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第1章序論

1.1 本研究の背景

1948年にBardeen,Brattainらにより点接触トランジスタ1)2)が発明されて以

来､半導体の研究は材料的にはゲルマニウム(Ge)からシリコン(Si)さらにはガ

リウム批素(GaAs)と変化し､機能的には半導体デバイスの基本特性である電流増

幅率(h‥)や相互コンダクタンス(G｡)の向上を図りながら高集積化(LSI)によ

る多機能化が行われてきた｡具体的には､Siにおいて64bitのマイクロコンピュー

ター(CPU)や2 5 6Mbitのメモリーが既に発表され､GaAsにおいても64Ebitのメ

モリーまで登場している｡

個別半導体デバイスの高周波性能の向上は､LSI化の基本を支える重要なファクタ

ーであり､前述したh‥やGm等の改善に加え､寄生容量の低減などの改良で行われて

きた｡高周波特性の改善に伴って､単なる音声(数EHz)の増幅からラジオ･テレビ

等の電波(数MHzから数百MⅢz)の増幅が可能となり､さらには無線通信等に使用さ

れるより高周波(数GⅢz)の増幅へと広がってきている｡

市場的に見ると､197 9年に当時の日本電電公社から自動車電話のサービス､

また19 85年により高い周波数を利用する12GHz帯の衛星放送が開始され､我が

国においても無線通信の公衆化が図られて以来､それまで特定者間で限定されてい

た無線通信の利用は爆発的な伸びを示し､数GⅢzから10数GHz帯の高周波半導体デ

バイスに対する大電力､高効率､低雑音､低電圧動作のニーズは大きく高まり､半

導体デバイスの開発を促進させた｡

SiのMOSFET高速化の歴史は1969年垂井‖によって検討されたのが最初である｡

プロセス技術におけるフォトリソグラフィーの限界が5〟mの時代に､拡散技術

(DSA法:Diffusion Self Aligned)を利用して1JL m以下のNOSFETを試作した｡ま

た､GHz帯の高周波デバイスの開発は1970年IBM社のYolf4)やMiddelhockのSiシ

ョットキー接合FETの発表の後､1972年にSigg8)によって2GHzの利得が初めてM

OSFETで示された所から始まる｡当時はSiバイポーラトランジスタはリニヤーICやパ

ワーデバイスに､MOSFETは集積化した小信号用のLSIに主に用いられており､バイポ

ーラトランジスタのこれ以上の高速化(高周波化)と大電力化が難しいとされてい

た時代に､MOSFETでブレイクスルーしようとする試みであった｡デバイス構造的に

は､高速･高周波化､大電力化の為に種々の構造が試みられた｡ 現在でもLSIに使

用されている最も一般的なL-MOSFET(Lateral-MOSFET)､I)SA法を用いた横型のLD-

MOSFET､同じくDSA法を用いた縦型のVD-MOSFET､ゲート直下にV溝を形成したV-MOS

-

5
-



FETO)などがその代表例である｡MOSFETのプロセス技術も革新を遂げた｡当初は､ゲ

ート電極としてアルミニウム(Al)をゲート酸化膜上に後から位置合わせして形成

しており､ゲート電極とソース領域やドレイン領域との重なりで寄生容量が大きな

構造となっていたが､多結晶シリコンを用いた自己整合拡散技術(Selトalignment

Tecbnology)の開発と共に､プロセスの簡略化と位置合わせマージンの削除により

寄生容量･抵抗が減少しデバイスの周波数特性も大きく改善された｡さらに､ゲー

ト電極の抵抗成分を低減し信号の遅延を低く抑えるために､高融点金属(Mo､W)や

半導体プロセスにおける加工のし易さから高融点金属シリサイド(MoSi2､WSi2)も

使用されるに至っている｡

GaAsデバイスにおける高周波化の歴史は､1970年にDrangeidらによってfm.x

=30GHzのMESFETの発表から始まったと言える｡Siデバイスにはない高周波特性が､

その後の開発を促進させた｡もちろん､1960年代の中ごろからGaAsのMESFETの

高周波化に関する発表はMead7)によって行われていたが､当時のSiデバイスの性能

を上回る所までは行かなかった｡また､GaAs基板はCrのドーピングによる深い準位

の為に半絶縁性となる=というSi基板にはない特徴を有しており､この特徴を活か

してGaAs基板上にインダクターや容量等のパッシブ要素部品を形成できる可能性は

1964年にUhlir9)によって示された｡GaAs基板上にSiを凌ぐ能動デバイスを作成

する技術10)11)と半絶縁性を利用した受動デバイスを作成する技術の2つが結合し､

MMIC(Monolithic MicroYaVelntegrated Circuit)へと発展12)=〉1.)した｡MMIC

は主に軍関係の利用を目的に開発が促進された｡さらには､HEMTに代表されるヘテ

ロ接合の開発も進み､現在に至ってはfm‥が200GHz以上の半導体能動デバイスも発

表されている｡

以上説明したように､より高速･高周波化されたデバイスが必要という応用面か

らの要求と､半導体の急速な加工技術･設計･評価技術の革新が相互に密接に関係

し合い､半導体デバイスの高周波化が図られてきた｡

Siデバイス及びGaAsデバイス共に､半導体デバイスの高出力､高利得､低雑音等

の高周波特性の向上は他の表現を用いれば､微細化による高密度化と均一な並列動

作､増幅率の向上と浮遊容量の低減､低抵抗化と言い替えることができ､その為の

新規な構造､プロセス技術を考案し確立することが必要である｡

第1の具体例としてSiのパワーデバイスを例に取り説明する｡Siバイポーラトラ

ンジスタは開発が先行していたこともあり､高周波の電力用トランジスタとして既

に確立した技術を有していた16)が､MOSFETでなければ解決できない次に示す大きな

課題があった｡

①siバイポーラトランジスタは熱暴走を起こすため､発熱に対して十分な注意が必

要で長期の信頼性に欠ける｡

- 6 -



②Siバイポーラトランジスタは入力インピーダンスが低く周辺回路が大きくなると

共に周辺回路の損失も大きい｡

③Siバイポーラトランジスタを用いた場合､信号の歪が大きくなる｡

これに対してMOSFETは以下に示す特徴を有している｡

①電流の温度係数が負で熱暴走を起こしにくい｡

②入力インピーダンスが大きく､ゲートが酸化膜で絶縁されているので順方向のDC

電流は流れない｡

③2乗特性を有しておりSiバイポーラトランジスタに比較して歪が低減される｡

高周波電力用MOSFETが実現されれば通信関係の基地局の送信用半導体デバイスと

して､公衆化された無線通信の拡大に寄与することができ､この残された大きなテ

ーマであるMOSFETの高周波化･大電力化の為に､新規な構造のMOSFETの開発が必要

とされていた｡

第2の具体例としてGaAsデバイスを例に取り説明する｡GaAsデバイスは従来より

高周波デバイスとしてSiには困難な周波数領域の信号処理､電力増幅It〉l=を受け

持っており両者は比較的競合する領域は少なかった｡事実､12GHz帯の低雑音デバイ

スにおいてはHEMTlりしか他にデバイスがなく､EEMTとしてどこまで雑音指数を下げ

られるかが課題であった｡しかしながら､数GHz帯を用いる携帯電話等の無線通信の

機器が小型軽量化され電池駆動になると､効率つまり低電圧･低電流動作が機器の

電池寿命を決定する要因となり､Siとの競合が始まった｡現在の無線通信に用いら

れる周波数は1GHzから3GHzであるのでGaAsデバイスとっては比較的低い周波数であ

るが､ドレイン効率を極限まで高めしかもハイプリットIC化(例えばパワーモジュ

ール=))し､効率以外の出力や高調波などの特性も一定以上の規格も満足する必要

があった｡ドレイン効率は､動作電圧と動作電流に大きく左右されるが､無線通信

機器の小型化を考慮すると動作電圧は低いはど望ましく､しかも従来と同じ電力を

出力しなければならないので､送信用デバイス及びそのパワーモジュールは無線通

信機の最重要部品と言っても過言ではない｡

以上説明したように､半導体デバイスの高周波化は今後の無線通信の拡大･情報

化社会の成立に向けて重要なテーマとして残されている｡

1.2 本研究の目的

本研究は､まずSiパワーMOSFETに関して高周波における高利得･高出力動作を可

能にするための問題点､具体的には相互ゴングクタンス及び入力容量のカットオフ

周波数(ft)への影響､ゲート容量及びゲート抵抗の利得への影響､微細化とゲー

ト耐圧の電力への影響を考察し､問題点を解決するための新規構造を考稟､デバイ
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スとして実現させ広く工業的に応用することを目的としている｡

また､本研究の第2の目的はGaAsの高周波低雑音デバイス及び高周波高効率デバ

イスにおいて､ソース抵抗の低減と相互コンダクタンスの向上により雑音指数と電

力効率が改善されることを示し､この問題点を解決する為の新しいプロセスを確立

すると共に､これらGaA$デバイスを工業的に価値のある形態で実用化することであ

る｡

また､本研究の第3の目的は高周波半導体デバイスの性能を確認する上で重要な､

ウェーハー状態での雑音指数の新しい評価方法を確立し､高周波半導体デバイスの

性能向上を支える技術を開発することである｡

1.3 本研究の概要

本研究は､半導体デバイスの高周波特性向上､具体的にはSiバイポーラトランジ

スタの次の世代を担うSi-NOSFETの900MHz帯における大電力化及び高利得化技術､同

じくNOSFETの2.45GHz動作を可能にする高周波化技術､GaAsデバイスにおける12GHz

帯の低雑音･高利得化技術､同じくGaAsデバイスの95m柑z帯の高効率･低電圧動作

技術とその応用に関する研究であり､高周波動作を特徴とするSi及びGaAs半導体デ

バイスの工業化につながるものである｡また､半導体デバイスの高周波化を通じで

新規に開発されたオンウェーハー(on wafer)雑音指数及びその信号源インピーダ

ンスの測定方法に関する研究も含んでいる｡

本研究の成果により､高融点金属シリサイドを用いた低抵抗ゲートの高周波での

効果及びDSA法を用いた短チャンネル化によるMOSFETの高周波大電力化が図られ､Si

バイポーラに代わる次世代デバイスに道が開かれた｡また､GaAsデバイスにおいて

は12GHzで雑音指数0.5dBのHEMTを世界で初めて実現すると共に､950MHz帯で効率65

%のパワーモジュールを既に工業化し､今後移動体通信の分野の拡大と共に事業とし

ての発展が期待されている｡また､本研究を通じて開発されたオンウェーハー雑音

指数及び信号源インピーダンスの測定方法は､今後拡大する半導体のチップ直接実

装における新しい検査方法としてその用途は拡大するものと考えられる｡

ここで本研究の概要を章を追って述べる｡

第1章は序論であり､半導体デバイスの高周波化及びMMICの発展の歴史､本研究

の背景､目的及び概要について説明した｡

第2章は､高周波半導体デバイスの基本特性と評価方法について説明した｡デバ

イスの等価回路を用いた利得の計算結果から､高周波特性の制限要因を明らかにし

本研究の方向づけを行なった｡また､高周波デバイスに用いる【S】パラメーターの測
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定の基本技術を説明し､等価回路との関係を示した｡

第3章では､U:F帯縦型VD-NOSFETの大電力化･高利得化に関する研究結果を説明

した0 ゲート電極の抵抗･容量成分による高周波信号の遅延と減衰を計算すると共

に､チャンネル長の短縮を高融点金属シリサイドを用いた2垂拡散により実現し､

相互コンダクタンスの向上､ゲート抵抗の低減を図った｡また､シールド電極を用

いて帰還容量を2分の1に低減し､帰還容量と利得の関係を実際のデバイスの入出

力特性で示した0 また､デバイスの並列動作による大電力化は､900MHz帯のプッシ

ュプル回路を応用し､U肝帯で初めて出力10川を越えるMOSFETを実現した｡

第4章では､UHF帯縦型†D一朗OSFETをさらに発展させたS帯(2.45GHz)で動作可能な

MOSFETの研究成果を説明した｡2GEz以上の動作を制限するのはソースインダクタン

スであることを明確にし､ソースへのボンディングワイヤーが不要でインダクタン

スを極限まで下げられる､V溝ソース接地型LD-NOSFETを考案し検討した｡この結果､

2･45GHzで9dBの小信号電力利得と約8Yの出力電力が得られ､電力用パワーNOSFETの

動作周波数をS苛まで伸ばした｡

第5章では､GaAs MESFETの低雑音化について､ソース抵抗及びゲート抵抗を低減

できる新規なプロセスを用いて素子の特性を評価した結果について報告した｡特に､

ゲートリセス領域内でゲート電極がソース側にオフセットされた構造を実現できる

プロセスとそのデバイス特性について研究成果をまとめた｡オフセット構造が可能

になり､ソース抵抗が2･5日と半減し､12GEzで雑音指数0.5叩の高周波低雑音デバイ

スを初めて実現した｡ また､ネットワークアナライザーとノイズメーターと高周

波ブロープを一体接続し､低雑音デバイスのM‖C化に必要なノイズ最小値を与える

最適信号源インピーダンスを直接測定できる新しい測定方法を[S]パラメーターの基

本に戻って考案した｡この測定方法を用いて実際にMMICを設計し､低雑音MMICの設

計手法を確立した｡

第6章では､GaAsパワーMESFETの高効率化とその応用についての研究成果を説明

した0 低電圧動作による高効率化の為に､ソース･ドレイン間隔の短縮と低加速注入

と表面ダメージの低減により相互コンダクタンスと立ち上がり電圧を改善し､g50M

Ⅱzの出力電力約1.5Wを確保した状態で動作電圧を従来の5.8Vから4.7Vに低電圧化し

た0 また､このGaAs MESFETを応用し､GaAs MESFETの2段構成で総合効率65%以上の

小型通信機器用の低電圧･高効率950岨z動作パワーモジュールを完成させた｡

第7章では､前章までの研究結果をまとめ､本論文の総括を行った｡

半導体デバイスの高周波特性の向上は､通信機器の小型化高性能化を促した｡本

研究で得られた成果の一部は既に実用化されており､この技術が今後更に応用発展

していくものと考えられる｡
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第2章高周波半導体デバイスの基本特性と評価方法

