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論　文　要

バイポーラICの高周波化および高集積化に伴い，その設計においては高精度のモデル

を用いた回路シミュレーションが不可欠になりつつある。本論文は，バイポーラICの回

路シミュレーションに必要となる高精度のデバイスモデリングの研究をまとめたものであ

る。

論文は7章からなり，第1章は緒論，第2章から第6章が本論，第7章は結論である。

本論では，近年バイポーラICの設計で特に重要となるいくつかの新しいモデリングを取

り扱っており，第2章から第4章が，高周波シミュレーションのためのトランジスタと抵

抗のモデルを，第5章が寄生の基板電流のモデルを，第6章がトランジスタや抵抗の築造

バラツキのモデルを研究している。本論の各章は次のような内容である。

第2章では，バイポーラトランジスタの高周波シミュレーション精度のポイントとなる

利得帯域暗礁fTのモデルを研究し，問題となる大電流域のfT精度を向上させるため，ベ

ース領域の伝導度変調効果（Webster効果）と　コレクタ領域の伝導度変訴効果（Kirk効果）

およびクリティカル電流（Kirk効果の開始点電流）を取り入れた新しいモデル（EM5モデ

ル）を提案した。このモデルをアナログIC用バイポーラトランジスタに適用した結果，

コレクタ・エミッタ間電圧（VcE）依存性を含めて　fTの誤差が10％以下と良好な精度を

得た。

第3章では，上のfT　モデルをもとに，同一チップ上に試作した600MHz広帯域増

幅器およびそのバイポーラトランジスタを用いて，100MH z～1GH zのSパラメー

タを評価することにより，バイポーラトランジスタの高周波モデルを検討した。まずモデ

ルの精密な評価のため，パッドおよびボンディングワイヤを含むパッケージのモデル化を

行い，特にパッドの抵抗分の考慮が必要なことを示した。次にバイポーラトランジスタの

高周波モデルとして通常使用されるハイブリッド冗型モデルにつき100MHz以上の周

波数領域における精度の不十分さを明らかにした。その精度を改善するため，デバイスの

IC化構造に伴う寄生素子および二次元電流分布の解析に基すき，従来のハイブリッド冗

型モデルに，（i）ベース・コレクタ間容量C〟の分割，（五）ベース・エミッタ間容量C花の

分割，および（嵐）基板の抵抗分の導入をはかった拡張モデルを考案した。この拡張モデ

ルにより単体トランジスタのSパラメータの算出精度が大きく改善され，600MHz広



帯域増幅器ICの3dBカットオフ周波数fcの誤差は5％以下（従来ハイブリッド冗型モ

デルでは40％以上）となった。

第4章では，バイポーラICでトランジスタとともに多用される集積化抵抗の高周波モ

デルを研究した。まず集積化抵抗をRC分布定数回路とみなして解析を行い，抵抗の高周

波特性を駆動点インピーダンスと電流利得で表現した。この解析に基づき，RC分布定数

回路をR，Cの集中定数で近似した従来の冗型あるいはT型モデルよりも精度の高いモデ

ルとして，新しくブリッジ冗型モデルを導出した。このモデルは，R，C／2からなる冗

型モデルのRと並列に－C／6の負性容量を加えた簡便な等価回路で表すことができ，3

dB低下カットオフ周波数（1／冗RC）以下の領域では分布定数回路の理論解と同等の

良い精度をもつことを，試作した拡散抵抗の却定と比較して明らかにした。このモデルは，

負性インピーダンス変換蕃（NIC）を用いたビデオ等アクティブフィルタおよびビデオ

ディスクプレーヤ用色信号処理ICの設計への応用において，実用上十分の精度を示した。

第5章では，エピタキシャル層の薄い最新の高集積バイポーラICで生じる基板電流の

モデルを研究した。まずNPNトランジスタに対し，IC化構造に伴う寄生サブPNPト

ランジスタを1つのダイオードと電流源で表してこれを従来のバイポーラモデルに追加し

た複合モデルを考案し，次にラテラルPNPトランジスタに対し，従来のモデルに2つの

ダイオードと電流源を追加した複合モデルを考案し，いずれもそのモデルパラメータ抽出

法を示した。これらのモデルをBi－CMOS用NPNトランジスタおよびアナログプロ

セス用ラテラルPNPトランジスタに適用し，基板電流特性および飽和特性に閑し良好な

精度を得た。また本モデルを用いることにより，Bi－CMOSメモリの電源電圧マージ

ン不良のシミュレーションが可能となることを示した。

第6章では，ICのマージン設計において重要な，トランジスタや抵抗の製造バラツキ

を回路シミュレーションに導入するための統計モデルを研究した。この章では，アナログ

ICの製造バラツキに関する測定データを分析し，IC内デバイスのバラツキに存在する

二つのレベルの相関，すなわちデバイス間相関およびデバイス内相閑を含む統計モデルを

考案した。このモデルは多変量解析の理論に基づき，デバイス間相関に対し，相関行列の

固有値と固有ベクトルを利用する主成分モデル，デバイス内相閑に対し，線形回帰式に基

づく回帰モデル，の二つのサブモデルを結合したものである。この統計モデルは，アナロ

グICの回路設計で重要なペアデバイスの整合（マッチング）を扱うことができ，アナログ

IC内のデバイスのバラツキ（その分布と相関）を現実的な計算時間内で再現できる。ビデ
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オカメラ用I Cおよびビデオ寄アクティブフィルタI Cの主要な回路特性のバラツキがこ

のモデルにより良好にシミュレーションできた。

以上のモデルをいずれも回路シミュレータに組込み，バイポーラI Cの回路シミュレー

ションの高精度化を実現した。
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記号　の　説明

Ac：トランジスタのベース・コレクタ間接合面積

AE　：トランジスタのエミッタ面積

B　：Kirkモデルのロールオフ・パラメータ（＝りTwc／WB）

BMVC：新モデルのクリティカル電流式におけるフィッティング・パラメータ

b　：擬似飽和直流モデルのフィッティング・パラメータ

CBC：ベース・コレクタ間外囲性寄生容量

CBE：ベース・エミッタ間外国性寄生容量

Cjc：ベース・コレクタ間接合容量

Cje：ベース・エミッタ間接合容量

CL　：負荷容量

Cp　：パッド容量

CsuB：コレクタ・サブストレート間接合容量（基板容量）

Dn　：電子の拡散定数

FcR：Lindholnのクリティカル電流式におけるフィッティング・パラメータ

FcRI：新モデルのクリティカル電流式におけるフィッティング・パラメータ

fT　：hfeが1になる周波数。利得帯域哺積

gn　；相互コンダクタンス

hFE：直流エミッタ接地電流増幅率

hfe：交流小倍号エミッタ接地電流増幅率

IB　：ベース電流

Ic　：コレクタ電流

IcR工：新モデルのクリティカル電流

IE　：エミッタ電流

Ip　：fTのピーク値を与えるコレクタ電流値（＝新モデルのモデル・パラメータ）

IK　：ベース・エミッタ接合の順方向　knee電流

IKS：寄生サブPNPトランジスタの順方向　knee電流
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Is：飽和電流（Gummel－P00nモデル）

