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概要 

本論文では GaN-HEMTにおけるモデリング及び高周波増幅器に関する研究結果

について述べる。モデリングに関してはトラップの非線形容量への影響を考慮

した大信号トランジスタモデルを提案し、AM-AMだけでなく AM-PMに関してもモ

デル精度が改善することを確認した。さらに本モデルを Si 基板上 GaN-HEMT に

拡張し、Si 基板中電流の温度依存性を考慮できる物理式ベースの大信号トラン

ジスタモデルを提案した。その結果、GaN-on-Siの大信号特性の温度依存性のモ

デル精度が改善することを確認した。高周波増幅器に関しては GaN 低雑音増幅

器におけるトラップによる過渡的出力電力低下を抑制するためにアダプティブ

にゲート電圧が変化するトラップ補償回路を提案した。その結果、室温、高温両

方においてトラップによる過渡的出力電力低下を抑制できることを確認した。

また、GaN高出力増幅器における効率的な多品種展開に向けて出力電力選択可能

なセミカスタム高出力増幅器を提案し、セミカスタム高出力増幅器においてワ

イヤチューンのみで出力電力を選択できることを確認した。本論文の研究成果

は GaNの開発効率化及び実用化の促進に寄与するものである。 
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第1章.  

 

序論 

1.1 研究背景 

安全安心な社会の実現は解決しなければいけない社会課題の一つである。

Sustainable Development Goals(SDGs)においても安全安心な社会の実現に関連す

る項目が含まれており、世界的に取り組むべき重要な課題といえる[1.1]。そのよ

うな安全安心な社会の実現するためのキーテクノロジーの一つがレーダである。

レーダはアンテナから電波を放射して、遠方のターゲットの距離、速度、方角、

形状などを測定し、物体の位置や動きを検出・追跡することができる技術である。

例えば、気象レーダは気象現象をリアルタイムで観測するためのレーダであり、

大雨や台風などの自然災害を早期に予測することで、迅速な対策が可能になり、

人的被害や資産の喪失を抑えることができる。また、船舶レーダは、視界の悪い

状況でも自船の周囲の障害物を探知することができ、航空管制レーダは、航空機

の位置や速度をリアルタイムで監視することができる。そのため、それぞれ海と

空における船舶と航空機の安全な運航を支えることができる。合成開口レーダ

は航空機や人工衛星に搭載され、地上や海洋の緻密な画像を取得し、地震や津波

等の自然災害を監視することができる。そのため、合成開口レーダは災害後の被

害状況を早期に把握し、救助活動やインフラ復旧の優先順位を決める際に役立

つ。このようにレーダは安全安心な社会の実現に貢献しており、さらなる安全安

心な社会の実現に向けてレーダシステムの性能向上は必要不可欠な技術課題で

ある[1.2]。 

図 1-1 にレーダシステムにおける送受信 RFフロントエンドモジュール構成例

を示す。レーダシステムは対象物に向けて飛ばす電波の直進性が求められるた
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め、マイクロ波やミリ波といった高周波信号を送受信することが必須である。そ

のため、モジュールの送信部及び受信部の High Power Amplifier(HPA)と Low 

Noise Amplifier(LNA)は高周波で動作することが必要である。また、レーダシス

テムの性能向上に向けて送信部では探知距離の拡大が求められ、受信部では反

射波を高感度でとらえるだけでなく、想定外の過入力信号に対する耐性等も求

められる。そのため、HPAには高出力化が要求され、LNA には高耐電力化が要求

される。 

HPA と LNA の性能はその半導体材料に大きく依存するため、どの半導体材料

を適用するかは非常に重要な検討項目である。表 1-1 に各半導体材料の物性値

を比較した表を示す。HPA に関しては 1990 年代頃までは半導体材料として

Gallium Arsenide(GaAs)が適用されてきたが、さらなる高出力が要求されるよう

になり、2000 年代頃から高いブレークダウン電界を有する Gallium Nitride (GaN)

の適用が検討されるようになった。GaN は高い飽和電子速度も有するため、高

周波動作可能であり、高周波増幅器に適した半導体材料でもある。そのため、

GaN HPA は世界的に活発に研究開発されており、多数の高性能な GaN HPA が報

告され、実用化にも至っている[1.3]-[1.11]。一方、LNA に関してもこれまで低雑

音な GaAs が主に適用されていたが、近年、高耐電力化も要求されるようになり、

高いブレークダウン電界を有する GaN を LNA に適用することが検討されてい

る。多数の高耐電力かつ低雑音な特性を有する GaN LNA が報告されている

[1.12]-[1.27]。このように GaN HPA と GaN LNA はともにレーダシステムの高性

能化を実現するためのキーデバイスの一つであり、これまで研究開発が盛んに

行われてきた。 

GaN 増幅器(GaN HPA と GaN LNA の総称)開発の全体の流れを図 1-2 に示す。

GaN 増幅器は GaN-High Electron Mobility Transistor(HEMT)と回路で構成されて

いる。GaN 増幅器の開発はまず GaN-HEMT の開発から始まる。このフェーズで

は GaN-HEMT 単体の高性能化や高信頼化に向けた開発が行われる。次に GaN-
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HEMT のモデル開発が行われる。一般的にトランジスタモデルは容量や抵抗等

で構成された等価回路モデルであり、GaN-HEMT の電気特性の実測値をシミュ

レータ上で再現することができる。モデル開発では主にそのモデリング精度の

向上に向けた開発が行われる。次の GaN 増幅器回路開発では開発したトランジ

スタモデルを用いて回路設計を行い、試作・評価を行う。評価の結果、仕様を満

たす性能が得られれば次のモジュール開発に移行する。図 1-2 に示すように

GaN 増幅器開発の全体の流れにおいてトランジスタモデルはトランジスタと回

路の橋渡しのような役割を担っている。モデリング精度が不十分な場合、回路設

計精度が悪くなり、所望の増幅器の性能が得られずに開発手戻りが発生し、全体

の開発期間が長期化する。そのため、トランジスタモデルは全体の開発効率化に

おいて極めて重要な役割を担っている。図 1-2 に示すように本論文における研

究範囲は GaN-HEMT モデル技術とそのモデルを使った GaN 増幅器の回路設計

技術である。 

 

図 1-1 レーダシステムにおける送受信 RFフロントエンドモジュール構成例 
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表 1-1 各半導体材料の物性値の比較 

 

 

 

図 1-2 GaN増幅器開発の全体の流れ 
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1.2 研究課題 

トランジスタモデルに関しては GaAs 等の別の半導体材料でもこれまで研究

開発が行われており、非線形性のモデリングやトランジスタサイズのスケーリ

ングに関するモデリングについては報告がある[1.28]-[1.29]。しかし、半導体中

の欠陥であるトラップや基板の影響等の GaN-HEMT 特有の物理現象に伴うモデ

リング精度に関しては改善の余地があり、GaN-HEMT モデルが不十分のため、

開発手戻りが発生するケースがある。増幅器の GaN-LNA に関しては未だに実用

化には至っておらず、それに関してもトラップが要因となっている。一方、GaN-

HPA に関してはすでにレーダ用途等に実用化されているものの、その設計期間

が長く、効率的な多品種展開が困難な状況である。本論文ではそれらの問題を解

決するための技術課題に取り組む。図 1-3 に本論文における技術課題及び開発

技術を示す。モデルに関してはトラップの影響のモデリング精度向上と基板材

料の影響のモデリング精度向上の２つ技術課題に取り組む。増幅器の LNA に関

してはトラップによる過渡的出力電力低下の補償に取り組む。HPA に関しては

効率的な多品種展開に優位な出力電力選択可能な増幅器の実現に取り組む。本

論文ではこれらの技術課題を解決するために下記の４つの技術を研究開発する。 

開発技術①：トラップモデリング技術 

開発技術②：基板材料モデリング技術 

開発技術③：過渡的出力電力低下を補償する回路設計技術 

開発技術④：セミカスタム増幅器の回路設計技術 

これらの技術は GaN の開発効率化及び実用化の促進に寄与する技術である。 
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図 1-3 本論文における技術課題及び開発技術 

 

1.3 本論文の構成 

本論文は GaN-HEMT におけるモデリング及び高周波増幅器に関する研究を行

った。本論文の構成について図 1-4 に示す。第 1 章では GaN-HEMT におけるモ

デリング及び高周波増幅器の研究背景、技術課題について述べた。第２章と第３

章ではトランジスタモデリング技術について述べる。第 2 章ではトラップの影

響を考慮したトランジスタモデルについて述べる。そして第 2 章で述べたモデ

ルを Si 基板上 GaN-HEMT(GaN-on-Si)に拡張し、第 3 章では Si 基板上 GaN-HEMT

の半物理的トランジスタモデルについて述べる。次に第 4 章と第 5 章では第２

章で述べたトランジスタモデルをベースとした高周波増幅器の設計技術につい

て述べる。第 4 章ではトランジスタモデルに基づくトラップ補償回路を有する

増幅器の設計について述べる。第 5 章ではトランジスタモデルに基づく出力電

力選択可能な増幅器の設計について述べる。最後に第 6 章で結論と今後の展望

について述べる。 

 



第 1 章 

11 

 

 

図 1-4 本論文の構成 
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第2章.  

 

トラップの影響を考慮したトランジスタモデ

ル 

 

2.1 まえがき  

GaN 増幅器の高精度な回路設計を行うためには高精度な大信号トランジスタ

モデルが必要になる。モデルの高精度化を阻害する要因の一つとして半導体中

の欠陥であるトラップの影響がある。図 2-1 に GaN-HEMT のトラップを示す。

図 2-1 に示すようにトラップは主に GaN バッファ層や AlGaN 表面に存在する。

バッファ層のトラップはドープした Fe や C が要因になるケースが多い。トラッ

プが存在すると、トラップに電子が捕獲されてマイナスに帯電する。そのため、

空乏層が伸びた状態になり、閾値電圧が上昇し、ゲートが閉まった状態に近づく

ことになる。図 2-2 にトラップによる RF 特性への影響を示す。非線形特性をも

つトランジスタは入力電力 Pin が増大して小信号動作から大信号動作になると、

利得 Gain が低下する。Pin が増大するとトラップに電子が捕獲されて閾値電圧が

上昇するため、利得がさらに低下するため、図 2-2 に示すようにトラップあり

の場合はトラップなしの場合よりも Gain が低下する。このようにトラップの影

響はトランジスタの RF 特性に大きく影響を及ぼすため、モデリングの精度改善

が重要な技術課題となっている。 
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図 2-1 GaN-HEMT のトラップ 

 

 

図 2-2 トラップによる RF特性への影響 

 

これまでトラップのメカニズム解析として低周波 Y パラメータ測定による解

析結果が報告されている[2.1]。トラップの電子の放出時定数の逆数は kHz オー

ダーであるため、マイクロ波帯ではトラップの時定数の影響は見られないが、
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kHz 帯の低周波の Y パラメータには影響を及ぼす。そのため、低周波の安定化

等が必要なバイアス回路の設計にはトラップが影響する可能性がある。また、こ

れまでトラップのドレイン電流への影響を考慮した大信号トランジスタモデル

が報告されている[2.2]-[2.4]。それらの報告ではトラップのドレイン電流への影

響を考慮することでパルス IV 特性、AM-AM 特性の精度改善が確認されている。 

本章ではトラップの非線形容量への影響を考慮した GaN-HEMT の大信号トラ

ンジスタモデルを提案する。提案するトラップのモデルはダイオードのカソー

ド端子に抵抗と容量の並列回路を直列に接続した回路で構成されており、ダイ

オードのカソード端子電圧をドレイン電流や相互コンダクタンスだけでなく非

線形容量へもフィードバックした。トラップの非線形容量への影響を考慮する

ことで AM-AM 特性だけでなく AM-PM 特性の精度を改善することができる。 

 

2.2 提案モデル 

トラップを考慮したモデルを作成するためにはトラップへの電子の充放電を

モデリングする必要がある。トラップへの電子の充放電を評価する手法の一つ

として電流過渡応答測定がある[2.5]。過渡応答測定は大信号動作時を想定してス

トレスバイアス直後の電気特性の過渡的な変化を計測し、トラップへの電子の

充放電の影響を測定できる。ストレスバイアス印加時には高ドレイン電圧 Vd、

高ゲート電圧 Vg が印加されてトラップに電子が捕獲される。図 2-3 に提案モデ

ルのベースとなるトラップの物理メカニズムを示す。本モデルでは GaN バッフ

ァ層のトラップに電子が捕獲されるモデルを想定している。提案モデルではト

ラップのドレイン電流への影響だけでなくゲートドレイン間容量への影響も考

慮する。図 2-3(a)に過渡応答時のドレイン電流 Id とゲートドレイン間容量 Cgd の

時間変化を示す。過渡応答測定では Off-state(Vg = Vgq、Vd = Vdq)時のストレスバイ

アスから On-state(Vg = Vgp、Vd= Vdp)時に切り替わった後の電気特性を測定する。 
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Ida と Cgda はそれぞれ Off-state から ON-state に切り替わった直後の A 点(数 us オ

ーダー後)でのドレイン電流とゲートドレイン間容量である。Idb と Cgdb はそれぞ

れ Off-state から ON-state に切り替わって十分時間が経過した B 点(数十 ms オー

ダー後)でのドレイン電流とゲートドレイン間容量である。図 2-3 (b)、(c)は A 点

と B 点でのデバイス内の空乏層と等価回路パラメータを示している。A 点は電

子が捕獲された Off-state から On-state に切り替わった直後であるため、電子が

GaN バッファ層のトラップに捕獲されたままであり、 GaN バッファ層中の空乏

層がドレイン側に伸びたままの状態になっている。B 点では捕獲されていた電

子が放出されて捕獲によって生じていた空乏層がなくなり、定常状態に戻る。そ

のため On-state のとき、 Idは時間経過で徐々に回復して Idaから Idbに増大する。

一方、ゲートドレイン間容量に関しても空乏層の変化に伴い、Cgdaから Cgdb に増

大する。  



第 2 章 

19 

 

 
図 2-3 提案モデルのベースとなるトラップの物理メカニズム 

(a)Vd,Vg,Id,Cgdのタイムチャート、(b)A点での状態、(c)B 点での状態 

 

次式に利得 Gain と通過位相 Phase を等価回路パラメータで表現した式を示す

[2.6]。 



第 2 章 

20 

 

𝐺𝑎𝑖𝑛 ∝  
𝑔m

(𝐶gd (1 + 𝑔m 𝑅s))
(2-1) 

𝑃ℎ𝑎𝑠𝑒 = 𝑎𝑟𝑐𝑡𝑎𝑛 {−𝜔0𝑅g [𝐶gs + 𝐶gd ⋅ (1 + 𝑔m 𝑅L)]} (2-2) 

gm は相互コンダクタンス、Rs はソース抵抗、Rg はゲート抵抗、Cgsはゲートソー

ス間容量、RL は出力負荷抵抗を示す。Gain、Phase ともに Cgd が含まれており、

トラップの Cgdへの影響は AM-AM 特性だけでなく AM-PM 特性の精度にも影響

する。図 2-3 に示したようにトラップが Id のみならず Cgd に影響し、Cgd は式(2-

1)と(2-2)に示したように AM-AM と AM-PM の両方に影響する。そのため、AM-

AM、AM- PM 特性の両方を高精度にモデリングするためには、大信号モデルで

トラップの Cgd への影響を表現する必要がある。図 2-4 に提案モデルを示す。提

案モデルのベースとなるモデルは Angelov-GaN であり[2.7]、図 2-4 に示すトラ

ップモデルが本章で提案しているモデルである。Angelov-GaN の部分には図 2-4

に記載した回路モデル以外にゲート電流のモデル式や自己発熱によるドレイン

電流低下を考慮したモデル式が含まれるが、図 2-4 では省略されている。

Angelov-GaN はゲート幅スケーリングを考慮したモデルになっている。トラッ

プモデルは Angelov-GaN のドレイン端子 Dinに装荷されており、ダイオード Dtrap

のカソード端子に抵抗 Rtrap と容量 Ctrap の並列回路を直列に接続した回路になっ

ている。本モデルにおいてドレインの RF 信号が Dtrap のアノード端子に入力さ

れる。Dtrap、Ctrap、Rtrapが整流器として機能するため、正弦波が整流されて Dtrap の

カソード端子電圧である Vbtrap は DC 成分のみとなる。このトラップモデルでは

RF ドレイン電圧の振幅が小さい小信号動作時は Vbtrap が 0 V であるが振幅が大

きくなる大信号動作時は Vbtrap が増大する回路になっている。トラップの時定数

τ は図 2 に示すように Ctrap・Rtrap で表現している。また、提案モデルの特徴とし

て Vbtrapの電圧値は Idや gmだけでなく Cgdにもフィードバックされるモデルにな

っており、そのフィードバックの式を次式に示す。 
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𝐼d(𝑉ds, 𝑉gs, 𝑉btrap) =
𝐼pk0