2.1 序

半導体デバイスの基太特性を理解することは高周波における利得､雑音指数､電

力の向上に関して､その向かうべき方向を解析的に判断することができ有用である｡

半導体デバイス基本動作に関しては､近年デバイスシミュレーターや回路シミュレ

ーターなどの発達により､各種のモデルが提案され簡単にその特性を計算できる状

況にあるが､今一度基本に少し戻って理解を深める｡

また､高周波半導体デバイスの高周波特性を評価する上で主に用いられる[S】パラ

メーターについても､その意味及び等価回路との関係を明らかにする｡

2.2 FETの基本動作

ここで説明するFETは､MOSFETとJunction-FET(以下､J-FETと記す)の2種類で､

線形領域と飽和領域のドレイン電流Ⅰ｡と相互コンダクタンスGmについて式に示す｡

MOSFET のドレイン電流Ⅰ｡と相互コンダクタンスG山は以下の式で示される1)｡

線形領域

Ⅰ｡=(Z/L)〟.C.(Ⅴ.-Vt)Ⅴ｡

G｡=(Z/L)〟｡ClVd

飽和領域

Id=(mZ/L)〟.CI(Ⅴ.-Vt)き

G｡=(2mZ/L)〟｡Cl(Ⅴ.一Vt)

但し､Z:総ゲート幅

L:チャンネル長

(2-1)

(2-2)

(2-3)

(2-4)

m:フりテルク■係数
≒ 0.5

〟n:電子移動度

Cl:単位面積当たりの容量 Vt:しきい値電圧

Ⅴ.:ゲート電圧 Ⅴ｡:ドレイン電圧

ー12
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他方､トFETのドレイン電流Idと相互コンダクタンスGm特性は次式で示される‖｡

線形領域

Ⅰ｡=G｡(卜√(

Gm=G｡･√(

8Ⅹ.e｡(¢.-Ⅴ.)

qⅣ｡d2

8Ⅹ.ど｡

qⅣ｡d2

飽和領域

2

Id=G｡([-√(
3

Gm=G｡[ト√(

但し､

(2-5)

)･[√(Ⅴ｡+¢.一Ⅴ.ト√(¢.-Ⅴ.)] (2-6)

8E.e｡(¢.-Ⅴ.)

qⅣ｡d2

8E.e｡(¢.-Ⅴ.)

qⅣ｡d2

Zq〟.Ⅳdd

L

¢b:ビルトイ ン電圧

Ⅹ.:比誘電率

ど｡:真空の誘電率

)-1](¢.-Ⅴ.)+
1 qⅣdd2

3 (8Ⅸ.ど｡)

(2-7)

(2-8)

q:電子電荷量

Ⅳ｡:チャンネルの不純物濃度

d:チャンネル厚さ

以上示した式より､それぞれのドレイン電流及び相互コンダクタンスを改善する

方向を明確にすることができる｡例えばMOSFETの相互コンダクタンスの向上につい

てはチャンネル長 L の短縮とゲート単位面積当たりの容量 C.を増加することで達

成される0 ゲート単位面積当たりの容量 C.の増加はゲート酸化膜を薄くする方向

である｡JFETの相互コンダクタンスの向上は､チャンネル厚さ d の低減とチャンネ

ル長 L の短縮によって達成される｡

2.3 半導体デバイスの高周波における性能指数

FET系の簡略化された等価回路を用いて半導体デバイスのデバイスパラメーター

と各種の性能指数との関係を明らかにして高周波化の基本を説明する｡デバイスの

等価回路を図2-1に示す｡各変数の定義は以下に示す｡

-13
-



Vl

図2-1 デバイスの等価回路

V2

まず､半導体デバイスのカットオフ周波数(ft)を計算し次に安定係数(E)､最大有能

電力利得(MAG)､最大安定電力利得(MSG)を導出するl)｡

E.:ゲート抵抗 C..:ゲート･ソース間容量

Gm:相互コンダクタンス C‥:ゲート･ドレイン間容量

r｡:ドレイ ン抵抗

Ⅴ‥=Vl-R.Il=(Il+Ⅰ.)/(j血)C‥)

V2=V..+Ⅰ./(jwC..):r.(Ⅰ2-Ⅰ.-GmV‥)

Ⅰ.=j血)C‥Ⅴ‥-Il

I.=j血)C‥(V2-Ⅴ..)

V‥=(Il+jwC..V2)/(j血)Cl‥)

I.:(11+jwC‥V2)C../Cl..

Vl=(R.+1/(j血)Cl..))Ⅰ.+ C｡./Ct..･V2

(2-9)

(2-10)

(2-11)

(2-12)

(2-13)

(2-14)

(2-15)

Ⅰ2:-(wC.d+jGm)/wCl‥･Tl+(G.+C..Gm/C1..+jwC‥C../C1..)V2

(2-16)

式(2-15)と式(2-16)は[b】パラメーターの基本式であるので､【h]パラメーターは以

下の式(2-17)で表される｡

-14
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R.+1/(j∽Cl‥) C‥/C1..

-(wC.d+jGn)/wC1.. G.+C..Gm/C...+jwC..C../C1..)

(2-17)

ftの定義はh21=1となる周波数であるので式(2-18)が得られる｡

ft=G｡/[2方√(Ct..i-C.｡;)】

もし､C‥/C｡.〉2 ならばさらに式(2-19)に簡略化される｡

ft=Gm/(2方C■..)

(2-18)

(2-19)

安定係数川)は､トランジスタの不安定･条件付き安定･絶対安定の目安になると

共に他の性能指数の表現の中でも用いられる｡半導体デバイスの安定係数(E)､最大

安定電力利得(MSG)､最大有能電力利得(MAG)は[y】パラメーターを用いて次のように

表現される｡

Ⅹ=2E.(yll)R.(y‖)-R.(yき1y.2)/ly12y‖l

MSG=ly‖t/ly.2l

MAG=MSG･(E-√川2-1))

(2-20)

(2-21)

(2-22)

[b]パラメーターと【y]パラメーターには次式(2-23)の関係があるので､先に求め

たFETの【h]パラメーターを[y]パラメーターに変換すると､K､MSG､MAGが式(2-24)､

式(2-25)､式(2-26)として得られる｡

y.1=1/h11

y12=-h12/h.1

y21=b‖/hll

y22=(b11b22-h12b‖)/bll

(2-23)

K:(2R.(G.CI..+C..G.n)C‥.+C..2)/(C..√((wC..)2+G.b2)) (2-24)
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MSG:√((wC..)2+Gn2)/wC..:√(1+(Gm/wC..)2)

MAG=√(1+(Gれ/山C‥)2)･川-√川2-1))

(2-25)

(2-26)

以上説明した項目を含め､半導体デバイスの高周波化には大きく分けて次に示す

3つのポイントがある0 この3点を改善する為の新構造･新プロセスが本研究の目

的とするところである｡

①高周波の利得(MSG)を上げるためには､式(2-25)より相互コンダクタンス(G｡)の向

上と帰還容量･(C‥)の低減が必要

②Gmの向上には式(2-2)と式(2-6)よりチャンネル長Lの短縮が最も効果的

③真性FETに付随する各種の抵抗成分(ゲート抵抗､ソース抵抗)とインダクタンス

成分の低減

2.4 【S]パラメーターによる評価

2.4.1【S】パラメーター

高周波半導体デバイスの基本評価項目として【S]パラメーターがあるり｡ここでは

実用的な意味で【S]パラメーターを使用する利点と､デバイスパラメーターとの関係

について述べる｡

[S]パラメーターを高周波デバイス測定に用いる利点

①[S】パラメーターは抵抗(50Q)終端を基本に用いるパラメーターで､他の[y]

パラメーターで必要な短絡･開放が不要で発振等の問題がない｡逆に､高周波で短

絡･開放が難しい為このパラメーターが必要となった｡

②[S]パラメーターのSll及びS22がそれぞれインピーダンスの不整合を表す反射係数

と等価であるので､直接スミスチャートと関連付けることができるり｡

③[S】パラメーターの終端抵抗を50Qとすると測定器やアンテナのインピーダンス

と一致し､回路に実装したときの利得をS‖から直読することができる｡

[S]パラメーターは進行波電圧と反射波電圧を関係付けるパラメーターで,基本式

は､次式で示される進行波と反射波の関係を､線路の特性インピーダンスの平方根

√(Z｡)で割ることで導出される｡

E.1=SllEll+S12E‖

E.2=S21Ell+S22E‖

但し､Ell:入力進行波電圧 Et2:出力進行波電圧

E.1‥入力反射波電圧 E‥:出力反射波電圧
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bl=Sllal+S12a2

b才=S21al+S=a2

(2-29)

(2-30)

但し､al=E.1/√(Z｡) a2=E‖/√(Z｡)

bl=E.1/√(Z｡) b,:E.2/√(Z｡)

Z｡:特性インピーダンス

もちろん､【y】パラメーター等の各種パラメーターとの変換も可能で､【S]パラメ

ーターを測定することで【h】パラメーターに変換し前述した半導体デバイスのカット

オフ周波数(ft)も算出することが出来る｡

半導体デバイスの等価回路と【S]パラメーターとはもちろん密接に関係しており､

例えば入力インピーダンスであるSllは等価回路ではゲート抵抗とゲート容量に対応

しており､ゲート抵抗が高くなるとSllはスミスチャート中の高い定抵抗円を回るこ

とになる｡さらに､利得を代表するS21からはGmの変化が､S.2からは帰還容量(C‥)

の変化を読みとることができる｡ここで､S.1､S‖､S.2､S‖は次の意味を持つ｡

S.1:ゲート抵抗､入力容量､FETの総ゲート幅に対応

S21:相互コンダクタンス､帰還容量に対応

S12:帰還容量に対応

S22:ドレイン抵抗の変化に対応

2.4.2 誤差補正8)

【S]パラメーターの測定には､いわゆるネットワークアナライザーを用いて行うの

が一般的である｡ネットワークアナライザーは､測定器端から測定端までの線路ま

たは治具の誤差補正を行いそのデーターを内部に蓄え､等価的に測定端からみた[S]

パラメーターを算出して表示する形式となっている｡誤差補正といっても､線路ま

たは治具の[S]パラメーターを測定するのと同じである｡被測定物の[S]パラメータ

ーと誤差補正される線路の[S】パラメーターが直列接続された形で測定された全体の

[S]パラメーターから誤差補正される線路の[S]パラメーターを差し引き､被測定物

の【S]パラメーターを求める｡

第5章で述べる今回の研究を通じて新たに開発された雑音指数のオンウェーハー

測定は[S]パラメーターの誤差補正の方法を応用しているので､ここでその手法を明

確にしておく｡
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図2-2 誤差補正のシグナルフローグラフ

図2-2に示す誤差補正のシグナルフローグラフにおいて､被測定物の其の反射

係数Sl1.と測定器端の間にEll､E‖､E21､E22で代表される線路または治具が挿入

された場合､測定器端で測定される係数S.1mは次式で示される｡

Sllm=El.+Sll.(E‖E‖)/(1-E‖Sll.) (2-31)

ここでE11､E=､E21､E=が分かっておれば､測定器端で測定されたS.1mから目

的とする被測定物の真の反射係数S.1.を算出することができる｡誤差補正とはE11､

E12､E21､E22の4つのパラメーター(実際には､El,とE21は積の形 E12E2でしか出

てこないので3つのパラメーター)を前もって求めておくことで､被測定物の真の

反射係数Sll.をその場表示出来る｡

Ell､E12E21､E22のパラメーターを出すためには､既に反射係数の分かっている

被測定物を測定し(具体的には50Q負荷､ショート､オープン)その測定結果を

用いて連立方程式を解くことにより求められる｡

①50日負荷をSll.として接続した場合

50日負荷の反射係数Sll.=0∠00を式(2-31)に代入すると測定器端で次の値が測

定される｡

Sllm…=Ell

-18
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②ショートをSl..として接続した場合

ショートの反射係数Sl==1∠1800を式(2-31)に代人すると測定器端で次の値が測

定される｡

Sllm.=Ell+ト1)(EilE‥)/(トE22･(-1)) (2-33)

③オープンをS.1.として接続した場合

オープンの反射係数Sl..=1∠00 を式(2-31)に代入すると測定器端で次の値が測定

される｡

Slln｡=Ell+(+1)(E‖E=)/(トE‖･(+1)) (2-34)

式(2-32)､式(2-33)､式(2-34)で示した3つの連立方程式によりE..､E.2E21､E2

のパラメーターを算出した次式が誤差補正の係数で､線路または治具のSパラメ･一

夕一に相当する｡

Ell =Sl川l■｡

E= =(Sllm.-2･Sll山.｡+Sllm｡)/(Sllm｡-Sllm.)

E‖E12=(Sllm.｡-S..m.)･(1+E22)

(2-35)

(2-36)

2.5 結言

デバイスの基本特性についてまとめた｡カットオフ周波数､最大安定電力利得を

向上させるためには､チャンネル長の短縮による相互コンダクタンスの向上､帰還

容量の低減､デバイスに付加される抵抗成分･インダクタンス成分の低減が必要であ

ることを再度明確にしデバイス開発の全体的な方向付けを行った｡また､デバイス

の高周波特性の基本評価方法である【S]パラメーターの実用的な意味と誤差補正につ

いてまとめると共に､デバイスパラメーターとの関係を説明した｡
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第3章■UHF帯S卜MOSデバイスの高出力化