Iss：飽和電流（Ebers－恥11モデル）

IsB：寄生サブPNPトランジスタの順方向飽和電流

Jc　：コレクタ電流密度

J2　：Kirkモデルのクリティカル電流密度

LE　：エミッタ長

m　：平均値

n　：接合容量の電圧依存性指数

Nc　：コレクタ領域の不純物濃度

q　：電子の電荷（1．6×10‾＝クーロン）

qB：親格化ベース電荷（GuzBmel－Poonモデル）

RB　：全ベース抵抗（RB工＋RBX）

RB工：内部ベース抵抗

RBX：外部ベース抵抗

Rc　：全コレクタ抵抗

Rco：エミッタ直下の変調されるコレクタ抵抗

Rcl：コレクタ電極直下および埋込み層の一定コレクタ抵抗

RE　：エミッタ抵抗

Rp　：パッドの抵抗

Rs　：サブストレート（基板）の抵抗

r　：容量の分割此（第2章一第5章）

r　：相関係数（第6章）

rl　：ベース・コレクタ容量の分割比

r2　：ベース・エミッタ容量の分割此

rB　：交流小信号ベース抵抗

rc　：交流小信号コレクタ抵抗

rE　：交流小信号エミッタ抵抗

Tb　：ベース走行時間

Tb。：Tbの低注入レベルにおける値

TbH：Tbの高注入レベルにおける値
∨



Tc　：コレクタ領域の時定数

Te　：エミッタ接合の時定数

Tec：エミッタ・コレクタ間走行時間

Tf　：順方向走行時間

Tr　：逆方向走行時間

Tx　：コレクタ接合の垂間電荷膚走行時間

VA　：順方向アーリー電圧

VB　：逆方向アーリー電圧

VBE：ベース・エミッタ間電圧

VcB：ベース・コレクタ間電圧

Vcc：回路のコレクタ個電源電圧

VcE：コレクタ・エミッタ間電圧

VcBT：J VcBl十やc

Vz　：ツェナー電圧

Vs　：キャリアの飽和速度

WB　：ベース楯

Wc　：コレクタ領域の幅

Wc工B：ベース拡がり領域の楯（CurrentInduced Base Width）

Wc工B：Wc工B／Wc

xn　：コレクタ接合の垂間電荷層幅

βF　：順方向電流増幅率パラメータ

βF’：補正された順方向電流増幅率パラメータ

βR　：逆方向電流増幅率パラメータ

βR’：補正された逆方向電流増幅率パラメータ

βS　：寄生サブPNPトランジスタの順方向電流増幅率パラメータ

り　：ベースのプロファイルにより生じる内部電界できまる定数

り0　：可の低注入レベルにおける値

¢　：接合のビルトイン電圧

¢C　：コレクタ接合のビルトイン電圧

pc　：コレクタ領域の此抵抗
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α　：額準偏差値

〝no：低電界電子移動度

略号

EM5　　：拡張Ebers－MollモデルVersion5（fTロールオフ含む）

CADDET：Conputer Aided Device DEsignin Tvo dimensions（2次元デバイス

シミュレータの名称）

GP3　　：拡張Gunnel－PoonモデルVersion3（基板電流含む）

NIC　　：NegativeInpedance Converter（負性インピーダンス変換器）

ORBIT：One dimensional Region free BIpolar Transistor program（1次元

バイポーラ・デバイスシミュレータの名称）

SUPREM：Stanford University PRocess Engineering Models（1次元プロセスシミ

ュレータの名称）
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第1章　序論

1．1　本研究の背景

バイポーラICは，その良好な雑音特性および高周波特性により，音響，TV，VTR

および通信等のアナログ分野において，またその高速性，高駆動能力を生かして高速メモ

リあるいは高速論理LSIを含むデジタル分野においても，現在広汎に使用されている。

これらのバイポーラI Cは，ニーズの多様化および多機能化に対応して年々高集積化お

よび高周波化が進み，またこれを可能にするためデバイスの微細化およびエピタキシャル

層膜厚の縮小などのプロセスの革新が進んでいる。たとえばアナログバイポーラI Cの場

合，従来のプロセスで基準となるトランジスタのエミッタ面積は20〝ロであったが，最

近の微細化プロセス［1】では3〝ロと約1／40に縮小し，また縦方向ベース幅も従来の

1〝mから0．3〝mへと1／3以下となった。その結果，バイポーラI Cの高周波性能の

指標となるトランジスタの利得帯域幅積fTは，従来の400MHzから4GHzへと約

1桁向上した。さらにデジタル用では，セルフアライン技術の採用により20GH zを超

えるfTをもつサブミクロントランジスタも出現している［2コ。

また最近の新しい動きとして，アナログとデジタルの信号処理を同一チップ上で行うア

ナログ・デジタル混在化［3】，およびバイポーラプロセスとMOSプロセスの共存化（い

わゆるBi－CMOS［4］）などの複合化の動きがある。このうちアナログ・デジタル混在

化は，MOS型でも研究が進みつつあるが，雑音および高周波特性などのアナログ性能を

重視する応用においてはバイポーラ型が多く使用される。

このようにバイポーラI Cは，高集積化，高周波化，および複合化が進み，その生産に

はますます高度の設計技術が必要になっている。従来　rI Cの生産は農業」といわれ，プ

ロセスおよびデバイスの設計から，回路およびレイアウトの設計まで，TEG（Test Ele－

ment Group）を用いた試作を繰り返して，設計のバグ（虫）をとり裳迄に至る方法が主流を

なしてきた。しかし製造プロセスの複雑化と回路の大規模化により，ICの試作に要する

期間および費用は著しく増大しており，もはや従来のように何回も仕損を繰り返すやり方

－1－



は許されなくなっている。そこでこのような複雑化するIC設計に対処するため，各種の

シミュレーション技術および　CAD（Computer－Aided Design）技術が開発され，また現在

開発されつつある。

いまバイポーラ型アナログ・デジタル混在ICを例にとれば，その設計および製造の流

れはおよそ図1．1のようになっている。（耗アナログあるいは耗デジタルI Cでは，それ

ぞれデジタル部あるいはアナログ部の設計を省咤する。）I Cの設計は，大きく分けて，

回路，レイアウトおよびプロセス／デバイスの三つの設計からなる。通常，顧客の仕様に

基すきシステムを機能ごと．にブロックに分割した後，各ブロックの性能を実現するための

回路設計を行い，次にレイアウト設計を行ってマスクパターンを作成し，ウェーハ処理を

中心にした製造に入る。既存プロセスを用いる場合はこれが主要な設計の流れとなるが，

新規プロセスでは図1．1の右上に示すプロセス／デバイス設計も必要となり，それが回

路設計およびレイアウト設計を支える関係となる。

図1．1の各設計工程において，各種のシミュレーションまたはCADツールを用いる

が，現在I C設計上不可欠となっているのは，回路シミュレーション［5】，論理シミュレ

ーション［6】，パターンチェックプログラム〔7コおよびテスティングプログラムであり，

他はなお開発中のもの（たとえばプロセスシミュレーション【8］）や部分的に使用されるも

の（デバイスシミュレーション【9コおよび自動レイアウトプログラム［10］）となっている。

I C設計の中心となる回路設計では，アナログ部が回路シミュレーションを，デジタル

部がセル（基本回路）の設計に回路シミュレーションを，全体の論理回路の設計に論理シミ

ュレーションを使用する。これらのシミュレーションを設計に用いる上で重要なことはシ

ミュレーションの精度である。このうち論理シミュレーションでは，必要な各セル（基本

回路）の遅延時間などのパラメータを，セルに対する回路シミュレーションにより決定す

るから，　論理シミュレーションの精度も回路シミュレーションが握っているといえよう。

この回路シミュレーションにおける精度は，IC内のデバイスに対しいかに高精度のモデ

ルを使うかによってきまる。

回路シミ・ユレーションのためのバイポーラトランジスタのモデルに関しては，従来より

いくつかの研究がなされてきた。代表的なものとして，トランジスタの端子間電圧電流特

性に着目したEbers－Mollモデル［11コ，およびベース電荷蓄積に基ずいたGumDel－Poonモ

デル［12］の二つが，今日多くの回路シミュレータ（たとえばS PI CE［13コ）で用いられて

いる。しかしながらこれらの従来モデルは，次にのべるように，微細化および高周波化し
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図1．1　アナログデジタル混在I Cの設計および製造の流れ
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てきた最近のバイポーラICの設計課題やモデル精度の要求に応えられない点が生じてお

