impedanz vonZX D (43-j4)'. Diese Impedanz wird mit einer einzigen CPW-
Leitung auf ZX;komp: D Z"

Ant D 80' transformiert. Für optimale Anpassung
ergibt sich eine Länge dieser Leitung von 0,53 mm bei einem Wellenwider-
stand von 63'. Auf den ersten 50 µm befindet sich diese CPW-Leitung noch

(a) Chip-Dummy mit Goldkugeln auf
den Kontaktflächen

(b) Vollständig integrierter Proto-
typ
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oberhalb des Chip-Dummys und hat deshalb in diesem Bereich einen geringe-
ren Wellenwiderstand von 58'.

In Bild 6.21(b) ist erkennbar, dass der Abstand zwischen der Antenne und den
Verbindungsleitungen zwischen IC und Gehäuse gering ist. Der Einfluss dieser
Leitungen wurde mit Hilfe von Feldsimulationen überprüft. Dabei zeigt sich,
dass der Einfluss gering ist, so lange ein gewisser Sicherheitsabstand eingehal-
ten wird. Der Reflexionsfaktor bleibt unterhalb von -20 dB, so lange der Ab-
stand größer als 0,4 mm ist. Bezüglich der Abstrahlung ergibt sich eine Reduk-
tion des Gewinns um 0,5 dB bzw. 1 dB bei Abständen von 0,5 mm und 0,2 mm.
Für den Prototyp aus Bild 6.21(b) wurde eine Fläche von 2,5 mm # 2,9 mm um
die Antenne herum freigehalten, was einem Abstand von Antenne zu Verbin-
dungsleitung von 0,77 mm entspricht.

Bild 6.22 zeigt den Vergleich des gemessenen und simulierten Reflexi-
onsfaktors der integrierten Antenne inklusive des Flip-Chip-Übergangs aus
Bild 6.21(b). Es zeigt sich eine hervorragende Übereinstimmung mit einer
-10 dB–Bandbreite zwischen 118 GHz und 136 GHz. Dies entspricht einer rela-
tiven Bandbreite von 14%. Im Vergleich zur Antenne ohne Flip Chip Übergang
(Bild 6.19) wurde durch Optimieren des Übergangs sogar eine leicht höhe-
re Bandbreite realisiert. Die gemessenen und simulierten Richtdiagramme der
integrierten Antenne sind in Bild 6.23 dargestellt. Die Messungen zeigen die
typischen Abweichungen mit einer leichten Welligkeit und einer Abschattung
im Winkelbereich unterhalb -15ı in der E-Ebene durch den Absorber auf dem
Hohlleiter der Messspitze. In der H-Ebene zeigt sich eine leichte Unsymmetrie.
Ansonsten wurde eine sehr gute Übereinstimmung erzielt, die die erwünschte
Antennenperformanz verifiziert. Der gemessene Gewinn beträgt 9,7 dBi, wäh-
rend in der Simulation ein Gewinn von 10,4 dBi erzielt wurde. Der Unterschied
ist auf die Dämpfung der CPW-Leitung auf dem Chip-Dummy zurückzufüh-
ren. Die gute Übereinstimmung dieser Werte lässt darauf schließen, dass die si-
mulierte Antenneneffizienz von 80% (einschließlich des Flip-Chip-Übergangs)
einen realistischen Wert darstellt. Zudem bestätigt der Vergleich den geringen
Verlust der Flip-Chip-Verbindung an sich. Vergleicht man die Richtdiagramme
mit denen der Antenne selbst (Bild 6.20) so zeigt sich zudem, dass der Ein-
fluss des Gehäuses und des hochpermittiven Chip-Dummys extrem gering ist
und die Antenne somit kaum beeinflusst wird. Der Prototyp demonstriert so-
mit gleichzeitig die Machbarkeit des neuartigen Aufbautechnikkonzepts und
die des neu erarbeiteten Prozessablaufs und bestätigt die hervorragende Anten-
nenperformanz mit großer Bandbreite und nahezu idealen Richtdiagrammen.

Da das Antennensubstrat flexibel ist, wird eine zusätzliche Kappe benötigt,
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Bild 6.22.: Vergleich des gemessenen und simulierten Reflexionsfaktor der integrierten
Antenne mit Flip-Chip-Verbindung aus Bild 6.21(b) in Bezug auf 50'
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Bild 6.23.: Simulierter und gemessener Gewinn der integrierten Antenne mit Flip-Chip-
Verbindung aus Bild 6.21(b) bei 122,5 GHz, aufgetragen über dem Elevati-
onswinkel &
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um den IC sowie die Antenne selbst vor Umwelteinflüssen zu schützen. Ei-
ne solche Kappe wurde aus dem Thermoplast Polyetherimid (PEI) gefertigt.
Dessen dielektrische Eigenschaften sind sehr konstant über der Frequenz mit
einer Permittivität von 3,02 bei 114 GHz [RCKC08]. Die Gesamthöhe der Kap-
pe mit Seitenwänden beträgt 1,6 mm, während die Dicke des Deckels selbst
0,7 mm entspricht, um so für 123,3 GHz ein Halbwellenradom zu erhalten.
Die Messungen des Reflexionsfaktors sowie der Richtdiagramme mit Kappe
sind ebenfalls in den Bildern 6.22 und 6.23 gezeigt. Es zeigt sich erneut, dass
der Einfluss vernachlässigbar ist. Durch den Resonanzfall kann für diese An-
tennenkonfiguration ebenfalls keine zuverlässige Verbesserung erzielt werden.
Hierbei zeigt sich eine merkliche Beeinflussung der Abstrahlrichtung durch
den Chip-Dummy, die zu einem starken Kippen des Richtdiagramms in der E-
Ebene führt [8]. Ein Foto der integrierten Antenne inklusive der PEI Kappe ist
in Bild 6.24 dargestellt.

Bild 6.24.: Vollständig integrierter Prototyp neben der Halbwellenkappe aus PEI und
einem Streichholz als Größenvergleich

6.2.3. Doppeldipolantenne mit parasitär gespeisten
Elementen, integriert in den Gehäusedeckel

Bild 6.25(a) zeigt eine Draufsicht sowie den Querschnitt der Doppeldipolan-
tenne mit parasitär gespeisten Elementen auf einem 0,127 mm Aluminasub-
strat, das gleichzeitig als Gehäusedeckel genutzt werden kann [20, 22]. Die
Antenne befindet sich auf der Unterseite des Substrats und wurde mit Dünn-
schichttechnik prozessiert. Das Substrat wird dabei im Abstand von 80 µm zur
reflektierenden Metallfläche des Gehäuses positioniert. Dies erfordert im Ver-
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gleich zur Antenne im vorigen Abschnitt ein komplexeres Gehäuse mit Stu-
fen oder einen ausgedünnten IC. Bild 6.25(b) zeigt ein Foto der strukturier-
ten Unterseite des Aluminasubstrats. Im Folgenden wird das Funktionsprinzip
der Antenne erläutert, bevor die Simulations- und Messergebnisse der Antenne
dargestellt werden.

Bild 6.25.: Doppeldipolantenne mit parasitär gespeisten Elementen auf 0,127 mm Alu-
minasubstrat

Materialauswahl und Funktionsprinzip der Antenne

Um gleichzeitig als Gehäusedeckel genutzt werden zu können, wie in der Auf-
bautechnikvariante 6 aus Bild 2.15 skizziert, muss das Antennensubstrat starr
sein. Analog zur Antenne aus Bild 6.12 wurde deswegen Alumina in einer
Dicke von 0,127 mm ausgewählt. Im Vergleich zur Doppeldipolantenne auf
dem dünnen Polyimidsubstrat ergeben sich hierdurch jedoch stark abweichen-
de Umgebungsvariablen für die Antenne. So zeigt sich in Simulationen, dass
eine Doppeldipolantenne selbst merklich unter der Anregung von Oberflächen-
wellen leidet. Es kann in diesem Fall kein optimales Antennenverhalten erzielt
werden, da die Abstrahlkeule schielt und da die Antennenperformanz stark ab-
hängig von der Position auf dem Substrat ist. Eine Möglichkeit besteht darin,
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eine Antennenstruktur analog zu Bild 6.12 – jedoch mit gespiegeltem Quer-
schnitt – zu nutzen. Eine solche Struktur wird in [LS08], [23] vorgestellt. Der
Nachteil, dass der Abstand der Patchelemente in y-Richtung die Antennen-
impedanz beeinflusst und somit nicht frei wählbar ist, besteht jedoch auch in
diesem Fall. Ein neuartiges Konzept, das im Vergleich mehr Freiheitsgrade
und somit mehr Optimierungsparameter bietet, besteht darin, die Patchelemen-
te nicht kapazitiv an die Dipole anzuschließen, sondern ohne elektrisch leiten-
de Verbindung neben die Dipole zu positionieren [20, 22]. Dadurch kann der
in diesem Fall verwendete Doppeldipol für eine optimale Anpassung ausgelegt
werden, wohingegen die Position der Patchelemente maßgeblich das Abstrahl-
verhalten bestimmt. Durch eine abweichende Resonanzlänge von Dipol und
Patch kann sogar die Bandbreite erhöht werden. Die Funktionsweise des Spei-
senetzwerks ist die selbe wie im Fall von Bild 6.13. Die CPW-Leitung teilt sich
in zwei CPS-Leitungen auf, die die gefalteten Dipole speisen. Ein Querschnitt
der elektrischen Feldlinien in einer Schnittfläche durch einen Dipol und zwei
Patchelemente ist in Bild 6.26(b) skizziert. Dieser verdeutlicht die parasitäre
Anregung der Patchelemente durch die vom Dipol abgestrahlten Felder. Die
parasitären Patchelemente reduzieren die Abhängigkeit der Antennenperfor-
manz von der Position auf dem Substrat deutlich. Auch in diesem Fall ergibt
sich somit eine Reduktion der Oberflächenwellen durch eine Gruppenanord-
nung von Einzelstrahlern, die in diesem Fall aus zwei Dipolen und vier Patch-
antennen besteht. Die geometrischen Parameter der Antenne wurden wie folgt
gewählt:

– Die Dipollänge (0,60 mm) und die Länge der Patchelemente (0,53 mm)
bestimmen die Resonanzfrequenz. Durch die Wahl von zwei leicht ab-
weichenden Resonanzlängen wurde die Bandbreite der Gesamtstruktur
im Vergleich zum Doppeldipol ohne parasitäre Elemente erhöht.