3.1 序

第1章でも述べたように､MO岳FETの高周波大電力化への要望は非常に大きいが､

その実現には次のような大きな課題が残されていた｡

①高周波の利得を改善するにはチャンネル長を短くすれば良いが､フォトリソグラ

フィの限界を越える微細化は実現不可能である｡

②利得が低く､デバイスの実際の使馴こはさらに利得の向上が必要｡

③MOSFETと言えば横型のL-MOSFETがLSIで使用されているが､大電力化するためには

総ゲート幅を数十ミリに大きくする必要があり､横型のL-MOSFETではチップサイズ

が余りにも大きくなり過ぎる｡

この章では､これら従来不可能であった高周波大電力1)2),)の壁をブレークスル

ーして実現されたUHF帯S卜MOSFETの研究成果について示す｡

3.2 高利得･高出力化の課題

高周波化大電力化のために､次の4点についてデバイス構成を改善した■)8)｡そ

の検討したポイントを表3-1に示す｡

表3-1 高周波化･大電力化のためのデバイス検討ポイント

■…‥~…~~-~~●……~…=-■=--=一一………--‥=--…----…-…‥-----‥‥-‥--I

1)Ⅱigh Frequency Operation

①ft

~1=
② MSG

③ Gate Loss

2)汀igh PoYer Operation

④ Breakdown
1

1

1

1

1

I________●●_●__

Short Channel

Self-align Process

Shield Plate

LoY-reSistance Gate

Field Plate

Guard Ring
l

l

~~~~●●●~~~~~~~~~~~~~●●~~---●-■--●------------__________________l

①カットオフ周波数(ft)の向上

半導体デバイスのカットオフ周波数(ft)については既に第2章で説明を加えた｡

相互コンダクタンス(Gm〉はチャンネル長の短縮で向上するが､そのため高融点金属

シリサイドであるMOSi2をゲート電極とし､ボロン(B)と燐(P)の2重拡散をゲート端

-
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部から行うDSA法を用いた｡ゲート材料としてMOSi2を用いた理由ほ､多結晶Siに比

べ抵抗率が5分の1と小さいこと､2重拡散のマスクとして使用後にそのままゲー

ト電極として用いることができ､自己整合でマスクのズレがないので余分な容量(C

...)の増加を防ぐことができるからである｡

②最大有能電力(MSG)向上

最大有能電力(MSG)に一番影響が有るのは相互コンダクタンス(Gm)と帰還容量(C

‥)であるり｡相互コンダクタンス(Gm)の向上は2垂拡散により達成した｡

今回検討したVD-MOSFETは､縦型構造つまり基板裏面がドレイン電極になった構造

である｡従って､帰還容量(C‥)は次の2つに分離して考えることが出来る｡

Ⅰ)デバイスのゲート電極による能動領域のC‥成分(C‥.)

Ⅰりゲートのボンディングパッド等の受動領域のC‥成分(C｡‖｡)

このうち､能動領域のC.｡成分(C‥1)はゲート電極を2分割構造にして半減させ､

受動領域のC‥成分(C｡,川)はボンディングワイヤーを接続するゲートのボンディン

グパッドの下にソース電極に接続されたシールド電極を配置し､帰還容量を低減し

た｡図3-1にこの概念図を示す｡図のC｡,A｡が受動領域のC.｡成分をあらわしてい

る｡基本的にはゲートのボンディングパッドの容量(C｡P川)がゲート･ソース間容量

C..とドレイン･ソース間容量C｡.に変化することを利用している｡ゲート･ソース

間容量C‥とドレイン･ソース間容量C｡.の増加は､高周波の電力利得を変化させな

い｡ゲート･ソース問容量C‥は増加し､帰還容量(C‥)は低下するのでカットオフ

周波数(ft)も大きく変化しない｡

CGPAD

図3-1 シールド電極の概念図
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実際のチップ上でのシールド電極の構造を図3-2に示す｡図3-2 a)が表面写

真､b)がA-A一線における断面図である｡シールド電極としては､高周波での抵抗成

分を考慮し､ゲート電極と同じ材料である低抵抗な高融点金属シリサイドのMOSiaを

そのまま残して用い､新たな電極導入によりプロセスが複雑になることを防いだ｡

図3-2 チップ上でのシールド電極の構造

このシールド電極の効果を確認するためにC.｡の電圧依存性を測定した結果を図3

-3に示す｡Ⅴ‥=58V近傍において約5割減少している｡この帰還容量C‥の5割減

少は高周波の利得に換算して約3dBの向上である｡

1 5 10 50

Vds(V)

図3-3 C"の電圧依存性
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③ゲート抵抗(R.)による信号の遅延･電力の消費

高周波デバイスにおいて､ゲート電極に入力された電力はデバイスのゲート電極

の長手方向に対して均一に加えられて動作しなければチップ内に動作の不均一領域

を作る0 従って､ゲート電極の抵抗を小さく抑えなければゲート電極の給電点の電

Vx(0)=Vi.ノ･Vx
ノ･帆Ⅳx vx㈹

●

トt極 .ノ

_●

●
●

●
●

lx./
⊥..ノ●'一州x

化膿

三0

＼

野

遮 巡ざ評､･､

X=†dx

a)概念図

lx

+>

R L lx+dlx

b)等価回路

図3-4 ゲート電極の分布定数回路
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位とゲート先端部の電位及び位相がずれるだけでなく､ゲート電極で電力が消費さ

れてしまいデバイス端部に入力電力の一部しか加わらない結果となる｡このゲート

電極の電位及び位相について計算‖し､低抵抗である高融点金属シリサイドMoSi2を

選択した｡

第3-4図に示したゲート電極の分布定数回路において次式が成立する｡

=(R+jwL)(G+jwC)Vx

=(R+jwL)(G+j血)C)Ix

この波動方程式の一般解は次式で与えられる｡

Vx:aEXP(γX)+bEXP(-γX)

1

Tx=-aEXP(γX)+bEXP(-γX)
Z｡

E+j血)L
但し､Z｡=√(

(3-1)

(3-2)

(3-3)

(3-4)

:特性インピーダンス(3-5)
G+ju C

γ2:(R+j血)L)(G+j血)C):(a+jβ)2 :伝播定数(3-6)

1

a:(-√((R2+w2L2)(G2+w2c2))+(RG-W2LC))0･8
2

:減衰定数(3-7)

1

β=(-√((R2+w2L2)(G2+w2c2))-(RG-W2LC))○･B
2

:位相定数(3-8)

ここで､ゲート電極をRとCだけで表現すると次式に簡略される｡

Z｡=√(
ju C

γ2=j山CR=(α+jβ)2

U CR

α=√(

ー 26 -
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山CR
β●=j√( ) (3-12)

2

以上の式より.ゲートフィンガー長をWとした場合､境界条件(Vx)x_｡=Ⅴ`.(Ⅰ.)x_Ⅴ=0

で解く と次式が得られる｡

Vl

Vx=

EXP卜γX)+EXP(γ‡)
(EXPトγ川-Ⅹ)]+EXP[γ(W-‡)])

入力電圧Vlと任意の点の電位Ⅴ.(‡)の比は次の式で表される｡

Vx(‡) Vx(x) cosh[γ(W-Ⅹ)]

(3-13)

(3-14)
Vl Vx(0) cosh(γW)

入力電圧の絶対値が1/eに減衰する長さを特性長(characteristiclength)Xcとする

と式(3-15)で表現できる｡

1

X｡= -

= √(
α 山CR

)= √(

山C｡R｡

注)C:[F/cm] C｡=[F/cm2]

R=[Q/cm] R｡=[Q】:シート抵抗

- 27 -
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ゲートで消費される入力電力は､次式で計算できる｡

=(R+j血)L))Ix =Rh 但し､G=L:C:0 の場合

1 dV暮 1 sinh[γ(W-Ⅹ)]
Il(Ⅹ)= -(--)=

-

γⅤ.

R dx R

γVl

Il(0)=
-

tanb(γW)
R

COSh(γW)

(3-18)

ゲートー本当たりの損失分(Pl‖‥.)は式(3-18)を用いて以下の式(3-19)で表現さ

れ､電圧振幅が一定であるならばデバイス全体のゲート損失(Pt)はフィンガー数

(Ⅳ.)に比例して損失は増加する｡

Pl…‥=Vl(0)R.【Ix(0)]

L

≒V12

6R｡X｡4

L

≒Ⅴ.2 -W3(山C｡)2R｡
24

Pt=N-･Plnl｡‥

但し､Ⅴ.=入力電圧振幅(Ⅴ) C｡=ゲート容量 (F/cm2)

L
=ゲート電極幅(cm) E｡=ゲートシート抵抗 (Q)

W =ゲートフィンガー長(cm)

(3-19)

(3-20)

ゲート電極材料としてMoSi2とPoly Siの両方を仮定した場合の損失計算結果を表

3-2に示す｡高融点金属シリサイドMoSi2をゲートに用いることにより､ゲートフ

ィンガー長は約二倍に伸ばすことが出来るだけでなく､ゲート電極による損失は約

0.25W抑えることができ利得の増大を図ることが出来る｡フィンガー長とゲート抵抗

及びゲートによる損失との関係の計算結果を図3-5に示す｡ 実際のフィンガー

長は､特性長(X｡)の0.1-0.2程度に設定した｡
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表3-2 ゲート電極材料としてのMoSi2とPoly Siの損失計算結果

ケ■-ト

材料
Vl L W C｡ R｡

f=900MIIz f=2.45G甘z

X｡ Pt X｡ Pt
(Ⅴ) (〟m (〟m) (F/cm2) (Q) (〃m) 川) (〟m) (W)

MoSi2

四 2.5 四 3E-8

田 410
.061

294
.455

Poly

S量 四 217
.316

131 2.27

0 50 100 150 200

Finger Length(pm)

図3-5 フィンガー長とゲート抵抗及びゲートによる損失との関係

④ドレイン振幅電圧の拡大

出力電力を増加させる諾いこは､オン抵抗を低減8)し､ドレイン振幅電圧の拡大を

する必要がある｡一般に､出力電力(P｡‥)は次式で示される｡

1

P｡｡t=-Ⅰ｡m‥･(Vd｡-Ⅴ｡‖t)
4

但し､Ⅰ｡m‖:Ⅴ｡..tにおけるドレイン電流

Ⅴ｡‖t:飽和領域端部のドレイン電圧

Ⅴ｡｡:ドレイン供給電圧
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例えば､P｡‥=1川の出力をI｡m..=1A.Ⅴ‥‥=5Vの条件下で出そうとするとⅤ｡｡=45†

となる｡A級動作を考えると､2倍の振幅が必要であるからgOVのドレイン耐圧(BVd

SS)が必要となるり10)｡この耐圧を確保するため､以下の2点の構造を検討した｡

Ⅰ)ゲート電極周辺(表面近傍)の耐圧を確保するため､C‥の低減に効果がある分割

ゲート電極間には､絶縁膜を介してソース電極に接続されたフィールドプレート電

極を配置し空乏層を表面側から伸びる構造11〉を採用｡図3-6にデバイスの断面構

造図を示す｡

ⅠⅠ)能動領域の周辺に､ガードリング=)を反対導電型の不純物拡散により形成し､フ

ローティング電位状態で浮かし､周辺部分の空乏層の伸びを制御した｡このガード

リング部分の角度ラップ写真とガードリングの役割を説明する断面構造図を図3-

7と図3-8に示す｡ガードリングのP領域の拡散深さは3メェmあり､隣接するチャ

ンネルP領域の拡散深さ1.68〟mの1.8倍深く拡散されている｡従って､ドレイン耐

圧を決定する周辺部分の曲率半径が増加し耐圧が向上する｡ガードリングの効果に

よりドレイン耐圧は60Vから100Vへと向上した｡

図3-6 デバイスの断面構造
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図3-7 ガードリング部分の角度ラップ写真

Source Gate

N型エビ舛…屑 ････････......…..ノ･･ノ･

図3-8 ガードリングの役割を説明する断面構造図

3.3 新構造VD-MO S F E Tの高周波特性

3.3.1デバイス構造

図3-6及び図3-9にデバイスの断面図及びチップ表面写真を示す｡大電力化

のためソース領域の繰り返しピッチは8〟mとして単位面積内のゲート電極数を増加

させている｡N型のエビタキシャル層は比抵抗2Q cmで厚さ8JJmである川川｡ゲ

ート酸化膜の厚さは0.07JJm､ゲート電極幅はマスク上3〟mである｡2垂拡散型の

デバイスで有るためゲート電極は基板上にはみ出ておりそのオーバーラップ分は約

1.8JJmである｡1チップの中は4つのblockに分割されており､各blockは図3-6

-
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に示した構造が120回線り返された配置になっている｡

図3-9 チップ表面写真:4 bloeks構成でチγ7●サイス■は1.3mmX2.2mm

2垂拡散によって形成されたチャンネル長を測定と計算により求めた｡ 図3-

10に､縦方向のソースⅣ十領域とチャンネルP領域の接合深さから求めた縦方向の不

純物分布を示す｡接合の深さは､ソースⅣ十領域は0.58JJm､ソースP領域は1.68〝m

であった｡この差分がチャンネル長となるはずであるが､実際には不純物は横方向

拡散をして実効的に短くなる｡この点を考慮して横方向の不純物分布を再計算した

結果を図3-11に示す｡横方向拡散を考慮するとチャンネル長は0.83〟mであっ

た｡横方向の拡散の計算において､拡散の原点はゲート電極の端部とし､拡散の窓

幅は71∠mとした｡

㌻
.
∈
○
)
王
○
[
く
∝
ト
王
】
U
Z
O
U

>
ト
一
正
⊃
l
コ
■

1010

101●

101●

思m-2
10000c

301nln

80ROH

4E13crn~

11000c

200min

058Fl叫il仙H●W鵬Il鋸

0 0.5 1J】 1声 2p

DEPTH FR01- SURFACE Xlr口)

図3-10 ソースⅣ十領域とチャンネルP領域の縦方向の不純物分布
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0 0.5 1p l.8 20

DIST▲8CE l=RO■ GA▼E EDG亡 ▼(■m)

図3-11 横方向の不純物分布とチャンネル長

3.3.2 ヂ′ヾイスの特性

試作したデバイスのD CとRF特牲の評価結果を示す｡1チップ(4bloek$)の

電流電圧特性は図3-12に示すように総ゲート幅15.4mⅦ×4bl｡Ckの1チップにお

いて､Id.=8.3A(Ⅴ‥;6.5V,Vd.=5V)の値が得られた｡デバイス容量のドレイン電圧

依存性を図3-13に示す｡シールド電極によりC‥が減少するのは既に述べたが､

他の容量(Cd..C..)が増加しているのが確認されている｡表3-3に1チップのデバ

イス特性をまとめた｡

VGS=6.5Vmax

4b10Cks(1chip)

図3-12 1チップ(4bloek8)の電流電圧特性
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OJ l lO lOO

DRAJN-SOURCE VOLTAGE,Vds(V)

図3-13 デバイス容量のドレイン電圧依存性

表3-3 1チップのデバイス特性

Cbipsize

Gatewidth

G8比丘ngerle皿g仏

Sourcepit止

Idm8X(atVds=5V･Vgs=8V)

BVdss(8tld=1mA)

Gm(atVds=5V,hs=2A)

Vt (atVds=5V,hs=5mA)