り，新しいモデルの導入あるいは新しい効果を取り入れたモデルの改良や拡張が必要にな

っている。

まず第一は大電流領域の問題である。従来のモデルは基本的に低電流レベルの動作を前

提につくられており，大電流効果は部分的にしか取り入れていない。このため大電流域で

はとくにfTの計算などにおいて十分の精度が得られないのが実情である。ところが最近

デバイスの微細化につれ，IC中のトランジスタが大電流においても動作することが多く

なっている。この領域の精度を改善するため，最近いくつかの研究【14コー［16コがなされ始

めた。ただしその多くは大電流域の直流精度（擬似飽和特性など）の改善にとどまり，バイ

ポーラICの高周波シミュレーションの精度確保のキーになるfTのモデルについてはな

お問題が残っている。

第二は寄生素子のモデリングの問題である。すなわちデバイスの微細化と　バイポーラ

ICの高周披化につれ，従来あまり考慮していなかったIC化構造に伴う寄生素子の影響

が増大しており，とくに高周波シミュレーションの際に問題になっている。従来のバイポ

ーラモデルにおいても，基板容量などIC化構造に伴う寄生素子が取り込まれているが，

とくに100MHz以上の高周波帯においてはなお不十分である。また最近開発の進んで

いるBi－CMOS回路では，従来無視していた寄生素子（サブPNPトランジスタ）によ

る基板電流が問題となっている。このように従来モデルで解析できない現象に対しては，

新たなモデリングを必要とする。

つぎに第三に，バイポーラI C全体の正確なシミュレーションのためには，バイポーラ

トランジスタに対するモデルのみでは不十分になっていることである。すなわちバイポー

ラI Cではトランジスタとともに他のデバイス（抵抗や容量など）が集積化されているが，

回路シミュレータにはそのモデルが用意されていない。このためとくに高周波シミュレー

ションにおいて，たとえば集積化抵抗の分布定数容量によるトラブルや設計仕損が発生し

ており，このような抵抗についてもその集穣化構造を考慮したモデルが必要となっている。

第四に，従来のモデルでは，I Cの回路設計で特に重要な，デバイスの製造バラツキを

考慮したシミュレーション（歳計的回路シミュレーション）が正確に扱えないことである。

I BM社がこのような統計的回路シミュレーションをひとつのねらいとして，ASTAP

【17コを開発したことは良く知られている。しかしこのシミュレータは，タプロ法によりモ

デル組み込みの容易さや高速性を実現するなどすぐれた特徴をもつものの，ICの統計的
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なシ亨ユレータとしては本質的な欠陥をもっている。それは，IC内の各デバイスの製造

バラツキに存在する相関（たとえばアナログICの設計で重視するペアデバイスのトラッ

キング）を考慮していないことである。このようなICのバラツキの相関を考慮して正確

なマージン設計を実現するには，そのためのモデリング（統計モデルの作成）［18】，【19コを

必要とする。

1．2　　本研究の目的と概要

以上の背景のもとに，本論文では，近年微細化および高周波化してきたバイポーラIC

の回路シミュレーションを，高精度で実現するためにとくに重要となるモデリングを研究

している。まず，第2章でバイポーラトランジスタの大電流域のfTモデルを研究し，続

く第3章と第4章において，バイポーラICの高周波特性を精度良くシミュレーションす

るための，バイポーラトランジスタと抵抗の高周波モデルを研究している。これらの章で

は，IC化構造に伴う寄生素子のモデリングがひとつのポイントとなる。次に第5章にお

いては最新のバイポーラプロセス（Bi－CMOSなど）で新しく発生した寄生効果，すな

わち基板電流のモデリングを取り扱う。そして第6章ではトランジスタと抵抗の製造バラ

ツキを回路シミュレーションで扱えるようにするための統計モデルを研究している。

回路シミュレーションのためのモデリングは，厳密な数値解析的定式化を要するデバイ

スシミュレーションのためのモデリングと異なり，次のような要件を満足する必要がある。

第1に，回路シミュレーションは大規模な回路を取扱うことが多いため，計算の効率上，

モデルはできるかぎり簡単でなければならない。第2に，節点解析法を用いる回路シミュ

レータにおいては，モデル組込の必要上，モデルの基本式が解析式で表現されることが必

要である。その上で第3に，I C設計上要求される十分の精度を保持しなければならない。

また第4の要件として，収束性が確保されることも必要である。収束性は高周波シミュレ

ーションではとくに問題にならないが，非線形解析となる直流および過渡シミュレーショ

ンで要求される。本論文では全章にわたり，このような四つの要件を目標においてモデリ

ングを研究しているが，これらの要件は一般に相互に矛盾する。たとえば精度を十分確保

しようとすると，モデルは複雑になり，計算時間の増大を招く。したがってこれらをどの

ように折合いをつけるかが，回路シミュレーションのためのモデリングにとって大きな課

題である。

本論文では，モデルの適用対象として，第5章の一部を除き，主にアナログI C用バイ
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ポーラトランジスタを取り上げているが，第2章，第5章および第6章のモデルはいずれ

もデジタルIC用バイポーラトランジスタにも適用可能である。

以下に本論文の各章の概要を述べる。

第2章では，大電流域におけるfT低下を考慮したバイポーラトランジスタのモデルに

ついて述べる。ここではベース領域の伝導度変謝（Webster効果）とコレクタ領域の伝導度

変調（Kirk効果）を考慮した新しい走行時間モデルを提案し，アナログIC用バイポーラモ

デルに適用した結果を示す。fTの高精度化はICの高周波特性の精度確保のキーとなる。

第3章では，第2章のモデルを基礎にしてバイポーラトランジスタの高周波モデルにつ

いて検討する。ここではまず従来より回路シミュレータの高周波モデルとして広く用いら

れてきたハイブリッド冗型モデルを評価する。そして100MHz以上の周波数領域では

IC化構造に伴う寄生素子を考慮したモデル（拡張モデル）が有効であることを，600

MHZ広帯域増幅番の高周波シミュレーションを通して明らかにする。

第4章では，集積化抵抗の高周波モデルについてのべる。本章では，均一分布定数回路

の理論に基ずき，寄生の分布容量を簡便な形で取り入れたモデルを提案し，測定値と比較

して，さらにアナログI C回路へ適用する。

第5章では，最新のバイポーラプロセスで問題となる寄生の基板電流を考慮したNPN

トランジスタおよびラテラルPNPトランジスタに対する複合バイポーラモデルについて

のべ，Bi－CMOS回路への応用を示す。

第6章では，製造バラツキを考慮した統計モデルについてのべる。本章で珪素する統計

モデルは，多変量解析の理論に基すき，アナログI C内素子の製造バラツキにおける相関

と分布とを含み，アナログI Cの設計で重要なペアデバイスの整合性を扱える点で他に類

をみないものであり，I Cの統計的回路シミュレーション（マージン設計）に有効となるこ

とを示す。

最後に第7章で結論をまとめる。
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第2章　大電流域のfT低下を考慮した