– Der Abstand der Patchelemente in y-Richtung (1,36 mm) wurde opti-
miert für eine geringstmögliche Abhängigkeit der Antennenperformanz
von der Position auf dem Substrat.

– Der Abstand der Patchelemente in x-Richtung (1,70 mm) kann relativ
frei gewählt werden. In diesem Fall wurde er möglichst groß gewählt, um
den Gewinn zu erhöhen, unter der Bedingung, dass keine Nebenkeulen
in der H-Ebene auftreten.

Der Wellenwiderstand der CPW-Leitung und somit auch die Eingangsimpe-
danz ZAnt der Antenne beträgt 50'.
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Bild 6.26.: Funktionsprinzip der Doppeldipolantenne mit parasitär gespeisten Elemen-
ten aus Bild 6.25

Simulations- und Messergebnisse der Antenne inklusive Reflektor

Um die Antenne ohne Flip-Chip-Übergang messtechnisch zu charakterisieren,
ist eine andere Befestigungsart im Vergleich zu den Antennen in den vorheri-
gen Abschnitten notwendig. In diesem Fall strahlt die Antenne im Messsystem
nach unten (in Richtung "z) und somit kann sie nicht mit der metallischen
Vakuumhalterung fixiert werden. Während der Messung wurde die Antenne
an eine metallische Halterung angebracht, die gleichzeitig den notwendigen
Reflektor im Abstand von 80 µm darstellt. Für ein reproduzierbares und zuver-
lässiges Kontaktieren mit den Messspitzen wurden die Antenne und die metal-
lische Halterung auf einem Hartschaumstoff fixiert. Dies ist notwendig, da die
Messspitzen die Antennen ansonsten vom Reflektor wegdrücken. Die Anten-
ne strahlt somit durch den Hartschaumstoff hindurch. Drei Abbildungen dieser
Halterung sind in Bild 6.27 dargestellt.

Durch geeignete Wahl der Resonanzlängen der Dipol- und Patchelemente wur-
de die Antenne auf eine maximale -10 dB-Bandbreite optimiert. Bild 6.28(a)
zeigt die Kurve des simulierten Reflexionsfaktors rAnt;in direkt am Eingang
der Antenne, wo sich die CPW-Leitung aufteilt (siehe Bild 6.25(a)). Es sind
deutlich zwei Resonanzschleifen erkennbar, die mittig über dem Anpasspunkt
positioniert wurden, um so eine möglichst große Bandbreite zu erzielen. In
Bild 6.28(b) ist der simulierte Reflexionsfaktor rAnt am Eingang der CPW-
Leitung dargestellt, jedoch nur im messbaren Frequenzbereich. Durch die Lei-
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(a) Detailansicht des Speisenetzwerks der
Antenne aus Bild 6.25 und Verlauf der elektri-
schen Feldlinien in den Schnittflächen A und
B

(b) Verlauf der elektrischen Feldlinien in
der Schnittfläche C
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(a) Befestigung der Anten-
ne mit Reflektor auf Hart-
schaumstoff

(b) Kontaktieren der Anten-
ne von der Rückseite des
Reflektors

(c) Fixierung der Anten-
ne am Reflektor

Bild 6.27.: Befestigung der Doppeldipolantenne mit parasitären Elementen während der
Messung

tungstransformation ergibt sich hier eine Kurve, die sich häufiger um den
Anpasspunkt dreht. Der dazugehörende gemessene Reflexionsfaktor rAnt in
Bild 6.28(d) zeigt eine sehr große Ähnlichkeit. Die abweichende Position
des Start- und Endpunkts ist auf eine abweichende effektive Permittivität der
CPW-Leitung zurückzuführen. Die hervorragende Übereinstimmung aus Mes-
sung und Simulation sowie die erwünscht hohe -10 dB-Bandbreite ist auch in
Bild 6.28(c) dokumentiert. Die -10 dB-Bandbreite beträgt in der Simulation
92 GHz bis 139 GHz, wobei die obere Grenze in der Messung 147 GHz be-
trägt. Es ist davon auszugehen, dass ein zusätzlicher Flip-Chip-Übergang diese
Antennenbandbreite nicht verringert.

Für breitbandige Antennen genügt es nicht, nur den Reflexionsfaktor zu be-
trachten. Es ist ebenso wichtig, dass über die komplette Bandbreite eine mög-
lichst konstante Abstrahlung erzielt wird. Bild 6.29 zeigt den gemessenen Ge-
winn der Antenne im messbaren Bereich der beiden Ebenen für den kompletten
Frequenzbereich von 110 GHz bis 150 GHz. Es zeigt sich in der H-Ebene ei-
ne extrem konstante und symmetrische Abstrahlung im gesamten Frequenzbe-
reich, wobei der Gewinn zwischen 115 GHz bis 140 GHz oberhalb von 10 dBi
liegt. Auch in der E-Ebene zeigt sich ein sehr konstantes Richtdiagramm, das
über der Frequenz gesehen nur minimal schielt. Ein Vergleich zwischen Mes-
sung und Simulation für die Frequenz 122,5 GHz ist in Bild 6.30 dargestellt.
In der H-Ebene zeigt sich eine exzellente Übereinstimmung, bei der sogar die
minimalen Nebenkeulen verifiziert werden konnten. Dadurch, dass diese An-
tenne durch die Halterung im verwendeten Messsystem nach unten strahlt, ist
der messbare Bereich der Hauptkeule in der E-Ebene geringer im Vergleich zu
den anderen, nach oben abstrahlenden Antennen. Im messbaren Bereich konnte
jedoch eine sehr gute Übereinstimmung erzielt werden. Optimierungspotential
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besteht in diesem Fall für die leicht unsymmetrische Form des Richtdiagramms
in der E-Ebene. Der Gewinn in Simulation und Messung beträgt 12,1 dBi und
11,5 dBi, bei einer simulierten Effizienz von 62%.
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Bild 6.28.: Vergleich des gemessenen und simulierten Reflexionsfaktor der Doppeldi-
polantenne mit parasitären Elementen aus Bild 6.25 in Bezug auf 50'
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Bild 6.29.: Gemessener Gewinn der Doppeldipolantenne mit parasitären Elementen aus
Bild 6.25, aufgetragen über der Frequenz und dem Elevationswinkel &
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Bild 6.30.: Simulierter und gemessener Gewinn der Doppeldipolantenne mit parasitären
Elementen aus Bild 6.25 bei 122,5 GHz, aufgetragen über dem Elevations-
winkel &
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6.3. Vergleich und Bewertung

Mit den vorgestellten Antennendesigns wurden für alle Aufbautechnikvarian-
ten funktionale Antennen mit hervorragenden Eigenschaften entwickelt. Diese
beruhen auf neuartigen Konzepten, wie der Unterdrückung von Oberflächen-
wellen durch eine Gruppenanordnung von gleichphasig gespeisten Elementen
sowie GCPW- bzw. CPW-Speisenetzwerken, die die Antennenbandbreite nicht
reduzieren und die platzsparende Integration von Kompensationsschaltungen
für Chip-Verbindungen ermöglichen. Durch die gelungenen Antennendesigns
ist der Einfluss des Gehäuses, der Chip-Verbindungen und des hochpermitti-
vem MMICs in allen Fällen gering. Die Wahl eines Gehäusedeckels, der ein
Halbwellenradom darstellt, reduziert den Einfluss des Deckels auf ein Mini-
mum, so dass die entwickelten Antennen selbst im geschlossenen Gehäuse in
ihrer vollen Bandbreite ohne Beeinträchtigung der Abstrahlung genutzt werden
können.

Ein Überblick über die erzielten Kenndaten der vier vorgestellten Antennende-
signs ist in Tabelle 6.2 gegeben. Der angegebene minimale Flächenbedarf be-
rücksichtigt bei den Antennen in Flip-Chip-Aufbautechnik außer der Speiselei-
tung und der Kompensation auch die Substratfläche, die frei von metallischen
Verbindungsleitungen sein sollte, um die Antenne nicht zu beeinflussen. Alle
Werte, die nicht messtechnisch verifiziert wurden, sind grau markiert. Durch
die gesammelten Erfahrungen in dieser Arbeit kann jedoch davon ausgegan-
gen werden, dass diese Werte schlüssig sind und somit einen Vergleich ermög-
lichen. Die Bandbreite der Antenne aus Kapitel 6.2.3 ist grau dargestellt, da die
untere Grenze nicht messtechnisch verifiziert wurde. Insgesamt zeigt sich, dass
mit allen Varianten ein Gewinn in der Größenordnung von 10 dBi erzielt wurde,
wobei auch der Flächenbedarf der Antennen vergleichbar ist. Diese Tatsache
entsteht natürlich maßgeblich aus dem Zusammenhang zwischen Antennen-
wirkfläche und Gewinn und ist somit nicht überraschend. In Zusammenhang
mit einer Antenneneffizienz im Bereich von 75 % (inkl. der Chip-Verbindung)
zeigt sich jedoch ein großer Vorteil von Gehäuse-integrierten Antennen gegen-
über monolithisch integrierten Antennen, bei denen sowohl die Antenneneffizi-
enz als auch die Bandbreite für vergleichbare Antennen deutlich geringer ist. In
diesem Fall kann die Tatsache ausgenutzt werden, dass innerhalb der Gehäuses
im Vergleich zu einem Halbleiterchip selbst mehr Fläche zur Verfügung steht,
die als Antennenapertur genutzt werden kann. Zudem führen die verwendeten
Antennenmaterialien durch ihre geringeren Verluste zu den höheren Effizienz-
werten.
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Antenne (Kap.) 6.1.1 6.1.2 6.2.2 6.2.3
Aufbautechnikvar. 1 2 5 6

Verbindungstechnik Bonddraht Bonddraht Flip-Chip Flip-Chip
Fläche der strah- 1,91 mm x 1,43 mm x 1,50 mm x 2,29 mm x
lenden Elemente 1,91 mm 1,77 mm 0,96 mm 1,89 mm

Fläche inkl. Speise- 2,80 mm x 2,50 mm x 2,50 mm x 2,80 mm x
leitung / Kompens. 2,80 mm 2,70 mm 2,90 mm 3,20 mm
-10 dB-Bandbreite 5,4 % 10,5 % 12,0 % 40,0 %

der Antenne
-10 dB-Bandbreite 5,0 % 10,0 % 14,0 % 40,0 %
inkl. Chip-Verb.

Gewinn 10,2 dBi 11,0 dBi 9,7 dBi 11,2 dBi
inkl. Chip-Verb.

Effizienz 74 % 75 % 80 % 60 %
inkl. Chip-Verb.