Cgs(atVgさ=0V,Vd3=50V)

Cgd(atV騨=0V,Vds=50V)

Cd5(atV騨=0v,Ⅴ由=50V)

1.3mm x 2.2mm

15.4皿m X 4blocks

糾p皿

16pm

3,3A

lOOV

l.4S

2.9V

48pf-

4.5pF

19.5pF

他方､高周波の特性は図3-14に示すようにカットオフ周波数(ft)として3.5G

Ⅲzの値が得られた0 シールド電極によるC‥の減少は､高周波の利得に明確に現れた｡

図3-15は1チップ(4blocks)をパッケージに実装しその入出力電力特性を測

定した結果である0 シールド電極が有る場合､線形利得は約3dB増加しており､出力

(Pout)45Wが利得9dBで得られている0 他方､シールド電極がない場合は出力飽和値

に大きな差はないが､明らかに利得が低い｡

ー
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ヽ It=3.5GHZ

50

Vds=40V

=】s=0.25A

lblock

q5 1

Froq.(GHz)

図3-14 デバイスのカットオフ周波数(ft)

0.5 1 5 10

Pin(W)

図3-15 1チップ(4blocks)の入出力電力特性

3.4 高周波プッシュプル回路による大出力化

2チップ以上のデバイスのプッシュプル動作評価用として､新たに専用パッケー

ジを試作した｡図3-16はその外観写真である｡特徴としては､銅製のフランジ

の上に複数個のペリリアのユニットを配置出来るようにし､各べリリアのユニット

には1対の入出力のリードを形成してある｡ペリリアの1ユニットには最大2チッ

プの半導体デバイスを搭載でき､このユニットを並べることで大電力化を図ること

ができる｡図3-16はユニットを2個並べた場合の外観写真である｡写真下部が

入力側､写真上部が出力側である｡入力例にはMOS容量とボンディングワイヤーで構
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成される内部整合回路を配眉してある｡1対の入力リードは電気的に独立しており､

180度位相が異なる信号でも個別に増幅することができる｡出力側も同様に2つのリ

ードは電気的に分離している｡ペリリア1枚の寸法は6.1=×9,5¶Ⅶである｡

図3-16 プッシュプル動作評価用パッケージの外観写真

高周波におけるプッシュプル回路18〉18)=}川は､位相が180虔異なり電力が2分

割された2つの入力をデバイスに与え､増幅されたそれぞれの出力を入力例とは逆

に位相を180虔ずらして合成する回路形式となる｡

プ･yシュプル回路の利点は次の2点である｡

①入力インピーダンスが等価的に4倍になり整合設計が容易となるだけでなく黎合

回路の損失が減る｡

②パッケージのユニットの一方がo nの時､他方はo
f f状態で熟的に分散される｡

位相の180皮シフトと電力の2分割には､バランを用いた｡園3-17にバランを

gooMⅢzに整合を取ったと畠の2つの人力(またほ､出力)のVSWRの測定結果を示す｡

この場合､終端抵抗は25Qで整合させている｡バランの2つの入力の位相は図3-

18に示されているように約180皮の位相差が確認されている｡
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図3-17 入出力バランの Ⅴ川R 測定結果
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図3-18 バランの2つの入力の位相差

図3-17及び図3-18に示した900MHzに設計されたバランを用いて試作した

プッシュプル電力評価用の治具の回路図及びその外観写真を図3-19及び図3-

20に示す｡整合は治具のトリマー容量を用いて､半導体デバイスのインピーダン

スに合わせて最終的に調整した｡
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50瓜

8-,B2=BalunI50几COaX

Trimmer=14pFmax

50∫1

[こ;こ;)=25几･0･12▲
図3-19 プッシュプル電力評価用治具の回路図

図3-20 プッシュプル電力評価用治具の外観写真

プッシュプル回路を用いて､半導体デバイスの2チップ構成及び4チップ構成の

入出力電力特性を湘定した結果を園3-21及び図3-22に示す｡周波数はgOOM

Hzで､2チップ(8blocks)の場合には出力(Pout)80甘(利得10dB)､4チップ(12

blocks)の場合には出力100甘(利得8dB)の値がパルスでほなく_CWで得られた｡

(注)4チップは本来16blocksであるが､放熱のため 4blocksは接続していない｡
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05 1

Pin(W)

5 10

図3-21プッシュプル回路を用いたVD-MOSFET2チップ構成の入出力電力特性

0.5 1

Pin(W)

5 10

図3-22 プッシュプル回路を用いたVD-MOSFET4チップ構成の入出力電力特性
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3.5 結言

ロHF帯縦型†D-MOSFETにおいて､ゲート電極の抵抗･容量成分による高周波信号の

遅延と減衰の低減とチャンネル長の短縮の為に､高融点金属シリサイドを用いた2

垂拡散構造のデバイスを検討した｡Poly Siをゲート電極に用いる場合と比較し､高

融点金属シリサイドをゲート電極に用いることで､ゲート抵抗による電力の損失を

約1/5まで低減できることを計算により示すと共に､2垂拡散によりデバイスのチャ

ンネル長を0.83〟mまで短縮し相互コンダクタンスを改善した｡

また､2分割ゲートの導入とゲートボンディングパッド下へのシールド電極の形

成により帰還容量を2分の1に低減し､帰還容量と利得の関係を実際のデバイスの

入出力特性で確認した｡シールド電極は､gOOMHz帯の線形利得で約3dB向上する効果

があった｡デバイスの並列動作による大電力化は､900MEz帯のプッシュプル回路を

応用し､ロHF帯(900M¶z)で初めてCW動作･出力10川を越えるMOSFETを実現した=)｡

- 40 -



参考文献

1)H･J･Sigg.G･D･Vendelin,T.P.Cauge andJ.Kocsis,IEEE Trans.Electron Devices,

VOl.ED-19,Ⅳ0.1,p.45(1972)

2)H･Ikeda･H･Yoshida and T･Onikura,一EDM Tech.･Digest,p.246(1982)

3)柴田康雄､吉田浩､薄水行泰､信学技報Vol.ED84Ⅳ0.5.p.1(1984)

4)H･Esakiand O.Ishikava,IEDM Tech.Digest.p.447(1984)

5)0･Ishikava and H.Esaki.IEEE Trans.Electron Devices.Vol.ED-34,No.5,

p.1157(1987)

6)E･F･Stikvoort.IEEE Trans.Electron Dvices,VOl.ED-25･.No.12.p.1388(1978)

7)H･C･Lin,Y.F.Arzoumanian.J.L.Halsor.M.N.Giuliano andⅡ.F.Bentz,IEEE Trans.

Electron Dvices.vol.ED-22,No.5.p.255(1975)

8)K･Board.D.J.Byrne and M.S.ToYerS.IEEE Trans.Electron Dvices,VOl.ED-31,

Ⅳ0.1.p.75(1984)

9)M･J･Declercq andJ.D.Plummer.IEEE Trans.Electron Dvices,VOl.ED-23.No.1,

p.1(1976)

10)A･A･Tamer andJ.L.Moll,IEEE Trans.Electron Dvices,VOl.ED-30,No.1,p.73

(1983)

11)D.Ueda.H.Takagiand G.Kano.IEEE Trans.Electron Dvices.vol.ED-31.No.4,

p.418(1984)

12)B.J.Baliga and B.Tech.IEE Proc.,Vol.129,No.5.p.173(1982)

13)X･B･Chen and C.Hu,IEEE Trans.Electron Dvices.vol.ED-29.No.6,P.985(1982)

14)P.L.Hover,T.M.S.Heng and C.Huang,IEDM Tech.Digest,p.87(1983)

15)J.Johnson.MicroWaves.vol.19.No.2,p.54(1980)

16)R.Basset,MicroWaves,VOl.19,No.7.p.47(1980)

17)D.Wisherd,MicroWaves.vol.19.No.7,p.54(1980)

18)L.B.Max,MicroWaves.vol.16,No.6.p.42(1977)

19)K･Ishii,H.Yamavaki.S.XashiYagi,E.Yamashita,IEDM Tech.Digest,p.225(1983)

ー

41-



第4章S帯S卜MOSデバイスの高周波特性の向上

4.1 序 … … … …
… … … … … 43

4.2 高周波特性を決める要因

4.3 新構造L D-MO S F E Tの構造とプロセス技術

43

4.3.1デバイスの設計
… … … … … … 45

4.3.2 デバイス構造の最適化

4.4 デバイスのD C特性･高周波特性

4.5 結言

参考文献

- 42 -

48

51

55



第4章 S帯SトMOSデバイ■スの高周波特性の向上

4.1 序

第3章で報告したように900MⅢz帯で動作する出力10川のVD-MOSFETは実現されたが､

さらに高周波であるS帯(具体的には､2.45GHz)で動作させるためには半導体デバ

イスのソースインダクタンスと帰還容量(C.｡)を一層低減する必要がある1=)｡デバ

イス構造を改良し､S帯での動作を可能にする研究成果を本章で述べる8〉｡

4.2 高周波特性を決める要因

デバイス構造を改良する前に､900MHz帯で動作する出力100WのVD-MOSFETのデバイ

スパラメーターを抽出し､等価回路解析により各パラメーターの高周波への影響度

を確認したり｡デバイスの等価回路を図4-1に示す｡等価回路には半導体デバイ

スだけでなく実装状態を仮定し､パッケージの容量･インダクタンス等の寄生成分

とパッケージ内整合回路も含めて検討している8)｡デバイスのパラメーターは900M

Hz帯のVD-MOSFETの1block(図3-9のチップ写真の4分の1)から求めた｡等価

回路解析に用いたデバイスパラメーターを表4-1にまとめた｡このパラメーター

を個別に条件を変化させて最大有能電力利得(MSG))を計算した｡図4-2がソース

インダクタンス(L.)のMSGへの影響で､高周波になるにつれて利得が低下する傾向に

ある｡

Lln Cgd
Zo=20Dhm

し=l.4mm

･｢･･,.･｢~‥
- RlJTd

干1｣l
AGROUND AGRO〕N□

図4-1 デバイスの等価回路

- 43 -



表4-1 等価回路解析に用いたデバイスパラメーター

C‥ ゲート･ソース間容量 12.3pF

C= ゲート･ドレイン間容量 1.13pF

Cd. ドレイン･ソース間容量 4.75pF

rd■ ドレイン･ソース問抵抗 60日

r■ ソース抵抗 0.4日

rd ドレイン直列抵抗 1日

L1. 入力インダクタ･ンス 3nH

L. ソースイ ンダクタンス 0.4nII

0.5 1

Freq.(GHz)

図4-2 ソースインダクタンス(L.)のMSGへの影響(計算)

他方､900MHz帯VD-MOSFETlblock から測定された最大安定電力利得(MSG)の周

波数特性を図4-3に示す｡500MHzまでの低域において､利得は直線的に低下する

が1GHz以上の周波数においては急激に下がる測定結果が得られた｡ソースインダク

タンスを低減するためにワイヤー本数を2本から6本に増やした場合の測定結果も

図4-3に示した｡図4-2に示した計算によるMSGの傾向と図4-3に示した実際

のデバイスの測定結果より､1GⅢz以上の周波数におけるMSGの急激な低下は､ソース

インダクタンスの低減により抑えられることが明嘘となった｡
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さらに､MOSFETをS帯で動作させ実用的な10dB程度の高い利得を確保する為には､

1GHz以上の周波数におけるMSGの急激な低下をソースインダクタンスの低減で抑える

だけでなく､利得の絶対レベルを向上させることが必要である｡この利得の絶対レ

ベルの向上は､第2章のMSGの解析結果の式(2-25)に示したように､相互コンダクタ

ンス(Gm)またはゲート･ドレイン間容量(C‥)の改善が必要となる｡しかしなが

ら､チャンネル長をVD-MOSFETの0.83LL
mからさらに短縮しGmの向上を図ることはド

レイン耐圧が低下し大電力動作できなくなるので､C‥を低減する方が適切である｡

以上まとめると､MOSFETをS帯で動作させ実用的な高い利得を確保する為には次の

2点にそのポイントを絞る､ことができる｡

①ソースインダクタンス(L.)をVD-MOSFETの約1/2の0_.2nI以下に低減する｡

②帰還容量(C..)をVDTMOSFETの約1/2の0.5pF以下に低減する｡

F｢eq.(GHz)

図4-3 VD-MOSFETの1blockのMSG特性(測定値)

4.3 新構造L D-MO S F E Tの構造とプロセス技術

4.3.1デバイスの設計

高周波特性を決める要因の解析結果を踏まえて､デバイスの最適構造を検討した｡

基本方針は以下の3点である｡

①vD-MOSFETは縦型デバイスで基板表面にソースとゲート電極があり､基板裏面がド

レインであった｡ソースインダクタンスを減らす為には､ソースにインダクタンス
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が接続されない構造､つまり基板裏面がソースである(ソース接地)構造にする必

要があるり‖｡

②基板裏面をソースとするソース接地構造であれば､基板表面にドレインとゲート

を配置でき､ゲートとドレインの対抗面積が著しく低減できC‥が減少する8〉｡VD-

MOSFETで用いたシールド電極は必要ない｡

③チャンネル長を短縮し高い相互コンダクタンスを確保する為に､2垂拡散を用い

たDSA構造は†D一別OSFETと同じ構成にする｡

以上の検討結果を踏まえて､S帯(具体的には､2.45GHz)で動作するデバイス構

造を考案した○ 図4-4は､そのS帯Si-MOSデバイスの断面構造図である｡その基本

構造は､シリコンのP/P十基板上にドレイン領域となるN~領域をイオン注入により形

成すると共に､高融点金属シリサイドであるMoSi2をマスクにしてチャンネル領域と

なるP領域とソース領域となるⅣ十領域を2重拡散により形成する構成である｡

一方､ソース接地構造として低抵抗･低インダクタンスにするために､基板のP型

エビタヰシャル層を貫通するⅤ清をFETの活性領域の周辺に設けソース電極に接続し

た○ チップの表面写真を図4-5に示す｡中央のパッドがゲートのボンディングパ

ッド､周辺4ケ所のパッドがドレインのボンディングパッド､チップ裏面がソース

になっている0 V清を含む表面部分のSEM写真を図4-6に示す｡活性領域の周辺に

ソース電極1本に†清を1ケ対応して形成し基板に接地しているのが確認できる｡

図4-4 S帯S卜MOSデバイスの断面構造図
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図4-5 チップの表面写真(1block)