バイポーラトランジスタモデル

2．1　はじめに

バイポーラトランジスタの利得帯域暗礁fTは，通常小信号電流増幅率hfeが1になる

周波数と定義される。このfTは，低電流領域では電流を増すとエミッタ容量による時定

数が低下する結果次第に上昇するが，さらに電流を増すと，ある所から低下するようにな

る。この大電流領域におけるfTの低下をfTロールオフと呼ぶ。

fTはバイポーラトランジスタの高周波特性やスイッチング特性を大きく左右するから，

バイポーラICの回路シミュレーションを正確に行うためにはfTに対する高精度のモデ

ルが必要となる。しかし一般に回路シミュレータ（たとえばSPICE）に用意されている

バイポーラトランジスタのfTのモデルでは，とくに大電流ロールオフ領域において満足

すべき精度が得られない。それでも従来はバイポーラトランジスタのエミッタ面積が大き

かったため，大電涜域のfT精度が悪くても大きな問題とならなかった。しかし最近の微

細化トランジスタでは電流密度が大きくなり，fT　ロールオフ領域に動作点が入る場合も

多くなっている。とくに近年盛んに研究されつつあるBi－CMOS回路はその一例である。

このため回路シミュレーションのための大電流領域を含む高精度なfTモデルは，最近の

Stubing＆Rein［1コやde Graaff［2コの発表にもあるように，なお今日一つの研究課題

となっている。

バイポーラトランジスタのfTロールオフ領域の解析は，最初Kirk［3コによって行われ

た。Ⅹirkはトランジスタを一次元構造と仮定し，コレクタ領域の伝導度変術，すなわち

図2．1（a）のようなコレクタ領域へのベースの拡がり（base videning）に着日した。今日

ではこのコレクタ領域の伝導度変調効果を一般にKirk効果と呼ぶ。次にVan der Ziel等

［4］は，図2．1（b）のようなベース内でのキャリアの二次元的拡がり効果に着日してfT

ロールオフの解析を行った。その後，R．J．Whittier　＆　D．A．Tremere［5］はこれら

二つの対照的なモデルを検証し，彼らの試作した実験試料ではvan der Zielモデルの方
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（a）Kirk効果

COllector

（b）van der Ziel効果

図2．1　　大電流効果
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が一致が良いと結論した。しかし今日では，デバイス内部のシミュレーション技術［6コが

進んだ結果・最新のICプロセスのバイポーラトランジスタでは，大電流で両方の効果が

現われるが・ベース内の横方向拡がり効果よりもむしろKirk効果の方が支配的と考えら

れている［注1コ。Kirkの解析は一次元的な限定はあるものの，バイポーラトランジスタ

の大電流域の物理的ふるまいを良く表現しており，今日でも注目すべきものである。本章

では　Kirkの解析の主要な結果をまず検討し，これを基にさらに他の効果をも考慮して高

精度のfTモデルを提案し，アナログIC用バイポーラトランジスタの測定値と比較・検

証する。

【注1］ただ最近の先進バイポーラプロセス【7］ではエミッタストライプの幅が0．7〝

を切るデバイスも現われ始めており，このような微細化バイポーラでは二次元効

果の影響も無視できないかもしれない。この点では，Van der Zielの考え方も

再度見直しが必要であろう。

2．2　バイポーラ・トランジスタの利得帯域幅枝fTと順方向走行時間Tf

本論文で対象とするバイポーラ・トランジスタは，図2．2（a）のような集積化された

IC用トランジスタであり，その素子構造は本来三次元的なものである。しかしこのよう

なIC用バイポーラ・トランジスタの場合においても，その主要な性能は第一次近似とし

てN◆ェミッタ層の直下領域、すなわち図2．2（a）の破線内の領域で決まる。そこで本章

では簡単のために図2．2（b）のような一次元モデルを想定する。図2．2（a）の破線外の

領域である寄生素子の影響は，第3章の高周波モデルにおいて考桑を加える。

いま図2．2（b）のような一次元モデルで考えると，その利得帯域囁槙fTは，エミッタ

（電極）から注入されたキャリアがコレクタ（電極）まで到達する時間T。Cと次の関係がある

［注2］。

＝Tec

27【fT

Tecは主に次の3つの成分よりなる。
ー11－

（2．1）



E B C

（a）構造

巨一一¶1C一一一．う

（b）一次元モデル

図2．2　　I C用バイポーラトランジスタ
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Tec＝Te＋Tc＋Tf

ここでTeは，エミッタ接合の充電時定数であり次式となる。

kT

Te＝　－（Cje＋Cjc＋CBE＋CBC）
qIc

（2．2）

（2．3）

Cjeはベース・エミッタ間接合容量，Cjcはコレクタ・ベース間接合容量，そしてCBEは

ベース・エミッタ間外因性寄生容量，CBCはコレクタ・ベース間外因性寄生容量である。

またTcはコレクタ領域の充電時定数であり，コレクタ抵抗をr。として次式で表わされる。

Tc＝rcCjc （2．4）

そしてTfはキャリアの順方向走行時間であり，ベース膚走行時間Tbとコレクタ垂乏層走

行時間Tx，エミッタ領域の少数キャリアの蓄横による遅延時間Teh［9］，およびベース

Tf＝Tb＋Tx＋Teh＋Tescb （2．5）

・エミッタ間空間電荷層の中性容量（neutrab capacitance［10］）による遅延時間Tescb

の和と考えられる【注3］。一般には上式のTfのうち，ベース走行時間Tbが支配的である。

低レベル注入条件下でTbは次式で表わせる【注4］。

（2．6）

ここでWBはベース幅，可はベースの濃度プロファイルで定まる定数である。またTxは，

コレクタ空間電荷層の幅Ⅹnと，キャリアの飽和速度vsにより次式から計算される。

（2．7）
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［注2］式（2・1）は・トランジスタを四端子定数（例えばyパラメータ）で等価回路表示

し，エミッタ接地電流利得hfeの式を求め，暮hfeI＝1になる周波数を求める

ことにより得られる。辞期日ま，例えばLindnayer＆Wrigley［8】（1965）を

参風されたい。

【注3］通常これらTeh及びTes。はTbに含めることが多い。

［注4］キャリア（電子）のドリフト速度をvsとすると距離dxを進むに要する時間dTは

旦j

V S
であるから，ベース走行時間Tbは，dTをエミッタからコレクタまで積分

して，

c I

Tb＝JE－

p S

c qAEn（又）

dx＝／E

I n

で与えられる。ここでn（Ⅹ）は注入された過剰電子濃度，Qsはその事横電荷で

ある。一般的な不純物分布の場合Qsは，

′ヽ　　　　C VB

Qs＝／E qAEn（X）dx＝J。qAEn（Ⅹ）dx

In vB

－　丁。
Dn

で計算できる［8］。そこで，

l vB

Tb＝　－／。

Dn

Jx NAdx

／x NAdx

となる。いまベースの不純物分布を指数関数と仮定すると，
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NA＝NAEe