Tabelle 6.2.: Vergleich der vier vorgestellten Antennen

Das Hauptmerkmal, nach dem sich die in dieser Arbeit entwickelten Anten-
nenvarianten unterscheiden lassen, ist die erzielte Bandbreite. Diese steht in
direktem Zusammenhang mit der jeweiligen Aufbautechnikvariante und somit
mit der Dicke des Antennensubstrats und der jeweiligen Anordnung des Sub-
strats gegenüber dem metallischen Reflektor. Im Fall der Doppeldipolantenne
auf dem flexiblen Poyimidsubstrat ist zu erwarten, dass die Bandbreite durch
ein anderes Antennendesign noch erhöht werden kann, wie das Beispiel der
Antenne mit parasitär gekoppelten Elementen zeigt. Sehr erfreulich ist, dass
im jeweiligen Fall die Antennenbandbreite durch den Chip-Übergang nicht ne-
gativ beeinflusst wurde. Dies führt im Endeffekt dazu, dass sich die einzelnen
Varianten nach der verwendeten Verbindungstechnik klassifizieren lassen:

– Aufbautechnikvarianten in Bonddrahttechnik mit mäßiger Bandbreite

– Aufbautechnikvarianten in Flip-Chip-Technik mit hoher Bandbreite

Vielversprechend an den erzielten Ergebnissen ist dabei die Tatsache, dass es
gelungen ist, selbst für die Aufbautechnikvarianten in Bonddrahttechnik ei-
ne Bandbreite zu erzielen, die diejenige des 122,5 GHz ISM-Bands deutlich
übersteigt und somit Raum lässt für Fertigungstoleranzen. Dieses sowie die
Tatsache, dass trotz der Bonddrahtverbindung eine Effizienz von 75 % erzielt
wurde, konnte so zu Beginn der Arbeit keinesfalls erwartet werden. Hier zah-
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len sich vor allem die gelungene Modellierung der Bonddrahtverbindung sowie
die neuartigen Speisenetzwerke der Antennengruppen, die die Bandbreite nicht
einschränken, aus. Da die Aufbautechnikvariante 1 komplett auf Standardher-
stellungstechniken beruht, bietet sich in diesem Fall das größte Potential für
eine kostengünstige Produktion von Sensoren für das ISM-Band.

Für alle Anwendungen, die eine höhere Bandbreite benötigen, bietet die neuar-
tige Aufbautechnikvariante in Flip-Chip-Technik eine sehr attraktive Alternati-
ve. Die komplexere Aufbautechnik, die jedoch durch den erarbeiteten Prozes-
sablauf auch nur auf Standardverarbeitungstechniken beruht, führt in diesem
Fall zu einer höheren Bandbreite bei gleichzeitig hoher Effizienz. Da die Ab-
weichungen von Flip-Chip-Prozessen im Vergleich zur Bonddrahttechnologie
deutlich geringer sind, kann in diesem Fall auch davon ausgegangen werden,
dass die komplette Bandbreite zuverlässig und reproduzierbar genutzt werden
kann.





7. Realisierungsbeispiele
vollintegrierter, SMD-lötbarer
Radarsensoren

Die in dieser Arbeit vorgestellten Methoden und Techniken wurden zu einem
Teil im Rahmen des von der EU (Europäische Union) geförderten Forschungs-
projekts SUCCESS [SUC12] erarbeitet. Die neun Partner (IHP, Robert Bosch
GmbH, Silicon Radar GmbH, Selmic, Hightec, ST, die Universität Toronto,
Evatronix und das KIT) verfolgten in diesem Projekt das Ziel der Realisierung
von vollintegrierten 122 GHz Radarsensoren auf Basis von SiGe-ICs. Während
sich das IHP, die Silicon Radar GmbH, ST und die Universität Toronto mit den
ICs selbst beschäftigten, die Robert Bosch GmbH als Anwender fungierte und
Evatronix eine Basisbandverarbeitung implementierte, wurde am KIT in Zu-
sammenarbeit mit Selmic und Hightec die Integration der ICs mit passenden
Antennen in SMD-lötbare Gehäuse verfolgt.

Auf Grundlage der in dieser Arbeit entwickelten Aufbautechnikvarianten 1
und 5 aus Kapitel 2.4 gelang es verschiedene der in diesem Projekt entwickel-
ten Radar-ICs erfolgreich zu integrieren. Diese wurden jeweils mittels der ko-
planaren Verbindungstechnik aus Kapitel 3 mit den hochintegrierten Anten-
nen aus den Abschnitten 6.1.1 und 6.2.2 verbunden. Die realisierten Sensoren
sind komplett in SMD-lötbare Gehäuse integriert, die bei einer Gesamtgröße
von 8 mm # 8 mm ein komplettes HF-Front-End inkl. Antennen beinhalten. In
den folgenden Abschnitten werden einige Kenndaten zu diesen vollintegrier-
ten Sensoren sowie Besonderheiten in Bezug auf die integrierten Antennen
erläutert. Die Sensoren werden zudem genutzt, um die Richtdiagramme der
Sendeantennen zu messen. Dabei wird der jeweilige Sensor in der Mitte des
Antennenmesssystems aus Kapitel 4 platziert und als Sender betrieben. Das
gesendete Signal wird von der rotierenden Messantenne empfangen und für al-
le Winkelrichtungen mit dem Netzwerkanalysator aufgenommen. Dabei wird
nur der Empfänger des Netzwerkanalysators ausgelesen, während dessen in-
terne Quellen abgeschaltet sind. Abschließend werden in diesem Kapitel er-
ste erfolgreiche Radarmessungen der Sensoren vorgestellt, die bei SUCCESS-
Projektpartnern durchgeführt wurden.
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7.1. Bistatischer 122 GHz Sensor in
Bonddrahttechnik

Bild 7.1(a) zeigt einen 122 GHz IC, der zusammen mit zwei der Antennen
aus Bild 6.6 in ein 8 mm # 8 mm großes QFN-Gehäuse integriert ist. Für die
Verbindungen zwischen IC und Antennen wurden jeweils Aluminiumdrähte
mit einem Durchmesser von 25 µm im Wedge-Wedge-Verfahren verwendet.
Bild 7.1(b) zeigt eine Detailansicht des ICs und der Golddrähte, die den IC und
das Gehäuse verbinden, sowie der Aluminiumdrähte, die den IC und die An-
tennen verbinden. Der IC, der aus dem analogen Teil des in [DWSC12] vorge-
stellten Sendeempfängers besteht, ist 1,4 mm#0,9 mm groß und 0,25 mm hoch.
Er beinhaltet einen spannungsgesteuerten Oszillator mit einem Abstimmbe-
reich zwischen 120,6 GHz und 124,3 GHz. Dieses Signal wird einerseits über
einen Leistungsverstärker zu den Anschlusskontaktflächen für die Sendeanten-
ne geführt und zudem zur Abwärtsmischung des Empfangssignals in einem
IQ-Mischer (Inphase-Quadratur) genutzt. Durch einen auf dem IC integrier-
ten Frequenzteiler mit einem Teilerverhältnis von 1/32 kann der VCO mit ei-
ner externen Phasenregelschleife stabilisiert werden. Der IC beeinhaltet zudem
Temperatursensoren und Leistungsdetektoren, die zur Kalibration des Sensors
dienen. Insgesamt benötigt der IC 530 mW Versorgungsleistung. Er hat 22 An-
schlüsse, die über Bonddrähte mit Kontaktflächen des QFN-Gehäuses verbun-
den sind.

(a) Draufsicht des gesamten Ge-
häuses

(b) Detailansicht des
ICs und der Bonddrähte

Bild 7.1.: 8 mm # 8 mm QFN-Gehäuse mit integriertem 122 GHz IC, Sendeantenne
(links) und Empfangsantenne (rechts), verbunden mittels koplanarer Bond-
drahttechnik
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Die Anschlüsse des Senders (obere Chip-Kante) und des Empfängers (rechte
Chip-Kante) sind jeweils mit den beiden integrierten Antennen verbunden. Da
auf dem IC eine Kompensation der Anschlusskontaktflächen realisiert ist, die
für eine ideale Ausgangsimpedanz von 50' sorgt, wurde die gleiche Kom-
pensationsschaltung der Antenne aus Bild 6.6 verwendet. Die Antennen unter-
scheiden sich lediglich in der 90ı-Kurve der Speiseleitung der Empfangsanten-
ne und der teilweise schiefen Speiseleitung der Sendeantenne. Die simulierten
Reflexionsparameter der beiden Antennen inklusive der Bondverbindung sind
nahezu identisch zu den in Bild 6.7 gezeigten. Hervorzuheben ist in diesem
Fall die geringe Antennenverkopplung, die in Simulationen bei offenem Ge-
häuse unterhalb von -35 dB und selbst bei einem mit einem Halbwellendeckel
verschlossenen Gehäuse unterhalb von -30 dB liegt. In diesem Fall zeigt sich
erneut der Vorteil von fokussierenden Antennengruppen und eines Halbwellen-
deckels, der zur Auslöschung der reflektierten Wellen führt, sowie ein Vorteil
von nicht monolithisch integrierten Antennen.

Bild 7.2 zeigt eine im Rahmen des SUCCESS-Projekts von Projektpart-
nern entwickelte Testplatine, die zur Ansteuerung und Auswertung des Sen-
sors dient [43]. Diese beinhaltet eine Phasenregelschleife und eine Versor-
gungsspannungsschaltung. Zudem kann auf die Platine eine FPGA-Platine
(Field Programmable Gate Array) der Firma Opal Kelly aufgesteckt wer-
den. Bild 7.2(a) zeigt zudem eine Detailansicht des aufgelöteten Sensors und
Bild 7.2(b) den mit einem Halbwellendeckel verschlossenen Sensor.