中央の八●サト●がケ■-は■げりク■領域(G)､周辺4ケ所の八●サ｢がトーレイン

暴一げィげ領域(D)､チけ裏面がⅤ溝を介してソースになっている｡

図4-6 V満を含む表面部分のSEM写真

チップ(1block)の1/4の拡大写真である｡ソース電極1本に1ケ
のⅤ清が対応し基板裏面に接続されている｡

-
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4.3.2 デバイス構造の最適化

ヂ′ヾイスを実現し最適化するために､以下の項目について検討した｡

①Ⅴ溝の形成技術の確立

シリコン基板へのⅤ溝の形成方法については各種のエッチング液が提案されている

が､使用するデバイスがMOSFETであることを考慮し､苫0Ⅲ等の可動イオンを含むエッ

チング液はVl変動を引き起こす原因となるので使用できない｡結果として用いたエ

ッチング液はエチレンジアミンとピロカテコールと水の混合液‖である｡この液を

用いることで基板方位に従って､シリコン基板にⅤ清を形成することとした｡開口部

の幅を10〟mとすることで約7〟mの深さの†清を形成できた｡

Ⅴ溝の形成は､デバイスのMOSFET活性領域の近傍の選択酸化膜(窒化膜を用いたL

OCOはによって形成されたSiO】膜)中に酸化をしない領域を形成し､プロセスの最

後にⅤ清をエッチングし､アルミ電極を蒸着する手法で行った｡†清を最後に形成す

るのは､深い段差であるⅤ溝にフォトレジストが堆碩する工程を出来る限り避けるた

めである0 図4-7と図H仁一8にⅤ溝の璧関後のSEM写真と†帝とソース電極との接続

部のSEM写真を示す0 図4-9には､Ⅴ満都分の断面構造を図示した｡Ⅴ清は開口部の

幅10〟mで決まる所定の深さ7〝mで止まる｡Ⅴ清へのアルミ電極の蒸着も､Ⅴ清周辺

部の酸化膜段差を軽滅することで解決している｡

図4-7 V溝の空開後のSEM写真

ー 48 -



V-grOOVe

＼connections

Source
｣→

｢→
Drain

Active Area Locos Sio2

図4-8 V満とソース電極との接続部のSEM写真

〆L宴慧S

Source

図4-9 V帝都分の断面構造

②P聖エビタキシャル層の最適化と基板P十の持ち上がり効果の確認

使用したウェーハーは､P十基板にP型のエビタキシャル層を堆積したP/P十の構造で

ある｡表面に位置するMOSFETのP型チャンネル形成において1100℃の拡散工程があり､

P十基板の不純物が表面のエビタキシサル層側に下から持ち上がってくることが考え

られる｡この基板持ち上がり蜃は､少なすぎると†満とP十基板が点接触しかせずソー

スのP+基板への接続抵抗が大きくなり､逆に多すぎると表面に位置するMOSFETの清
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性領域まで影響を及ぼす｡従って､その変化の程度を確認する必要がある｡図4-

10は､プロセス投入直前とデバイス作成終了後のP/P十基板構造の深さ方向の不純

物分布である｡比較の結果､約3〟mの基板持ち上がりが確認されると共に､基板表

面までは4〟mありデバイスへの影響は少ないことを確認した｡また､Ⅴ清の傾斜面

にはボロンのイオン注入を行い､接触抵抗をさらに下げる対策も行っている｡

図4-10 プロセス前後のP/P十基板構造の深さ方向の不純物分布

③ドレイン領域の濃度の最適化

大電力化の為には､動作電圧はできるだけ高くしかもドレイン電流は大きい方が

望ましい｡その為に､注入で形成する表面のドレイン領域の不純物濃度の最適化が

必要である｡図4-11に､ドレイン領域の不純物濃度とドレイン耐圧･ドレイン

電流との関係の実験結果を示す｡図4-11に示した実験において､ドレイン領域

の注入量以外は一定にしてある｡ここで示したドレイン耐圧(BVdss)は､ゲートとソ

ースを短絡状態に接続し､ソースとドレインとの問の耐圧を測定したものである｡

また､ドレイン領域への注入は､ソース及びゲートの領域も含めFETの能動領域全面

に行われる｡ドレイン領域の不純物濃度を決めるためのイオン注入量は､2×1012/

c¶2でドレイン耐圧のピークを持つ結果となった｡電流はイオン注入量を上げれば､

増加する傾向である｡この注入量とドレイン耐圧との関係は次のように解釈するこ
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とが出来る｡すなわち､ドレイン領域のイオン注入塁が2×101ソeⅦ】以下の場合は､

P型エビタキシャル層とドレイン領域のⅣ型の間で耐圧が決まり､2×10Iリcmiを越え

る場合は､P型チャンネル領域がドレイン領域のⅣ型不純物により補償され､ソース

Ⅳ+領域とドレイン領域がパンチスルー状態になりドレイン耐圧が低下する｡

V
∈
【
‖
P
-
一
句
一
こ
二
こ
萌
≡
忘

>
○
【
‖
め
伊
>

>
○
【
‖
苫
>
l
帽
(
V
∈
)

05 1 5

Ndose(xlOlシ′cm2)

図4-11 ドレイン領域の不純物濃度とドレイン耐圧･ドレイン電流との関係

4.4 デバイスのD C特性･高周波特性

試作したヂ′ヾイスの特性を評価した結果を示す｡1blockの電流電圧特性を図4-

12に示す｡総ゲート幅11.52mmの1blockにおいて､Ⅰ‥=1,5A(†..=10†.Ⅴ‥=5V)

の値が得られた｡

図4-12 1blo¢kの電流電圧特性
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試作したデバイスの容量の電圧依存性を図4-13に示す｡帰還容量(C‥)は､ド

レインバイアス50Vで約0.2pFであり､900MHz帯用に開発したVD-MOSFETに比べ約1/4

以下に減少した｡また､デバイスのカットオフ周波数は､図4-14に示すように

約3･3G‡zが得られており､この結果は900MHz帯用に開発したVD-MOSFETと比較して約

200MHz低下しているlO)｡このカットオフ周波数の低下は､C‥の増加に起因してい

ると考えられる0 入力容量であるC‥.に占めるC‥の比率がC‥と比較して大きいか

らである0 ただし､利得に関しては､C‥に逆比例して増加するのでデバイス性能と

しては向上する｡

(
]
d
)
O
U
u
q
一
芯
石
d
q
U

1

Vds(V)

10 100

図4-13 デバイスの容量の電圧依存性

第3章で報告した900M打z帯用に開発したVD-NOSFETと今回検討したS帯LD-MOSFETの

MSGの周波数特性を比較した結果を図4-15に示す｡ 図4-15において､VD-

MOS(1)､VD-MOS(2)はそれぞれソースインダクタンスとして0.21nHと0.43nEが付加さ

れた場合の900MHz帯用に開発したVD-MOSFETの測定結果で､他方本章で示している

LD-MOSFETは NeY LD-NOS と表記された周波数特性である｡2.45GHzの同一周波数で

利得を比較するとVD-MOS(2)に比べ10dB以上高い値が得られ､ソース接地構造のLD-

MOSFETによりソースインダクタンス(L.)と帰還容量(C‥)の両方を同時に低減した効

果がこの結果に現れている｡
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図4-14 デバイスのカットオフ周波数
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図4-15 VD-MOSFETとLD-MOSFETのMSGの周波数特性の比較

デバイスをパッケージに実装し､電力の入出力特性を評価した｡図4-16はパ

ッケージに実装状態の表面全体写真である0評価は､1チップの1/4の1blockに整

合用MOS容量を付加して行った0図4-16に示した表面写真の上部が整合用MOS容

量のチップ､下部がLD-MOSFETのチップであり､相互にボンディングワイヤーで接続

してあるo LD-MOSFETの入出力電力特性の評価結果を図4-17に示した｡周波数は

2GHzと2･45GHzの2種類で評価した｡2GHzにおいて出力7.5W(利得8.5dB)､2.45GHz

において出力7･2W(利得5･5dB)の値がそれぞれ得られた｡小信号領域の線形利得は

2GHzと2･45GHzで､10dBと9dBの高い値が得られており､電力用MOSFETの周波数限界
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が2･45GEzまで高められた｡VD-MOSFETとの比較のために900M打zでもLI)-MOSFETの入出

力特性を評価した｡LD-MOSFETの900M口zでの出力は､ゲート1mⅧ当たりの出力で比較

するとVD-MOSFETの約2.3倍である川lユ)｡入出電力特性のまとめを表4-2に示し

た｡

図4-16 パッケージに実装状態の表面全体写真
(
≧
)

l
⊃
O
d

OJ O.51 5 10

Pin(w)

囲4-17 LD-MOSFETの入出力電力特性
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表4-2 人出電力特性のまとめ

周波数

1block 2 blocks

Pout Gain り Pout Gain 町

(GHz) (W) (dB) (%) (W) (dB) (%)

0.9 四 9.6 四

2.0 7.5 8.5 四 四 6 四

2.45 7.2 5.5 四

4.5 結言

MOSFETの等価回路解析から､2GHz以上の動作を制限するのはソースインダクタン

スであることを明確にした｡2GHz以上での動作を実現するために､ソースワイヤー

が不要でインダクタンスを極限まで下げられるⅤ溝ソース接地型LD-MOSFETを提案し

実現した｡ソース接地は､表面のP型エビタキシャル層を貫通し高濃度P十基板に到達

するⅤ溝をMOSFETの活性領域に隣接する酸化膜中に形成し､ソースとⅤ清をアルミニ

ウム電極を用いて接続することで行った｡2.45GHzで約9dBの小信号電力利得と約8W

の出力電力が得られ､電力用パワーMOSFETの動作周波数をS帯(2.45GHz)まで伸ばし

た｡
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第5章Ⅹ帯GaAsデバイスの低雑音化とMMICへの応用

5.1 序

1/f雑音を越える高周波におけるデバイスの雑音は､はとんどソース､ゲートの半

導体層や電極の抵抗成分による熟雑音である｡従って､これらの抵抗成分を低減し､

GaAs MESFETの真性FETの性能を引き出すことがポイントとなる｡真性FETについては､

GaAs MESFETよりもヘテロ接合デバイスであるHEMT(High Electron Mobility Tran-

Sistor)l〉の方が､電子の走行する領域に不純物イオンが少なく散乱の影響が小さい

ので移動度が高くなるため､原理的に低雑音となる｡同一ディメンジョンで比較す

るとAIGaAs/GaAs系のHEMTはGaAs MESFETに比べ雑音指数は約1/2になる｡また､他

の材料例えばInP系のHEMTは更に移動度が大きく､低雑音化2〉8)り…)できる｡

低雑音半導体デバイスの開発は､軍関係のレーダーや衛星放送の世界的普及によ

るところが大きい0 例えば､本章で示す研究もその目的は日本の衛星放送の12GHz受

信用低雑音デバイス‖8=)の実現である｡低雑音デバイスが必要とされる理由は､

アンテナの半径にデバイスの雑音指数が直接関係するからである｡本章の研究成果

により12GHz帯で雑音指数0･5dBのHEMTが開発され､受信用のパラボラアンテナは直

径35cm以下の大きさが可能となる｡

5.2 デバイスの雑音指数

デバイスの雑音指数は､FukuilO)によってデバイスのパラメーターとの関係式が

示されている｡

ⅣF山n≒1+ 2花川.C‥√(

但し､ⅣF¶..n:ノイズ最小値

f
:動作周波数

R.+R`

Gn

C‥:ケ●-トソース問容量

R.:ソース抵抗

Ⅹ-
:フィッティング係数 E.:ケ■-ト抵抗

Gm :相互コンダクタンス

(5-1)

式(5-1)から明かなように､ノイズを下げるためにはデバイスとして以下のパラメ

ーターの改善が必要である｡
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① c‥の低減

② E.､R.の抵抗成分の低減

③ Gmの向上

~｢二

チャンネル長の短縮

ゲート直下の不純物濃度の低減

ゲート周辺容量の低減

オフセット構造

ゲート電極の厚膜化

チャンネル長の短縮

5.3 新プロセスを用いたデバイスの特性

5.3.1プロセス

今回検討したHEMTのチャンネル領域のヘテロ構造は､図5-1に示すようにAIGa

As/InGaAs層で構成されており､GaAs基板上にNBE法により成長した11)｡

Featu｢es of N-AIGaAs/InGaAs/GaAs pseudomorphic HEMT

●High2DEG concentration

●High electron velocity

●Good electron confinenent

●LoN Almole fractionin AIGaAs

図5-1 HEMTのチャンネル領域のヘテロ構造

通常のAIGaAs/GaAs構造に比べ以下の特徴を持つ｡

①電子飽和速度がさらに15%高い｡

②電子の供給量が多く､高い相互コンダクタンスが得られる12)｡

但し､基板構造が高い性能を有していてもデバイスとして低雑音であるかどうかは

プロセスに依存する所が多い｡事実､上記基板を用いて最初に試作したHEMTの12GH

zにおける雑音指数は約1.OdBのレベルであった｡ 図5-2に今回検討したHEMTの

チップ表面写真､図5-3に基板の層構造を示す｡
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図5-2 EEMTのチップ表面写真

図5-3 基板の層構造

低雑音化の為に､ソース抵抗Il〉とゲート抵抗を下げられる新規なプロセス(オフ

セットリセスゲートプロセス)1りについて検討した｡図5-4にそのプロセスフロ

ーチャートを示す｡この新しいプロセスは､リセス領域とゲート電極との位置合わ

せの制御性が非常に良いことを特徴とする｡具体的には､図5-4 E)からも明らか

なようにゲートリセスエ･ソテングの開口部の窓からオフセットエッチングを行い､

その窓を用いてゲート電極を形成できる点である｡リセス領域の幅は約0.8JJmで､

その中に0･2〟m幅のゲート電極をソース側にオフセット形成することは通常で∫ま不

可能な技術であった｡以下､オフセットリセスゲートプロセスについて図5-4を

参照して説明する｡

(STEP A)SiO一腰の形成工程

SiO2膜をソースとドレインのオーミック電極層の間に選択的に形成する｡このSi
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02膜の厚さと幅は0･05〟m､0･8〟mである｡SiO2膜はゲート開口部を形成する時

のドライエッチングからの表面保護とリセスエッテンダの幅を規定する為に設けら

れる｡

(STEP B) ゲート開口部の形成工程

0.3〟mの窒化膜を堆積し､SiO2膜のソース側端部に窓幅0.2〟mのゲート開口部

を形成する｡このゲート開口部の位置合わせ誤差はステッパーを用いることにより､

0.15〟m以下となる｡窒化膜は､ドライエッチングを用いて精度良く行う｡

(STEP C)SiO2膜のウエットエッチング工程

窒化膜の開口部から下地のSiO2膜をウエットエッチングにより除去し､基板を露

出させる｡

(STEP D)リセスエッチング工程

基板表面からウェットエッチングにより､表面のN十 GaAs層を除去しリセス領域を

形成する｡この工程により､ゲート開口部がソース電極側にオフセットされたリセ

ス構造が完成する｡ソース側のN十 GaAs層はエッチングが進まず､ドレイン例のN十