ーX／Xo　　　　　　　（－▼X／VD）

＝NAEe

ここにNAEはベース領域中のエミッタ個アクセブタ濃度，またりは，

WB N（0）
り＝　－　＝丘n

Ⅹ。　　　N（WB）

である。このような指数関数分布のトランジスタでは蓄梗電荷は，

ー■

′ヽ

Qs＝

InWB2　　り－1＋e

Dn

（可→大）
InWB2

りDn

となることが知られている［8］。そこで

Tb＝

が得られる。

Qs WB2

I n　　　りDn

通常のアナログI C用バイポーラトランジスタの場合，式（2．1）から計算されるfTは

主に順方向走行時間Tf　とエミッタ接合容量Cjeにより定まり，コレクタ電流の低電流領

域では謝定値と良い一致を示す。　しかしコレクタ電流が大きい領域では，fTの謝定値は

ロールオフ（低下）するが，式（2．1）による計算値はTfとTcの和で定まるfT値に飽和す

るため，大きな不一致を示す。

一つの例として，アナログI Cの標準NPNトランジスタ（エミッタ面積AE＝20〝×

－15－



20〝）の大電流領域におけるfT測定値を，式（2．1）～（2．7）を用いて各遅延時

間に分解すると，図2．3のようになる。図でTecは実測のfTから式（2．1）を用いて

計算し，またTc＝rcCjcを一定，Teを式（2．3）より求めて，Tf＝Tec－（Tc＋Te）

よりTfを計算した。このアナログIC用トランジスタ（fTのピーク値と400MHZ）

では，Txは十分小さい［注5】ため，TfはほとんどTbに等しい。そこで以下の解析では

TfOピTbと考える。

図2．3によると，低注入レベル（Ic≦1mA）で全遅延時間Tecのかなりの部分を占

めるTeは，大電流Ic（ロールオフ）領域では十分小さくなり，Tfが増大してTe。つま

りfTを決めることがわかる。したがってロールオフ領域のfT精度を改善するには，Tf

のIcによる増大（VcE依存性を含む）を適切に表現するモデルが必要になる。そこでこ

のようなモデルを考える基礎として，まずKirkによる解析を次に検討する。

［注5］いま対象としているアナログIC用標準トランジスタの場合，コレクタ垂間電荷

層幅Xmは，VcE＝1Vで0．87〝，VcE＝5Vで1．63〝である。キャリア

の飽和速度vs空107v／C皿（E＞104v／cm）であるから，式（2．7）より

Tx＝

Xn　　　　8ps（VcE＝5V）

－　＝（

2vs　　　4ps（VcE＝1V）

となる。一方Tfは0．345nsであるから，このようなアナログI C用トランジ

スタ（fT空500MH z）ではTxは無視できる。

Kirkの解析は本質的にトランジスタの一次元的動作を仮定しており，まずコレクタ電

流密度Jcが次式で定まるクリティカル電流密度Jz

t VcBl

pcWc
（2．8）

を越えると，コレクタ領域へのベースの拡がり（base videning）が起ると考える。ここ

にpcはコレクタ領域の比抵抗である。図2．4は，このような状態におけるコレクタ領域

－16－
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中のキャリアの濃度分布を示すが，ベースから少数キャリアの電子と多数キャリアのホー