Um das Antennendiagramm der Sendeantenne zu messen, wurde die Testpla-
tine im Zentrum des Antennenmesssystems aus Kapitel 4 platziert. Der Sensor
wurde dabei unter Verwendung der Phasenregelschleife als Sender genutzt und
der Netzwerkanalysator bei abgeschalteten internen Signalquellen als Empfän-
ger. Dies erlaubt die Aufzeichnung des relativen Richtdiagramms unter der
Annahme, dass sich die Antennenperformanz in dem Frequenzbereich, in dem
der VCO während der Messung schwingt, nicht ändert. Durch die aktivier-
te Phasenregelschleife variierte die Oszillatorfrequenz während der Messung
von beiden Richtdiagrammen lediglich in einem Bereich von 121,103 GHz bis
121,110 GHz und kann somit als konstant betrachtet werden. Die während die-
sen Messungen aufgezeichneten Richtdiagramme der Sendeantenne bei einem
mit einem Halbwellendeckel verschlossenen Gehäuse sind in Bild 7.3 darge-
stellt. Es zeigt sich eine hervorragende Übereinstimmung zu den Simulations-
ergebnissen. Zudem wird damit erneut die exzellente Antennenperformanz ve-
rifiziert, die trotz des Einflusses von IC, Gehäuse und Deckel eine unidirektio-
nale Abstrahlcharakteristik ohne Nebenkeulen aufweist.
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(a) Komplette Platine und deren Positionierung im
Messsystem sowie eine Detailansicht des aufgelöteten
Sensors

(b) Ansicht des mit einem Halb-
wellendeckel verschlossenen
Sensorgehäuses

Bild 7.2.: Im Antennenmesssystem angebrachte Testplatine mit aufgelötetem Sensor

Bild 7.3.: Simulierte und gemessene Richtdiagramme der Sendeantenne des mit einem
Halbwellendeckel verschlossenen Sensors aus Bild 7.1 bei 121,1 GHz, aufge-
tragen über dem Elevationswinkel &
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Als Verifikationsmessung des kompletten Sensors wurde eine FMCW-
Messung (Frequency Modulated Continuous Wave) durchgeführt. Dabei wurde
der VCO mit einem Sägezahnsignal moduliert, das in Bild 7.4(a) dargestellt ist.
Das Sägezahnsignal variiert den Spannungspegel in einem Zeitraum von 7,5 ms
um 800 mV. In diesem Fall zeigt das Sägezahnsignal noch einen starken Über-
schwinger zu Beginn eines Durchlaufs. Dennoch kann bereits mit diesem Mo-
dulationssignal, unter Verwendung eines statischen Ziels in Form eines metal-
lischen Reflektors im Abstand von ca. 0,5 m zum Radar, am Inphasenausgang
des Sensors eine deutliche Sinuswelle beobachtet werden (siehe Bild 7.4(b)).
Diese Sinuswelle stellt das erwartete Empfangssignal eines FMCW-Radars in
Form einer Schwingung mit der Beatfrequenz dar. Somit ist die Funktionalität
des Sensors und damit sowohl des ICs als auch der Antennen und der Verbin-
dung zwischen IC und Antennen verifiziert.

(a) An einem Oszilloskop aufgenom-
menes Sägezahnsignal mit dem der
VCO des Sensors moduliert wird

(b) Ausgangssignal am Inphasenaus-
gang des Sensors bei Modulation des
VCOs mit einem Sägezahnsignal

Bild 7.4.: FMCW-Verifikationsmessung des 122 GHz Sensors in Bonddrahttechnik

7.2. Bistatischer 122 GHz Sensor in
Flip-Chip-Technik

Bild 7.5 zeigt einen 122 GHz IC [53], der zusammen mit zwei Doppeldipol-
antennen in ein 8 mm # 8 mm großes Gehäuse in LTCC-Technologie integriert
wurde. Das Gehäuse ist dabei baugleich zu dem in Abschnitt 6.2.1 beschrie-
benen, verwendet jedoch ein anderes LTCC-Material (DuPont 943). Der IC
wurde mit dem in Bild 6.17 dargestellten, neuartigen Prozessablauf gehäust.
Die einzige Abweichung ist dabei die Verbindung zwischen der Polyimidfolie
und dem LTCC-Gehäuse. Anstelle von ACF wurde in diesem Fall Silberleit-
kleber lokal auf die Kontaktflächen aufgebracht. Der IC ist 1,8 mm # 2,2 mm
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groß und 0,25 mm hoch und hat 70 Anschlüsse in einem Abstand von 0,1 mm.
Die hohe Anzahl von Anschlüssen ist der Tatsache geschuldet, dass der IC
nicht nur eine Radarschaltung beinhaltet, sondern zudem digitale Steuerschal-
tungen. Diese ermöglichen beispielweise eine Frequenzmessung des auf dem
Chip selbst geteilten VCO-Signals und eine FMCW-Rampenerzeugung direkt
auf dem IC [53]. Der VCO hat einen Abstimmbereich zwischen 118,3 GHz
und 120,8 GHz und der komplette IC einen Leistungsverbrauch von 450 mW.

(a) Draufsicht (b) Schrägansicht

Bild 7.5.: 8 mm#8 mm QFN-Gehäuse in LTCC-Technologie mit integriertem 122 GHz
IC, Sendeantenne (rechts) und Empfangsantenne (links), verbunden mittels
Flip-Chip-Technologie

Die Anschlüsse des ICs sind über metallische Leitungen auf dem Antennensub-
strat mit den Kontaktflächen des Gehäuses verbunden. Dabei wurden, soweit
dies mit einer Metalllage möglich ist, Anschlüsse gleichen Potentials auf die
selben Kontaktflächen geführt. Die integrierten Antennen verwenden die Kom-
pensationsschaltung aus Bild 6.18, da der Einfluss der Kontaktflächen auf dem
IC selbst kompensiert wurde. Ein Unterschied zur Antenne aus Bild 6.18 ist der
reduzierte Abstand der beiden gefalteten Dipole der jeweiligen Doppeldipole
von 0,98 mm statt 1,38 mm. Dies ist aufgrund der begrenzten Fläche inner-
halb des Gehäuses notwendig. Die Speiseleitung der Empfangsantenne (links)
hat zudem einen 90ı-Knick, der zu einem Wegunterschied des äußeren Spalts
der CPW-Leitung führt. Dieser Wegunterschied wird nach dem 90ı-Knick aus-
geglichen, um eine gleichphasige Speisung beider Faltdipole zu garantieren.
Die simulierten Reflexionsfaktoren beider Antennen inklusive der Flip-Chip-
Übergänge zeigen ein nahezu identisches Verhalten zu den in Bild 6.22 dar-
gestellten. Der geringere Abstand der beiden Faltdipole zueinander beeinflusst
den Reflexionsfaktor somit nicht. Die simulierte Antennenverkopplung liegt
für ein unverschlossenes Gehäuse unterhalb von -30 dB und für ein mit ei-
ner PEI-Kappe verschlossenes Gehäuse bei -24 dB. Eine merkliche Änderung
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durch den reduzierten Abstand der Faltdipole ergibt sich für das Abstrahlver-
halten der Antenne. Durch die geringere Antennenwirkfläche sinkt der Anten-
nengewinn um ca. 2 dB.

Auch die Funktionalität des Sensors in Flip-Chip-Technik wurde mit einer
Testplatine verifiziert. Diese beinhaltet in diesem Fall hauptsächlich die not-
wendigen Ansteuerschaltung für den digitalen Teil des ICs und eine Versor-
gungsspannungsschaltung. Auf der Platine befindet sich zudem ein Testsockel,
in den das Gehäuse des Sensors eingesetzt wird. Die Anschlusskontaktflächen
auf der Unterseite des Gehäuses werden dabei auf die Platine gedrückt, um so
die elektrischen Kontakte zwischen Sensor und Platine herzustellen. Auf die-
se Weise können mehrere Gehäuse getestet werden ohne diese auf die Platine
löten zu müssen. Die komplette Platine und eine Detailansicht des Sensors im
Testsockel sind in Bild 7.6 gezeigt. Zur Charakterisierung des Richtdiagramms
der Sendeantenne wurde die Platine mittig im Antennenmesssystem platziert
und der Sensor als Sender benutzt. Trotz fehlender Phasenregelschleife vari-
ierte die VCO-Frequenz während der Messung der beiden Richtdiagramme
lediglich zwischen 119,320 GHz und 119,335 GHz und kann somit ebenfalls
als stabil angesehen werden. Ein Vergleich der gemessenen Richtdiagramme
mit den Simulationsergebnissen ist in Bild 7.7 gezeigt. Deutlich erkennbar ist
dabei der Einfluss des Testsockels. Aufgrund der Position der Sendeantenne
(in Bild 7.6(b) links oben) kommt es in beiden Ebenen zu einer Abschattung
der Abstrahlung in einem Winkelbereich ab ca. & > 15ı. Zudem führen die
Reflexionen und Beugungen am Testsockel zu einer Welligkeit der Messkurve.
Abgesehen davon zeigen die Messungen eine gute Übereinstimmung mit den
Simulationsergebnissen und verifizieren damit erneut die erwünschte Abstrahl-
charakteristik der integrierten Antenne.

Abschließend wurde mit dem Sensor eine Dopplermessung durchgeführt [38],
[53]. Der Sensor sendet dabei ein Signal im CW-Modus (Continuous Wave).
Bei statischen Zielen erhält man somit am I- und Q-Ausgang des Empfängers
eine Gleichspannung. Bei Zielen mit einer relativen Bewegung zum Radarsen-
sor entsteht an diesen Ausgängen jedoch eine Schwingung mit der Doppler-
frequenz. Bild 7.8 zeigt ein simples Experiment bei dem der I-Ausgang des
Sensors auf einem Oszilloskop beobachtet wird, während sich eine Hand ober-
halb des Sensors bewegt. Auf dem Oszilloskop ist dabei deutlich ein Doppler-
signal erkennbar. Ein weiteres Dopplersignal am I-Ausgang des Sensors ist in
Bild 7.9(a) gezeigt. Der Messbereich umfasst 200 ms und 3,2 V. Dabei muss
jedoch beachtet werden, dass das Ausgangssignal zwischen Sensor und Oszil-
loskop mit einem Verstärker um 20 dB verstärkt wurde. Ein Messergebnis der
I- und Q-Ausgänge bei einer relativen Bewegung eines Ziels vor dem Sensor
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





(a) Komplette Platine und deren Positionierung im
Messsystem

(b) Detailansicht des Sensors
im Testsockel

Bild 7.6.: Im Antennenmesssystem angebrachte Testplatine mit dem Sensor in einem
Testsockel

Bild 7.7.: Simulierte und gemessene Richtdiagramme der Sendeantenne des Sensors
aus Bild 7.5 bei 119,3 GHz, aufgetragen über dem Elevationswinkel &
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ist in Bild 7.9(b) dargestellt. Der Messbereich beträgt 13,6 ms und 0,4 V. Ei-
ne Phasenverschiebung der beiden Signale im Bereich des gewünschten Werts
von 90ı kann dabei deutlich beobachtet werden. Die gezeigten Messungen ve-
rifizieren somit die Funktionalität des Sensors und damit sowohl des ICs als
auch der Antennen sowie der Verbindung zwischen IC und Antennen.