1 + 𝐾tid ⋅ 𝑉btrap
⋅ (1 + tanh ( 𝜓)) ⋅ tanh ( 𝛼 ⋅ 𝑉ds)  

⋅ (1 + 𝜆 ⋅ 𝑉ds + 𝐿𝑆𝐵0 ⋅ 𝑒𝑥𝑝 ( 𝑉ds − 𝑉𝑇𝑅)) (2-3)

 

𝜓 = 𝑃1 ⋅ (𝑉gs − 𝑉pkmt) + 𝑃2 ⋅ (𝑉gs − 𝑉pkmt)
2

+𝑃3 ⋅ (𝑉gs − 𝑉pkmt )3 (2-4)
 

 𝑉pkmt = 𝑉pkm + 𝐾tgm𝑉btrap (2-5) 

𝐶gd (𝑉ds, 𝑉gs, 𝑉btrap) = 𝐶gdi + 𝐶gd0 (1 + tanh ( 𝑃30 − 𝑃31

⋅ (𝑉ds + 𝐾tcgd ⋅ 𝑉btrap)) ⋅ (1 + tanh ( 𝑃40 + 𝑃41

⋅ (𝑉gd − 𝐾tcgd ⋅ 𝑉btrap))) (2-6)
 

ここで Ipk0、α、λ、LSB0、VTR、P1、P2、P3,Vpkm、Cgdi、Cgd0、P30、P31、P40、

P41 は Angelov-GaN のモデルパラメータである。Ktid、Ktgm、Ktcgd は提案モデルに

おいて新たに定義したパラメータである。Ktid、Ktgm、Ktcgd はそれぞれ Id、gm、Cgd

へのトラップへの影響を考慮するためのパラメータであり，Vbtrap の電圧値をフ

ィードバックする係数である。トラップの Id への影響は式(2-3)で示している。

式(2-3)で示すように Vbtrap が大きくなると Ktid > 0 であるため最大ドレイン電流

が低下する。トラップによる gm の低下は式(2-3)-(2-5)で示すように閾値電圧の変

化で表現している。式(2-5)に示すようにトラップを考慮した閾値電圧 Vpkmt は大

信号動作時に Vbtrap が大きくなると Ktgm > 0 であるため定常状態の閾値電圧 Vpkm

よりも増大する。トラップの Cgd への影響は式(2-6)で示している。式(2-6)に示す

ように大信号動作時にVbtrapが大きくなるとKtcgd > 0であるためCgdが低下する。

図 2-4 に示すようにモデルには熱の影響を考慮したモデルが含まれている。

Vtherm は消費電力 Id0×Vd0 であり、Id0 および Vd0 はドレイン電流およびドレイン電

圧の DC 成分である。T は環境温度を表している。チャネル温度 Tchan は以下の式

で表される。 

𝑇chan = 𝑇 + 𝑉therm (2-7) 

次式に τ を表現する式を示す。 

𝜏 = 𝐶trap ∙ 𝑅trap =  
1

𝜎T𝑣𝑡ℎ𝑁𝐶
𝑒𝑥𝑝 [

𝐸C − 𝐸T

𝑘𝑇chan
]  (2-8) 



第 2 章 

22 

 

τ は等価回路的には Ctrap と Rtrap の積で表される。一方、物理的には式(2-8)に示す

ようにトラップの準位ET、コンダクションバンドEC、トラップの捕獲断面積σT、

ボルツマン係数 k、熱速度 vth、伝導体の有効状態密度 NC、チャネル温度 Tchan で

表される。 

vth と NC は次式で表される。 

𝑣𝑡ℎ = √
3𝑘𝑇chan

𝑚𝑛
, 𝑁𝐶 =  2 (

2𝜋𝑚𝑛𝑘𝑇chan

ℎ2
)

3
2

 (2-9) 

ここで mn は GaN の電子の状態密度有効質量であり、h はプランク定数である。

式(2-8)に式(2-9)を代入して計算した結果、τ は次式で表される。 

𝜏 = 𝐶trap ∙ 𝑅trap =  
1

𝜎T𝛾𝑛𝑇chan
2 𝑒𝑥𝑝 [

𝐸C − 𝐸T

𝑘𝑇chan
] (2-10) 

式(2-10)中の γn は式(2-11)で示す通り物理定数のみで表され、GaN の物理定数を

考慮した場合、γn は 6.52×1024 cm-2s-1K-2 となる。 

𝛾𝑛 = 2√
3𝑘

𝑚𝑛
(

2𝜋𝑚𝑛𝑘

ℎ2
)

3
2

(2-11) 

式(2-10)中で τ の温度依存性をモデリングするために抽出が必要な物理パラメー

タは EC－ET及び σTである。EC－ETが大きいとトラップの準位が深くなるため、

τ が長くなる。EC－ET 及び σT はアレニウスプロットにより抽出することができ

る。モデル中の Rtrap の値は DC ドレイン電流が流れないように十分高い Rtrap = 1 

Gohm に設定した。Ctrap は次式に示すように温度依存性を含む式で表現される。 

𝐶trap =  
1

𝑅trap𝜎T𝛾𝑛𝑇chan
2 𝑒𝑥𝑝 [

𝐸C − 𝐸T

𝑘𝑇chan
] (2-12) 

式(2-10)-(2-12)に示すように Tchan が増大すると Ctrap は小さくなり τ は短くなる。

Tchan にはゲート幅を拡大時の消費電力増大による発熱温度上昇の影響も含むた

め、ゲート幅拡大時の発熱温度上昇によるトラップの時定数の変化も考慮する

ことができる。 
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図 2-4 提案モデル 

 

2.3 モデルパラメータの抽出 

提案モデルのパラメータ抽出のためにドレイン電流及び S パラメータの過渡

応答測定を行った。S パラメータの過渡応答測定を行うことにより、Id だけでな

く gm や Cgd に関するトラップのモデルパラメータを正確に抽出することができ

る。図 2-5 にドレイン電流及び S パラメータの過渡応答測定系を示す。図 2-5

に示すようにドレイン電流過渡応答測定には Pulse-IV system (AU4750、 Focus
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社)を用いて測定した。S パラメータ過渡応答測定にはネットワークアナライザ

PNA-X(N5244A、 Keysight 社)及びパルスジェネレータ(8110A、8114A、Keysight

社)を用いた。図 2-6 に過渡応答測定のタイムチャートを示す。ストレス時間 tst

後の Id とＳパラメータの過渡応答が t 秒間測定された。S パラメータの周波数 f0

は 1 GHz で固定されている。過渡的に変化する S パラメータから等価回路パラ

メータ抽出を行う。Vgq と Vdq はストレスバイアス時間におけるゲート電圧とド

レイン電圧である。Vgp と Vdp はそれぞれ測定時間中のゲート電圧とドレイン電

圧である。モデルパラメータ抽出したトランジスタは三菱電機製のゲート長

0.15μm の GaN-HEMT である。基板は 50 μm 厚の SiC である。測定した GaN-

HEMT は単位ゲート幅は 40 μm でフィンガー数は 10 本である。 

 

 

図 2-5 ドレイン電流及び Sパラメータ過渡応答測定系及びタイムチャート

(a)ドレイン電流、(b)Sパラメータ 
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図 2-6 ドレイン電流及び Sパラメータ過渡応答測定のタイムチャート 

 

図 2-7 にドレイン電流過渡応答特性の実測とモデルを示す。(Vgq, Vdq) = (－5 V, 

50 V)、(Vgp, Vdp) = (－1 V, 5 V)に設定した。tst は 100 ms に設定した。図 2-7 に示

すようにストレスバイアス直後の Id は電子トラップの影響により定常状態より

も低下し、徐々に電子放出により時間経過で Id が回復している。また、環境温度

T が増大すると時定数が短くなっている。図 2-7 に示すようにモデルは温度依

存性も含めて実測によくあっていることが確認できる。トラップによるストレ

スバイアス直後の Id の減少量から Ktid = 0.5 を抽出した。図 2-8 にトラップの時

定数のアレニウスプロットを示す。EC－ET 及び σT に関しては図 2-8 にドレイン

電流過渡応答の時定数のアレニウスプロットの傾き及び切片から EC－ET = 0.53 

eV、σT = 1.2×10－15 cm2 を抽出した。 
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図 2-7 ドレイン電流過渡応答測定の実測とモデル 

 

 

 

図 2-8 トラップの時定数のアレニウスプロット 

 

図 2-9 に S パラメータの過渡応答測定結果を示す。 (Vgq, Vdq) = (－5 V, 50 V)、
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(Vgp, Vdp) = (1 V, 5 V)に設定した。周波数 f0は 1 GHz に固定した。図 2-9 に示す

ようにストレスバイアス直後の S パラメータが時間経過で過渡的に変化してい

ることがわかる。 

 

図 2-9 Sパラメータ過渡応答測定結果 

 

図 2-10に Sパラメータ過渡応答測定結果からトランジスタ真性部の等価回路パ

ラメータを抽出した結果に示す。図 2-10中のCWの点線は定常状態時(Vg = 1 V、 

Vd = 5 V)の抽出結果を示す。図 2-10 (a)、(b)、(c)に示すように Cgd、相互コンダ

クタンス gm は過渡的に増大し、ドレインソース間抵抗 Rds は過渡的に減少して

いる。それぞれ Vdq が高いほど変化量が大きいことがわかる。図 2-3 で示した物
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理メカニズムに示すようにストレスバイアス直後の Cgd はバッファ層のトラッ

プの電子捕獲により、ドレイン側に空乏層が伸びているため、定常状態の Cgd よ

りも低く、電子放出とともに徐々に定常状態の Cgd に戻る。 gm が過渡的に増大

するのは式(2-3)-(2-5)で示したようにストレスバイアス印加によるトラップの電

子捕獲の影響で閾値電圧が増大し、電子が徐々に放出されることで定常時の閾

値電圧に戻るためである。Rds も過渡的に変化しているが、これに関しても式(2-

3)-(2-5)で示したようにトラップによって閾値変化が生じるため、閾値変化に伴

い Rds も過渡的に減少したという説明ができる。図 2-10 (e)に示す通り、ゲート

ソース間容量 Cgs とソースドレイン間容量 Cds に関しては時間に対してほとんど

変化しないことが分かった。高ドレイン電圧(Vdq)直後は電子がトラップされる

領域がドレイン側に伸びると考えられため、 Cgd よりも Cgs 方がトラップの影響

が小さいと考えられる。SFP(Source Field Plate)を有しない GaN-HEMT の Cds は

一般的にドレインバイアス依存性がほとんどないため、ストレスバイアス直後

においても、Cds はほとんどトラップの影響を受けないと考えられる。 
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図 2-10  Sパラメータ過渡応答測定から抽出した各等価回路パラメータの過

渡応答特性(a)Cgd、 (b)gm、 (c)Rds、 (d)Cgs、 (e)Cds 

 

図 2-11 に t = 0.1 s の時と t = 5×10－6 s の時の gm-Vgp 特性の実測と Vbtrap = 0 V と

Vbtrap = 8 V のときの gm-Vgp 特性のモデルの比較を示す。実測のストレスバイアス

は(Vgq, Vdq)=(－5 V, 50 V)である。図 2-10 でも示したように t = 0.1 s 時は gm が定

常状態に戻っている時間であり、t = 5×10－6 s の時はストレスバイアス直後で gm

がトラップの影響を受けている時間である。Vbtrap = 0 V は定常状態時を想定した
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Dtrap のカソード端子電圧であり、Vbtrap = 8 V は飽和出力動作時を想定した Dtrap の

カソードの端子電圧である。図 2-11 に示すように t = 5×10－6 s の時の gm-Vgp 特

性において gm が立ち上がる Vgp が t = 0.1 s の時に比べて正方向にシフトしてい

る。これは式(2-4)、(2-5)で示したモデル式のようにストレスバイアス直後はトラ

ップの影響でトランジスタの閾値電圧が変化していることを意味する。Vbtrap = 8 

V 時のモデルの gm が t = 5×10－6 s の時の実測の gm にフィッティングするよう

に Ktgm( = 0.018)を抽出した。その結果、図 2-11 に示すようにモデルは実測とよ

く一致することを確認した。 

 

図 2-11  t = 0.1 s の時とt = 5×10－6 s の時のgm-Vgp特性の実測とVbtrap = 0 

VとVbtrap = 8 Vのときのgm-Vgp特性のモデルの比較 

 

図 2-12 に t = 0.1 s の時と t = 5×10－6 s の時の Cgd-Vdp 特性の実測と Vbtrap = 0 V

と Vbtrap = 8 V のときの Cgd-Vdp 特性のモデルの比較を示す。図 2-12 に示すよう

に t = 5×10－6 s の時の Cgd は低 Vdp 領域で t = 0.1 s 時に比べて低い。これはスト
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レスバイアス直後の状態ではトラップの影響で空乏層がドレイン側に伸びてい

るためである。高 Vdp領域では t = 5×10－6 s の時の Cgd は t = 0.1 s の時の Cgd と

ほぼ同じである。これは高 Vdp の場合、ストレスバイアス時のドレイン電圧 Vdq

との差が小さく、ストレスバイアス時とトラップによる空乏層の変化がそれほ

ど大きくないためである。Vbtrap = 8 V 時のモデルの Cgd が t = 5×10－6 s の時の実

測の Cgd にフィッティングするように Ktcgd( = 15)を抽出した。その結果、図 2-12

に示すようにモデルは実測とよく一致していることを確認した。 

 

図 2-12  t = 0.1 s の時とt = 5×10－6 s の時のCgd-Vdp特性の実測とVbtrap = 0 

VとVbtrap = 8 VのときのCgd-Vdp特性のモデルの比較 

 

2.4 検証結果 

提案モデルの妥当性を検証するために実測とモデルの比較を行った。図 2-13

に 28 GHz における電力付加効率(PAE)のロードプルコンターに関する実測とモ

デルの比較を示す。Vdが 24 V、アイドルドレイン電流 Idq が 50 mA/mm の時の比
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較である。入力電力 Pin は 24 dBm である。図 2-13 示すようにトラップの Cgd へ

の影響を考慮した提案モデルは従来モデルよりも実測とよく一致することがわ

かる。これは周波数が高いミリ波帯では大信号動作時の Cgd が出力インピーダン

スに大きく影響を及ぼすためである。図 2-14 に利得、通過位相、ドレイン効率

の実測とモデルの比較を示す。実測とモデルの入力インピーダンスはそれぞれ

利得整合され、出力インピーダンスはそれぞれドレイン効率整合されている。図 

2-14 に示すように提案モデルは従来モデルよりも実測によく一致することがわ

かる。 特に AM-PM 特性の飽和動作近傍での精度の改善が大きい。これは提案

モデルにおいて飽和出力動作時にロードラインが通る低ドレイン電圧領域のト

ラップの Cgd への影響をモデリングしているためである。 

 

図 2-13 28GHz における PAEのロードプルコンターの実測とモデルの比較(a)

実測 vs トラップの Cgdへの影響を考慮しない従来モデル、(b)実測 vs トラッ

プの Cgdへの影響を考慮する提案モデル 
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図 2-14 利得、通過位相、ドレイン効率の実測とモデルの比較(a)利得、(b)通

過位相、(c)ドレイン効率 

 

2.5 むすび 

トラップの非線形容量への影響考慮した GaN-HEMT 大信号トランジスタモデ

ルを提案した。このモデル中のトラップモデルのモデルパラメータはドレイン

電流及びＳパラメータ過渡応答測定から正確に抽出された。非線形容量への影

響を考慮することで提案モデルは 28 GHz で AM-AM 特性だけでなく AM-PM 特

性に関しても実測とよく一致し、本モデルの有効性を確認した。本モデルを用い

ることで AM-AM 特性、AM-PM 特性を考慮した増幅器の回路設計が可能になる

と考えられる。さらに今後、レーダ用増幅器だけでなく通信向け増幅器の設計に
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も本モデルを展開するためには通信増幅器で要求される歪特性におけるモデル

の精度検証等を行う必要がある。 
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第3章.  