ルが同時に注入され，この領域が垂間電荷中性の一種のベース領域を形成する。この伸び

たベース領域（CurrentInduced Base）の幅をWc工Bとすると，WcIBは電流レベルが

上がるにつれコレクタ領域中を拡大する。この結果走行時間Tfは，金属学的ベース

（netallurgicab base）の幅WBの走行時間Tf。に加えWc工Bの走行時間の分ATfだけ増

加する。すなわち，

WB2　　wc工82

可Dn　　4Dn

Tf＝

＝Tf。＋ATf （Jc≧J2） （2．9）

となる。

ここでWc工Bは，印加電圧，エピタキシャル層の漉度およびその厚みなどにより異なる

が［11］，低電界近似［5】（IVcBlが低電圧またはエピタキシャル層が厚い）の仮

定の下では次式となる。

Jz

Wc工B＝Wc（1－　－）

J c

また高電界近似の下では次式となる。

Wc工8＝Wc

（Jc≧J2）

J2－q Ncvs

Jc－q Ncvs ）与］

（2．10）

（2．11）

以上がKirkの解析のあらましである。アナログI C用トランジスタでは，一般に耐圧

を確保するためエビタキシャル層は比較的厚く（Wepi≒10〝），また動作条件は高電圧

大電流領域より低電圧大電流領域に振り込まれることが多いため，Wc工Bに対し式

（2．10）の低電界近似を用い，式（2．8）～（2．9）の電流密度Jを電流Ⅰ（＝JAE）

に置き換えて整理すると，Ⅰ2＝JZAE，およびIc＝JcAEであるから，

－18－



Tf＝Tf。

ただし

り　　Wc I2

＋　－（－）Z（1－　－

4　　WB Ic

WB2
Tf。＝　　　，　Ⅰ2＝

りDn

lVcBl

pcWc

）2］（Ic≧Ⅰ2）

（2．12）

を得る。

Kirkの解析から導かれた式（2．12）を前述のアナログIC用襟準トランジスタに適

用すると，図2．5の破線となる。VcE＝5Vのとき，式（2．12）のクリティカル電流

Ⅰ2は25mAであり，珊定値のロールオフ開始電流2．5mAと大きくずれるため，珊定

との誤差が大きい。この不一致は，現実のデバイスでは，Kirk効果（コレクタ領域の伝

導度変調）以外の何らかの効果，たとえばベース内伝導度変調（Webster効果［12］）

およびエミッタクラウデイング効果［13］などが加わっているためと考えられる。

このようにKirkの解析をそのまま機械的に適用してもあまり良い結果が得られないこ

とがわかる。そこでKirkの解析を基礎にして，次に回路シミュレーション用モデルとし

てより高精度なfTロールオフモデルを検討する。

2．3　回路シミュレーションのためのfTロールオフの新しいモデル

トランジスタの大電流領域におけるfTのロールオフは，直流電流増将卒bFEの大電流

域での低下と密接な関連がある。直流hFEの大電流域における低下は，一つにはベース領

域の伝導度変調（Webster効果）によると考えられている【12］。このことから交流の

fTロールオフについても，コレクタ領域の伝導度変額（Kirk効果）に加えてベース領域

の伝導度変調（Webster効果）を考慮する必要がある。実際S PI CEのGu皿neb－Poon

［14】モデルでは，直流のhFEの低下を決めるkn云e電流IKが交流のfTのロールオフ

開始をそのまま決定するようになっている。しかし実際のデバイスでは，大電流域のhFE

の低下とfTのロールオフとは必ずしも一致しないためこのSPICEモデルも大電流で

fTが合わないことが多い。

－19－



（
s
u
こ
↑
〕
≡
↑
↑
t
S
Z
＜
∝
↑
q
等
き
g
L

図2・5　Ⅹirkの解析式と謝定値の比較

ー20－



すでにみたようにKirk効果を導入したTfのモデル式（2・12）を英傑に適用する場

合には・クリティカル電流（またはロールオフ開始電流）のモデルが精度上重要になる。

そこでここで提案する新モデルでは，大電流におけるfTの低下する領域を，ベース内

伝導度変粥（Webster効果）の支配的な領域と，コレクタ領域の伝導度変調（Kirk効果）

の支配的な領域の二つに分けている。いまfT－Ic特性において，fTのピークを与える

コレクタ電流値をIp・fTがそのピーク値のi（またはTfがその低電流値Tf。の2倍）

になる電流値を，クリティカル電流IcR工と定義し，Ic≧Ipの領域でWebster効果，

Ic≧IcR工の領域でさらにKirk効果が生じると考える【15］【16］。

（1）webster効果による順方向走行時間Tfの増大

Ip＜Ic≦IcR工の領域においてKirk効果はまだ生じていないと考えられるので，ベー

ス噸WBは一定とみなせる。低注入レベル（Ic＜Ip）での走行時間をTf。とすると，す

でに示したように，

WB2
Tf。＝

りDn

（Ic＜Ip） （2．13）

である。今，ベース領域中の電子の拡散係数Dnの変化を無視すると，ベース領域が高注

入の状愚ではり→4になることが知られている［17】。そこで

（Ic≧IcR工） （2．14）

が成立つ。可はベースの濃度プロファイルで定まる定数であり，拡散型NPNトランジス

タでは通常4以上の値（アナログIC用トランジスタで約8）となるので，式（2．14）

できまる高注入時のTは・式（2・13）の低注入時のTfの寸借に増大する。たとえ

ばり＝8とすると

Tf＝2Tf。

ー21－
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すなわちIc＝IcR工において，走行時間Tfは低レベルのTf。の2倍となる。

次にIp＜Ic≦IcR工の中間領域において可の変化を一次と仮定【注6］すると，可の

電流依存性は

可。－4

Ip－IcR工

り（Ic）＝ （Ic－Ip）＋りi （2．16）

で表わされる。ここでIc≦Ipの領域における走行時間Tf。に対応するりを改めて可。と

している。これよりこの領域のTfのモデルとして，次式が得られる。

Tf＝BTf。　（Ip≦Ic＜IcR工）

り。－4　　Ic－Ip

可。　　IcRエーIp

（2．17）

（2．18）

【注6】この仮定は，ベースの濃度プロファイルを指数関数型と考えて数値計算した

Lindmayer　＆　Wrighley［17］の結果に基づいている。

（2）Kirk効果による順方向走行時間Tfの増大

IcR工＜Icの領域においては，上のWebster効果に加えてさらにKirk効果が発生する。

この領域では前述のKirkの解析を基礎にしてモデル化できる。

すなわちこの領域ではコレクタ領域へ少数キャリアおよび多数キャリアが注入され，い

わゆるベース拡がりが起る。このとき走行時間Tfは，金属学的ベース内走行時間と拡が

りベース領域内走行時間の和で表わされる。

WB2　　　wc工B2

4Dn　　4Dn
Tf＝ （IcRI≦Ic） （2．19）

ここで第1項の金属学的ベース内走行時間は，もとのKirkの式（2．9）と臭って，
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Webster効果によりすでに高注入レベルに変化していると考えており，可の代りに4が使

われている。このことによりIc＝IcR工において，式（2．17）と式（2．19）の連続

性が保証される。式（2．19）を変形すると，

可。　　WB2　　　　wc工82

4　　可。Dn WB2

Wc工B2

WBZ
Tf。（1＋

Tf＝

）　　（IcR工≦Ic）　　（2．20）

となる。Ic＝IcR工において，式（2．17）および式（2．19）はともに

りo

Tf＝　－　Tf。

4

（Ic＝IcR工）

である。

ここでWc工Bは低電界近似式（2．10）が成立つとすると，

Tf＝

を得る。

（2．21）

）2〕　（Ic≧IcR工）

（2．22）

（3）クリティカル電流の式

Kirk効果の開始する電流，いわゆるクリティカル電流を，Wittier＆　Trenerel5］

は厳密な数値計算によって求めているが，回路シミュレーション用モデルとしては複雑す

ぎ適当でない。そこでLindholm［18］らが与えたより簡便な式をさらに改良した。

ここでクリティカル電流は，コレクタ・ベース間垂乏層間の電界が大量の注入キャリア

により消失するときの電流である。すなわち
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E（0）＝0

一般に電流密度と電界の間には，

JcRI＝－qn（Ⅹ）Ⅴ（Ⅹ）＝qn（Ⅹ）pnc（E）E（Ⅹ）

が成立っ。そこでポアッソンの式より，

d E（Ⅹ）　1

d x f

JcR工

（qNc　＋－）
Ⅴ（X）

（2．23）

（2．24）

（2．25）

となる。上式の第一項は垂乏居中の固定電荷，第二項は可動キャリアの寄与を表わす。移

動度の電界依存性を次の経験式で仮定すると，

〝no

〝nc（E）と

（1＋〝n。E／vs）

（2．26）

ここでE＝VcBT／Wcはコレクタ領域の平均電界，F．n。は低電界の電子移動度，VcBTは

ベース●コレクタ間トータル電圧（印加電圧＋ビルトイン電圧）である。式（2．25），

（2．26）より，次式を得る。

f d E／（qNc＋JcR工／pncE）＝d x

Shockley　＆　Primに従い，上式を

q NcWc2／t VcBT≫1

（2．27）

（2．28）

の仮定のもとに積分すると，次の結果を得る。（式（2．28）は一般の集積化トランジ

スタでは成立つ。）
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q pn。Nc・VcBT／Wc
J cR工＝

VcBT／Wc

Vs

1＋〝n。

（2．29）

Lindholは・式（2・29）より，実際のトランジスタでは存在するクラウディング効果

等を考慮して・一つのフィッティングパラメータFcRを導入し，次のクリティカル電流式

を得ている。

q〝n。NcAE

IcR工＝FcR

lvcBTI

t VcBTl

Wc
1＋〝n。 ／vs

（2．30）

Lindholmの式を実際のトランジスタに適用した結果は，後にみるように，測定されたク

リティカル電流と高電圧側で誤差があることがわかった。そこでさらに次のように改良し

た。

lVcBTl
IcR工＝FcR工・

Rco l＋BMVC・IVcBTI／vs
（新モデル）

（2．31）

ここでRcoはエミッタ直下のコレクタ抵抗（低電流値）であり，Rco＝Wc／（qpn。Nc

AE）とおいた。また上式ではLindholnの式におけるpn。／Wcを新たにフィッティング・

パラメータBnvcとおき，謝定のデバイスで現われるエミッタ・クラウディングなど他の

高電流効果を吸収させている。

以上により，ここで提案するfTロールオフモデルの基本式は，式（2．17），

（2．18），（2．22）および（2．31）となる。

2．4　アナログIC用バイポーラトランジスタへの適用結果

前述のモデルをアナログIC用嶺準バイポーラトランジスタ（AE＝20〝×20〝）

に適用した結果を以下に示す。このバイポーラトランジスタのパターンとその不純物ブロ
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ファイルは図2・6のようなもので，標準アナログICプロセスで製作されており，その