Bild 7.8.: Dopplerexperiment des 122 GHz Sensors in Flip-Chip-Technik, bei dem der
Inphasenausgang des Sensors auf einem Oszilloskop betrachtet wird, wäh-
rend sich eine Hand oberhalb des Sensors bewegt

(a) Ausgangssignal am Inphasenaus-
gang des Sensors bei einer relativen Be-
wegung oberhalb des Sensors

(b) Ausgangssignale am Inphasen- und
Quadraturausgang des Sensors bei einer
relativen Bewegung oberhalb des Sen-
sors

Bild 7.9.: CW-Verifikationsmessung des 122 GHz Sensors in Flip-Chip-Technik

Die dargestellten Ergebnisse demonstrieren die Machbarkeit und die Funk-
tionalität der in dieser Arbeit entstandenen Techniken und Methoden. So-
wohl mit Bonddrahttechnik als auch mit Flip-Chip-Technik konnten erfolg-
reich Silizium-MMICs integriert werden, was zu den aktuell einzigen vollinte-
grierten Hochfrequenzsystemen mit nicht monolithisch integrierten Antennen
oberhalb von 100 GHz führte. Die Funktionalität dieser Sensoren wurde mit
simplen Experimenten verifiziert. Aufbauend darauf können diese Sensoren
nun mit komplexeren Messungen auf ihre Leistungsfähigkeit überprüft wer-
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den. Dabei müssen sowohl notwendige Kalibrationsmaßnahmen als auch eine
ausführlichere Signalanalyse und -auswertung vorgenommen werden.
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Durch den stetigen Fortschritt der Halbleitertechnologie sind heutzutage be-
reits komplette Hochfrequenzsysteme mit Trägerfrequenzen oberhalb von
100 GHz auf einem einzelnen Chip realisierbar. Es ist zu erwarten, dass die
Grenzfrequenzen der Halbleiterprozesse in den nächsten Jahren weiter erhöht
werden können. Dies wird einerseits zu Systemen mit noch höheren Träger-
frequenzen und andererseits zu effizienteren Chips im Bereich von 100 GHz
führen. Durch die geringe Wellenlänge im Millimeterbereich ist es möglich,
auch die Antenne(n) in das Chip-Gehäuse zu integrieren, um so vollintegrier-
te Hochfrequenzsysteme zu schaffen. Dadurch, dass dem Gehäuse in diesem
Fall lediglich niederfrequente Steuersignale und Versorgungsspannungen zu-
geführt werden müssen, können kostengünstige, SMD-lötbare Gehäuse genutzt
werden. Dies stellt die Grundlage für sowohl neuartige, miniaturisierte Modu-
le zur drahtlosen Datenübertragung, für die durch die im Millimeterwellen-
bereich verfügbare Bandbreite extrem hohe Datenraten von bis zu 100 Gbps
erzielbar sind, als auch für universell einsetzbare Abstands- und Geschwin-
digkeitssensoren auf Basis von Radartechnik. Durch die hohe Trägerfrequenz
sind solche Radarsensoren für Reichweiten von wenigen Metern geeignet, kön-
nen jedoch je nach verwendeter Modulationsart und genutzter Bandbreite eine
Genauigkeit von wenigen Mikrometern erreichen. Im Falle einer kostengün-
stigen Herstellung werden diese Sensoren dazu führen, dass die Radartechnik
in eine Vielzahl von neuen Anwendungsfeldern im industriellen, im medizini-
schen sowie selbst im Konsumgüterbereich vordringt. Die Grundlage hierfür
stellt, neben einem funktionalen und effizienten Design der ICs, vor allem die
verwendete Aufbautechnik, der zusätzlich die Aufgabe zu Teil kommt, die An-
tenne in einer Art und Weise in das Gehäuse zu integrieren, so dass eine refle-
xionsarme und dämpfungsfreie Signalübertragung vom IC zur Antenne sowie
eine effiziente Abstrahlung der Antenne mit der gewünschten Richtcharakte-
ristik gewährleistet ist. Diese Arbeit beschäftigte sich folglich mit Methoden
und Techniken, mit denen sich Antennen oberhalb von 100 GHz unter den ge-
gebenen Voraussetzungen möglichst funktional in ein IC-Gehäuse integrieren
lassen.

In Kapitel 2 wurden die Grundlagen der Aufbautechnik sowie die Anforde-
rungen an IC-Gehäuse erläutert. Die Integration der Antenne in das Gehäuse
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wurde dabei als wesentlicher Schritt identifiziert, der MMICs im Millimeter-
wellenbereich für kostengünstige Anwendungen nutzbar macht. Ein Vergleich
verschiedener Integrationsansätze führte zu der Erkenntnis, dass die Integration
des MMICs und einer Antenne in Dünnschichttechnik in ein Standardgehäu-
se den vielversprechendsten Ansatz liefert. Entscheidende Punkte sind dabei
eine freie Materialauswahl für die Antenne, eine Herstellung mit hoher Präzi-
sion, die auch eine zuverlässige und reproduzierbare Verbindung zum MMIC
ermöglicht, sowie genügend Freiheitsgrade für das Antennendesign. Es wur-
den dabei verschiedene Anordnungsmöglichkeiten von MMIC und Antenne
innerhalb des Gehäuses aufgezeigt, die auf Verbindungen mittels Bonddraht-
oder Flip-Chip-Technik beruhen. Eine Variante mit Bonddrahttechnik, die der
COB-Anordnung ähnelt, sowie ein neuartiges Konzept mit Flip-Chip-Technik
und einer Luftkavität im Gehäuse, wurden dabei als vielversprechendste Kon-
zepte ausgewählt.

Das elektromagnetische Verhalten der beiden Verbindungstechniken Bond-
draht und Flip-Chip im Millimeterwellenbereich wurde in Kapitel 3 aufbauend
auf deren mechanischen Eigenschaften analysiert und modelliert. Dies führte
zu der Erkenntnis, dass eine koplanare Bonddrahtverbindung eine hochohmi-
ge Leitung darstellt, die nur für geringe Längen wie meist üblich als seriel-
le Induktivität beschrieben werden kann. Eine Verbindung mit drei paralle-
len Drähten ermöglicht so eine selbstkompensierende Halbwellenverbindung
mit einer Bandbreite von 13 %, die in dieser Arbeit vorgeschlagen und de-
monstriert wurde. Zudem konnte auf Basis einer möglichst kurzen, koplanaren
Bonddrahtverbindung mit einer asymmetrischen Kompensationsschaltung ei-
ne Bandbreite von 8 % sowie ein höchst reproduzierbares Verhalten unter den
typischen Toleranzen der Aufbau- und Verbindungstechnik erzielt werden. Die
Flip-Chip-Technik eignet sich im Vergleich dazu, durch ihre wesentlich kürze-
re elektrische Länge, für Systeme, die eine deutlich höhere Bandbreite erfor-
dern. Es zeigt sich jedoch, dass auch diese Verbindungstechnik oberhalb von
70 GHz kompensiert werden sollte, falls eine Anpassung unterhalb von -15 dB
erforderlich ist. Die Eigenschaften aller untersuchten Verbindungen wurden
mit Hilfe von Teststrukturen messtechnisch verifiziert.

Die speziellen Anforderungen an ein Messsystem von hochintegrierten Strei-
fenleitungsantennen im Millimeterwellenbereich wurden in Kapitel 4 erläutert.
Es wird ersichtlich, dass eine Messung mit Hilfe von Messspitzen der einzige
Weg ist, um die Antenne exakt an der Verbindungsstelle zum IC zu charakte-
risieren. Dies erfordert jedoch einen neuartigen Aufbau, in dem sich die von
der Messspitze kontaktierte AUT nicht bewegt. Ein solches System, das im
Rahmen dieser Arbeit konzipiert und realisiert wurde, ermöglicht die Charak-
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terisierung von Antennen in mehreren Frequenzbändern zwischen 50 GHz und
325 GHz. Die vorgestellten Kalibrationsmethoden erlauben dabei die Bestim-
mung der komplexen Impedanz, der Richtdiagramme, sowie des Gewinns der
AUT. Die Bedingung hierfür sind vektorielle Messgeräte sowie eine Kalibrati-
on auf die Enden der Messspitzen direkt im Messaufbau. Durch die durchdach-
te Anordnung der beiden Drehmotoren wurde im D-Band-Aufbau ein Anten-
nenabstand von 75 cm erreicht, der selbst die Messung von Antennen inklusive
Linsen oder Reflektoren erlaubt. Die in der Arbeit dargestellten Messungen ve-
rifizieren die hervorragende Funktionalität des Messsystems, die einzig durch
Reflexionen am metallischen Hohlleiter der Messspitze leicht beeinflusst wird.

In Kapitel 5 wurde der Einfluss von Oberflächenwellen auf Antennen analy-
siert. Es zeigt sich, dass eine 122 GHz-Patchantenne auf einem 122 µm dünnen
Substrat je nach Permittivität nur zwischen 40 % und 80 % der eingespeisten
Leistung direkt in Luft abstrahlt, während die restliche Leistung in die TM0-
Mode koppelt. Diese Leistung wird anschließend an den Substratkanten abge-
strahlt oder reflektiert und beeinflusst so das Antennenverhalten stark. Nach
dem Vergleich verschiedener Methoden zur Oberflächenwellenunterdrückung
wurde eine neuartige Methode vorgeschlagen, die auf einer Gruppenanordnung
von gleichphasig gespeisten Einzelelementen beruht. Für eine optimale Anord-
nung kann die Leistung in der Oberflächenwelle auf unter ein Zehntel reduziert
werden. Ein attraktiver Nebeneffekt ist die höhere Antennendirektivität, die
sich hervorragend für Radarsensoren eignet. Anschließend wurden verschie-
dene Formen von Gehäusedeckeln verglichen. Es zeigt sich dabei, dass sich
für den Frequenzbereich um 122 GHz ein Halbwellendeckel am besten eignet,
da er das Antennenverhalten nicht beeinflusst und so die Bandbreite und das
Abstrahlverhalten konserviert. Auch die Antennenkopplung von bistatischen
Systemen erhöht sich bei Nutzung eines Halbwellendeckels nur geringfügig.