 

Si 基板上 GaN-HEMT の半物理的トランジス

タモデル 

 

3.1 まえがき 

高出力・高効率な GaN 増幅器がこれまで多数報告されているが[3.1]-[3.5]、性

能だけでなくデバイスのコストを削減することも求められる。SiC 基板よりも安

価な Si 基板上に作製した GaN（GaN-on-Si）はデバイスのコストを抑えることが

できるため、 これまで GaN-on-Si については多数の期間で研究開発されている

[3.6]-[3.8]。さらに、近年 GaN と Si-CMOS を単一の Si 基板上に統合する技術も

報告されており[3.9]、GaN-on-Si が再度注目されている。[3.10]-[3.16]では、GaN-

on-Si デバイスを用いた増幅器を報告しているが、SiC 基板上に作製した

GaN(GaN-on-SiC)と同等の性能を実現するにはいくつかの課題があり、その一つ

が高温条件下でのSi基板内の容量結合電流である[3.17]-[3.21]。GaN-on-SiはGaN

と Si の界面近傍の基板中に電子が存在するため、オフ状態の S22 の抵抗成分が

GaN-on-SiC よりも低い。そのため Si 基板中を容量結合電流が流れ、それが損失

となり、飽和出力と効率が低下することが報告されている[3.17][3.18]。特に高温

状態では基板中の電子濃度が増大するため、容量結合電流が増大し、飽和出力と

効率の著しい低下を引き起こす。これらの現象を考慮した高精度な回路設計の

ためには温度依存性を考慮した物理的な容量結合電流のモデルが必要になる。

電源向け GaN パワーデバイスの Si 基板内の DC 垂直リーク電流は、TCAD シミ

ュレーションを用いたモデルが検討されている[3.19]。一方、高周波 GaN 増幅器
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向けの容量結合電流の回路モデルに関しては、小信号等価回路モデルは報告さ

れているものの[3.20]–[3.21]、容量結合電流の温度依存性を物理的に考慮可能な

モデルは報告されていない。我々はこれまで TCAD シミュレーションを用いて

基板中の容量結合電流の温度依存性の物理的メカニズムを報告した[3.22]。[3.22]

では高温での基板中の容量結合電流の増加が、GaN バッファ層と Si 基板の界面

における電子と正孔の両方によって引き起こされることを確認した。高周波で

高出力高効率な特性を持つトランジスタや増幅器を設計するためには、基板中

の容量結合電流の温度依存性を物理的に考慮した大信号トランジスタモデルが

必要である。 

本章では、第 2 章で述べたトラップを考慮したモデルを GaN-on-Si 向けに拡

張して、Si 基板中の容量結合電流の温度依存性を半物理的に考慮した大信号ト

ランジスタモデルを提案する。提案モデルでは、容量結合電流のパスを表現する

C-R-C 回路を基板界面近傍の電子と正孔の濃度の物理式をベースにモデル化し

た。本モデルは物理的に容量結合電流の温度依存性を考慮することができ、ドレ

イン電極幅依存性等の物理構造依存性も考慮することも可能である。 

 

3.2 TCADシミュレーションを用いた解析  

図 3-1 に容量結合電流の物理モデルを示す。図 3-1 に示すようにエピ構造は

AlGaN バリア層、GaN チャネル層、およびバッファ層で構成されている。GaN

層と Si 基板の間のバッファ層は、GaN および AlN 層で構成されている。エピタ

キシャル成長などの高温製造プロセスにより、バッファ層内の Ga または Al 原

子が Si 基板に拡散する。そのため、拡散した Ga または Al 原子が Si 基板の上部

にアクセプタ領域を形成し、Si 基板の上部には正孔が存在する。アクセプタの

活性化エネルギーが非常に低いため、正孔の濃度はほぼアクセプタと同じであ

る。高いドレイン電圧が加わると、ドレイン電極下のアクセプタ濃度が非常に低
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くなり、バッファ層と Si 基板の界面に反転層が形成される。反転層内の電子と

アクセプタ領域内の正孔が、Si 基板内で容量結合電流を引き起こす。GaN チャ

ネルとバッファ層は、Si-MOS FET における絶縁体と同様に機能する。 

 

図 3-1 容量結合電流の物理モデル 

 

容量結合電流の物理的メカニズムを明らかにするために、TCAD を用いて Si

基板内のキャリア濃度をシミュレーションした。TCAD のシミュレータは

Silvaco 社の Atlas である[3.23]。TCAD シミュレーションでは、自己発熱効果を

考慮したポアソン方程式と格子熱流方程式が自己無撞着に解かれて、物理的な

特性がシミュレーションされる。TCAD シミュレーションにおいて Si 基板のア

クセプタ濃度 NAが 5 × 10¹⁶ cm⁻³、アクセプタ領域の拡散深さ dA が 0.3 μm に設定

されており、GaN 層のトラップ濃度は 6 × 10¹⁶ cm⁻³である。トラップの種類はア

クセプタ型であり、トラップ活性化エネルギーは 0.37 eV ある。図 3-2 にオフ状

態における S パラメータ(S22)の温度依存性の TCAD シミュレーション結果を示

す。図 3-2 に示されるように、GaN-on-Si と GaN-on-SiC の S22 を比較した。SiC

基板にはアクセプタ領域がなく、Si 基板にはアクセプタ領域が設定されている。

GaN-on-Si および GaN-on-SiC の両方の構造で GaN 層内にアクセプタ型トラップ

を設定した。図 3-2 に示されているように、GaN-on-SiC の S22 は、GaN 層の DC

的なリーク電流の温度特性により、温度の上昇に伴いわずかに内側にシフトす
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る。一方、GaN-on-Si の S22 は、高温状態では Si 基板内のキャリア濃度が増大

し、容量結合電流が増加するため、温度上昇に伴い大幅に内側にシフトする。こ

れらの結果は、GaN 層内の DC 的なリーク電流よりも、Si 基板内の容量結合電

流の方が支配的であることを示唆する。 

図 3-3 にオフ状態の電子濃度分布及びホール濃度分布の TCAD シミュレーシ

ョン結果を示す。ゲート電圧 Vg は－5 V に設定した。図 3-3 に示されているよ

うに、ドレイン電圧 Vd が 1 V のとき、電子の反転層は存在せず、Si 基板内のア

クセプタによって高濃度の正孔が生成される。Vdが 50 V のとき、正孔は減少し、

バッファ層と Si 基板の界面に電子の反転層が形成される。これは Vd が高くなる

と電気力線がドレイン電極下から Si 基板に達し、Si の伝導帯がフェルミ準位よ

りも低くなるためである。また、図 3-3(b)に示すように Si 基板内のキャリア濃

度は GaN チャネル内の濃度よりも高い。そのため、Si 基板内の電子とホールが

オフ状態における S22が内側にシフトすることの支配的な要因であると言える。

図 3-4 に異なるアクセプタ濃度 NA での電子濃度及びホール濃度の TCAD シミ

ュレーション結果を示す。ゲート側のドレイン電極端下の Si 基板中の電子及び

ホール濃度を示している。図 3-4 に示すように電子の反転層と非常に低いホー

ル濃度の層がバッファ層と Si 基板の界面に形成される。NAが高いと、反転層内

の電子濃度が低下し、空乏層を除くアクセプタ領域内のホール濃度が増大する。

図 3-5 に異なるアクセプタ領域の厚み dAでの電子濃度及びホール濃度の TCAD

シミュレーション結果を示す。図 3-5 に示すように dAが厚いほど、電子濃度は

低くなりとホール濃度が高くなる。図 3-6 に異なる温度での電子濃度及びホー

ル濃度の TCAD シミュレーション結果を示す。図 3-6 に示すように温度が高い

と、Si 基板内の電子とホールの両方の濃度が増加することが分かる。そのため、

図 3-2 に示したように温度が高くなるとオフ状態の S22 が内側にシフトする。 
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図 3-2 オフ状態における Sパラメータ(S22)の温度依存性の TCADシミュレ

ーション結果、(a)GaN-on-SiC、(b)GaN-on-Si 

 

 

図 3-3 オフ状態の電子濃度分布及びホール濃度分布の TCAD シミュレーショ

ン結果、(a)Vd = 1 V での電子、(b)Vd = 50 V での電子、(c)Vd = 1 V でのホー

ル、(d)Vd = 50 V でのホール 
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図 3-4 異なるアクセプタ濃度 NAでの電子濃度及びホール濃度の TCAD シミュ

レーション結果、Vd = 50 V, Vg = －5 V、(a)電子、(b)ホール 

 

 

図 3-5 異なるアクセプタ領域の厚み dA での電子濃度及びホール濃度の TCAD

シミュレーション結果、Vd = 50 V, Vg = －5 V 、(a)電子、(b)ホール 
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図 3-6 異なる温度での電子濃度及びホール濃度の TCAD シミュレーション結

果、Vd = 50 V, Vg = －5 V 、(a)電子、(b)ホール 

 

3.3 提案する大信号トランジスタモデル 

図 3-7 に容量結合電流を考慮した半物理モデルを示す。図 3-7 に示すように

提案モデルではドレインとソース端子の間に、容量結合電流用を表現する回路

が装荷されている。Rsubh1 と Rsubh2 は、それぞれドレイン電極およびソース電極下

のアクセプタ領域におけるホール起因の抵抗を表している。Rsube は反転層内の

電子起因の抵抗を表している。Rsub は Rsubh1、Rsubh2、および Rsube の合成抵抗であ

る。また、Csubd はドレイン電極と Si 基板内のキャリア間の容量を表し、Csubs は

ソース電極と Si 基板内のキャリア間の容量を表す。Pleak は Csubd-Rsub-Csubs 回路を

通過する電力である。図 3-8 は提案モデルを装荷した大信号トランジスタモデ

ルを示している。図 3-8 に示すようにベースモデルとして Angelov-GaN モデル

を用いた[3.24][3.25]。Angelov-GaN モデルでは、ゲート下の GaN 層中のドレイ

ンリーク電流は考慮されているが、温度依存性を含む Si 基板内の容量結合電流

は考慮されてない。提案モデルでは図 3-8 に示すように Si 基板内の容量結合電

流を表現する Csubd-Rsub-Csubs回路が Angelov-GaN モデルのドレイン端子とソース
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端子の間に追加されている。Csubd および Rsubは、Si 基板の温度 Tsubおよび Vd に

依存する。Tsub の基準面はバッファ層と Si 基板の界面である。Csubd-Rsub-Csubs 回

路は、ドレインからソースへの容量結合電流を引き起こし、この容量結合電流が

出力電力や効率等の RF 性能を劣化させる。Csubd-Rsub-Csubs 回路を ASM-GaN や

MVSG モデルなどの Angelov-GaN 以外のベースモデルに追加しても、Si 基板中

の容量結合電流を考慮することができる。ドレイン電流 Ids、ドレイン抵抗 Rd、

ソース抵抗 Rs、ゲート-ソース間キャパシタンス Cgs、およびゲート-ドレイン間

キャパシタンス Cgd は、Angelov-GaN モデルのモデルパラメータである

[3.24][3.25]。図 3-8 に示すようにモデルには熱の影響を考慮したモデルが含ま

れている[3.25]。Vthermは消費電力 Id0×Vd0 であり、Id0 および Vd0 はドレイン電流お

よびドレイン電圧の DC 成分である。Tamb は環境温度を表している。チャネル温

度 Tch は以下の式で表され、Ids、Rd、および Rs にフィードバックされる。 

𝑇ch = 𝑇amb + 𝑉therm (3-1) 

図 3-8 に示すように、第２章で述べたトラップの影響を考慮したモデルを改良

したモデルも含まれており、図 3-8 中のトラップモデルはトラップの捕獲時定

数と放出時定数の両方を考慮できるモデルになっている。トラップモデルは抵

抗 Re、抵抗 Rc、キャパシタンス Ct、およびダイオード Dtr で構成されており、

ドレイン端子 Din に接続される。トラップモデルの Vbtrap は Ids や非線形容量にフ

ィードバックされる[3.27]。本提案モデルにおいて容量結合電流のモデルは物理

ベースモデルであるが、それ以外のベースとなる Angelov-GaN モデルは回路ベ

ースモデルであるため、本提案モデルは半物理モデルである。 
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図 3-7  提案する容量結合電流を考慮した半物理モデル 

 

 

図 3-8 提案モデルを装荷した大信号トランジスタモデル 
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図 3-9 はモデリングした GaN-on-Si の断面構造を示す。図 3-9 に示すように

GaN チャネル層の厚さ dGaN、バッファ層の厚さ dbuf、ソース電極の幅 Ws、ドレ

イン電極の幅 Wd、空乏層の厚さ ddep、アクセプタ領域の厚さ dA、ゲートソース

間の長さ Lns、ゲートドレイン間の長さ Lnd、およびオフセット長 ΔLnd とする。

オフセット長は、ドレイン電極下で容量結合電流が流れる部分の長さである。ト

ータルゲート幅は Wgt とする。図 3-10 は高ドレインバイアス印加時の GaN-on-

Siのエネルギーバンド図を示す。q は電子の電荷、Ei は真性半導体のフェルミレ

ベル、EC と EVは、それぞれ伝導帯と価電子帯のエネルギーバンドを示す。φf は

アクセプタ領域における Ei に対するフェルミポテンシャルである。φs は、バッ

ファ層と Si 基板の界面におけるポテンシャルを表す。ドレイン電極下の主なキ

ャリアは、反転層内の電子と Si 基板内のアクセプタ領域の正孔の両方である。

一方、ソース電極下の主なキャリアは、反転層がソース下に存在しないため、ア

クセプタ領域内のホールのみである。Csubd-Rsub-Csubs 回路を図 3-9 および図 3-10

に示されたパラメータを用いて物理式ベースで表現することで容量結合電流の

物理構造依存性や温度依存性を考慮することが可能である。 
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図 3-9 モデリングした GaN-on-Siの断面構造 

 

 

図 3-10 高ドレインバイアス印加時の GaN-on-Siのエネルギーバンド図(a)

ソース電極下、(b)ドレイン電極下 
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図 3-10 中の Si 基板の ρ、E、および φ は、それぞれ電荷密度、電場、および

電位である。ρ と φ の関係は、ポアソン方程式によって次式に表される。 

𝑑2𝜑

𝑑𝑦2
= −

𝜌(𝑦)

𝜀𝑆𝑖
 (3-2) 

ここで、εSi は Si 基板の誘電率である。図 3-10 (b)に示されているように、空乏

層内のイオン化アクセプタ密度が反転層内の電子密度より十分に低い場合、ρ は

次式で表される。 

𝜌(𝑦) = −𝑞𝑛
0

exp (
𝑞𝜑(𝑦)

𝑘𝑇sub

) (3-3) 

𝑛0 = 𝑛iexp (−
𝑞𝜑

f

𝑘𝑇sub

) (3-4) 

ここで k はボルツマン定数、ni は真性キャリア濃度である。式(3-2)を式(3-3)に代

入すると次式で表現される。 

𝑑2𝜑

𝑑𝑦2
= −

𝑞𝑛
0

𝜀Si

exp (
𝑞𝜑(𝑦)

𝑘𝑇sub

) (3-5) 

 

式(3-5)の左右両方の項に dφ/ dy をかけて積分する。左の項は次式で表される。 

∫
𝑑𝜑

𝑑𝑦

𝑑2𝜑

𝑑𝑦2
𝑑𝑦

𝑑dep

0

= ∫
𝑑𝜑

𝑑𝑦

𝑑

𝑑𝑦
(

𝑑𝜑

𝑑𝑦
) 𝑑𝑦

0

𝜑s

= ∫
𝑑𝜑

𝑑𝑦
𝑑 (

𝑑𝜑

𝑑𝑦
)  

0

𝜑s

= ∫ 𝐸𝑑𝐸 = [
1

2
𝐸2]

𝐸s

0

= −
1

2
𝐸s

2
0

𝐸s

(3-6)

 

ここで φs と Es はそれぞれ y = 0 でのポテンシャルと電界であり、E = － dφ/dy

であることを考慮して右の項を計算すると次式になる。 

−
𝑞𝑛

0

𝜀Si

∫ exp (
𝑞𝜑(𝑦)

𝑘𝑇sub

)
𝑑𝜑

𝑑𝑦
𝑑𝑦

𝑑dep

0

= −
𝑞𝑛

0

𝜀Si

∫ exp (
𝑞𝜑

𝑘𝑇sub

) 𝑑𝜑

0

𝜑
s

= −
𝑞𝑛0𝑘𝑇sub

𝜀Si
[exp (

𝑞𝜑

𝑘𝑇sub
)]