断面構造は図2．2（a）と同じである。

上述の新モデルの基本式において，新しいモデル・パラメータはIp，Tf。，Wc／WB，

FcR工・BMWC，Rcoの6つとなる。そのパラメータ抽出は以下のようにして行った。

パラメータIpはfT－Ic特性において，fTのピークを与えるIc値とする。次にこの

Ip以下の低電流個のfT測定値を用いて，1／2冗fT－1／Ic特性を求め，その直線の

切片Tfo’より，低電流順方向走行時間Tf。（＝Tf。，－rcCjc）を決める。用いた試料

（AE＝20pX20p）では，Ip＝2．5mAおよびTf。＝0．345n sが得られた。

パラメータWc／WBは，図2．6より，エビタキシャル・コレクタ層の長さWcとベース

幅WBの比より求める。ここで用いた試料の例では，Wc＝4．9〝，WB＝1．1〝であり，

Wc／WB＝4．45を得る。

パラメータFcR工とBMVCは，大電流ロールオフ領域のfT－Ic特性を，VcEを変えて潤

定することにより求める。VcEの値としては，アナログIC用嶺準バイポーラトランジス

タの場合，例えば1V，5V，15Vとする。その各fT－Ic特性において，大電流ロール

オフ例でfTがそのピーク値の‡に低下するIc値（正確にはTfが㌢Tf。になるIc

債）を求め，これをクリティカル電流IcR工の謝定値とする。IcR工測定値と式（2．31）

を用いて，最小二乗法によりFcR工とBnwcを決定する。用いた試料の例では，FcR工＝

2．596，BMWC＝1．034が得られた。

パラメータRcoはエミッタ直下のコレクタ抵抗の低電流値である。これは

Rco＝
Wc

q．〝n。NcAE
より計算するか，または図2．7のように大電流域の直流Ic－VcE

特性に擬似飽和がみられるものは，その直線の傾きよりRcoを決定する［19コ。用いた

試料では，直流特性よりRco＝159Qが得られた。

こうして求めたモデルパラメータに加えて，容量パラメータCjc，Cj。，Cs。bなどは

通常の方法［19］でC－Ⅴ特性から決定し，新モデルによりfTロールオフ領域におけ

る順方向走行時間を計算した結果を図2．8に示す。この図より，新モデルではVcE＝5

Vでの測定値との一致が良いばかりでなく，VcE＝1Vおよび15Vにおける一致もよく，

VcEの変化に良く追随しえることがわかる。これは主にクリティカル電流の精度が良いた

めである。図2．9にクリティカル電流IcR工の電圧依存性を示す。図で黒丸がIcRI謝定

値（fTがピークの‡になるIc値）であ。・Lindholhの式（破線）は高電圧側でこれ
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と一致しないが，本モデル（実線）は良く一致している。

次にモデルの基づけとして，ここで用いたアナログIC用バイポーラトランジスタ（図

2・6）に対し・一次元数値解析プログラム（ORBIT）によりデバイス内部の電子お

よび正孔の濃度分布を解析した頼黒を図2．10に示す。これらは図2．8のVcE＝1Vの

場合に対応した解析頼束である。図2．10の解析に用いたトランジスタの不純物プロフ

ァイルは・図2・6（b）に示したものであり，これはベースおよびエミッタのシート抵

抗と接合深さ，およびIc－VBE特性から謝定されるベースのガンメル数により決定した。

この方法により，直流特性に閑し数値解析による結果と珊定結果との良い一致が得られた。

図2・10（a），（b）をみると，Icっビ7mA以上の高注入レベルでは，電子および正孔

のコレクタ領域への注入が生じ，これらのキャリアによって空間電荷が中性となる領域

（拡がりベース；CurrentInduced Base）Wc工Bが現われる（Kirk効果）ことがよく

わかる。またIcが500pA⊥7mAの領域（低注入と高注入との中間領域）では，ベ

ース内電子濃度が増大している（Webster効果）ことがわかる。この数値解析結果より本

モデルの基本的な考え方は大すじにおいて妥当なものと考えられる。

2．5　まとめ

本章では，ベース領域およびコレクタ領域の伝導度変調効果とクリティカル電流を導入

することにより，大電流域において測定と良く合う順方向走行時間（利得帯域楯積fT）

のモデルを提案した。このモデルは大電流領域におけるfTのVcE依存性にも良く対応で

きる。本モデルをアナログIC用バイポーラトランジスタに適用した結果，fTロールオ

フ領域で良好な精度（ワーストで9％以下）を得た。従来fTのモデルではワースト誤差

が60％以上が普通であったから，新モデル導入による精度向上の効果は大きい。このモ

デルはEM5モデルという名称で回路シミュレータに組込まれ，現在，アナログICの回

路設計に実用されている。
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第3章　バイポーラ・トランジスタの

高周波モデル

3．1　はじめに

本章では，fTを高精度化した前章のモデルを用い，さらに100MHz～GHz帯でア

ナログICを高精度にシミュレーションするためのバイポーラ・トランジスタの高周波モ

デルを検討する。この周波数領域でアナログICの利得，位相および入出力インピーダン

ス等を正確にシミュレーションするためには，バイポーラ・トランジスタのfTの精度に

加えて，さらに全ての四端子定数（Sパラメータ）の絶対値および位相の特性の精度が確

保される必要がある。そこで本章では，微細化バイポーラプロセス［1】によって高周波

用バイポーラトランジスタと600MHz広帯域増幅器ICを試作し，ネットワークアナ

ライザによりそのSパラメータを謝定評価することにより，バイポーラトランジスタの高

周波モデルを精密に評価検討した。なお微細化バイポーラプロセスを使用したのは，この

プロセスで作製されるバイポーラトランジスタのfTは4GHzであり，十分の高周波性能

が得られるからである。

バイポーラトランジスタの高周波モデルとして，ここでは2種のモデルを検討した。一

つは，一般に良く回路計算に用いられるハイブリッド冗型モデル［2】，［3】であり，

もう一つはIC化に伴う寄生素子をとり込み，筆者らが拡張したモデル［4】，［5］で

ある。後者の拡張モデルでは，IC化構造を考慮して⑤コレクタ・ベース間接合容量の分

割，②ベース・エミッタ間接合容量の分割，および③基板の抵抗分の導入をはかった。こ

のうち①は本研究のあとUCBよりリリースされたSPICEの最新版（2Gおよび3）

の高周波モデルでも取り入れられている。

100MHz以上の高周波領域においてアナログ・バイポーラI Cを正確にシミュレー

ションするためには，デバイスモデル上の，次の3つの問題が重要である。

第一は，バイポーラ・トランジスタの高周波モデル自体の問題である。第二章で示した

ように，一般のバイポーラ・トランジスタモデルはトランジスタ動作の一次元性を仮定し

て作られているため，本来3次元的なデバイス構造をもつIC用トランジスタに適用する
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場合には十分の吟味を必要とする【6］からである。