Kapitel 6 zeigt Beispiele von Antennendesigns für miniaturisierte Radar-
sensoren. Drei der vier vorgestellten Antennen basieren auf dem erläuterten
Prinzip der Oberflächenwellenunterdrückung. In allen Fällen wurden CPW-
bzw. GCPW-Speisenetzwerke konzipiert, die die Antennenbandbreite nicht
einschränken sowie eine optimale Integration der Bonddraht- und Flip-Chip-
Kompensationsschaltungen ermöglichen. Alle realisierten Antennen, die mes-
stechnisch verifiziert wurden, haben einen Gewinn im Bereich von 10 dBi. Die
somit erzielte Direktivität führt dazu, dass das umliegende Gehäuse sowie der
hochpermittive Chip die Antenne kaum beeinflussen. Sowohl unter Verwen-
dung der Flip-Chip- als auch der Bonddrahttechnik wurde eine Antenneneffizi-
enz, die auch den Übergang beinhaltet, von mindestens 75 % erreicht, was die
Antennen in Zusammenhang mit dem hohen Gewinn deutlich von typischen
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monolithisch integrierten Antennen abhebt. Es zeigt sich, dass für die Auf-
bautechnikvarianten in Bonddrahttechnik Bandbreiten im Bereich zwischen
5 % und 10 % erzielt werden können, die die Bandbreite des 122 GHz ISM-
Bands deutlich übersteigen und somit Raum lassen für Fertigungstoleranzen.
Da die Aufbautechnikvariante 1 komplett auf Standardherstellungstechniken
und -verarbeitungstechniken beruht, bietet sich in diesem Fall das größte Po-
tential für eine kostengünstige Produktion von Sensoren für das ISM-Band.
Für alle Anwendungen, die eine höhere Bandbreite benötigen, ist die neuartige
Aufbautechnikvariante in Flip-Chip-Technik eine sehr attraktive Alternative.
In diesem Fall sind Bandbreiten von bis zu 40 % erzielbar. Da die Toleranzen
von Flip-Chip-Prozessen gering sind, kann in diesem Fall auch davon ausge-
gangen werden, dass die komplette Bandbreite zuverlässig und reproduzierbar
genutzt werden kann. Die Aufbautechnikvarianten 5 und 6 bieten somit durch
die Anordnung einer Antenne oberhalb einer Luftkavität und durch den Flip-
Chip-Übergang ein deutlich größeres Potential. Der neu erarbeitete Prozessab-
lauf garantiert dabei die optimale Ausrichtung der einzelnen Komponenten zu-
einander.

Kapitel 7 zeigt zwei Beispiele vollintegrierter, SMD-lötbarer Radarsensoren,
die auf Grundlage der in dieser Arbeit beschriebenen Methoden und Techniken
realisiert wurden. Sowohl für die Aufbautechnikvariante mit Bonddrähten, als
auch für die Variante in Flip-Chip-Technologie konnten erfolgreich Silizium-
MMICs integriert werden, was zu den aktuell einzigen vollintegrierten Hoch-
frequenzsystemen mit nicht monolithisch integrierten Antennen oberhalb von
100 GHz führte. Diese demonstrieren die Machbarkeit und die Funktionalität
der in dieser Arbeit entstandenen Techniken und Methoden.

Durch die vorliegende Arbeit wurden wesentliche Schritte gegenüber dem
Stand der Technik erzielt. Dabei sind die im Folgenden zusammengefassten
Punkte hervorzuheben:

– Es wurde erstmals eine selbstkompensierende, koplanare Bonddrahtver-
bindung zwischen Schaltungsträgern vorgeschlagen sowie experimen-
tell demonstriert. Die Halbwellenverbindung nutzt den Effekt, dass die
koplanare Bonddrahtverbindung eine Dreidrahtluftleitung darstellt. Im
Frequenzbereich über 100 GHz kann auf diese Weise ein Übergang mit
einer Bandbreite von bis zu 13 % realisiert werden. Zusätzlich wurde
eine höchst reproduzierbare Bonddrahtverbindung basierend auf einer
möglichst kurzen koplanaren Bonddrahtverbindung entwickelt, die eine
asymmetrische Kompensationsschaltung nutzt. Diese Übergangsart wur-
de bei der höchsten momentan bekannten Mittenfrequenz für eine kom-
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pensierte Bonddrahtverbindung (122 GHz) mit einer Bandbreite von 8 %
demonstriert.

– In der Arbeit wurde der aktuell flexibelste und leistungsfähigste Mess-
platz für hochintegrierte Millimeterwellenantennen realisiert. Der Auf-
bau erlaubt die Charakterisierung von Antennen in mehreren Frequenz-
bändern zwischen 50 GHz und 325 GHz. Die Möglichkeit der Charak-
terisierung von verschiedenen Frequenzbändern und vor allem für Mes-
sungen oberhalb von 75 GHz ist aktuell ein Alleinstellungsmerkmal des
Messsystems. Die verwendeten Messgeräte erlauben vektorielle Mes-
sungen. Somit kann eine Kalibration auf die Enden der Messspitze
durchgeführt werden, die nicht nur eine exakte Bestimmung der Anten-
nenimpedanz erlaubt, sondern zudem eine möglichst genaue Gewinnka-
libration.

– Es wurde eine Methodik zur Unterdrückung von Oberflächenwellen er-
arbeitet, die auf einer Gruppenanordnung von gleichphasig gespeisten
Einzelstrahlern beruht. Diese Methodik ermöglicht die Realisierung von
optimal abstrahlenden Antennen selbst auf elektrisch dicken und hoch-
permittiven Materialien. Es werden keine Durchkontaktierungen durch
das Substrat benötigt und somit können kostengünstige Herstellungs-
techniken mit nur einer Metalllage verwendet werden. Basierend auf
der erarbeiteten Methodik wurden verschiedene Antennenanordnungen
bei 122 GHz entwickelt, die optimale Eigenschaften für hochintegrier-
te Radarsensoren bieten. Diese Antennengruppen nutzen dabei teilweise
neuartige Speisenetzwerke, die die Antennenbandbreite nicht einschrän-
ken, sowie eine optimale Integration der Bonddraht- und Flip-Chip-
Kompensationsschaltungen ermöglichen.

– In der Arbeit wurde ein neuartiges Aufbautechnikkonzeptentwickelt und
demonstriert. Dieses basiert auf der Verwendung eines Gehäuses mit Ka-
vität, in die der MMIC eingesetzt ist. Das Konzept ermöglicht gleichzei-
tig eine optimale Verbindung mit höchster Bandbreite zwischen MMIC
und Antenne, eine effiziente Wärmeableitung vom MMIC sowie eine
Antenne oberhalb einer Luftkavität für eine möglichst hohe Bandbreite
bei gleichzeitig hoher Effizienz. Durch die Verwendung des Antennen-
substrats als Träger für die Verbindungen zwischen MMIC und Gehäuse
werden im gesamten Aufbau keine Bonddrähte benötigt. Dadurch wird
ein deutlich vereinfachter Aufbautechnikprozess sowie eine verbesser-
te mechanische Stabilität im Vergleich zu früheren ähnlichen Konzep-
ten erreicht. Durch einen neu entwickelten Prozessablauf, der nur auf
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Standardverarbeitungsschritten beruht, wird die optimale Ausrichtung
der einzelnen Teile zueinander garantiert.

– Auf Grundlage der in dieser Arbeit entstandenen Methoden wurden zwei
Radarsensoren bei 122 GHz realisiert, die komplett in ein SMD-lötbares
Gehäuse integriert sind. Mit einer Größe von lediglich 8 mm#8 mm stel-
len diese die kleinsten aktuell bekannten Radarsensoren dar, bei denen
die Antenne nicht monolithisch integriert ist.

Die in dieser Arbeit gewonnenen Erkenntnisse stellen die Grundlage für wei-
tere Forschung auf dem Gebiet der vollintegrierten Hochfrequenzsysteme im
Millimeterwellenbereich. Die entwickelten Methoden und Techniken im Be-
reich der Aufbau- und Verbindungstechnik, der integrierten Antennen und der
Antennenmesstechnik können für verschiedenste Systemkonzepte angewen-
det werden. So können beispielsweise mit dem Messsystem nahezu alle Arten
von Streifenleitungsantennen in einem Frequenzbereich zwischen 50 GHz und
325 GHz charakterisiert werden. Auch die Erkenntnisse im Bereich der Chip-
Verbindungstechnik können sowohl auf höhere Frequenzen, als auch auf kom-
plexere Systeme mit mehreren MMICs übertragen werden. Die Methodik der
Oberflächenwellenunterdrückung durch eine Gruppenanordnung von gleich-
phasig gespeisten Antennenelementen bietet einen interessanten und flexiblen
Ansatz für alle Antennenanordnungen, bei denen durch feststehende Parameter
wie der Mindestdicke oder der Permittivität eines Substrats Oberflächenwellen
zu stark angeregt werden. Dies beinhaltet z.B. auch monolithisch integrierte
Antennen auf GaAs. Mit dem neuartigen Aufbautechnikkonzept wurde eine
Technologievariante demonstriert, die für verschiedenste Anwendungen bis in
den hohen Millimeterwellenbereich eine hohe Bandbreite und eine optimale
Wärmeableitung vom MMIC garantiert. Auch dieses Konzept kann auf kom-
plexere Systeme mit mehreren MMICs übertragen werden.

Als Anwendungsbeispiel führte diese Arbeit zu vollintegrierten, SMD-lötbaren
Radarsensoren mit einer Gesamtgröße von lediglich 8 mm # 8 mm. Mit die-
sen universell einsetzbaren Sensoren könnte die Radartechnik in den nächsten
Jahren in vielfältige, neue Anwendungsfelder vordringen. So kann ein solcher
Sensor bei geringer Baugröße und geringen Herstellungskosten in verschie-
densten Bereichen als berührungsloser Abstands- und Geschwindigkeitsmes-
ser, der selbst bei Dunkelheit, Nebel und Feuchtigkeit funktioniert, eingesetzt
werden. Dabei sind Applikationen im medizinischen, im industriellen und im
Konsumgüterbereich vorstellbar.