𝜑s

0

= −
𝑞𝑛0𝑘𝑇sub

𝜀Si
(1 − exp (

𝑞𝜑s

𝑘𝑇sub
)) (3-7)

 

Es は式(3-5)-(3-7)から導出することができる。φs > 0 のとき φs >>1 とであること

を考慮して Es は次式で表現される。 
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𝐸𝑠 = √
2𝑞𝑛

0
𝑘𝑇sub

𝜀Si

(exp (
𝑞𝜑

s

𝑘𝑇sub

) − 1) ≈ √
2𝑞𝑛

0
𝑘𝑇sub

𝜀Si

exp (
𝑞𝜑

s

2𝑘𝑇sub

) (3-8) 

反転層における電子密度 Qe は、次式で表される。ここで、Eg は Si のバンドギ

ャップエネルギーである。 

|𝑄e(𝑇sub)| = |−𝜀Si𝐸s| = √2𝜀Si𝑛i𝑘𝑇subexp (
𝑞(𝜑s − 𝜑f)

2𝑘𝑇sub
) (3-9) 

式(3-8)中の ϕf と ni はそれぞれ次式で表される。 

𝜑
f

=
𝑘𝑇sub

𝑞
𝑙𝑛(

𝑁A

𝑛i

) (3-10) 

𝑛i = √𝑁C𝑁V exp( −
𝐸g

2𝑘𝑇sub

) (3-11) 

ここで NC と NV は、それぞれ伝導帯と価電子帯における有効状態密度である。

NC と NV はそれぞれ次式で表される。 

𝑁C = 2(
2𝜋𝑚e𝑘𝑇sub

ℎ2 )

3
2

,   𝑁𝑉 = 2(
2𝜋𝑚h𝑘𝑇𝑠𝑢𝑏

ℎ2 )

3
2

 (3-12) 

これは、ドレイン電圧 Vd が φS によって分圧され、その電圧が GaN チャネル層

とバッファ層 φGaN に印加されるため、φS は次式で表される。 

𝜑
s

= 𝑉d − 𝜑
GaN

 (3-13) 

φS を式(3-9)に代入すると Qe は次式で表される。 

|𝑄e(𝑇sub, 𝑉d)| = √2𝜀Si𝑛i𝑘𝑇sub exp(
𝑞(𝑉d − 𝜑GaN − 𝜑f)

2𝑘𝑇sub
) (3-14) 

式(3-14)に示すように Qe は Vd と Tsub に依存する。Si の電子移動度 μe とホール移

動度 μh は、それぞれ次式で表される[3.30]。 

𝜇
e
(𝑇sub) = 𝑎e(

𝑚e

𝑚0

)
−

5
2

𝑇sub
−

3
2 (3-15) 

𝜇
h

(𝑇sub) = 𝑎h(
𝑚h

𝑚0

)
−

5
2

𝑇sub
−

3
2 (3-16) 

上式の移動度モデルでは、高温時に格子散乱が支配的であると仮定している。me 

と mh はそれぞれ電子とホールの有効質量を示し、m0 は真空中の有効質量であ
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る。ae と ah は定数である。Vd、NA、及び φGaNを用いて ddep は次式で得られる。 

𝑑dep(𝑉d) = √
2𝜀𝑆i(𝑉d − 𝜑

GaN
)

𝑞𝑁A

 (3-17) 

Rsube は次式で表される。 

𝑅sube(𝑇sub, 𝑉d) =
𝐿nd + 𝛥𝐿nd

𝜇e(𝑇sub)|𝑄e(𝑇sub, 𝑉d)|𝑊gt

 (3-18) 

Rsub1 と Rsub2 はそれぞれ次式で表される。 

𝑅subh1(𝑇sub, 𝑉d) =
𝐿nd + 𝛥𝐿nd

𝜇
h

(𝑇sub)𝑞𝑁A(𝑑A − 𝑑dep(𝑉d))𝑊gt

 (3-19) 

𝑅subh2(𝑇sub) =
𝐿ns

𝜇
h

(𝑇sub)𝑞𝑁A𝑑A𝑊gt

 (3-20) 

 

空乏層が伸びて ddep が長くなると、ホールが存在するアクセプタ領域が狭くな

り、式(3-19)で示されるように、ドレイン電極下の Rsubh1 が増大する。特に、ソー

ス電極下の Rsub2 は、ソース電極下のアクセプタ領域が空乏化しないため、ddep に

依存しない。式(3-18)-(3-20)を用いて Rsub は次式で表される。 

𝑅sub(𝑇sub, 𝑉d) =
𝑅sube𝑅subh1

𝑅sube + 𝑅subh1

+ 𝑅subh2 (3-21) 

ドレイン電極下の Si 基板中の空乏層部分の容量 Cdd は次式で表される。 

𝐶dd(𝑉d) =
𝜀Si𝑊d𝑊gt

𝑑dep

 (3-22) 

GaN チャネル-バッファ層部分におけるドレイン電極下とソース電極下の容量を、

それぞれ Chd および Chs とします。Chd および Chs は GaN チャネル層とバッフ

ァ層の両方で形成されるため、それぞれ次式のように GaN チャネル層の容量と

バッファ層の容量の直列接続で表すことができる。 

𝐶hd =
𝛼GaN𝜀

GaN
𝛼buf𝜀buf𝑊d𝑊gt

𝑑GaN𝛼buf𝜀buf
+ 𝑑buf𝛼GaN𝜀

GaN

 (3-23) 

𝐶hs =
𝛼GaN𝜀

GaN
𝛼buf𝜀buf𝑊s𝑊gt

𝑑GaN𝛼buf𝜀buf
+ 𝑑buf𝛼GaN𝜀

GaN

 (3-24) 
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εGaN と εbuf は、それぞれ GaN チャネル層およびバッファ層の誘電率である。αGaN 

と αbuf は、GaN チャネル層およびバッファ層にドーピングを施した際の誘電率

の変化を補正するための係数である。ドレイン電極下の合成容量である Csubd は

Chd と Cdd の直列接続で表される。式(3-22)と式(3-23)を用いて Csubd は次式で表さ

れる。 

𝐶subd(𝑉d) =
𝐶dd𝐶hd

𝐶dd + 𝐶hd

 (3-25) 

ソース電極下には空乏層も反転層も存在しないため、次式のようにソース電極

下の合成容量 Csubs は Chs と等しくなる。 

𝐶subs = 𝐶hs (3-26) 

式(3-22)-(3-26)で示すようにWd 及びWsが狭い場合、Csubd及び Csubsは減少する。

その結果、Csubd 及び Csubs の減少により、Csubd-Rsub-Csubs 回路を通る Si 基板中の容

量結合電流は抑制される。Toffset は Si 基板の温度 とチャネル温度の差を表す。

仮に Tch と Tsub の差がある場合、Toffset をオプションで設定することができる。そ

の場合、Tsub は次式で表される。 

𝑇sub = 𝑇ch + 𝑇offset (3-27) 

 

3.4 提案モデルによるシミュレーション 

提案モデルを用いて Si 基板中の各抵抗を計算した。図 3-11 に各抵抗の温度

特性の計算結果を示す。式(3-18)で示されるように、温度が上昇すると反転層内

の電子濃度が指数関数的に増大するため、Rsube は減少する。また、NA が増大す

ると、Rsube は増大する。これは、ϕf が NA の増大によって高くなり、反転層内

の電子密度が減少するためである。一方、式(3-19)、(3-20)で示すように、Rsubh1 

と Rsubh2 は、Si 基板内のホールの移動度が高温で低下するため、温度上昇によ

って増大する。NA が増大すると、アクセプタ領域のホール濃度が増大するため、

Rsubh1 と Rsubh2 は減少する。図 3-12 は合成抵抗 Rsub の温度依存性の計算結果で
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ある。Tamb < 350 K では、Rsub の支配的な抵抗は Rsubh1 であり、温度の上昇とと

もに Rsub が増加する。Tamb > 350 K では、高温で減少する Rsubeが Rsub に影響を

与え、温度の上昇に伴い Rsub が減少する。Si 基板内の抵抗の温度特性を考慮す

るためには、反転層内の電子とアクセプタ領域のホールの両方をモデル化する

必要があることが分かる。表 3-1 には、Si 基板中の抵抗の計算に用いたモデル

パラメータリストを示している。Toffset は－12 K に設定した。これは[3.31]で 

TCAD で計算した格子温度分布を参照した値である。 



第 3 章 

52 

 

 

図 3-11 各抵抗の温度特性の計算結果(a)Rsube、(b)Rsubh1、(c)Rsubh2 
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図 3-12 合成抵抗 Rsubの温度依存性の計算結果 
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表 3-1 Si基板中の抵抗の計算に用いたモデルパラメータリスト 

 

 

3.5 検証結果 

提案モデルの妥当性を検証するため、実測結果との比較を行った。測定したデ

バイスは、ゲート長 0.5 μm、基板厚 60 μm のソースフィールドプレート付き GaN-

on-Si であり、ドレインおよびソース電極の幅は 64 μm である。ゲート幅は 10 フ

ィンガー×120 μm である。図 3-13 に実測とモデルの DC-IV特性を示している。
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図 3-13 に示すように実測とモデルは概ね一致していることが分かる。特に高 Ids

かつ高 Vds 領域における自己発熱による Ids 低下もモデルで高精度に再現できて

いることを確認した。図 3-14 は室温と高温時の実測とモデルの DC-IV特性を示

している。Tamb = 300 K と 450 K の両方でモデルは実測とよくと一致しているこ

とを確認した。提案した Csubd-Rsub-Csubs は容量が直列入っているため、DC-IV 特

性には影響を与えない。提案回路とは独立して Angelov-GaN モデルパラメータ

へ自己発熱の影響を問題なく考慮できることを確認した。図 3-15 にパルス IV

特性のゲート電圧及びドレイン電圧のタイムチャートを示す。Vgq と Vdq はそれ

ぞれ Tst 中のストレスゲート電圧とストレスドレイン電圧であり、パルスドレイ

ン電流は Tm 中に Vgs 及び Vds のゲート電圧及びドレイン電圧で測定された。Tst と

Tm はそれぞれ 1 ms と 1 μs である。図 3-16 に実測とモデルのパルス IV 特性を

示す。(Vgq, Vdq) = (－5 V, 30 V) のときは、(Vgq, Vdq) = (0 V, 0 V)に比べてトラップ

の影響によってパルスドレイン電流が低下する。図 3-16 に示すように Tamb = 300 

K と 400 K の両方で実測とモデルが一致し、トラップモデルがパルス IV 特性の

実測を再現することを確認した[3.26]。 
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図 3-13 実測とモデルの DC-IV特性 

 

 

図 3-14 室温と高温時の実測とモデルの DC-IV特性(a)Tamb = 300 K、(b)Tamb 

= 450 K 
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図 3-15 パルス IV特性のゲート電圧及びドレイン電圧のタイムチャート 

 

 

図 3-16 実測とモデルのパルス IV特性 (a)Tamb = 300 K,(Vgq, Vdq) = (0 V, 0 

V), (b)Tamb = 300 K,(Vgq, Vdq) = (－5 V, 30 V), (c)Tamb = 400 K,(Vgq, Vdq) = 

(0 V, 0 V), (d)Tamb = 400 K,(Vgq, Vdq) = (－5 V, 30 V) 
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図 3-17 に実測とモデルのオン状態での S パラメータを示す。Vd は 50 V であ

り、アイドルドレイン電流 Idq は 30 mA/mm である。提案モデルは、オン状態で

の測定された S パラメータと概ね一致することを確認した。図 3-18 に実測とモ

デルのゲートソース間容量のゲート電圧依存性を示している。また、図 3-19 に

実測とモデルのゲートソース間容量のゲート電圧依存性を示している。図 3-18

及び図 3-19 に示すようにモデルは実測の容量に概ね一致し、Angelov-GaN モデ

ルの非線形容量のパラメータを正確に抽出できていることを確認した。図 3-20

に実測とモデルのオフ状態の S22 の温度特性を示す。規格化インピーダンスは

400 Ω である。Vd と Vgはそれぞれ 50 V、－5 V である。周波数範囲は 0.5 GHz か

ら 6 GHz である。図 3-20 に示すように Tamb = 298 K と Tamb = 433 K の両方でモ

デルは実測と概ね一致しており、提案モデルは温度上昇時の Rsub 低下を考慮し

て実測を高精度に再現していることを確認した。図 3-21 に実測とモデルのオン

状態の S22 の温度特性を示す。Vd は 50 V であり、アイドルドレイン電流 Idq は

30 mA/mm である。周波数範囲は 0.5 GHz から 6 GHz である。図 3-21 に示すよ

うに Csubd-Rsub-Csubs なしの場合、モデルは実測と一致しないが、Csubd-Rsub-Csubs あ

りの場合、Tamb = 298 K と Tamb = 373 K の両方で実測とモデルは概ね一致するこ

とが分かる。オフ状態では、Tch は Tamb と等しいが、オン状態では Tch は Tamb よ

りも高くなる。提案モデルは Tamb だけでなくオン状態における Tchの上昇の影響

を考慮できるモデルであるため、オン状態においても実測を再現することがで

きた。図 3-22 に実測とモデルの Rsub の温度特性を示す。Vd と Vg はそれぞれ 50 

V、－5 V である。Rsub はオフ状態の S22 から抽出した。オフ状態では自己発熱

がないため、Tch は Tamb とほぼ等しくなる。また、オフ状態での Rdsf は Rsub より

も十分に高いため、オフ状態での S22 のコンダクタンスは 1/Rsub にほぼ等しくな

る。そのため、オフ状態の S22 から Rsub を抽出することができる。図 3-22 に示

すように、提案モデルは実測の Rsub の温度特性と概ね一致していることが分か

る。実測とモデルの Rsub は温度が上昇すると Tamb = 350 K 付近で最大となり、さ
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らに温度が上がると Rsub は低下する。このような温度特性は図 3-12 で示したよ

うに Si 基板内の電子及びホールの両方の影響を受けていることが原因であり、

提案モデルの Rsube、Rsubh1、および Rsubh2 の合成によって表現することができる。 

 

 

図 3-17 実測とモデルのオン状態での Sパラメータ 
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図 3-18 実測とモデルのゲートソース間容量のゲート電圧依存性 

 

 

図 3-19 実測とモデルのゲートドレイン間容量のドレイン電圧依存性 
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図 3-20 実測とモデルのオフ状態の S22の温度特性 

 

 

図 3-21 実測とモデルのオン状態の S22の温度特性 
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図 3-22 実測とモデルの Rsubの温度特性 

 

図 3-23に実測とモデルの PAEのロードプルコンターを示す。Vdは 50 Vであり、

Idq は 30 mA/mm である。周波数は 2.7 GHz である。図 3-23 に示すようにモデル

は実測と概ね一致することを確認した。図 3-24 に Csubd-Rsub-Csubs を通過する電

力 Pleak のシミュレーション結果を示す。Vd は 50 V であり、Idq は 30 mA/mm で

ある。周波数は 2.7 GHz である。図 3-24 に示すように出力電力 Pout が増大する

と Tch が上昇し、それに伴い Rsub が減少するため、Pleak が増大する。Pleak の増大

によって引き起こされる自己発熱の影響で Tch はさらに上昇する。Tch が上昇す

ることで Rsub が減少し、Pleak は正のフィードバックによってさらに増大する。ま

た、Tamb が高いと Rsubが低下するため、より低い出力で Pleak が増大し始める。図 

3-25 にチャネル温度 Tchのシミュレーション結果を示す。Vd は 50 V であり、Idq

は 30 mA/mm である。周波数は 2.7 GHz である。図 3-25 に示すように Csubd-Rsub-

Csubs 回路なしのモデルと比較して Csubd-Rsub-Csubs 回路ありのモデルは Pout 増大時

における Tch の上昇が大きいことが分かる。特に Tamb が高いとき Tch の上昇が大
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きくなっている。Tch上昇に伴う Rsub の低下で Pleak が増大すると、自己発熱の影