GaAs層は広くエッチングされるのでソース抵抗は低くなりドレイン耐圧は向上する｡

(STEP E) ゲート電極の形成工程

Au/Pt/Ti構造のゲート電極が蒸着とメッキによって形成される｡ゲート電極厚み

は1.2〟mと厚くできる｡ゲート電極はリセスをした開口部をそのまま使用して形成

されるので､その位置合わせ制御性は非常によい｡しかも､窒化膜のサイドウォー

ルで支持されているので安定に厚いゲート電極が形成でき､ゲート抵抗の低減がで

きる｡
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SiO2

Å)SiO2 depo･

B)Gate }indov

C)SiO2 Uet etCh･

D)Recess etch.

E)Gate formation

図5-4 プロセスフローチャート
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図5-5にリセスエッチング直後のゲート部の断面SEM写真を示す｡SEH写真から

明らかなようにゲート開口部がリセス内のソース側にオフセ･7トされた状態で形成

されているのがわかる｡

図5-5 リセスエッチング直後のゲート部の断面引川写真

VG(V) Rs(Q)

V G

u

P

-1 て■

｣/

-5 0 15 45

lp(■A)

図5-6 ソース抵抗のドレイン電流依存性

園5-6に示したソース抵抗のドレイン電流依存性より､ソース抵抗はドレイン

電流20mAの時2.5nとなり､ゲートがソースとドレインの中央にある従来の構造と比

較して約1/2の値となっている｡他方､ゲート･ドレイン間耐圧(耶gdo)は図5-7

の測定結果から叩に､ゲート･ソース間耐圧(BVg$0)は2.5†となり小信号の増幅には

十分な耐圧が得られている｡B†gdoはオフセットゲートの効果により従来構造の約2

倍大きな値である｡
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図5-7 ゲート･ドレイン間耐圧(BVgdo)とゲート･ソース間耐圧(BVgso)

5.3.2 高利得化への取り組み

低雑音デバイスの高利得化については､第3章のMOSFETと同様に帰還容量(C.｡)の

低減で可能である｡12GHz帯低雑音HEMTにもこの効果は同様に現れる｡今回検討した

オフセット構造のゲート電極は誘電率7.0の窒化膜でその周囲を覆われており､その

厚さは最終バッシベイション膜を含めると0.8〟mを越える｡帰還容量の低減は､こ

のゲート電極周囲の窒化膜18)を選択的に除去し約0.1〃mの窒化膜で置換する手法

をとった｡ゲート電極周囲の窒化膜の選択除去は､デバイス完成後フォトレジスト

をゲート周囲のみ窓明けし､ダメージのないケミカルドライエッチングで行った｡

図5-8に窒化膜の厚さによるMSGの変化の測定結果を示す｡MSGは最大2dB以上改善

された｡

.
u
.
S
.
∑

101

Frequency(GHz)
図5-8 窒化膜の厚さによるMSGの変化
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5.3.3 デバイス特性

実際に試作した打EMTの特性を評価した｡高周波の評価は図5-9に示したセラミ

ックパッケージへ実装して行った｡デバイス寸法は､総ゲート幅160〟m､チャンネ

ル長0･2/`mである｡デバイスの電流電圧特性を図5-10に､G｡-Ⅴ‥特性を図5-

11に示した｡ヂ′ヾイスの相互コンダクタンス(Gh)はⅤ｡=2V､Ⅰ｡=12mAの条件下で82

ⅧSの値が得られ､これは1¶mゲート幅当たり510mSに相当する｡

図5-9 セラ ミ
ックパッケージへの実装状態

:○

▼g8与 ◆0.¢ ▼

○
∨

/
▼g書暑 ◆0.5 ▼

田
m
/′

0

0080
vロS

.胡00′dlv
tV】2･即○

図5-10 デバイスの電流電圧特性
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図5-11 デバイスのGm-Ⅴ‥特性

デバイスの[S]パラメーターを[h]パラメーターに変換して得られたb21の周波数特

性を図5-12に示した｡デバイスのカットオフ周波数(ft)は雑音の最小値を与え

るバイアス条件(Ⅴ｡=2V､Ⅰ｡=16mA)で40GHzである｡12GHzの雑音特性は､図5-13

に示すように､最低雑音0.54dB､利得10.6dBと初めて12GHz帯で0.5dB台の値を示し､

オフセットリセスゲートプロセスが高周波における雑音特性の改善に大きな効果が

あるのが確認された｡

101

F｢equency(GHz)

図5-12 h‖の周波数特性
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図5-13 12GHzにおける雑音特性

HEMTを実際の衛星放送用コンバーターの初段に用いた3段増幅器の特性を評価し

た｡図5-14は3段増幅器の回路構成である｡3段増幅器の2段目及び3段目は

雑音指数約1.6dBのGaAs MESFETを使用している｡図5-15に3段増幅器の12GHz帯

での雑音指数とその入力リターンロスの周波数特性を示した｡導.波菅からの変換部

分を含む総合の雑音指数は､最小雑音指数が1.2dBと従来のHEMTに比べ約0.3dB以上

改善された｡

図5-14 3段増幅器の回路構成
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図5-15 3段増幅器の雑音指数とその入力リターンロスの周波数特性

- 68 -



5.4 雑音指数のオンウェーハー測定

5.4.1測定原理

12GHz低雑音デバイスの研究と並行して､雑音指数をパッケージに実装すること無

くウェーハー状態で測定できしかも最小雑音指数を与える最適信号源インピーダン

スの測定を同時に行うことができるシステムと方法について研究した1り｡このシス

テムの実現により低雑音デバイスのチップ実装に道が開かれると共に､最小雑音指

数を与えるインピーダンスを求めることができるので低雑音デバイスとマイクロス

トリップ線路をGaAs基板上に一体形成したMMICの設計を正確に且つ簡略化して行う

ことができる｡

まず､雑音指数と最適信号源インピーダンスの測定システムとその原理を説明す

る｡図5-16に､測定システムのブロック図を示した｡インピーダンス測定をす

るためのネットワークアナライザーと､雑音指数を測定するためのノイズメーター

と､インピーダンス変換するためのチューナーと､高周波プロープを高周波スイッ

チを用いて相互に接続した構成である｡その測定方法について手順を追って説明す

る｡

①ネットワークアナライザーの誤差補正

第2章で説明した誤差補正を入出力のチューナーのネットワークアナライザー側

の端部と高周波プロープの先端部の2ヶ所で行い補正データーをコントローラーに

保存する｡

②最小雑音指数の測定

ウェーハー状態のデバイスに高周波プロープを接触させ､チューナーによりイン

ピーダンスを変化させて雑音指数が最小になるように調整しチューナーを固定する｡

③信号源インピーダンスの測定

高周波スイッチをネットワークアナライザーに切り替え､入力側高周波プロープ

の先端から信号源をみたインピーダンス(最小雑音指数を与える信号源インピーダン

ス)を測定する｡

以上の手順により､ウェーハー状態の低雑音デバイスの最小雑音指数とそれを与

える最適信号源インピーダンスを求めることができる｡測定された最適信号源イン

ピーダンスは､ワイヤーやパッケージの容量を含まないチップ本体の値であるので

他のデータ一変換無しに直接MMICの設計に用いることができる｡

ノイズ最小値を与える最適信号源インピーダンスの測定に閲し､2つの方法を検

討した｡50-SHORT-OPEN法とREAL-TIME法である｡図5-17にその2つの測定方法

の概念を示す｡それぞれの測定方法について詳しく説明する｡
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図5-16 測定システムのブロック図

Rererer℃e Pla一鞄

↓

毎==優芋
仔 Prd)e

噸£脚｡Ptane

Rea卜Time Method

Th｢○し勺｢1Meu引

円= Probe

〔2〕

RF Probe

〔1)

図5-17 50-SHORT-OPEN法とREAL-TIME法の測定概念

①50-SHORT-OPEN法

この手法は第2章で説明した誤差補正の方法を応用したもので､チューナーのネ

ットワークアナライザー側にインピーダンス校正面が設定された状態で､最小雑音
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指数に調整されたチューナーと高周波ブロープを含めた形の[S]パラメーターのS‖

が最小雑音指数を与える信号源インピーダンスに相当することを用いている｡従っ

て､高周波プローブの先端に50Q負荷､SHORT負荷､OPE¶負荷を接続してその3種の

測定結果から連立方程式を解くことによって㌫=(つまり最小雑音指数を与える信号

源インピーダンス)を計算により求めることができる｡これは､第2章で説明した

誤差補正のE22に相当する(2-35)式を用いることで計算できる｡これらの制御と計算

は全てコントローラーによって行われる｡

②REAL-T川E法

この方法は､最小雑音指数を与える信号源インピーダンスは入力側の高周波ブロ

ープの先端部から信号源浅みたインピーダンスであり､その測定を出力例の高周波

ブロープを用いて測定しようとするものである｡出力側高周波ブロープの先端にも

インピーダンス測定の校正面が設定されているので､直接出力側高周波ブロープで

入力例高周波プロープの先鳩部から信号源をみたインピーダンスを測定できる｡但

し､入力側高周波ブロープと出力側高周波ブロープを相互に接続するためのスルー

メタル(信号線と接地線を相互に接続する電極パターン)を用いる必要がある｡

5.4.2 測定系の確立

実際に削定システムとして系をまとめ､その測定限界と前述した50-SEOET-OPEⅣ法

とREAL-T川E法を比較評価した｡図5-18は､信号源インピーダンス測定システム

のセッティング状態の全体写真である｡

図5-18 信号源インピーダンス測定システムの全体写真
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図5-19は入力側のチューナーを最低インピーダンス状態に設定し､信号源イ

ンピーダンスの設定可能範囲を測定したものである｡高周波ブロープは12G甘zにおい

て約1.5dBの挿入損失を持っている｡従って､チューナーでVSWR=20に設定しても高

周波プローブの先端部からみたインピーダンスはVSWRが改善されてみえる｡図5-

19に示した斜線部の中は高周波ブロープの先端部からみたチューナーの可変可能

領域を示しており､斜線部の外側のインピーダンスは高周波ブロープの先端部から

与えることができない｡今回検討した測定系の限界はこのインピーダンスにあるこ

とが明らかとなった｡このインピーダンスの可変範囲を広げるためには､挿入損失

の非常に小さい例えば0.5dB程度の損失の高周波プロープを用いる必要がある｡

START ll･975(柑的00GHz

STOP 12･0250000◎O GH王

図5-19 信号源インピーダンスの設定可能範囲

50-SHORT-OPEN法とREAL-TTME法を比較評価した結果を図5-20に示す｡12GHzで

同一インピーダンスを持つ被測定物を2つの方法で測定した結果である｡50-SHORT

-OPEN法で測定された12GHzの結果は･*印で1点表示されている｡他方REAL-TIME法は､

軌跡の中のマーカー1で表示されている｡両者を比較すると､EEAレT川E法はスルー

メタルを介して測定されるので位相が約150 回転されて測定される結果となった｡

50-SHORT-OPEⅣ法は正確であるが､測定を3回(50日負荷､SHORT負荷､OPEⅣ負荷の

3回測定)行う必要がある｡他方､REAL-TIME法は測定が簡便であるがその結果には

位相回転分が上乗せされる結果となり､両方の測定方法を精度と簡便さで使い分け

て使用した｡
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図5-20 50-SHORT-OPEⅣ法とREAL-TIME法を比較評価

5.4.3 評価結果

測定システムを用いてウェーハー状態のGaAs MESFETの最小雑音指数とその時の最

適信号源インピーダンスを測定した結果について説明する｡図5-21は､ウェー

ハー状態のGaAs MESFETの雑音特性を測定した結果である｡スルー表示(Through)は

チューナーをスルー状態にし信号源インピーダンスが50Qの時の雑音特性､他方チ

ューン表示(Tune)の方はチューナpを実際に調整し最低雑音指数に設定したときの

雑音特性である｡ウェーハー状態で､ノイズ最小値にチューナーを用いて設定する

ことが可能である0 雑音指数と利得の絶対値については､高周波プロープや高周波

スイッチの損失を含んでいるため､かなり悪くなっている｡図5-22は､チュー

ナーを最低雑音に設定後､高周波スイッチをネットワークアナライザー側に切り替

え､最小雑音時の信号源インピーダンスを測定した結果である｡最小雑音指数 5.5

dBのインピーダンス位置と雑音指数6.8dBの定雑音円川を測定システムを用いて得

ることができた｡
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Id(mA)

20

図5-21 ウェpハー状態のGaAs NESFETの雑音特性

図5-22 最小雑音時の信号源インピーダンスの測定結果

測定された最小雑音指数5.5dBのインピーダンス位置を用いて､1段のGaAs NESF

ETのM肌Cを低雑音設計し評価した｡図5-23と図5-24は､試作した1段MMIC

の等価回路とパッケージ実装写真である｡チップ寸法0.9mmxl.OmmのMMICを2.54mm

X2.54mmのセラミックパッケージに入れ評価した｡このMMICの雑音特性を､図5-

25に示す｡設計した1段MMICをチューナーのスルー状態とチューン状態で雑音指

数を測定した結果､両者の雑音指数に差ははとんど無かった｡これは､ウェーハー

状態で測定された最低雑音指数を与えるインピーダンスが正確に測定されており､
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M椚C上の整合回路によりそのインピーダンスが実現されていることを示している｡

雑音の誤差補正を行った結果､12GHzで約3dBの雑音指数であった｡1段のMMICの【S】

パラメーター測定結果を図5-26に示した｡

Ll-L2: S h o r t S t u b

C ap, : 2p F

図5-23 1段肌椚Cの等価回路

Chip S j z e: 0.9mm * 1.Omm

【)K(; Siz e: 2.54【l~1m米 2.54mrrl

囲5-24 1段州ICのパッケージ実装写真

-

75
-

O U T



Id(mA)

20

図5-2 5

さ11 王

nF l.● unlt■

号之三::;;㌣■;ご…｡ S11

▲
二
⊂
▲

さT▲nT l.●●●●●○●○●鵬

51てP 之1.●●●●●●■○■鵬

ヨな1
R白F ●.● ▲○

l■■ h旭

古,チ;;:.一芝 S 21

亡

◆

1

1_ 2(コ･t壬:Z

t 聖 曾

〃
Ⅶ

ゴT▲RT l.●●●●●○●●● 肋

コ了u戸 al.●■●●●q●●● 仙

1段MMICの雑音特性

聾は 暮●● H∧■

■■ ●.● ■■

予_言!;:.て
S12

⊂

▲

■■

l

■

t 甘

ぎr〟■T l.●●●■…■ 8Ht

m

勤 王

ItF l.● L■llt●

量●●.● 仙It■′
さi.■■● n -10.辺7 凸

S 22

∫TART l.●●●●●●●●● 恥
緬戸 ▲l.■■●●●■●●● qH暮