A. Maxwell-Gleichungen und
Helmholtz-Gleichung

Die Maxwell-Gleichungen beschreiben den Zusammenhang von zeit- und orts-
abhängigen elektrischen und magnetischen Feldern. Sie lauten in differentieller
Form

r #
"!
H D

@
"!
D

@t
C

"!
J (A.1)

r #
"!
E D "

@
"!
B

@t
(A.2)

r !
"!
B D 0 (A.3)

r !
"!
D D (: (A.4)

In einem ladungsfreien (( D 0) und stromfreien (
"!
J D 0) Raum sowie bei

Annahme von Homogenität und Isotropie (
"!
D D !0!r

"!
E und

"!
B D "0"r

"!
H )

vereinfachen sich diese zu

r #
"!
H D !0!r

@
"!
E

@t
(A.5)

r #
"!
E D ""0"r

@
"!
H

@t
(A.6)

r !
"!
H D 0 (A.7)

r !
"!
E D 0: (A.8)

Bei Annahme von rein harmonischen Vorgängen, die zeitlich mit dem Term
ej!t variieren, sowie einer Ausbreitung in Cz-Richtung in einem dämpfungs-
freien Medium () D jˇ) können die elektrischen und magnetischen Felder
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folgendermaßen dargestellt werden:

"!
E.x;y;z;t/ D

"!
E.x;y/e!j.ˇz!!t/ (A.9)

"!
H.x;y;z;t/ D

"!
H.x;y/e!j.ˇz!!t/ (A.10)

Mit diesen Annahmen können die ersten beiden der Maxwell-Gleichungen mit-
tels @

@t D j! und @
@z D "jˇ weiter aufgetrennt werden zu

@Hz

@y
C jˇHy D j!!0!rEx (A.11)

"jˇHx "
@Hz

@x
D j!!0!rEy (A.12)

@Hy

@x
"
@Hx

@y
D j!!0!rEz (A.13)

@Ez

@y
C jˇEy D "j!"0"rHx (A.14)

"jˇEx "
@Ez

@x
D "j!"0"rHy (A.15)

@Ey

@x
"
@Ex

@y
D "j!"0"rHz (A.16)

Da eine Ausbreitung in Cz-Richtung definiert wurde, ist es sinnvoll diese Glei-
chungen umzuschreiben undEx ,Ey ,Hx undHy in Abhängigkeit vonEz und
Hz zu bestimmen. Es ergibt sich mit der Definition von c D 1=

p
"0"r!0!r als

Lichtgeschwindigkeit im Medium:

Ex.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Ez

@x
" j!"0"r

@Hz

@y
(A.17)

Ey.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Ez

@y
C j!"0"r

@Hz

@x
(A.18)

Hx.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Hz

@x
C j!!0!r

@Ez

@y
(A.19)

Hy.
!2

c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Hz

@y
" j!!0!r

@Ez

@x
(A.20)
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Diese Gleichungen erlauben die Bestimmung aller Feldkomponenten aus den
beiden longitudinalen Komponenten. Im Fall von TE-Wellen gilt Ez D 0, und
im Fall von TM-Wellen analog Hz D 0. Für TEM-Wellen liefern die Glei-
chungen jedoch keine Lösung, da in diesem Fall Ez D Hz D 0 sowie gleich-
zeitig !2

c2
D ˇ2 gilt. Je nach Randbedingung eines Problems können somit alle

Feldkomponenten eindeutig bestimmt werden, falls die beiden longitudinalen
Komponenten bekannt sind.

Des Weiteren stellen (A.5) und (A.6) zwei Gleichungen mit zwei Unbekann-

ten dar und können folglich entweder nach
"!
E oder nach

"!
H aufgelöst werden.

Durch Bilden der Rotation von (A.5) und anschließendes Einsetzen von (A.6)
ergibt sich unter Anwendung von @

@t D j!

r # r #
"!
H D j!!0!rr #

"!
E D

!2

c2
"!
H: (A.21)

Unter Anwendung der Operatoridentität r #r #
"!
A D r.r !

"!
A/"r2"!A ergibt

sich unter Berücksichtigung von (A.7)

r2"!H D "
!2

c2
"!
H: (A.22)

Analog lässt sich für das elektrische Feld herleiten:

r2"!E D "
!2

c2
"!
E (A.23)

Diese Gleichungen sind partielle Differentialgleichungen zweiter Ordnung,
die als Wellengleichung oder Helmholtz-Gleichung bezeichnet werden. Alle

kartesischen Feldkomponenten von
"!
E und

"!
H genügen dieser Gleichung. Je

nach den Umgebungsvariablen einer elektromagnetischen Welle können somit
die Feldkomponenten unter Berücksichtigung der passenden Randbedingun-
gen bestimmt werden. Für die bereits definierte Ausbreitungsrichtung Cz gilt
somit für die beiden longitudinalen Feldkomponenten

.
@2

@x2
C

@2

@y2
" ˇ2 C

!2

c2
/Hz D .

@2

@x2
C

@2

@y2
" ˇ2 C k2/Hz D 0 (A.24)
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.
@2

@x2
C

@2

@y2
" ˇ2 C

!2

c2
/Ez D .

@2

@x2
C

@2

@y2
" ˇ2 C k2/Ez D 0: (A.25)

k D !
c D 2$f

c D 2$
% D p

!r"rk0 wird dabei als materialabhängige Wellen-
zahl bezeichnet, wobei k0 die Wellenzahl im Vakuum ist.



B. Ausbreitungskonstanten
von Oberflächenwellen

Bild B.1 zeigt ein in y- und z-Richtung unendlich ausgedehntes dielektrisches
Substrat der Dicke 2d und der Permittivität !r. Als Ausbreitungsrichtung der
Moden wird die Cz-Richtung definiert. Das bedeutet, dass die Felder mit dem
harmonischen Term e!jˇz variieren. Definiert wird zudem, dass die Felder
in y-Richtung konstant sind, so dass alle Felder die Eigenschaft @=@y D 0
erfüllen.

Bild B.1.: Ein dielektrisches Substrat der Dicke 2d , auf dem sich Oberflächenwellen
ausbreiten können

Für die vier transversalen Feldkomponenten ergibt sich dann in Abhängigkeit
der beiden longitudinalen Komponenten aus (A.17) bis (A.20):

Ex.
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c2
" ˇ2/ D "jˇ

@Ez
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(B.1)

Ey.
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" ˇ2/ D j!"0"r
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(B.2)
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(B.3)

Hy.
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" ˇ2/ D "j!!0!r

@Ez

@x
(B.4)

Im Fall von TE-Wellen (Transversal Elektrisch) (Ez D 0) existieren somit nur
die KomponentenEy , Hx und Hz , während für TM-Wellen (Transversal Ma-
gnetisch) (Hz D 0) die KomponentenEx ,Hy undEz existieren. Da der Quer-
schnitt des Wellenleiters orthogonal zur Ausbreitungsrichtung nicht homogen
ist, können sich keine TEM-Wellen (Transversal Elektromagnetisch) ausbrei-
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ten. Im Folgenden wird ergänzend zu der in Abschnitt 5.1.1 dargestellten Her-
leitung für die geraden TM-Moden von Oberflächenwellen die Helmholtz-
Gleichung für die ungeraden TM-Moden und die TE-Moden gelöst.

B.1. Ungerade TM-Moden

Für die ungeraden TM-Moden müssen die tangentialen magnetischen Felder
und damit Hy in der Symmetrieebene x D 0 verschwinden. In diesem Fall
führt dies zu

Ez.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (B.5a)

Ez.x;y/ D C cos.kcx/; "d &x & d; (B.5b)

Ez.x;y/ D De!hx; d &x & 1: (B.5c)

und somit mittels (B.4)

Hy.x;y/ D
j!!0

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.6a)

Hy.x;y/ D
j!!0!r

k2c
kcC sin.kcx/; "d &x & d; (B.6b)

Hy.x;y/ D
j!!0

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.6c)

und durch (B.1)

Ex.x;y/ D
jˇ

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.7a)

Ex.x;y/ D
jˇ

k2c
kcC sin.kcx/; "d &x & d; (B.7b)

Ex.x;y/ D
jˇ

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.7c)

Die notwendige Kontinuität der tangentialen Felder Ez und Hy am Übergang
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von Luft zu Dielektrikum sowie die Symmetrie der Struktur führen auf

A D D; (B.8)

C cos.kcd/ D De!hd ; (B.9)

!rC

kc
sin.kcd/ D "

D

h
e!hd : (B.10)

Teilen von (B.9) durch (B.10) führt auf die Gleichung

"kc cot.kcd/ D !rh; (B.11)

die zusammen mit

k2c C h2 D .!r " 1/k20 ; (B.12)

aus Gleichung (5.6) die Berechnung von kc und h bei gegebenem k0, !r und
d erlaubt. Das bedeutet, dass durch Lösen dieser Gleichungen bei bekannter
Frequenz, je nach Dielektrikum und Materialstärke, alle ausbreitungsfähigen
Moden und ihre Ausbreitungsgeschwindigkeit berechnet werden können. Eine
grafische Lösung dieser Gleichungen zeigt Bild B.2.

Bild B.2.: Grafische Lösung der Gleichungen (B.11) und (B.12) für die ungeraden TM-
Oberflächenwellenmoden auf einem Substrat der Permittivität 3,1

Daraus ergeben sich die Cut-Off-Frequenzen der ungeraden TM-Moden in ei-
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nem unendlich ausgedehnten dielektrischen Substrat zu

fc D
.2nC 1/c0

4d
p
!r " 1

; (B.13)

mit n D 0;1;2;:::.

Bei bekannten Cut-Off-Frequenzen müssen nun im jeweiligen Fall die Aus-
breitungsgeschwindigkeiten der Moden bestimmt werden. Einsetzen von der
nach h aufgelösten Gleichung (B.12) in (B.11) ergibt

"
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k0
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!

kc

k0
2#

d

%0

"

D !r

s

.!r " 1/"
k2c
k20
: (B.14)

B.2. TE-Moden

Die Helmholtz Wellengleichung einer TE-Mode lautet für dieHz-Komponente
aus (A.24) mit der Eigenschaft @=@y D 0 in den beiden Regionen des Wellen-
leiters

!

@2

@x2
C !rk

2
0 " ˇ2

"

Hz.x;y/ D 0; 0 & jxj & d; (B.15a)

!

@2

@x2
C k20 " ˇ2

"

Hz.x;y/ D 0; d & jxj & 1: (B.15b)

Die cut-off Wellenzahlen für die beiden Regionen werden wie bei den TM-
Moden definiert als

k2c D !rk
2
0 " ˇ2;

h2 D ˇ2 " k20 :
(B.16)

Die generelle Lösung zu (B.15a) ergibt sich dann als

Hz.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (B.17a)

Hz.x;y/ D B sin kcx C C cos kcx; "d &x & d; (B.17b)

Hz.x;y/ D De!hx; d &x & 1: (B.17c)
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Es wurden dabei wiederum in x-Richtung bei steigendem Abstand zum Sub-
strat abnehmende Felder angenommen. Die beiden Lösungen beschreiben die
geraden und ungeraden Moden.