響で Tch はさらに上昇するため、正のフィードバックがかかり Tch が上昇する。

特に Tambが高いと Rsubが低下するため、正のフィードバックが生じやすくなり、

Tch が急激に上昇する。この急激な Tch の上昇は Pout や PAE 等の RF 性能の低下

を引き起こす。図 3-26 に異なる温度での実測とモデルのパワースイープ特性を

示している。Vd は 50 V であり、Idq は 30 mA/mm である。周波数は 2.7 GHz であ

る。チューナーを用いて入力側は Gain 整合し、出力側は PAE 整合している。図 

3-26 に示すように実測に関して、Tamb が高くなると Pout、利得 Gain、および PAE

はいずれも低下していることが分かる。モデルに関して Csubd-Rsub-Csubs 回路なし

のモデルの Tamb = 395 K および 425 K での RF 性能は、ほぼ Tamb = 300 K と同じ

であり、実測結果とは一致しない。一方、基板中の容量結合電流を考慮した Csubd-

Rsub-Csubs 回路ありモデルは、いずれの Tamb においてもパワースイープ特性を高

精度に再現していることが分かる。 

 

 

図 3-23 実測とモデルの PAEのロードプルコンター 

 



第 3 章 

64 

 

 

図 3-24 Csubd-Rsub-Csubsを通過する電力 Pleakのシミュレーション結果 

 

 

図 3-25 チャネル温度 Tchのシミュレーション結果 
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図 3-26 異なる温度での実測とモデルのパワースイープ特性 

 

図 3-27 に実測とモデルの大信号特性のドレイン電極幅依存性を示す。ドレイ

ン電極下の容量 Csubd は、式(3-22)-(3-25)で示したように、ドレイン電極幅 Wd を

狭くすることで減少する。そのため、図 3-27 に示すようにWdを狭くするとCsubd-

Rsub-Csubs 回路を通過する容量結合電流が抑制され、電力密度 Pd と PAE が向上す

る。この傾向に関して提案モデルと実測は概ね一致することが分かる。提案モデ

ルにおいて Csubd-Rsub-Csubs 回路は物理式ベースで表現しているため、温度特性に

影響を与える電極幅などの物理構造パラメータを、提案モデルを用いて設計す

ることが可能である。 
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図 3-27 実測とモデルの大信号特性のドレイン電極幅依存性 

 

3.6 むすび 

本章では GaN-on-Si 向けに基板中の容量結合電流の温度依存性を半物理的に

考慮した大信号トランジスタモデルを提案した。大信号特性における容量結合

電流の影響をモデル化するために、ドレイン端子とソース端子の間に C-R-C 回

路を追加した。この C-R-C 回路内の抵抗と容量は電子およびホールの濃度、移

動度、電極幅などの物理的パラメータを用いた物理式ベースで表現した。提案モ

デルの妥当性を検証するために、モデルと測定結果を比較した。Si 基板内の抵

抗の温度特性に関するモデルは、Si 基板内の電子と正孔の両方を考慮すること

で、測定結果と一致することを確認した。また、高温で劣化するパワースイープ

特性の温度特性に関して、提案モデルは測定結果を高精度に再現した。さらに、

大信号特性のドレイン電極幅依存性に関しても提案モデルは測定結果と概ね一

致した。提案モデルは温度特性を含めたトランジスタ構造や増幅器の設計に有

用なモデルであることを確認した。今後、トランジスタ構造の設計において、さ

らにモデルの汎用性を高めるためには、ドレイン電極幅だけでなく他のトラン

ジスタ構造パラメータに関してもモデル検証が必要である。 
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第4章.  

 

トランジスタモデルに基づくトラップ補償回

路を有する増幅器の設計 

 

4.1 まえがき 

レーダーシステムのモジュールにおいて送信側の HPA に GaN を適用するだ

けでなく、高耐電力特性を生かして受信側の LNA にも GaN を適用することが

検討されている[4.1]-[4.3]。LNA が GaAs の場合、送信側からの漏れ電力や妨害

波等の想定外の過入力から LNA を保護するために LNA の前段にリミッタを入

れる必要がある。このリミッタは損失を持つためモジュール全体としての受信

感度を低下させる。一方、LNA が GaN の場合、GaN は GaAs よりも高耐電力で

あるため、保護のためのリミッタが不要になり、全体としての受信感度を向上さ

せることができると考えられる。図 4-1 に GaAs LNA と GaN LNA の NF 及び入

力耐電力 Pin_max の文献調査結果を示す。X 帯 LNA に関して市販品のデータシー

トや IEEE 論文をベースに調査を行った[4.4]-[4.9]。図 4-1 に示すように GaN は

GaAs よりも入力耐電力 Pin_maxが高いことが分かる。調査の結果、GaAs の Pin_max

の平均値は 25 dBm であり、GaAs の Pin_max の平均値は 39 dBm であることが分

かった。一方、NF に関しては GaN は GaAs よりも若干高いものの、ほぼ同等レ

ベルであることが分かる。調査の結果、GaAs の NF の平均値は 1.5 dB であり、

GaN の NF の平均値は 1.8 dB であることが分かった。表 4-1 に GaAs LNA 適用

時と GaN LNA 適用時のモジュール MDL 性能の比較を示す。図 4-1 に示した

GaAs 及び GaN の耐電力及び NF の平均値をもとに比較を行った。また、想定す
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るリミッタは Qorvo 社製の X 帯リミッタ(TGL2201)である[4.10]。表 4-1 に示す

ように LNA 単体では GaN の方が GaAs よりも NF が 0.3 dB 程度悪いが、リミッ

タレス化によって GaAs から GaN へ置き換えた時の MDL 全体の NF は 2.5 dB か

ら 1.8 dB に低減できることが分かる。MDL の耐電力に関しても GaAs と GaN で

それぞれ 37 dBm と 39 dBm であり、GaN LNA 適用時はリミッタ付き GaAs LNA

適用時と同等以上の耐電力を得ることが分かる。このように MDL 全体として考

えた場合、LNA に GaAs を適用した場合よりも GaN を適用した方が受信感度が

改善する。 

 

図 4-1 GaAs LNA と GaN LNAの NF及び入力耐電力 Pin_maxの文献調査結果 
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表 4-1 GaAs LNA適用時と GaN LNA 適用時の MDL性能の比較 

 

 

LNA における GaAs から GaN への置き換えのための主な課題には GaN LNA

自身の低 NF 化、高耐電力化、リカバリ特性の改善等がある。GaN LNA の低 NF

化に関しては[4.11]-[4.14]で報告されており、近年はサブTHz帯での低NFなGaN 

LNA が報告されている[4.13]-[4.14]。また、高耐電力化に関しても研究開発が進

んでおり、[4.15]-[4.21]ではゲートバイアス回路中の直列抵抗の高抵抗化による

GaN LNA の高耐電力化を報告している。高抵抗化により過電力が入力されたと

きに生じる順方向ゲート電流を抑制することで高耐電力化を実現している。

[4.22]-[4.23]ではスタック構造により一つのトランジスタに入力される過電力を

分割することで高耐電力化を実現している。リカバリ特性の改善に関しては

[4.24]-[4.30]で報告されている。図 4-2 に LNA における入力電力と出力電力のタ

イムチャートを示す。図 4-2 に示すようにレーダモジュールには受信 Rx 時に過

電力が入力されることがある。過電力が入力されると GaN 中のトラップの影響

により過入力直後に LNA の Pout が低下し、徐々に過渡的に Pout が定常状態まで

回復する。これがリカバリ特性であり、GaN 特有の課題である。[4.25]ではゲー
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トバイアス回路に直列高抵抗を用いる高耐電力 GaN LNA において過入力時の

大きなゲート電圧降下によりトラップによるゲートラグが生じるという解析結

果を示している。また、[4.29]-[4.30]ではトランジスタの GaN 中のトラップの濃

度を低減することで良好なリカバリ特性を得ているものの、回路でリカバリ特

性を改善した報告はない。 

 

 

図 4-2  LNAにおける入力電力と出力電力のタイムチャート 

 本章では、GaN LNA の過入力直後のリカバリ特性を改善するトラップ補償

回路について報告する。提案するトラップ補償回路は補償対象となるトランジ

スタと同じ構造で同じトラップを有するトランジスタをゲートバイアス回路に

内蔵している点が特徴である。補償対象トランジスタに過入力されたとき、補償

回路内トランジスタにも同様なストレス電圧が加えられ、補償対象トランジス

タと同様に電子がトラップに捕獲される。そして、過入力直後は補償回路内のト

ランジスタも補償対象トランジスタとほぼ同じ時定数で電子が放出される。こ

のときの補償回路内のトランジスタの過渡的なオン抵抗の変化を利用して補償



第 4 章 

75 

 

対象トランジスタのゲートバイアスをアダプティブに変化させることでリカバ

リ特性を改善することができる。さらに温度が変化したとき、補償回路内トラン

ジスタのトラップの時定数は補償対象トランジスタと同様にトラップの時定数

が変化するため、温度が変わったときもトラップ補償回路はリカバリ特性を改

善できる。トラップ補償回路は第２章で述べたトランジスタモデルに基づいて

設計した。 

4.2 トラップ補償回路の提案 

図  4-3 に提案するトラップ補償回路 (Trapping Effect Compensation Circuit: 

TECC)を装荷した GaN LNA（低雑音増幅器）を示す。電圧レベル調整回路(Voltage-

Level Adjustment Circuit)、各端子の電圧及び電力の波形が示されている。過入力

時の間およびその後の時間は、それぞれ tH と tL として定義している。TECC が

ない場合、LNA のゲートバイアス Vg0 は tH および tL の間で一定である。そのた

め、TECC がない場合、過入力直後、トラップの影響で LNA の出力電力 Pout が

低下する。一方、TECC を使用すると、図 4-3 に示されているように、Pout の低

下を抑制するために Vg0 が過渡的に変化する。TECC にはスイッチング用トラン

ジスタ（Tr1）とストレス印加用トランジスタ（Tr2）が含まれている。Venv は RF

経路から検出された電圧である。LNA 内の補償対象トランジスタ（Tr0）に過入

力電力が入力されると、Venv のレベルが変化する。図 4-4 に、TECC を装荷した

GaN LNA の回路図を示す。図 4-4 に示すように Tr1 および Tr2 は Tr0 と同じ

GaN チップ上に製造されるため、Tr0と同じ種類のトラップをもつ。TECC では、

Vga および Vgb が tH の間にストレスバイアスとして Tr2 のドレインおよびゲート

に印加され、tL の間に Tr2 のオン抵抗がトラップの影響により過渡的に変化す

る。この Tr2 のオン抵抗の変化を利用して、過渡的に変化する電圧 Vg0 を生成す

ることができる。さらに、Vgb は Tr1 のゲートに適用され、スイッチングによっ

て tL の間の必要な Vg0 を得ることができる。TECC から出力される過渡的な Vg0
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は、図 4-3 に示したように、トラップの影響による Tr0 の Pout の劣化を補償し、

リカバリ特性を改善することができる。TECC を使用した場合の Vg0の時定数は、

TECC を装荷しない状態での LNA の Pout の時定数とほぼ同じである。これは、

Vg0 の過渡的変化を生み出す Tr2 と LNA 内の Tr0 が同じ種類のトラップを持っ

ているためである。TECC の Tr1 および Tr2 に対する Vga および Vgb の所望のレ

ベルは、3 つのオペアンプ（演算増幅器）で構成される電圧レベル調整回路によ

って Venv のレベルを調整することで得られる。Venv は Vga および Vgb の調整を容

易にするために入力部のカプラから検出したが、カプラによって NF の劣化を引

き起こす。そのため、提案された回路を実用化する際には、NF の劣化を抑える

ために Venv を出力部で検出する必要がある。出力からの検出でも入力と同様に

過入力された瞬間の電力を検波できるため、提案された回路によるトラップ補

償効果は得られると考えられる。 

 

図 4-3 提案するトラップ補償回路を装荷した GaN LNA 
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図 4-4  TECC を装荷した GaN LNA の回路図 

図 4-5 は TECC の動作を示すタイムチャートである。tL の間の入力電力レベ

ルは Pin_L であり、tHの間の過入力電力レベルは Pin_H である。また、tL の間の Pout

の時間定数はτe0 と定義する。 

TECC を装荷しない場合、Vg0 は Vg0_Lc で固定されたバイアスである。Pin_H が

入力されると、電子が Tr0 のトラップに捕獲され、Tr0 の実効的なしきい値電圧

が高くなる。そのため、Pin_H が入力された直後、Pout_Lt は定常状態の出力電力

Pout_Lc よりも低く、Tr0 のトラップから電子が放出されることにより、時間定数

τe0 で Pout_Lc まで回復する。ΔPout は Pout_Lcと Pout_Lt の差であり、次式で表され

る。 

∆𝑃out = 𝑃out_Lc − 𝑃out_Lt (4-1) 

TECC を装荷する場合、Vg0 は tL の間に過渡的に Vg0_Lt から Vg0_Lc に変化する。

Tr1 と Tr2 はそれぞれ Rtr1 と Rtr2 に等価的に置き換えられる。次に、TECC の動

作について tHおよび tL のそれぞれの時間に分けて説明する。 
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1) tHにおける動作 

Pin_H が Tr0 へ入力されて、電子は Tr0 のトラップに捕獲される。Vga_H と Vgb_H

は、それぞれ Tr2 のドレインとゲートにストレス電圧として印加され、Vgb_H は

スイッチングのために Tr1 のゲートにも印加される。tHの間、Tr1 と Tr2 はとも

にオフ状態になる。この間、Tr2 にはストレス電圧が印加され、Tr2 のトラップ

に電子が捕獲される。Tr2 におけるトラップの影響を Tr0 にできるだけ近づける

ように Tr2 のドレインとゲートに印加されるストレス電圧のレベルが調整され

る。Tr2 のトラップの影響によるドレインラグおよびゲートラグが Tr0 における

トラップの補償に利用される。tHの間、TECC 内の Tr1 と Tr2 はオフ状態であり、

そのときのそれぞれの抵抗は高抵抗 Roff1 及び Roff2 で表現している。 

2) tL における動作 

Vga_L と Vgb_L はそれぞれ Tr2 のドレインとゲートに印加され、Vgb_Lは Tr1 のゲ

ートに印加される。Tr1 と Tr2 はともにオン状態になり、そのときのそれぞれの

抵抗は Ron1 および Ron2 で表現している。Tr2 のトラップに捕獲された電子が τe2

の時間定数で放出されるため、Ron2 は過渡的に Ron2t から Ron2c に変化する。Ron2

によって生成される過渡的に変化する電圧 Vg0は Tr1 がオンになると TECC から

出力される。 

tHの直後の Vg0 は Vg0_Lt であり、その後、τe2の時定数で過渡的に減少し、定常

状態の Vg0_Lc になる。この過渡的な Vg0 の変化は、トラップの影響による Tr0 の

実効的なしきい値電圧の上昇分を補償し、ΔPout の増大を抑制することができる。

τe2 の温度依存性は、Tr2 のトラップが Tr0 のトラップと同じ種類であるため、τe0

と同じであるため、温度が変化しても、TECCはTr0のトラップの影響を補償し、

ΔPout の増大を抑制することができる。Vg0_Ltと Vg0_Lc の差は、Vga と Vgb のレベル

によって決まる。Vgaと Vgb は、RF パスから検出されたエンベロープ電圧 Venv に

基づき、ΔPout を最小化するように、電圧レベル調整回路を使用して Vga と Vgb の

レベルを調整する。 
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図 4-5  TECC の動作を示すタイムチャート 

図 4-6 に補償されたトランジスタ Tr0 の tL における実効的な gm-Vg0 曲線の過渡

的な変化を示している。gm は実効的なトランスコンダクタンスである。 
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TECC を装荷しない場合、Vg0 は Vg0_Lc に固定されたバイアスである。したが