図5-2 6 1段のMMICの[S]パラメーター測定結果
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5.5 低雑音MMICへの応用

低雑音HEMTとオンウェーハ一雄音指数測定系を用いて､本格的な2段仙削Cを設計

した｡ヂ′ヾイスの構造は､MMIC用にコンパクトな形状となるゲート配置とし､ゲー

トフィンガー長35〟mの4本で構成した｡MMtC用デバイスのチップ表面写真を図5

-27に示す｡ソースは片側から引き出し､GaAs基板へのスルーホールを用いずボ

ンディングワイヤ一により接地する方法を取った｡IC化による歩留まり低下を避け

るため､ゲートのオフセット構造は採用していない点とチャンネル長を0.25〟mと

長めに形成した点が異なるが､その他の構造ほ第5章の前半で説明した低雑音打EMT

と全く同じである｡デバイス単体の雑音特性の測定結果を図5-28に示す｡雑音

指数は1.05dB､利得10.5dBの単体特性であった｡

W g= 140 〟m

(35 〟m X 4本)

L g= 0.25J上皿

図5-27 MMIC用デバイスのチップ表面写真

F･･128日王

Vdsd2V

.ノr一一て才子~●

㌦≠ニご｣
NF

エd(mA)

20

図5-28 デバイス単体の雑音特性
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12GHz帯MMICにおいては､マイクロストリップ線路とMIM(Metal-Insulator-Metal)

容量をGaAs基板上に形成し整合回路として用いるが､その損失が無視できずMMIC化

の障害となる｡損失はマイクロストリップ線路の金属層の厚さが2〟mと薄く､しか

も線幅が25〟mと細いところに起因している｡整合回路の損失を12GHzで評価した結

果を表5-1に示す｡今回検討したMMICに用いたのは表5-1のSHORT STUB(1)であ

る｡h川ICの入力整合回路には､回路寸法をコンパクトに形成できるショートスタブ

を採用したが､その損失は12GHzで0.46dB値であった｡整合回路をデバイスの入力に

つけることで最小雑音を与える信号源インピーダンスに整合し､雑音指数は下がる

が逆に整合回路による損失のためデバイス単体の持つ最小雑音指数までは下げられ

ない｡整合回路の損失低減にはマイクロストリップ線路に用いる金属層の厚さをさ

らに厚くすることが必要である｡

設計した2段MMICの等価回路を図5-29に示す｡入力整合回路の設計はオンウェ

ーハー雑音指数測定系から得られた最適信号源インピーダンスに整合させ､段間整

合及び出力整合は12GHzにおける帯域幅､利得､入出力のリターンロスの3者のバラ

ンスを考慮して設計した｡図5-30及び図5-31に2段MMICの利得と入出力リタ

ーンロスの計算結果を示す｡帯域は12GHzを中心に約2GHzに設計した｡試作した2段

MMICのチップ写真を図5-3 2に示す｡チップ寸法は1.3mmXl.65mmで､12GHzの線

路問の相互作用を防ぐために間隔は150J｣mを確保してレイアウトしてある｡図5-

3 3に示したマイクロストリ ップ線路型パッケージに実装して雑音特性を評価した

結果は､図5-34に示すように12GHzの衛星放送帯域内で1.7dBから2dBの範囲内に

あり､利得も14dB以上が得られた｡2段MMICの特性のまとめを表5-2に示す｡

表5-1 整合回路の12GHz帯損失評価結果

COMPONENT CONDITION INSERTION LOSS

SHORT MICRO-STRIP LINE 0.46 dB

STUB(1) (W=25JJ膚,L=1525〟m)

SHORT MICRO-STRIP LINE 0.92 dB

STUB(2) (W=25〟鵬,L=1025J｣m)

THROUGH WIRE 0.04 dB

(1) (25〟轟¢,L=1400〃巾)

THROUGfI MICRO-STRIP LINE 0.01dB

(2) (W=50〟m,L=800J川 )

CAPACITOR MIMtype

(C=2pF)
0.1 dB
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Ll.L4:Short Stub

Cap.1:l.5pF

Cap.2:2.OpF

図5-2 9 2段MMICの等価回路

1 5 9 13 17

Freq.(GHz)

図5-30 2段MMICの利得の計算結果
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図5-31

1 5 9 13 17 21

Freq,(GHz)

2段MMICの入出力リターンロスの計算結果

図5-32 2段MMICのチップ写真
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パッケージ寸法: 4.2mm X 4･6I-川t

プリント板側 チップ側 金属キャップ

図5-33 2段 MMIC 用マイクロストリ
ップ線路型パッケージ

石
ロ
ー
㍗
∋
ぞ
｣

m
ぁ
宕
Z

11.6 11.8 12 12.2

F｢eq.(GHz)

図5-34 2段 MMIC のパッケージ実装状態における経書特性
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表5-2 2段MMICの特性のまとめ

Operating Frequency

Noise Figure

TotalGain

11.7G打z･-12.2GⅡz

2dB以下

14.0±1.OdB

Input Return Loss
-10dB以下

Output Return Loss
-10dB以下

5.6 結言

HEMTのソース抵抗及びゲート抵抗の低減が､低雑音化に大きな効果があることを､

新プロセス(オフセットリセスゲートプロセス)を検討して確認した｡ゲートのリ

セス領域内で､1〟m以上の厚さを持つゲート電極がソース側にオフセットされた構

造をオフセットリセスゲートプロセスを用いて実現した｡ソース抵抗を2.5Qと半減

させると共に､ドレイン耐圧を2倍の6Vに向上させた｡試作したⅢEMTの雑音指数は

12GⅢzで初めて0.5dB台の値を示した｡

また､ネットワークアナライザーとノイズメーターと高周波ブロープを一体接続

し､低雑音デバイスのMMIC化に必要なノイズ最小値を与える最適信号源インピーダ

ンスをウェーハー状態で直接測定できる新しい測定システムと測定方法を確立した｡

インピーダンス測定方法として50-SHORT-OPEN法とREAL-TIME法の2種類を考案し､

12GHzで最適信号源インピーダンスの比較を行った｡REAレT川E法を用いた場合､ス

ルーメタルの影響で位相が回転し正確なインピーダンス測定に問題が有ることが分

かった0 測定された最適信号源インピーダンスを用いて､実際にMMICを低雑音設計

し評価した結果､ノイズ最小値に整合がとれており最適信号源インピーダンスの測

定に問題がないことを確認した｡

低雑音HEMTと､最適信号源インピーダンスの新測定法を応用して､2段構成の低

雑音MMICを設計したo MMICの入力整合回路の損失(0.46dB)が雑音指数を押し上げ､

デバイス本来の雑音指数までは下がらないことを明らかにした｡試作した2段MMIC

は､12GHzで約2dBの雑音指数と14dB以上の利得を示した｡
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第6章UHF帯GaAsパワーデバイスの高効率化と応用

6.1 序

950MHz帯の電力用GaAs MESFETは､従来より携帯電話等の移動体通信機器の送信用

デバイスとして広く用いられている｡このデバイスの低電圧化･高効率化は､通信

機器の電池容量･電池電圧の低減を促し､機器の大きさを決定づける重要な要因と

なる｡本章では､デバイスの低電圧動作の研究結果とそのモジュール等への応用に

ついて述べる｡▼

6.2 F E Tの低電圧･高効率動作

6.2.1高周波におけるB級動作

デバイスの効率は､効率限界を確認する意味でまとめておく必要がある｡さらに､

高周波特有のバイアスに対する考え方が必要になってくるのでこの点に関しても､

明確にする｡

(9デバイスの出力電流

一般に､図6-1に示すデバイスの出力電流は導通角¢と関連づけて以下の関係

式で表される｡

図6-1 デバイスの出力電流と導通角¢
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Ⅰ(β)=A(cosβ-COS¢) 0くβ〈¢,2打-¢く∂〈2方 (6-1)

Ⅰ(β)=0 ¢〈βく万一¢ (6-2)

フーリエ展開してⅠ(β)=Ⅰ｡+IICOS∂ と1次の項のみ考えるとⅠ｡は電流の直流成

分､Ilは交流の電流振幅の最大値と考えることが出来る｡

1 一方

Ⅰ｡=
-･JI(β)dβ
2汀

○

2方

JI(β)cosβd∂
○

(6-1)､(6-2)式を(6-3)､(6-4)式に代入して整理すると

･(2¢-Sin2¢)

但し､ピーク電流Ⅰ"=A(1-COS¢).A:任意値

IMを用いて､式を整理すると次式が得られる｡

Iu sin¢-COS2¢
Ⅰ｡=

Il=

方 1-COS¢

Ⅰ" 2¢-COS2¢

2方 卜cos¢

(6-3)

(6-4)

(6-5)

(6-6)

(6-7)

(6-8)

導通角¢は A級動作で ¢=方､B級動作で ¢=方/2､C級動作で ¢〈方/2

と一義的に決まっている｡簡略化のため電流の比で考えると次のようにまとめるこ

とができる｡

A級動作 ¢=汀

Il/lM=1/2 Il/Ⅰ｡=1I｡/IM=1/2
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B級動作 ¢=方/2

Il/Ⅰ.=1/2 Il/Ⅰ｡､=方/2Ⅰ｡/IH=1/方 (6-10)

②デバイスの出力電圧

出力電流と負荷抵抗(EL)の関係を用いて､

Ⅴ(∂)=Vcc-Ⅰ(β)RL

=(Vcc-Ⅰ｡RL)-(IIRLCOS∂) (注:Ⅰ(β)=l｡+IICOS∂の関係を代入)

Ⅴ｡ VICOSβ (6-11)

出力電圧も出力電流と同じようにⅤ｡は電圧の直流成分､Vlは交流の電圧振幅の最大

値と考えることが出来る｡高周波において､電圧振幅の中心っまり出力電圧の直流

成分は常に電源電圧Vccであり､高周波の回路における負荷抵抗は交流負荷(RL,

と記す)のみ存在するとする｡

Ⅴ(β)= Ⅴ｡ Ⅴ.cosβ

Vcc IIRL'cosβ

P8-

PDC

効率 町=

1 VlIl l Vl I.

2 VccI｡ 2 Vcc I｡

(6-12)

(6-13)

Vlの最大振幅はVcc､B級の導通角よりIl/Ⅰ｡=方/2である｡従って､効率の最大は

次式(6-14)となる｡

Vl Il 方

効率 町m‖=

Vcc I｡ 4
=0.785 (7 8.5%)

(6-14)

この時､電流振幅はIl=Ⅰ"/2 とピーク電流の1/2となる｡同様に､電圧振幅はVcc

となるo A級の場合は､導通角よりⅠ./Ⅰ｡=1であるので効率 りm‥=0.5 (50%)

が得られる｡A級でもB級でも高周波の基本彼の電流振幅と電圧振幅が同じであれば

同じ出力電力が得られる｡

6.2.2 F E Tの効率改善

イオン注入を用いたGaAs MESFETの低電圧高効率化について検討した｡高効率化の

ポイントは､効率の計算でも示したように電源電圧Vccに近い交流振幅をデバイスに

させること､利得を上げて(即ち､相互コンダクタンスGmを上げ､帰還容量C‥を低
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滅する)B級バイアスの少ないアイドル電流でも大きな出力電力を確保することであ

る0 従って､イオン注入を用いたGaAs MESFETにおいては､イオン注入の注入エネル

ギーを下げ浅いチャンネル層を形成1)する必要がある｡また､交流振幅を大きくす

るために､LDD(Lightly Doped Drain)構造の採用及びソース･ドレイン間隔を短縮し､

ソース抵抗を下げ立ち上がり電圧を改善した2〉｡

図6-2及び図6-3は､今回検討した2種類のGaAs MESFETの断面構造図及びチ

ップ表面写真である｡図6-2(a)は､ゲートに高融点金属シリサイドを用いた自己

整合LDD構造のGaAs MESFETで､主に中電力(22dBm程度)を高利得高効率で実現できる

構造である0 高融点金属シリサイドのゲート電極上にはさらにゲート抵抗を下げる

ために金(Aロ)を蒸着している｡デバイスの寸法としては､チャンネル長が1.0〟m､

総ゲート幅は2mmである｡ 図6-2(b)は､ゲート電極にアルミニウムを用い倍加

速イオン注入によりチャンネル層を形成した大電力(33dBm程度)用のデバイス構造で

ある○ 従来120keVの注入エネルギーであったものを80keVと下げ､ソース･ドレイン

の間隔を4･5〃mから3･5〟mへ短縮している｡デバイスは､チャンネル長が1.2〟m､

総ゲート幅は12mmに設計した｡

(a)

(b)

図6-2 2種類のGaAs MESFETの断面構造図
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`althel$t･血悼FET:D.55mmlO.6mm

(b)the2nd-St8geFFr:0.55mmx20m

図6-3 2種類のGaAs MES聞Tのチップ表面写真

2種類の構造は出力の違いによるドレイン耐圧の違いによって選択された｡GaAs

MESFETのゲートに高融点金属シリサイドを用いた場合､ドレイン耐圧の制御が15V

以上は困難な為である｡

図6-2に示したそれぞれの中電力と大電力のデ′ヾイスと従来のデバイスとの比

較を効率と出力を中心に行ったI)｡図6-=ま中電力用デバイス(図6-2(a))の

従来構造との出力･効率比較である｡比較対称は､アルミニウムをゲート電極に用い

たリセス構造を有するデバイスでチャンネル長1.2JJm､総ゲート幅3mmである｡電

源電圧を4.叩と国定し､ゲート電圧を変化させたときの出力電力と効率を比較した｡

高融点金属シリサイドを用いた今回の構造では､約1.5dB出力電力が大きく効率は5

-20%良くなっている｡しかも､効率はゲート電圧に対して変化率が小さいのでゲー

ト電圧が変動しても効率は高く保たれる｡この効果は､前述した自己整合LDD構造に

よりソース抵抗の低減と浅いイオン注入によるGmの改善の効果である｡Gmは280mSの

借が得られ比較品に比べ約4割向上している｡図6-5は､大電力用デバイスの従

来構造との出力･効率比較である｡比較対称は､同じくアルミニウムをゲート電極に

用いたリセス構造を有するデバイスで､チャンネル長1.2〟m､総ゲート幅12mm､イ

オン注入のエネルギーは120keVで試作したデバイスである｡同じく､電源電圧を4.7

†と固定し､ゲート電圧を変化させたときの出力電力と効率を比較している｡80ke†

と浅いイオン注入の効果とソース･ドレイン間隔の短縮によりゲート電圧の深い場

合つまりB級動作の時の効率は劇的に改善され､約20%向上した｡また､出力電力は

32dB¶を確保できている｡
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図6-5 大電力用デバイスの従来構造との出力･効率比較

MESFETの立ち上がり電圧りは､デバイスのソース･ドレイン間隔を短縮すること

及びGaAs基板の表面への絶縁膜堆積とエッチング回数を減らしプラズマによる表面

ダメージを減らすことで改善した｡図6-6は改良前後の大電力用GaAs MESFET(Yg

=12mm)の電流電圧特性の比較であり､ドレイン飽和電流(Idss)の立ち上がり電圧は

約0.5V改善された｡図6-2 a)b)に示したGaAs MESFETの950MHzでの入出力特性を

評価した｡図6-7は中電力用のMESFETの入出力電力特性で､効率は50%､出力電力