B.2.1. Ungerade Moden

Für die ungeraden Lösungen der TE-Mode gilt für die tangentialen elektrischen
Feldanteile in der Symmetrieebene (Ey.x D 0/ D 0), und somit folgt B D 0
und daraus

Hz.x;y/ D Aehx; "1 &x & "d; (B.18a)

Hz.x;y/ D C cos.kcx/; "d &x & d; (B.18b)

Hz.x;y/ D De!hx d &x & 1 (B.18c)

und somit mittels (B.2)

Ey.x;y/ D "
j!"0

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.19a)

Ey.x;y/ D
j!"0

k2c
."kc/C sin.kcx/; "d &x & d; (B.19b)

Ey.x;y/ D "
j!"0

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.19c)

und durch (B.3)

Hx.x;y/ D
jˇ

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.20a)

Hx.x;y/ D
"jˇ
k2c

."kc/C sin.kcx/; "d &x & d; (B.20b)

Hx.x;y/ D
jˇ

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.20c)

Die Symmetrie sowie die notwendige Kontinuität der tangentialen Felder Hz
und Ey am Übergang von Luft zu Dielektrikum führen auf

A D D; (B.21)
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C cos.kcd/ D De!hd ; (B.22)

"
C

kc
sin.kcd/ D

D

h
e!hd : (B.23)

Teilen von (B.22) durch (B.23) führt auf die Gleichung

"kc cot.kcd/ D h; (B.24)

die zusammen mit

k2c C h2 D .!r " 1/k20 ; (B.25)

aus Gleichung (5.6) die Berechnung von kc und h bei gegebenem k0, !r und
d erlaubt. Das bedeutet, dass durch Lösen dieser Gleichungen bei bekannter
Frequenz, je nach Dielektrikum und Materialstärke, alle ausbreitungsfähigen
Moden und ihre Ausbreitungsgeschwindigkeit berechnet werden können. Eine
grafische Lösung dieser Gleichungen zeigt Bild B.3.

Bild B.3.: Grafische Lösung der Gleichungen (B.24) und (B.25) für die ungeraden TE-
Oberflächenwellenmoden auf einem Substrat der Permittivität 3,1

Die Cut-Off-Frequenzen der ungeraden TE-Moden in einem unendlich ausge-
dehnten dielektrischen Substrat sind somit:
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.2nC 1/c0
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; (B.26)
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mit n D 0;1;2;:::.

Bei bekannten Cut-Off-Frequenzen müssen nun im jeweiligen Fall die Aus-
breitungsgeschwindigkeiten der Moden bestimmt werden. Einsetzen von der
nach h aufgelösten Gleichung (B.25) in (B.24) ergibt

"
kc

k0
cot

!

kc

k0
2#

d

%0
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D

s

.!r " 1/"
k2c
k20
; (B.27)

B.2.2. Gerade Moden

Für die geraden Lösungen der TE-Mode gilt für die tangentialen magnetischen
Feldanteile in der Symmetrieebene (Hz.x D 0/ D 0), und somit folgt B D 0
und daraus

Hz.x;y/ D Aehx "1 &x & "d; (B.28a)

Hz.x;y/ D B sin.kcx/; "d &x & d; (B.28b)

Hz.x;y/ D De!hx d &x & 1 (B.28c)

und somit mittels (B.2)

Ey.x;y/ D "
j!"0

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.29a)

Ey.x;y/ D
j!"0

k2c
kcB cos.kcx/; "d &x & d; (B.29b)

Ey.x;y/ D "
j!"0

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.29c)

und durch (B.3)

Hx.x;y/ D
jˇ

h2
hAehx "1 &x & "d; (B.30a)

Hx.x;y/ D
"jˇ
k2c

kcB cos.kcx/; 0 &x & d; (B.30b)

Hx.x;y/ D
jˇ

h2
."h/De!hx d &x & 1 (B.30c)
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Die Symmetrie sowie die notwendige Kontinuität der tangentialen Felder Hz
und Ey am Übergang von Luft zu Dielektrikum führen auf

A D "D; (B.31)

B sin.kcd/ D De!hd ; (B.32)

B

kc
cos.kcd/ D

D

h
e!hd : (B.33)

Teilen von (B.32) durch (B.33) führt auf die Gleichung

kc tan.kcd/ D h; (B.34)

die, zusammen mit

k2c C h2 D .!r " 1/k20 ; (B.35)

aus Gleichung (5.6) die Berechnung von kc und h bei gegebenem k0, !r und d
erlaubt. Das bedeutet, durch Lösen dieser Gleichungen können bei bekannter
Frequenz, je nach Dielektrikum und Materialstärke, alle ausbreitungsfähigen
Moden und ihre Ausbreitungsgeschwindigkeit berechnet werden. Eine grafi-
sche Lösung dieser Gleichungen zeigt Bild B.4.

Bild B.4.: Grafische Lösung der Gleichungen (B.34) und (B.35) für die geraden TE-
Oberflächenwellenmoden auf einem Substrat der Permittivität 3,1

Die Cut-Off-Frequenzen der geraden TE-Moden in einem unendlich ausge-

0 π 2π
0

π

2π

kc d

h 
d

 

 

(C.34)
(C.35)
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dehnten dielektrischen Substrat sind somit:

fc D
nc0

2d
p
!r " 1

; (B.36)

mit n D 0;1;2;:::.

Bei bekannten Cut-Off-Frequenzen müssen nun im jeweiligen Fall die Aus-
breitungsgeschwindigkeiten der Moden bestimmt werden. Einsetzen von der
nach h aufgelösten Gleichung (B.35) in (B.34) ergibt

kc

k0
tan

!

kc

k0
2#

d

%0

"

D

s

.!r " 1/"
k2c
k20
; (B.37)

Die Cut-Off-Frequenzen der geraden und ungeraden TE-Moden können mit
der folgenden Gleichung kombiniert werden.

fc D
mc0

4d
p
!r " 1

; (B.38)

In diesem Fall gehören die m D 0;2;4;::: zu den geraden Moden und die m D
1;3;5;::: zu den ungeraden.





C. Bestimmung der
Dielektrizitätskonstante von
Rogers Ultralam 3850

Die Materialeigenschaften im Millimeterwellenbereich des Rogers LCP wur-
den von verschiedenen Gruppen sowie vom Hersteller gemessen. Da diese
Messungen jedoch teilweise voneinander abweichen (siehe Tabelle 6.1) und
da bislang keine Messwerte oberhalb von 110 GHz bekannt sind, wurde die
Permittivität in diesem Frequenzbereich mittels der Messung von Ringresona-
toren bestimmt. Bild C.1(a) zeigt das Layout der in Dünnschichttechnik auf
dem 0,1 mm dickem Rogers Ultram 3850 hergestellten Ringresonatoren. Auf
der Unterseite des Substrats befindet sich eine Kupferschicht. Zur Kontaktie-
rung mittels koplanaren Messspitzen wurde ein Übergang zwischen der Mikro-
streifenleitung (MS) und der GCPW-Leitung genutzt. Da im genutzten Her-
stellungsprozess keine Durchkontaktierungen zur Verfügung standen, wurde
dieser Übergang jeweils mit %g=4 langen offenen Stichleitungen realisiert.














(a) Detailzeichnung der linken Seite (b) Ringresonator mit dem Radi-
us 0,23 mm

Bild C.1.: Ringresonator, gefertigt in Dünnschichttechnik auf 0,1 mm dickem Rogers
Ultram 3850
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Für das Design von Ringresonatoren gibt es verschiedene Empfehlungen
[CH04], die für dieses Design teilweise nicht eingehalten werden konnten. Für
eine hohe Güte ist es von Vorteil, wenn der Durchmesser des Rings mindestens
fünf Wellenlängen beträgt. Dies war in diesem Fall nicht möglich, da das Sub-
strat in kleine Stücke der Größe 2,8 mm#2,8 mm vereinzelt wurde, um die glei-
chen Abmessungen wie die Antennen zu haben (siehe Bild C.1(b)). Drei der
hergestellten Resonatoren arbeiten deswegen im D-Band mit der ersten Harmo-
nischen des Resonators (r D 0,21 mm; 0,23 mm; 0,25 mm), einer mit der zwei-
ten (r D 0,49 mm) und einer mit der dritten Harmonischen (r D 0,64 mm).
Eine zweite Empfehlung, die nicht eingehalten werden konnte, ist die eines
möglich breiten Spalts zwischen der Zuleitung und dem Resonator. Ein schma-
lerer Spalt hat eine höhere Kopplung, beeinflusst jedoch die Resonanzfrequenz
des Resonators durch eine kapazitive Belastung [CH04], [BR03]. Es zeigt sich
jedoch, dass eine hohe Kopplung und somit ein schmaler Spalt notwendig ist,
um im Zielfrequenzbereich sinnvolle Messungen durchführen zu können.

Die geringere Güte der Resonatoren erschwert es jedoch eine exakte Resonanz-
frequenz abzulesen. Zudem verschiebt der Einfluss des kurzen Koppelspalts
die Resonanzfrequenz und verfälscht somit das Ergebnis einer analytischen
Berechnung der effektiven Permittivität. Aus diesen Gründen wurde für die
gezeigten Resonatoren die Permittivität des Substrats mittels eines Vergleichs
von 3D-Feldsimulationen und Messungen bestimmt. Bild C.2 zeigt den Ver-
gleich des gemessenen Reflexions- und Transmissionsparameters mit Simula-
tionsergebnissen für eine variierende Permittivität. Die beste Übereinstimmung
für alle Resonatoren wurde für den Wert 3,02 erzielt.

Bild C.2.: Vergleich zwischen der Messung des Ringresonators mit dem Radius
0,23 mm und Simulationen mit verschiedenen Permittivitätswerten
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Der Vergleich der Messergebnisse von allen fünf Resonatoren mit den Simu-
lationsergebnissen bei einer Permittivität von 3,02 in Bild C.3 bestätigt diese
gute Übereinstimmung in einem Frequenzbereich von 120 GHz bis 155 GHz.
Es zeigt sich auch, dass die beiden Resonatoren, die nicht auf der ersten Har-
monischen basieren, wie erwartet eine höhere Güte haben. Die Genauigkeit der
bestimmten Permittivität liegt unter Berücksichtigung der möglichen Toleran-
zen und Messungenauigkeiten in einem Bereich von ˙0;05.

Bild C.3.: Vergleich zwischen Messung (durchgezogene Linien) und Simulation mit ei-
nem !r D 3;02 (gestrichelte Linien) von Ringresonatoren mit verschiedenen
Radien (gegeben in der Legende in mm)
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