って、電子放出前の実効的なしきい値電圧 Vth_eff は高くなる。これは、tHの間に

過電力が入力されると、電子がトラップに捕獲されるためである。この結果、電

子放出前の gm は、電子放出後の定常状態よりも低くなり、ΔPout が増大する。そ

の後、トラップから電子が放出されると、Vth_eff は過渡的に減少し、定常状態に

戻る。それと同時に gm は図 4-6 (a)に示されているように過渡的に変化し、Pout

は Pout_Lt から Pout_LC に回復する。 

TECC を装荷する場合、電子放出前の Vg0 は Vg0_Lt であり、電子放出後の Vg0_Lc

よりも高くなる。さらに、Vg0 は Tr2 のトラップからの電子放出により、Vg0_Lt か

ら Vg0_Lc に過渡的に変化する。電子放出前の Vth_eff は、Tr0 におけるトラップの

影響のため、電子放出後の Vth_eff よりも高くなる。電子放出前の Vg0 が Vg0_Lt であ

り、電子放出後の Vg0_Lc よりも高いため、電子放出前の gm は電子放出後の高い

定常状態の gm と同じレベルを維持することができ、ΔPout の増加を抑制すること

ができる。その後、Tr0 および Tr2 のトラップから電子が放出されると、Vth_eff は

定常状態に戻り、Vg0は Vth_eff のシフトに合わせて Vg0_Lt から Vg0_Lc に過渡的に減

少する。結果として、tL の間、gm は常に電子放出後の高い定常状態の gm と同じ

レベルを維持することができ、出力電力も定常状態の Pout_Lc を維持し、リカバリ

特性を改善することができる。 

TECC は高抵抗 R0 を持つゲートバイアス回路に含まれており、LNA の整合回

路とはほとんど独立しているため、LNA の安定性、直線性、帯域幅等の静的な

RF 特性に影響を与えない。一方、TECC はトラップの影響によって過入力後の

NF の過渡的な変化に影響を与える。NF は、ゲートバイアスに依存する gm とゲ

ート-ソース間容量 Cgs を含む[4.31]の式で表される。そのため、実効的なしきい

値電圧 Vth_eff の変動により、NF は過渡的に変化すると予想されるが、TECC にお

ける Vg0 は Vth_eff の変動に応じて過渡的に変化するため、TECC は Pout だけでな

く NF の過渡的な変化も補償できると考えられる。 
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図 4-6 補償されたトランジスタTr0のtLにおける実効的なgm-

Vg0曲線の過渡的な変化 (a)TECC あり、(b)TECCなし 

 

4.3 解析式による計算 

TECC の特性を確認するために等価回路ベースで解析式を導出して TECC の

特性を計算した。図 4-7 に TECC の等価回路を示す。Tr1 と Tr2 はそれぞれ Rtr1
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と Rtr2 に置き換えられている。Rtr1、Rtr2、および R3 を流れる電流は、それぞれ

Ig1、Ig2、および Ig3 とする。Rtr2 と R3 の接続点の電圧は Vg3 と定義する。表 4-2

にTECCの tH時および tL時における等価回路パラメータの一覧を示す。例えば、

tH時と tL 時の Rtr1 はそれぞれ Roff1 と Ron1 となる。Ig2 は次の式で表される。 

𝐼g2 =
𝑅3(𝑉ga − 𝑉gb) + 𝑉ga(𝑅tr1 + 𝑅1 + 𝑅2)

(𝑅tr1 + 𝑅1 + 𝑅2)(𝑅tr2 + 𝑅3) + 𝑅3𝑅tr2
 (4-2) 

 

Ig1 は Ig2 を用いて次の式で表される。 

𝐼g1 = −
𝑉ga − (𝑅tr2 + 𝑅3)𝐼g2

𝑅3
 (4-3) 

Vg3 と Vg0 はそれぞれ次の式で表される。 

𝑉g3 = 𝑉ga − 𝐼g2𝑅tr2 (4-4) 

𝑉g0 = 𝑉g3 − 𝐼g1𝑅tr1 (4-5) 

tH の間に Tr2 のトラップに捕獲された電子が放出され、tL の間に Ron2 が放出時

間定数 τe2 とともに過渡的に Ron2t から Ron2c に変化する。この変化は次の式で表

される。 

𝑅on2(𝑡L) = 𝑅on2c + (𝑅on2t − 𝑅on2c)exp (−
𝑡L

𝜏e2
) (4-6) 

tL の間に式(4-2)-(4-4)および(4-6)で表される Ig2、Ig1、Vg3、および Ron2 を式(4-10)

に代入することで、tLの間の Vg0_L は式(4-7)–(4-9)のように表される。 

𝑉g0_L(𝑡L) = (1 +
𝑅on1

𝑅3
) 𝑉ga_L + 𝑉g0_L1𝑉g0_L2(𝑡L) (4-7) 

𝑉g0_L1 = 𝑅on1 [
(𝑉gb_L − 𝑉ga_L)

(𝑅on1 + 𝑅1 + 𝑅2)
−

𝑉ga_L

𝑅3
] (4-8) 

𝑉g0_L2(𝑡L) =
1 + (

1
𝑅on1

+
1

𝑅3
)𝑅on2(𝑡L)

1 + (
1

𝑅on1 + 𝑅1 + 𝑅2
+

1
𝑅3

)𝑅on2(𝑡L)
 (4-9) 

図 4-5 に示すように、Vga_L < Vgb_L かつ Vga_L < 0 であるため、Vg0_L1 > 0 となる。

Vg0_L2 に関しては、R1 + R2 > 0 であるため、分子が分母よりも大きい。そのため、
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tL が増加し、Ron2(tL)が減少するにつれて、Vg0_L は過渡的に減少する。式(4-7)–(4-

9)をもとに TECC を設計することが可能である。 

 

図 4-7  TECCの等価回路 

 

表 4-2  TECCのtH時およびtL時における等価回路パラメータ 

 

 

表 4-3 に解析式における各パラメータの値を示す。トラップの影響を補償す

るためには、Vg0_L が約 0.1～0.2 V の範囲で過渡的に変化する必要がある。実際、

過入力直後のトラップの影響による実効的なしきい値電圧の変動量も 0.1～0.2 

V 程度である。したがって、Ron2t－Ron2c = 5.6 Ω の場合、Vg0_L が定常状態の－2.5 

V に対して過渡的に約 0.1～0.2 V 変化するように、式(4-7)–(4-9)に基づいて Vga_L、
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Vgb_L、R1、R2、および R3 の値を設定した。Ron1 と Ron2c は、TECC をシミュレー

ションするために用いた大信号モデルにおける各ゲート電圧でのオン抵抗の値

を参照した。Ron2t－Ron2c および τe2 についても、大信号モデルの値を参照した。 

図 4-8 は、解析式を用いて計算した抵抗、電流、電圧の計算結果を示す。図 

4-8 に示すように、Ig2_L および Vg0_L は時定数 τe2 で過渡的に減少し、最終的に定

常状態になる。また、図 4-8 に示すように、Tr2 におけるトラップの影響が大き

くなることを想定して、Ron2t－Ron2c を増大させると、Ig2_L および Vg0_L の過渡的

な変化も大きくなる。Tr0 のトラップの影響が大きい場合、Tr0 と同じ種類のト

ラップを持つ Tr2 におけるトラップの影響も同様に大きくなる。したがって、原

理的には TECC を適用すればトラップを持つ任意の GaN チップに対してリカバ

リ特性を改善することができる。 

表 4-3 解析式における各パラメータの値 
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図 4-8 解析式を用いて計算した抵抗、電流、電圧の計算結果(a)Ron2、(b)Ig2_L、

(c)Vg0_L 

 

4.4 トランジスタモデルを用いたトラップ補償回路の設計 

トラップの影響を考慮した大信号トランジスタモデルを用いて TECC を設計

した。ベースとなるコアモデルとして、[4.32]のAngelov-GaNモデルを使用した。

モデル化したトランジスタは、三菱電機製のゲート長 0.19μm の GaN-HEMT で

ある。モデル化したトランジスタのゲート幅は、8 ×52 μm である。図 4-9 にト
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ラップの影響を考慮したモデルを示す。第 2 章で述べたトラップモデルを改良

してトラップの捕獲時定数と放出時定数をそれぞれ独立して設定できるモデル

となっている。図 4-9 に示されているように、このモデルは抵抗 Rtr_eおよび Rtr_c、

容量 Ctr、ダイオード Dtr_d および Dtr_g で構成されており、これらは Angelov-GaN

モデルのドレインおよびゲート端子に接続されている。電流 Itr_d および Itr_g はそ

れぞれ次の式で表される 

𝐼tr_d = 𝐼tr_d0exp[(𝑉tr_d1 − 𝑉tr_d2) − 𝑉dio_d] (4-10) 

𝐼tr_g = 𝐼tr_g0exp[(𝑉tr_g2 − 𝑉tr_g1) − 𝑉dio_g] (4-11) 

ここで Vdio_d および Vdio_g はそれぞれダイオード Dtr_d および Dtr_g のしきい値電

圧であり、Itr_d0 および Itr_g0 は定数である。Vd_dc および Vg_dc は、それぞれドレイ

ンとゲートの直流電圧である。大信号動作中に、Itr_d および Itr_g が増加し、Ctr に

電子が充電されることで、Vtr_d2 および Vtr_g2が増加し、それに伴い、次式で表さ

れる Vtr_d および Vtr_g が増大する。 

𝑉tr_d = 𝑉tr_d2 − 𝑉d_dc (4-12) 

𝑉tr_g = 𝑉tr_g2 − 𝑉g_dc (4-13) 

Vtr_d および Vtr_g は、Kvth_d、Kvth_g、Krd_d、Krs_d、および Krs_g を介して、しきい

値電圧 Vth、ドレイン抵抗 Rd、ソース抵抗 Rs にフィードバックされる。次式に

Vth、Rd、及び Rs を示す。 

𝑉th = 𝑉th0 + 𝛼Trap(Kvth_d𝑉tr_d + Kvth_g𝑉tr_g) (4-14) 

𝑅d = 𝑅d0(1 + 𝛼TrapKrd_d𝑉tr_d) (4-15) 

𝑅s = 𝑅s0[1 + 𝛼Trap(Krs_d𝑉tr_d + Krs_g𝑉tr_g)] (4-16) 

Vth0、Rd0、および Rs0 は、それぞれ DC 動作時のしきい値電圧、ドレイン抵抗、

およびソース抵抗を示しており、これらの式では DC 動作に対する大信号動作

中のトラップの影響による特性変化を表現している。αTrap はトラップの影響度

を示すパラメータであり、トラップの影響が変化する際のリカバリ特性の変化

をシミュレーションで検証するために用いられる。 



第 4 章 

87 

 

チャネル温度 Tch は、環境温度 Tamb と、大信号動作中の自己発熱による温度上昇

ΔT を用いて、次式で表される。 

𝑇ch = 𝑇amb + ∆𝑇 (4-17) 

Ctrは Tch に依存し、定数 Ctr_a および Ctr_b を用いて次式で表される[4.33]。 

𝐶tr = 𝐶tr_aexp (−
𝑇ch

𝐶tr_b
) (4-18) 

捕獲および放出の時定数は、それぞれ Rtr_c × Ctr および Rtr_e × Ctr で表され、

時定数が温度に依存して変化するモデルとなっている。 

 

図 4-9 トラップの影響を考慮したモデル 

 

図 4-10 は、補償対象トランジスタ Tr0 の大信号特性のシミュレーション結果

である。大信号特性は周波数 28GHz でトラップの影響を考慮した大信号モデル

を用いてシミュレーションした。Tr0 のゲート幅は 8 ×52 μm であり、Tr0 には

整合回路が接続されている。整合回路を備えた Tr0 は LNA ではなく、TECC の

有効性を検証するために回復特性を測定するよう設計された Test Elementary 
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Group（TEG）である。整合回路は 28 GHz で利得整合になるように設計されて

いる。ドレイン電圧 Vd は 24 V であり、アイドルドレイン電流 Idq は 50 mA/mm

である。今回は 28 GHz に対して検証するが、TECC は他の周波数でも有効であ

る。 

図 4-11 は、大信号モデルによる Tr0のリカバリ特性のシミュレーション結果

を示している。このシミュレーションでは、TECC は装荷されていない。トラッ

プなしモデルの場合、Pout は tL で一定の 15.8 dBm を維持している。しかし、ト

ラップありモデルの場合、Pin_H 入力直後の tL での Pout は定常状態の Pout よりも

低くなる。その後過渡的に増大し、最終的にトラップなしモデルと同じ 15.8 dBm

の電力レベルに回復する。 

 

図 4-10 補償対象トランジスタ Tr0の大信号特性のシミュレーション結果 
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図 4-11 大信号モデルによる Tr0 のリカバリ特性のシミュレーション結果 

(a)全体、(b)Poutが過渡的に変化する部分を拡大 

 

図 4-12 は TECC の Tr1 及び Tr2 に印加する電圧 Vga 及び Vgb を示す。tH のと

き、(Vga_H, Vgb_H)は(13.3 V, －8.9 V)であり、tL のとき、(Vga_L, Vgb_L)は(－5.7 V, －

1.95 V)である。tH のとき、Vga_H と Vgb_H のストレス電圧がそれぞれ Tr2 のドレイ

ンとゲートに印加され、Tr2 のトラップに電子が捕獲される。Tr0 におけるトラ

ップの影響を補償するためには、大信号モデルを使用したシミュレーションで

Vg0_Lが過渡的に約 0.1～0.2 V 変化する必要がある。このシミュレーションでは、

Vg0_L が過渡的に約 0.1～0.2 V 変化するように、4.3 節で示した解析式をベースに

Vga_H、Vgb_H、R1、R2、および R3 の値を設定した。ストレス電圧である Vga_H と

Vgb_H は、tHにおける Vg0 のレベルだけでなく、トラップモデルにおける Ron2 の過

渡的な変化にも影響を与える。そのため、所望の Vg0_L の過渡的な変化と tHにお

ける所望の Vg0 レベルを得るように、Vga_H と Vgb_H の値を調整した。tL 時におけ
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る所望の定常状態の Vg0 を得るために、Vga_Lと Vgb_L の値も調整した。図 4-13 に

Vg0 のシミュレーション結果を示している。(Pin_H, Pin_L) = (25 dBm, 5 dBm)、(tH, 

tL) = (0.1 ms, 1 ms)、Tamb = 300 K に設定した。Tr1 と Tr2 のモデルは、Tr0 モデル

と同じ種類のトラップの影響を考慮した大信号モデルである。TECC 内の Tr1 と

Tr2 のゲート幅はどちらも 1 × 52 μm である。電力消費を低減するために、Tr1

と Tr2 のゲート幅は可能な限り小さくし、製造可能な最小のゲート幅 1 × 52 

μm にした。TECC がなしの場合、Vg0 は一定のままである。一方、TECC がある

場合、Vg0 は tL の間過渡的に減少し、最終的には TECC なしの場合と同じレベ

ルに達する。電子が tHで Tr2 のトラップに捕獲されると、tL の間に過渡的に放出

され、その結果 Tr2 のオン抵抗 Ron2 が過渡的に減少する。したがって、図 4-13

に示されているように、Vg0 も Tr2 のトラップの放出時定数 τe2 で過渡的に変化す

る。図 4-14 は、TECC ありとなしの Tr0 のリカバリ特性のシミュレーション結

果を示している。(Pin_H, Pin_L) = (25 dBm, 5 dBm)、(tH, tL) = (0.1 ms, 1 ms)、Tamb = 

300 K、Vd = 24 V、Idq = 50 mA/mm に設定した。TECC がない場合、tH直後に Pout

は定常状態の Pout よりも低くなり、その後定常状態まで回復する。TECC がある

場合、tH直後でも Poutは低下せず、tL の間一定に保たれる。これらのシミュレー

ション結果は、TECC が回復特性の改善に有用であることを確認している。図 

4-15 は異なる Vga_H でのリカバリ特性のシミュレーション結果を示している。

(Pin_H, Pin_L) = (25 dBm, 5 dBm)、(tH, tL) = (0.1 ms, 1 ms)、Tamb = 300 K、Vd = 24 V、

Idq = 50 mA/mm に設定した。Vga_H の値が高いほど、TECC 内の Tr2 のドレインに

対するストレス電圧が高くなり、tLにおける Vg0の変化が大きくなる。その結果、

tL での ΔPout が小さくなる。図 4-16 は、トラップの影響度 αTrap が異なるときの

リカバリ特性のシミュレーション結果を示している。TECC がない場合、αTrap が

高いとき、tL での ΔPoutが大きくなる。これは、Vg0 が αTrap に関係なく常に一定で

あるためである。一方、TECC がある場合、αTrap が高いときでも、tL での Vg0 の

変化も大きくなるため、αTrap に関係なく tL での ΔPout を抑制することができる。
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これは、Tr0 でのトラップの影響が強いとき、Tr2 でのトラップの影響も強くな

るためである。図 4-17 は、環境温度 Tamb が異なるときのリカバリ特性のシミュ

レーション結果を示している。TECC がない場合、Vg0 は Tamb に関係なく常に一

定であり、tL の間の Pout の時定数は、トラップの放出時定数 τe0 が短くなる高温

時に減少する。TECC がある場合、Vg0 の時定数は Tamb が高くなると短くなり、

高温でも ΔPout を抑制することができる。TECC の Pout への影響だけでなく位相

への影響を確認するために、位相のリカバリ特性のシミュレーションを行った。

図 4-18 は位相のリカバリ特性のシミュレーション結果を示している。(Pin_H, 

Pin_L) = (25 dBm, 5 dBm)、(tH, tL) = (0.1 ms, 1 ms)、Tamb = 300 K、Vd = 24 V、Idq = 50 

mA/mm に設定した。図 4-18 に示されているように、TECC なしの場合、ΔPhase

も Pout と同様にトラップの影響により過渡的に変化する。TECC がある場合、図 

4-18 に示されているように、tL での ΔPhase は TECC なしの場合よりも小さくな

る。TECC は位相特性も補償できることをシミュレーションで確認した。 

 