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の飽和は24dB血である｡区用-8は大電力用のMESFETの入出力電力特性で､効率は7

㈹を越えB級動作の限界に近い効率が得られている｡ 出力電力の絶対値は32.5dBmで

ある｡2種類の高効率GaA$MESFETの特性のまとめを表6-1に示す｡

囲6-6 改良前後の大電力用GaAs MESFET(-g=12mm)の電流電圧特性の比較
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図6-7 中電力用MESFETの入出力電力特性
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表6-1 2種類の高効率GaAs MESFETの特性のまとめ

Device :1$t･StageFET2nd･$tageFET

GateLength l･Opm l･211m

FingerLength lOOpm 150pm

NurTlberofFinger 20 80

TotaIGateWidth 2mm 12mm

Vds 4.7V 4.7V

Frequency 950MHz 950MHz

Operation cJassA CJassB

LinearGain 16.OdB 15.OdB

lnputPower 7.OdBm 20.OdBm

OutputPower 22.OdBm 32.5dBm

PowerAddedE††廟ency: 別% 75%
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6.3 パワーモジュールへの応用とその特性

6.3.1モジュールの構造

4.7Vの低電圧動作と高い効率を達成した2種類のGaAs NESFETを用いて､高周波電

力用パワーモジュール(以下､P Aと記す)への応用を検討した8)8)｡P Aは主に

移動体通信の送信部として用いられるハイプリットICで､プリント坂上にGaAs MES

FETとチップ部品とマイクロストリップ線路を形成した高周波増幅回路である｡P A

の高効率化と小型化の基本検討項目を図6-9に示した｡

図6-9 P Aの高効率化と小型化の基本検討項目

P Aの表面写真と断面構造を図6-10と図6-11に示す｡内部は､GaAs MES

FETを用いた2段構成である｡金属ケース内に､パッケージ実装されたGaAs MESFET

が2種類､マイクロストリップ線路が形成されたプリント板､チップ抵抗､チップ

容量が実装されている｡チップ抵抗及びチップ容量は大きさが1.0…×0.5mmの超小

型の部品を用い､P A全体寸法の/ト型化を図っている｡また､プリント板はセラ ミ

ックではなくセミフレキシプルなP
P O材(Poly Phenylen Oxide)を用いた誘電率

10.5の高誘電率基板を使用した｡プリント坂の小型化を図るために､マイクロスト

リップ線路は表面実装部品の下部及びプリント板の裏面にも一部線路を形成した｡

プリント板の寸法は､10.5…×16…まで小型化した丁)｡

動作周波数は950MRz帯､出力電力は32dB¶(約1.川)､動作電圧はデバイスの改良

により低減でき4.7Vである(従来は､5.8Vで出力電力は32dBm)｡
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図6-10 P Aの表面写真

P血tedB08rd HoalSink

図6-11 P Aの断面構造
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6.3.2 新回路･新評価方法の導入

P Aの等価回路を図6-12に示す｡入力には過入力保護の直列抵抗､入力整合

回路はショートスタブ方式の回路を､段間及び出力整合回路は通常の並列容量とマ

イクロストリ
ップ線路で構成した｡

Vgg

図6-12 P Aの等価回路

前段MESFETの高周波負荷は50Qとなるように段間整合回路を形成した｡ 前段MES

FETの高周波負荷と出力電力及び効率との関係の計算結果と実験結果を図6-13に

示す｡高周波負荷として50Qの時に出力電力と効率を両立できる｡50Q負荷を選定

したことにより､P Aの評価が著しく簡略化した｡つまり､2段構成の高周波増幅

回路の前段増幅部と後段増幅部を完全に分離して行うことができるからである｡例

えば前段増幅回路と後段増幅回路の[S】パラメーター評価や入出力特性を分離して行

い､全体としてのP Aは2つの回路を結合するだけで済む｡図6-14は前段増幅

回路と後段増幅回路のS21の周波数特性を個別に測定した結果である｡この評価方法

により前段増幅回路と後段増幅回路のそれぞれの周波数特性を調整した｡P A全体

の利得の周波数特性は図6-14に示した個別特性の穣として得られ､図6-15

に示すように920MHzから930MHzでピークを持つ特性が得られた｡

ー
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図6-13 前段MESFETの高周波負荷と出力電力及び効率との関係
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図6-15 P A全体の利得の周波数特性

4.1

また､この段間50日整合はPAの異常発振の安定化にも有効であった｡段間50Q

整合でない場合､PAの負荷がVSWR:5まで変化すると前段MESFETに対する負荷が不

安定領域に入り､利得の高い900MHz前後の特定周波数において異常発振を起こして

いた0 段間50日整合を採用することにより､前段MESFETの負荷は利得の高い900MEz

前後の特定周波数でも50日周辺を位相回転するだけで大きく変化しない｡図6-1

6は､P Aの負荷をVSWR:5で全位相回転した場合の､PA内部における前段MESFET

の負荷の測定結果で､VSWRは3以内に入っている｡

図6-16 P A内部における前段MESFETの負荷の測定結果
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後段MESFETの負荷には独自の2次及び3次高調波のトラップ回路を独立して形成

し､P Aの高調波レベルを低減させている｡ トラップ回路はマイクロストリップ

線路と1pF程度の直列容量より構成されており､通常のオープンスタブ方式に比べ約

1/2の小型化が図られている｡また､2次及び3次高調波のトラップ回路を独立して

設けたので､2つの高調波に対するのトラップ周波数の制御と基本波に対する整合

制御の3つをそれぞれ単独に行うことができる｡

6.3.3 総合特性

PAの出力電力と効率の周波数特性を図6-17に示す｡900MHzから950MHzまで

はぼフラットな優れた特性を示した｡最大出力は､32.3dBm､効率は65%の値が得ら

れた｡図6-17には､P Aの前段増幅回路と後段増幅回路の出力･効率を個別に

評価した結果も示されている｡これらの測定は､段間50n整合に設計して初めて得

られる特性である｡PAの前半分の前段増幅回路からは､7dBm入力で22dBm出力､後

段増幅回路からは20dBm入力で32.3dBmの出力が得られており､これら個別の電力･

効率の周波数特性が総合特性にも良く反映されている｡
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図6-17 P Aの出力電力と効率の周波数特性

P Aを実際に500台試作しその出力電力と効率の分布を確認した｡図6-18はそ

の評価結果を示しており､出力電力は32.3dBmを中心に分布し､効率は65%を中心に

広がっており､高いレベルの歩留まりが確認された｡表6-2に低電圧高効率GaAs
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NESFETを応用したP Aの構造とその特性をまとめた｡

200
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●■■
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30.0 30.5 31.0 31.5 32.0 32.5

0utputPower(dBm)

(a)

33.0

40 50 60 70

Power･AddedEfficiency(%)

(b)

図6-18 P Aの出力電力と効率の分布

表6-2 低電圧･高効率GaAs MESFETを応用したP Aの構造と特性のまとめ

Printed BoardSize:10.5mmx16mm

CasingSiヱ0 12mmx17mm

ChipC/RSize l.OmmxO.5m

NumberofC 16

Numbero†R 8

V01ume O.8cc

Frequency 930MHz

Vddl,Vdd2 4.7V

V9g
･3.5V

InputPower 7.OdBm

OutputPower 32.3dBm

TotalEfticiency 65%
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8.4 緒言

高融点金属シリサイドをゲート電極に用いた中電力用と､アルミニウムをゲート

電極に用いたリセス構造を有する大電力用の2種類の6aAs MESFETの低電圧高効率化

について検討した｡ 高融点金属シリサイドをゲート電極に用いた中電力用では､

LDD構造によりソース抵抗を低減し相互コンダクタンスを向上させ､約1.5d8の出力

電力の向上と､最大20%の効率改善を達成した｡ 他方､アルミニウムをゲート電極

に用いたリセス構造では､ソース･ドレイン間隔の短縮と活性層の80‡ev低加速注入

･浅いリセス構造･表面ダメージの低減により､立ち上がり電圧を0.5V改善した｡

g50MEzでの出力電力約1.川を確保した状態で､動作電圧を従来の5.さⅤから4.叩に低

電圧化でき､B級に近いバイアス条件で効率は最大20%改善された｡

GaAs MESFETをパワーモジュール(P A)に応用した｡GaA$MESFETの2段構成で､

動作電圧4.叩総合効率65%以上の小型通信機器用 低電圧･高効率950椚z動作高周波

パワーデバイスとして完成させた｡図6-19は携帯電話用のPAと､別途開発さ

れたGaAs化合物半導体の受信フロント部IC及び局部発振部の出力分配用ICの写

真である‖‖｡図6-20に示す携帯電話のブロック図の中の高周波信号部に既に

使用されている｡図6-21に携帯電話の全体写真を示す｡

‖)什ont･endIC

chipsize:1･05mIれXl･05mm

(2)poweトSplitterIC

chipsize:0.58mmx
O･6Imロ

(3)powermodule

tolalsize:12mmx17mmx4mIn

図6-19 携帯電話用 GaAs化合物半導体ICとPAの写真
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(1)†ront-end lC

図6-20 携帯電話のブロック囲

図6-21 携帯電話の全体写真
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第7章総括

本研究は､半導体デバイスの高周波特性を制限している要因を明らかにすると共

に､その制限要因を克服し高周波特性を向上できる新規なデバイス構造･プロセス

技術の開発を適して､高周波半導休デバイスの実現及びその応用に関わる研究の結

果をまとめたものである0以下､本研究で得られた主要な成果を列挙し､高周波半

導体デバイスの将来に言及して本論文のまとめとする｡

① ロ肝帯縦型VD-MOSFETにおいて､ゲート電極の抵抗･容量成分による高周波信

号の遅延と減衰について計算すると共に､高融点金属シリサイドを用いた2重拡散

によるチャンネル長の短縮(0･83〟m)が､相互コンダクタンスの向上とゲート抵抗

の低減に大きな効果があることを確認した0 また､シールド電極を用いて帰還容量

を2分の1に低減し､帰還容量と利得の関係を実際のデバイスの入出力特性で確認

し､約3dBの線形利得の向上を達成した0 デバイスの並列動作による大電力化につ

いて､900岨z帯のプッシュプル回路を応用し､U肝帯(900M批)で初めて出力10川を越

えるMOSFETを実現した｡(第3章)

② MOSFETの2GHz以上の動作を制限するのはソースインダクタンスであることを

明確にし､ソースワイヤーが不要でインダクタンスを極限まで下げられる､Ⅴ溝ソー

ス接地型LD-NOSFETを提菓し実現した0 ソース接地は､表面のエビタキシャル層を貫

通し高濃度基板に到達するⅤ清にソース電極を接続して行った02.45GHzで約9dBの小

信号電力利得と約8Wの出力電力が得られ､電力用パワーMOSFETの動作周波数をS帯

(2･45GEz)まで伸ばした｡ (第4章)

③ …Tのソース抵抗及びゲート抵抗の低減が､低雑音化に大きな効果があるこ

とを､新プロセス(オフセットリセスゲートプロセス)を検討して確認した｡ゲー

トリセス領域内で､1〟m以上の厚さを持っゲート電極がソース側にオフセットされ

た構造の実現により､ソース抵抗が2･5Qと半減できると共に､ドレイン耐圧を2倍

の6Vに向上でき､雑音指数は12G打zで0･5dB台まで低減した｡(第5章)

⑥ ネットワークアナライザーとノイズメーターと高周波ブロープを一体接続し､

低雑音デバイスのMMIC化に必要なノイズ最小値を与える最適信号源インピーダンス

をウェーハー状態で直接測定できる新しい測定システムと測定方法を確立した｡イ
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ンピーダンス測定方法として50-Sl‡ORT-OPEN法とREAL-T川E法の2種類を考案し､12

GHzで最適信号源インピーダンスの比較を行った｡EEAレT川E法を用いた場合､スル

ーメタルの影響で位相が150 回転し正確なインピーダンス測定に問題があることが

分かった｡測定された最適信号源インピーダンスを用いて､実際にMMICを低雑音設

計し評価した結果､ノイズ最小値に整合がとれており最適信号源インピーダンスの

測定に問題がないことを確認した｡(第5章)

⑤ 低雑音耶MTの応用として､2段構成の低雑音MMICを設計し､MMICの入力整合

回路の損失(0.46dB)が雑音指数を押し上げ､デバイス本来の雑音指数までは下が

らないことを明らかにした｡試作した2段MMICの雑音指数は12GHzで2dBの雑音指数

と2GHzの帯域を有していた｡(第5章)

⑤ GaAs MESFETの低電圧高効率化について､LDD構造の採用､ソース･ドレイン間

隔の短縮､活性層の80【ev低加速注入､表面ダメージの低減により､立ち上がり電圧

と相互コンダクタンスを改善し､950MHzの出力電力を確保した状態で動作電圧を従

来の5.8Vから4.7Vに低電圧化した｡ B級に近いバイアス条件での効率は最大20%の改

善をみた｡(第6章)

⑥ GaAs NESFETをパワーモジュール(P A)に応用し､GaAs NESFETの2段構成で

動作電圧4.7V 総合効率65%以上の小型通信機器用の低電圧･高効率950MHz動作高周

波パワーデバイスとして完成させた｡(第6章)

以上､本研究の結果を列挙した｡半導体デバイスの高周波特性の向上は､通信機

器の小型化高性能化を促した｡本研究で得られた成果の一部は既に実用化されてお

り､この技術が今後更に応用発展していく ものと考えられる｡高周波デバイスの今

後の方向としては､やはり周波数･出力･効率･雑音の4つの特性の向上を中心に

進むのは間違いない｡単体デバイスの完成と共に集積度を向上したMMICへの要望も

増大し､全体として技術的にも市場的にも拡大する方向である｡新しい材料を用い

た高周波デバイスの導入など､従来の上限をブレークスルーできる新しい技術の開

発がより積極的に行われることを期待する｡
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