図 4-12 TECCの Tr1及び Tr2に印加する電圧 Vga及び Vgb 
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図 4-13 Vg0のシミュレーション結果 

 

 

図 4-14 TECCありとなしの Tr0のリカバリ特性のシミュレーション結果(a)

全体、(b)Poutが過渡的に変化する部分を拡大 
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図 4-15 異なる Vga_Hでのリカバリ特性のシミュレーション結果 (a) Vg0、(b) 

Pout 
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図 4-16 トラップの影響度αTrapが異なるときのリカバリ特性のシミュレー

ション結果 (a)TECC なしのときの Vg0、(b)TECCなしのときの Pout、(c)TECCあ

りのときの Vg0、(d)TECC ありのときの Pout 

 

 

図 4-17 環境温度 Tambが異なるときのリカバリ特性のシミュレーション結果 

(a)TECCなしのときの Vg0、(b)TECCなしのときの Pout、(c)TECC ありのときの

Vg0、(d)TECCありのときの Pout 
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図 4-18 位相のリカバリ特性のシミュレーション結果 

 

4.5 測定結果 

TECC を装荷した TEG を製造し、そのリカバリ特性を測定して有効性を確認

した。図 4-19 は、TECC 付き TEG の写真を示しており、トランジスタは三菱電

機製のゲート長 0.19μm の GaN-HEMT である。基板は 50 μm 厚の SiC である。

整合回路には薄膜抵抗、エピ抵抗、および金属絶縁体金属（MIM）コンデンサを

使用している。図 4-19 に示す TEG は Tr0 の入力と出力には利得整合の回路を

装荷しており、LNA ではなく、リカバリ特性を測定するための TEG である。

TECC はトランジスタの入力および出力に接続された整合回路などの外部回路

とは独立したゲートバイアス回路であるため、LNA の NF 整合回路のような如

何なる整合回路を装荷しても TECC の有効性は担保される。図 4-19 に示すよう

に、Tr1 と Tr2 を含む TECC は、補償対象トランジスタ Tr0 と同じチップ上に製

造され、Tr0 のゲートに接続されている。TECC には Pin のレベルに基づいて変

化する電圧 Vga と Vgb が TECC に入力される。Vg0 は TECC からの出力電圧であ

り、Tr0 のゲートに印加される。Tr0 のゲート幅は 8 ×52 μm であり、TECC 内
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の Tr1 と Tr2 のゲート幅は 1 × 52 μm である。 

図 4-20 は、電圧レベル調整用回路の回路図を示している。所望の Vga および

Vgb の電圧レベルを得るために、Analog Devices の AD797ANZ オペアンプを使用

した 3 つのアンプ Amp0、Amp1、および Amp2 を含む電圧レベル調整回路を試

作した。Amp0 は低電圧の Venv の電圧スケーリングを行うバッファアンプであ

り、スケーリングされた電圧 Vsc は Amp1 および Amp2 に入力され、それぞれの

アンプによって所望の Vga および Vgb レベルに調整される。同時に、Vgdc1 および

Vgdc2 が加えられ、それらのレベルが必要に応じて調整される。閾値電圧などの

バラつきによる差分の影響は Vga および Vgb の個別のレベル調整で吸収すること

ができる。 

図 4-21 は、電圧レベル調整用回路の写真を示している。電圧レベル調整用回

路の面積は 22.5cm²である。現在、電圧レベル調整回路はブレッドボード上に組

み立てられているため、そのサイズはかなり大きいが、将来的には集積化により

サイズを縮小させることが可能である。 

図 4-22 はリカバリ特性の測定系の構成を示している。Pin_H と Pin_L はそれぞ

れ、Keysight N5244B および N5172B から出力され、コンバイナを使用して結合

される。Vg0 は、Keysight のオシロスコープ（54852A）を使用して測定される。

Device Under Test（DUT）は、プローブステーション NPS GT-1100 で測定され、

ステージ温度を変えることが可能である。カプラと検波器を使用して入力部の

経路から Venv を検波している。 
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図 4-19 試作した GaNチップの写真 

 

 

図 4-20 電圧レベル調整用回路の回路図 
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図 4-21 電圧レベル調整用回路の写真 

 

 

図 4-22 リカバリ特性の測定系の構成 
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図 4-23 は、Tamb = 300 K におけるリカバリ特性の測定結果を示している。周

波数は 28 GHz、Vd は 24 V、Idq は 50 mA/mm、tHは 150 μs である。Pin_H と Pin_L

はそれぞれ 25 dBm と 3 dBm に設定した。図 4-23 に示されているように、TECC

を適用した場合の ΔPout は、TECC を適用しない場合よりも小さくなっている。

TECC を適用しない場合、Vg0 は常に一定である。TECC を適用した場合に見ら

れる Vg0 の過渡的な変化の時定数は、TECC を適用しない場合に見られる Pout の

時定数とほぼ同じである。これは、Tr0 と Tr2 が同じ種類のトラップを含んでい

るためである。Vg0 の過渡的な変化が、Tr0 におけるトラップの影響による実効

的なしきい値電圧の変化を補償し、その結果、TECC を適用することでΔPout を

低減することができる。 

図 4-24 は、Tamb = 350 K におけるリカバリ特性の測定結果を示している。図 

4-24 に示されているように、高温でも TECC を適用した場合の ΔPout は、TECC

を適用しない場合よりも小さくなっている。高温ではトラップの放出時定数が

短くなるため、TECC を適用しない場合の Pout の時定数は、Tamb = 300 K の場合

よりも短くなる。TECC を適用した場合の Vg0の時定数も同様に高温で短くなる。

したがって、TECC は高温でも Tr0 におけるトラップの影響による実効的なしき

い値電圧の変化を補償し、高温における時定数の変化にも対応することができ

る。 

図 4-25 はリカバリ特性の実測とシミュレーションの比較結果を示す。測定結

果はシミュレーション結果と概ね一致しており、シミュレーション通り TECC 適

用によってリカバリ特性が改善されることを確認した。Tamb = 300 K で TECC を

適用しない場合の tL = 1 × 10-5 s 付近での測定とシミュレーションの差は、ト

ラップモデルのパラメータの抽出精度が低かったためと考えられる。測定結果

では、TECC 適用によって Tamb = 300 K のときΔPout を 2.4 dB から 0.2 dB に低減

し、Tamb = 350 K のときΔPout を 1.9 dB から 0.2 dB に低減した。これらの測定結

果から提案した TECC の有効性を確認することができた。 
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図 4-23 Tamb = 300 K におけるリカバリ特性の測定結果(a)全体、(b)Poutが過

渡的に変化する部分を拡大、(c)Vg0 
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図 4-24  Tamb = 350 K におけるリカバリ特性の測定結果(a)全体、(b)Poutが

過渡的に変化する部分を拡大、(c)Vg0 
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図 4-25 リカバリ特性の測定とシミュレーションの比較結果、時間軸ログ表

示 (a)TECCなし、(b)TECCあり 

 

4.6 むすび 

GaN LNA 向けに過入力直後のトラップの影響を補償する回路(TECC)を提案

した。TECC の動作原理を解析式を用いて説明し、トラップの影響を考慮したト
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ランジスタモデルを用いて TECC を設計した。設計した TECC のシミュレーシ

ョンの結果、TECC が GaN-HEMT のリカバリ特性を補償することを確認した。

さらに、TECC を装荷した GaN-HEMT を製作し、そのリカバリ特性を測定した。

測定の結果、TECC 適用によって環境温度 Tamb が 300 K のとき過渡的出力電力

変化量ΔPout が 2.4 dB から 0.2 dB に低減し、Tamb が 350 K のときΔPout が 1.9 dB

から 0.2 dB に低減することを確認した。TECC がトラップの影響によるリカバ

リ特性を室温だけでなく高温でも補償できることを確認した。提案した TECC

は、GaAs LNA の GaN LNA への置き換えを可能にし、レーダ受信機の性能向上

に貢献できるものと考えられる。一方、今回開発した TECC は閾値電圧の経年

変化等には対応できない等の課題も残されており、今後は実環境における TECC

の適用に向けて閾値電圧の経年変化も考慮したトラップ補償回路等の研究開発

が必要である。 
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第5章.  

 

トランジスタモデルに基づく出力電力選択可

能な増幅器の設計 

 

5.1 まえがき 

レーダ向けに 100 W クラスの HPA が報告されている[5.1]-[5.7]。一般的に HPA

の開発では各レーダの仕様に応じて回路基板を新規で設計・製造するフルカス

タム開発が行われる。フルカスタム HPA は各レーダで要求される仕様を満たす

高性能な特性を有する反面、さまざまな HPA のラインナップを拡充するには開

発コストがかかるという課題がある。この課題を解決するためにリコンフィギ

ュラブル HPA が報告されている。リコンフィギュラブル HPA はバイアスやワイ

ヤ等の調整により仕様変更に対応できるように HPA の特性を変化させることが

できる HPA である。表 5-1 にリコンフィギュラブル HPA における選択方法の

比較結果を示す。200W クラスの HPA を想定して比較を行った。バイアス調整

型のリコンフィギュラブル HPA は既に報告されており、スイッチング素子の

ON/OFF を切り替えることで周波数範囲を切り替えることができる[5.8]-[5.9]。

また、出力電力は 1-10W クラスを想定した HPA が多く報告されており、それら

は Monolithic Microwave Integrated Circuit(MMIC)で構成されている。バイアス調

整型は出力回路にスイッチ等のアクティブ素子を含むため、今回想定している

200W クラスの HPA には故障リスクの観点で不向きである。また、200W クラス

の出力を得ようとするとトランジスタサイズが大きくなるため、MMIC の場合

回路を含めたチップサイズが実装不可能な面積になる。そのため、200W クラス
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の場合、GaN チップと回路基板(アルミナ基板)が別々の基板になる Internal 

Matching FET(IM-FET)で構成する必要がある。IM-FET でバイアス調整型のリコ

ンフィギュラブル HPA を作製する場合、スイッチ等のアクティブ素子を別で用

意する必要があり、その分のコストが高くなる。また、バイアス調整型の場合、

調整前の HPA において調整可能な回路構成にしておく必要があり、既存の出来

合いの HPA に対して調整することができないため、フレキシビリティが低くな

る。一方、ワイヤ調整型はワイヤで回路調整するため、アクティブ素子が不要で

あり、200W クラスを想定した場合の故障リスクやコストの観点でバイアス調整

型よりも優位である。また、フレキシビリティの観点でもワイヤ調整型は既存の

出来合いの HPA に対してもワイヤ調整可能であるため、フレキシビリティが高

くなる。バイアス調整型はワイヤ調整型に対してリアルタイム制御が可能とい

うメリットがあるが、今回は多品種展開が目的であり、リアルタイム制御が不要

であるため、ワイヤ調整型の構成を採用した。本章ではワイヤ調整型リコンフィ

ギュラブル HPA をセミカスタム HPA と呼ぶ。 

図 5-1 にフルカスタム HPA と提案するセミカスタム HPA の比較を示してい

る。図 5-1 に示すようにフルカスタム HPA は、レーダの要求出力電力に応じて

標準 HPA のトランジスタのゲート幅 Wgo を Wgu に変更した場合、それに対して

新しい整合回路基板を設計・製造する必要がある。一方、セミカスタム HPA は

ゲート幅を変更したとしても、標準 HPA の外部基板を流用し、新規で整合回路

基板を設計・製造することなく、ワイヤ等の調整のみで所望の出力電力を得るこ

とができる。セミカスタム HPA ではゲート幅変更によるミスマッチによるロス

を補償するために、ワイヤチューニングによって簡単に調整できる出力整合回

路を適用している。本章ではまずセミカスタム HPA の回路の調整パラメータを

決定するための設計式を導出した。そしてこの設計式と第２章で述べたトラン

ジスタモデルを用いてセミカスタム HPA を設計した。設計したセミカスタム

HPA の有効性を検証するために S 帯 HPA を試作・評価した。 
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表 5-1 リコンフィギュラブル HPAにおける選択方法の比較 

 

 

 

図 5-1 フルカスタム HPA とセミカスタム HPAの比較 
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5.2 セミカスタム GaN増幅器のコンセプト 

図 5-2 にセミカスタム HPA の出力整合回路図を示す。整合回路は、長さ調整

可能な 1/4 波長線路(λ/4 線路)、特性インピーダンス調整可能なλ/4 線路、およ

びシャントインダクタで構成されている。トランジスタの出力インピーダンス

は、容量 Copt と抵抗 Ropt の並列回路として等価的に表される。第 1 段のλ/4 線路

の特性インピーダンスと電気長はそれぞれ Za および θa と定義し、第 2 段のλ/4

線の特性インピーダンスと電気長はそれぞれ Zb および θb と定義した。インダク

タのリアクタンスは L で表現した。ゲート幅変更によるトランジスタ内の Copt

と Ropt の変化を補償するために、Zb とθa はワイヤ配線調整によってチューニン

グ可能である。図 5-2 に示すようにθa は線路に Z0 は HPA の出力負荷のインピ

ーダンスである。 

 

図 5-2 セミカスタム HPAの出力整合回路 

 

5.3 セミカスタム HPAの設計式の導出 

セミカスタム HPA の設計式を導出した。図 5-3 に標準 HPA とセミカスタム

HPA の回路構成を示す。標準 HPA とはセミカスタムする前の基準となるゲート
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幅のトランジスタを有する HPA である。図 5-3 (a)に示す標準 HPA おける Z1、

Z2、および ZFET は、それぞれ次式で定式化される。 

𝑍1 = 𝑍a

𝑍0 + 𝑗𝑍a tan 𝜃a

𝑍a + 𝑗𝑍0 tan 𝜃a
=

𝑍a
2

𝑍0

(5-1) 

𝑍2 = 𝑍b

𝑍1 + 𝑗𝑍b tan 𝜃b

𝑍b + 𝑗𝑍1 tan 𝜃b
=

𝑍b
2

𝑍1

(5-2) 

𝑍FET =
𝜔2𝐿2𝑅opt + 𝑗𝜔𝐿𝑅opt

2(1 − 𝜔2𝐿𝐶opt)

𝑅opt
2(1 − 𝜔2𝐿𝐶opt)2 + 𝜔2𝐿2

(5-3) 

ここで、ω は動作周波数を表し、整合条件としてa = b = 90 °とする。また、

多段の λ/4 線路インピーダンス変換の原理によれば、すべての段のインピーダン

ス変換比が等しい場合、周波数帯域特性が最も広くなる[5.10]。したがって、Z0、

Z1、Z2 の間の関係は次式で表される。 

𝑍1

𝑍2
=

𝑍0

𝑍1

(5-4) 

式(5-1),(5-2),(5-4)から Za と Zb は次式で得られる。 

𝑍𝑎 = 𝑍0
3/4𝑍2

1/4 (5-5) 

𝑍𝑏 = 𝑍0
1/4𝑍2

3/4 (5-6) 

この条件のもと周波数特性を広域にとるためには ZFET は実数であるべきなので、

式(5-3)の虚数部を 0 にするために、L は次式で表される。 

𝐿 =
1

𝐶opt𝜔2
(5-7) 

さらに、整合条件を満たすために Z2 の実部と ZFET の実部は等しくならなければ

ならない。式(5-7)を満たすとき、次式に示すように ZFET の実部は Ropt に等しく

なり、Z2 は Rpot に等しくなる。 

𝑍2 =
𝜔2𝐿2𝑅opt

𝑅opt
2(1 − 𝜔2𝐿𝐶opt)2 + 𝜔2𝐿2

= 𝑅opt (5-8) 

式(5-8)を式(5-6)、式(5-7)に代入すると、Za と Zb は次式で表される。 

𝑍a = 𝑍0
3/4𝑅opt

1/4 (5-9) 

𝑍b = 𝑍0
1/4𝑅opt

3/4 (5-10) 
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このように標準 HPA におけるλ/4 線路の設計式は式(5-9)、(5-10)で表される。 

次に図 5-3 (b)に示すように標準HPAとは異なるゲート幅のトランジスタを選

択した際のセミカスタム HPA におけるインピーダンス整合の設計式を導出する。

１段目のλ/4 線路の長さと 2 段目のλ/4 線路の特性インピーダンスを調整する。

すなわち、任意のゲート幅に対して最適なインピーダンスマッチングを得るた

めの１段目の線路長さと２段目の特性インピーダンスは、式(5-7)、式(5-9)、θb = 

90 °の条件で導出される。標準 HPA のゲート幅を Wgo とする。セミカスタム

HPA で選択されたゲート幅 Wgu のトランジスタにおける出力インピーダンスを

等価的に表す容量と抵抗は次式で表される。 

𝐶 =
𝑊gu

𝑊go
𝐶opt =

1

𝛼
𝐶opt (5-11) 

𝑅 =
𝑊go

𝑊gu
𝑅opt = 𝛼𝑅opt (5-12) 

ここで、α はゲート幅縮小係数であり、標準 HPA に対するセミカスタム HPA の

ゲート幅比を表す。ここで、セミカスタム HPA の 2 段目の λ/4 線路の特性イン

ピーダンスを Zb'とする。2 段目の λ/4 線路の θa は θa = 90° + θ として表し、θ は

標準 HPA とセミカスタム HPA の電気的長さ θa の差である。Zb'と θ はセミカス

タム HPA における調整パラメータである。θa が λ/4（= 90°）に近い場合、tanθa

は次のように近似できる。 

tan𝜃𝑎=tan(90° + 𝜃) ≅ −
1

𝜃
(5-13) 

式(5-13)を式(5-1)、(5-2)に代入すると、Z1 と Z2 は次式で表される。 

𝑍1 = 𝑍𝑎

𝑍0 −
𝑗𝑍𝑎

𝜃

𝑍𝑎 −
𝑗𝑍0

𝜃

(5-14) 

𝑍2 ≅
𝑍𝑏′

2

𝑍𝑎
3 {𝑍0𝑍𝑎 + 𝑗𝜃(𝑍𝑎

2 − 𝑍0
2)} (5-15) 

ここで ≅ 0 とした。ここで整合条件を満たすとき Z2 と ZFET’の複素共役が一致

するため、そのときの Zb’と θ は式(5-3)、(5-15)より次式で表される。 
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𝑍𝑏′
2 =

𝑍𝑎
2

𝑍0

𝜔2𝐿2𝑅

𝑅2(1 − 𝜔2𝐿𝐶)2 + 𝜔2𝐿2
(5-16) 

𝜃= −
𝑍𝑎𝑍0

𝑍𝑎
2 − 𝑍0

2

𝑅(1 − 𝜔2𝐿𝐶)

𝜔𝐿
(5-17) 

さらに式(5-11),(5-12)を式(5-16)、(5-17)に代入し、式(5-7)、(5-9)、(5-10)を用いて

式を整理すると Zb’と θ は次式で表される。 

𝑍𝑏′ = 𝑍𝑏 (
𝛼

𝑄𝐹𝐸𝑇
2(𝛼 − 1)2 + 1

)

1/2

(5-18) 

𝜃= −
𝛽

𝛽2 − 1
(𝛼 − 1)𝑄𝐹𝐸𝑇 (5-19) 

ここで QFET と β は次式で表される。 

𝑄FET = 𝜔𝐶opt𝑅opt (5-20) 

𝛽 = (
𝑅opt

𝑍0
)

1/4

(5-21) 

これらの式は、調整パラメータ Zb'と θ が任意の選択されたゲート幅 Wgu に対し

て一意に決定されることを意味する。 
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図 5-3 標準 HPA とセミカスタム HPAの回路構成(a)標準 HPA、(b)セミカスタ

ム HPA 

 

図 5-4 に標準 HPA(α = 1)のリターンロスの計算結果を示す。f = 3 GHz、Z0 = 50 

Ω、Copt = 9.6 pF、Ropt = 7.5 Ω が計算条件である。このとき、設計式より L = 2.35 

nH、Zb = 12.1 Ω、Za = 31.1 Ω が求まる。図 5-4 に示すように 3 GHz を中心周波

数とした比帯域(RBW)13%においてリターンロスは 21dB 以上であることを確認

した。図 5-5 にセミカスタム HPA(α = 1.2)の計算結果を示す。3 GHz を中心周波

数としたときの RBW = 13 %においてチューニングなしのときリターンロスは

12 dB 以上であるが、設計式に基づいて Zb’と θ をチューニングした結果、リタ

ーンロスは 16 dB 以上であることを確認した。 
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図 5-4 標準HPA(α = 1)のリターンロスの計算結果 

 

 

図 5-5 セミカスタム HPA(α = 1.2)のリターンロスの計算結果 
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5.4 トランジスタモデルを用いた高周波特性のシミュレーシ

ョン 

高周波特性をシミュレーションするために大信号トランジスタモデルを作成

した。大信号モデルは第２章で述べたトラップを考慮したモデルをベースにし

たものである。単体トランジスタの周波数 f = 3 GHz、ドレイン電圧 Vd = 50 V、

アイドルドレイン電流 Idq = 30 mA/mm である。ゲート幅は 10 フィンガー×340 

μm である。Pout と PAE の両方のコンターにおいて実測とモデルはよく一致して

いることを確認した。図 5-7 に単体トランジスタのパワースイープ特性の実測

とモデルを示す。入力側は利得整合、出力側は Pout整合になっている。パワース

イープ特性においても実測とモデルは概ね一致していることが分かる。 

 

 

図 5-6 単体トランジスタのロードプルコンターの実測とモデル (a)Pout、

(b)PAE 
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図 5-7 単体トランジスタのパワースイープ特性の実測とモデル 

 

標準 HPA の高周波特性をシミュレーションした。標準 HPA のトータルゲート

幅は 3.4 mm×16 セルで 54.4 mm である。トランジスタ部分は大信号モデルを用

いて、回路部分は電磁界シミュレーションデータを用いた。λ/4 線路は標準 HPA

のゲート幅に対して設計した線路である。第 1 段のλ/4 線路の基板誘電率は 10

であり、第 2 段のλ/4 線路の基板誘電率は 90 である。図 5-8 に大信号モデルを

用いてシミュレーションした標準 HPA のパワースイープ特性を示す。f = 3.1 GHz、

ドレイン電圧 Vd = 50 V、アイドルドレイン電流 Idq = 30 mA/mm である。シミュ

レーションの結果、標準 HPA は 3.1 GHz において出力電力が 54.6 dBm、PAE が

54.6 %、利得が 12.8 dB であることを確認した。 
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図 5-8 大信号モデルを用いてシミュレーションした標準 HPAのパワースイ

ープ特性 

 

セミカスタム HPA の高周波特性をシミュレーションした。セミカスタム HPA

のトータルゲート幅は 2.2 mm×16 セルで 35.2 mm である。セミカスタム HPA

は標準 HPA の線路に対して設計式に基づいてワイヤで線路幅と長さをチューニ

ングした。図 5-9 に大信号モデルを用いてシミュレーションしたセミカスタム

HPA のパワースイープ特性を示す。回路部分はワイヤチューニングした電磁界

シミュレーションデータを用いた。f = 3.1 GHz、Vd = 50 V、Idq = 30 mA/mm であ

る。図 5-9 に示すようにチューニングなしの場合、出力電力が 52.5 dBm、PAE

が 47.0 %、利得が 13.6 dB であり、チューニングありの場合、出力電力が 53.2 

dBm、PAE が 55.1 %、利得が 14.2 dB であることを確認し、チューニングによっ

て高周波特性が改善することが分かる。 

 



第 5 章 

119 

 

 

図 5-9 大信号モデルを用いてシミュレーションしたセミカスタム HPAのパ

ワースイープ特性 

5.5 測定結果 

図 5-10 に試作した標準 HPA の写真を示す。HPA はトータルゲート幅 54.4 mm

のGaN-HEMT、誘電体基板上の入力および出力整合回路で構成されている。GaN-

HEMT 及び回路は内部サイズ 13.0 mm × 15.2 mm の金属製パッケージの中に配

置されている。シャントインダクタ、第 2 段の λ/4 線路は高誘電基板上に形成さ

れ、一方、第 1 段の λ/4 線路はアルミナ基板上に作製した。インダクタのリアク

タンスおよび λ/4 線路の特性インピーダンスは、設計式に基づいて設計された。

図 5-11 に標準 HPA のパワースイープの測定結果を示す。Vd は 47 V、パルス動

作（デューティ 10%）で測定した。図 5-11 に示すように 3.1 GHz で 270 W（54.3 

dBm）の出力電力および 54.4%の PAE が得られた。図 5-12 に標準 HPA の周波

数特性の測定結果を示す。標準 HPA の出力電力 Pout、PAE、および線形利得（Gl）

の周波数特性を示している。比帯域 27%(2.6-3.4 GHz)で出力電力 240 W（53.8 

dBm）、PAE 54.4 %であることを確認した。 
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図 5-10 標準 HPAの写真 
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図 5-11 標準 HPAのパワースイープの測定結果 

 

 

図 5-12 標準 HPAの周波数特性の測定結果 

 

図 5-13 に試作したセミカスタム HPA の写真を示す。GaN-HEMT のトータル
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ゲート幅は 35.2 mm である。回路基板は標準 HPA と同じであるが、図 5-13 に

示すように第１段及び第２段の λ/4 線路の線路長及び線路幅はワイヤチューニ

ングで調整されている。図 5-14 にセミカスタム HPA のパワースイープの測定

結果を示す。Vd は 47 V、パルス動作（デューティ 10%）、周波数 3.1 GHz で測定

した。図 5-14 に示すように Pin 40 dBm においてチューニングなしのときは出力

電力 190 W（52.6 dBm）、PAE 48.7 %であり、チューニングありの時は出力電力

191 W（52.8 dBm）、PAE 54.5 %である。3.1GHz においてチューニングありのセ

ミカスタム HPA は標準 HPA に対して標準 HPA と同等レベルの PAE であること

を確認した。チューニングによって PAE は 5.8 pts 向上することを確認した。図 

5-15 にセミカスタム HPA の周波数特性の測定結果を示す。図 5-15 に示すよう

にチューニングなしのときは比帯域 16.3 %(2.8-3.3 GHz)で出力電力 162 W 以上、

PAE 43.2 %以上であり、チューニングありのときは比帯域 16.3 %(2.8-3.3 GHz)で

出力電力 158W 以上、PAE 52.0%以上であることを確認した。チューニングによ

って比帯域 16.3 %の範囲で PAE が 8.8 pts 改善することを確認した。チューニン

グありのセミカスタム HPA は標準 HPA に対して比帯域が若干劣化するものの、

標準 HPA と同等レベルの PAE であることを確認した。 

 

図 5-13 セミカスタム HPAの写真 
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図 5-14 セミカスタム HPA のパワースイープの測定結果 

 

図 5-15 セミカスタム HPA の周波数特性の測定結果 
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表 5-2 に設計値と実測値の比較を示す。周波数 3.1 GHz、Vd 47 V における比較

である。トランジスタモデルを用いてシミュレーションした設計と実測の差は

Pout に関しては 0.4dB 以内程度、PAE に関しては 1.7 pts 以内程度であることを

分かる。トランジスタモデルを用いてシミュレーションした設計値は HPA にお

いても実測値と概ね一致していることを確認した。また、標準 HPA とセミカス

タム HPA の実測値の出力電力の差は 1.5 dB である。標準 HPA を 1.5 dB 出力電

力バックオフ点で使う場合、効率が大きくする。そのため、飽和点で高効率を得

ることができるセミカスタム HPA が有効な回路構成である。 

 

表 5-2 設計値と実測値の比較 

 

表 5-3 に高出力 S 帯 GaN HPA の性能比較表を示す。表 5-3 に示すように標準

HPA、セミカスタム HPA は Pout、PAE においてトップレベルの性能であること

を確認した。 

表 5-3 高出力 S帯 GaN HPAの性能比較表 
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5.6 むすび 

本章では、セミカスタム HPA を提案した。セミカスタム HPA はレーダの要求

出力電力に応じて各トランジスタのゲート幅を変更したとしても、ワイヤ等の

調整のみで所望の出力電力を得ることができる。セミカスタム HPA ではゲート

幅変更によるミスマッチによるロスを補償するために、ワイヤチューニングに

よって簡単に調整できる出力整合回路を適用した。本章では回路の調整パラメ

ータを決定するための設計式を導出し、この設計式とトランジスタモデルを用

いて S 帯セミカスタム HPA を設計した。試作及び評価した結果、3.1GHz におい

てゲート幅変更前の標準 HPA において出力電力 240 W 及び PAE 54.4%を確認

し、ゲート幅変更後のセミカスタムHPAにおいて出力電力158 W及びPAE 52.0 %

を確認した。いずれもトップレベルの性能でありセミカスタム HPA の有効性を

確認した。今回は S 帯においてセミカスタム HPA の有効性を確認することがで

きたが、今後さらにセミカスタム HPA を汎用的に活用するためには、さらに高

い周波数帯での有効性等も検証していく必要がある。 
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第6章.  

 

結論と今後の展望 

本論文では GaN-HEMT におけるモデリング及び高周波増幅器に関する研究結

果について述べた。第 2 章と第 3 章ではトランジスタモデリング技術について

述べ、第 4 章と第 5 章ではトランジスタモデルをベースとした高周波増幅器の

設計技術について述べた。 

第 2 章ではトラップの非線形容量への提案を考慮した大信号トランジスタモ

デルを提案した。その結果、AM-AM だけでなく AM-PM に関してもモデル精度

が改善し、提案モデルの有効性を確認した。本モデルはレーダだけでなく衛星通

信や 5G/Beyond 5G 基地局等の通信向け増幅器にも展開可能な共通基盤技術であ

り、幅広い産業において貢献できる技術である。今後、本モデルを通信向け増幅

器の設計にも展開するためには通信向け増幅器で要求される歪特性におけるモ

デルの精度検証等を行う必要がある。 

第 3 章では Si 基板中電流の温度依存性を考慮できる物理式ベースの大信号ト

ランジスタモデルを提案した。その結果、GaN-on-Si の大信号特性の温度依存性

のモデル精度が改善し、提案モデルの有効性を確認した。本モデルは物理モデリ

ング技術と回路モデリング技術の両方の技術があって初めて開発可能な技術で

あるため、GaN-on-Si 開発における差別化技術と考えられる。本モデルもレーダ

だけでなく基地局向け増幅器にも適用可能な技術である。また、近年 Si-CMOS

と GaN の組み合わせに向けて Si を主戦場としていた企業も GaN-on-Si を開発し

始めており、今後急速に GaN-on-Si が様々なアプリケーションに搭載される可

能性があり、本モデルは今後さらに重要な技術になることが期待される。様々な

アプリケーションに向けて GaN-on-Si を設計するためにはトランジスタ構造の
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設計において、さらにモデルの汎用性を高める必要がある。そのためにはドレイ

ン電極幅だけでなく他のトランジスタ構造パラメータに関してもモデルの精度

検証が必要である。 

第 4 章では GaN LNA におけるトラップによる過渡的出力電力低下を抑制する

ためにアダプティブにゲート電圧が変化するトラップ補償回路を提案した。そ

の結果、室温、高温両方においてトラップによる過渡的出力電力低下を抑制し、

提案回路の有効性を確認した。本回路はデバイス自身のトラップを利用してト

ラップの影響をキャンセルする技術である。そのため、トランジスタのトラップ

の種類等によらず汎用的に活用可能な技術であり、今後様々な用途のレーダに

おいて本技術が適用されることが期待される。一方、今回開発した TECC は閾

値電圧の経年変化等には対応できない等の課題も残されており、今後は実環境

における TECC の適用に向けて閾値電圧の経年変化も考慮したトラップ補償回

路等の研究開発が必要である。 

第 5 章では GaN HPA における効率的な多品種展開に向けて出力電力選択可能

なセミカスタム HPA を提案した。その結果、S 帯セミカスタム HPA においてワ

イヤチューンのみで出力電力を選択できることができ、提案回路の有効性を確

認した。セミカスタム HPA は今後大きく変化する市場のニーズに素早くに対応

するために重要な技術である。今後さらにセミカスタム HPA を汎用的に活用す

るためには、S 帯だけでなくさらに高い周波数帯での有効性等も検証していく必

要がある。 

本論文の研究成果は GaN の開発効率化及び実用化の促進に寄与し、安全安心

な社会の実現に貢献できるものと思われる。 
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