第2の問題は，IC内のバイポーラトランジスタ以外のデバイス，すなわち抵抗や容量

あるいはパッドや配線等がIC化構造に伴って有する寄生素子の問題である。とくにバ

イポーラICでバイポーラ・トランジスタとともに多用される抵抗については，100

MHz以上の周波数領域で用いる寄合その寄生分布容量を考慮した取扱いが必要になる。

第3は，IC内部ばかりでなく，ICチップの実装に伴う，ボンディングワイヤおよび

パッケージなどの外因性寄生素子の影響である。高周波帯でその影響を正確に評価するた

めには，これらの外因性寄生素子についても精密なモデリングを必要とする。

本章ではこれらの点を考慮して，バイポーラトランジスタの高周波モデルを故討する。

ただし上記の問題のうち，抵抗の高周波モデルについては次の第4章で詳細に取り扱う。

なお本章で採りあげる評価用回路（600MHz広帯域増幅器）では，回路内に低抵抗を

用いているため，抵抗の寄生素子の高周波特性に対する影響は少く抑えられている。

3．2　謝走サンプル

まず，モデル検討に用いた回路およびトランジスタの測定サンプルについて説明する。

アナログI Cの高周波シミュレーション用モデルを検討するために，帰還型広帯域増幅

額（カットオフ周波数fc；600MHz）を試作した。その回路図を図3．1（a）に示

す。この広帯域増幅器は，2段帰還型でR．G．Heyerが発表［7］，［8］した回路であ

る。この回路では，エミッタフォロワQ3とダイオードQ4でレベルシフトし，抵抗R6

を介して入力段へ帰還をかけ，抵抗R7を介した帰還と合せて二重帰還により増幅器の直

流動作点を安定にしている。また出力段はトランジスタQ6およびQ2のダーリントン接

続であり，（1）帰還ループの利得が大きい，（2）コンデンサClを介した回路のミ

ラー効果の補正が容易，などの利点がある。これを微細化バイポーラプロセスでレイアウ

トLTEG（Test Element Group）に試作した。そのレイアウト図を図3．1（b）に示

す。この試作ICには，バイポーラ・トランジスタ二　BR拡散抵抗，およびMOS容量を

用いたので，この各素子についても単体特性評価用チップを同時に試作した。

試作I Cに用いた2種のバイポーラ・トランジスタはいずれもNPN型で，その素子名

をそれぞれ，NP324E2C，NP348E2と呼ぶ。トランジスタNP324E2C

は，エミッタ面積3〝×24〝×2ストライプで，コレクタをコ字型構造とL fTを向
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上させている。またNP348E2は，初段のノイズを低減するためエミッタ面穫3〝×

48〝×2ストライプで，コレクタはコ字形ではない。試作ICにおいて，NP348E

2は・初段のトランジスタ（図3．1のQl）のみに用い，他のトランジスタ（Q2～Q

6）は全てNP324E2Cとなっている。

バイポーラ・トランジスタの平面図および濃度プロファイル（NP324E2Cの場合）

を図3．2（a）（b）に示す。トランジスタの浪度プロファイルは，SUPREMⅡに

よる計算結果である。図3．3（a）および（b）に示すように，このトランジスタのfT

はピークで4．75GHz，hFEは220，（いずれもVcE＝2V）である。トランジスタ

の単体特性から抽出したモデルパラメータの一覧表（ALICE－EM5モデル）を表

3．1に示す。ここでバイポーラトランジスタとしては，第2章でのべたfTモデルをもつ

Ebers－Mollモデル（EM5モデル）を使用しており，そのfT精度は図3．3のように良好

である。

バイポーラ・トランジスタのサンプルは，広帯域増幅器のサンプルと同一ウエーハから

切り出し，4ピンのT0－5型パッケージに範立てた。パッドは100〝口，ボンディン

グワイヤは25〝中のA点線である。

また広帯域増幅器のICチップも，トランジスタと同様，4ピンのT0－5型パッケー

ジに組立てた。ただしICチップでは，図3．1（b）に示すように2つのアース端子G

NDlおよびGND2は，それぞれ100〝ロパッド3個，ボンディングワイヤ3本を用

いて，アース個寄生インダクタンスを減少させている。

3．3　パッケージモデル

バイポーラ・トランジスタおよび広帯域増幅器の高周波特性は，後述のようにネット

ワークアナライザにより，パッケージなどの寄生効果を含み測定される。そこでトランジ

スタ本体のモデル化に先だち，本節でパッド，ボンディングワイヤおよびパッケージのモ

デルを検討する。

3．3．1　T0－5型パッケージのピン同容量

謝定サンプルは単体のトランジスタおよび広帯域増幅器とも，4ピンのT0－5型パッ
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表3．1

5
　
6
　
7
　
8

ICMAX

BFLOW

ICLOW

VCE

THI

TH2
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IBl
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ⅣC

RATIO
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PHI S

NS
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ME
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IB0
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I FI

MF

TEMP

モデルパラメータ一覧表

Ⅰ
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l
篭
譜
憲
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篭
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Ⅵ／Wi
Fq旺
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㌔
㌔
Ⅹ
㌦
㌔
㌧
㌔
C
X
さ
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無
†
崇
l

諷血0

βF最大量のコレクす電流
せ竃沈積城における職増職掌β

その時のコレクタ電流

コレクタ・エミッタ間電圧

βFの1次温よ係数
βFの1次温度係数
遠方南竜流増幅率

ベース撞抗

ペース撞抗の1棚係数

ベース趣抗の2棚係数

補正ベース畿抗の係数

補正ベース薇抗の係数

補正ベース遥抗の係数

補正ペース畿抗の係数

コレクタ鍾抗

コレクタ概抗の1次温度係数

コレクタ遥抗の2棚係数

補正コレクタ遥抗

損傷飽和定数

bの1次温度係数

bの2次濃度係教

逆方向飽和電流
ナーリー電圧

棚和
Ⅵ机血血1のパラメータ

蜘
鵬b如効果の係数

fTピーク償電流

コレクタ長とベース樽の比

クリティカル電流′†ラメータ

クリテイカノ唯む†ラメータ

逆方向達行時間

エミッタ・ベース職含容量

エミッタ・ベース間電圧

ビルトイン電圧

電圧依存性指数

コレクタ・ベースⅦ接合容量

コレクタ・ベース間電圧

ビルトインt圧

電圧依存性指数

基板容量

コレクタ・基板間電圧

ビルトインt圧

電圧依存性指数

基板容量一定額

過剰位相係数

1／f練官職
基本周波数

基準ベース電流

1／fの指数

補正1／f姓音職

補正1／f軒職の指数

測定時の温度
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穣こ

ケージ（金メッキのステムのもの）に組立てた。そこで垂のT0－5型パッケージを用い

て，そのピン間容量を珊定した。

パッケージのピン間容量は，ピンの長さにより値が変化する。しかし必要なのは，高周

波特性測定時のサンプルのピン長におけるピン同容量である。そこで次のような方法によ

り，このピン間容量を測定した。

垂パッケージをネットワーク・アナライザのトランジスタ測定用漁具（transistor

fiXture；h／p l1602B，T0－5用）に挿入し，垂パッケージのピン長を高周波

測定時のトランジスタ・サンプルと同一条件（ボンディングワイヤ接続部からのピン長；

約3mm）にして，LCRメータ（h／p　4271B）により，パッケージピン間容量を

測定した。ネットワーク・アナライザの測定用治具は，4端子のうち2端子（portlお

よびport　2）が信号用端子，残り2端子がアース端子となっている。したがってこの治

具を用いると，パッケージの2ピン間（2端子間）容量を残りピンをアースした状感で，

しかもトランジスタの測定時と同一条件で測定できる。

この点果，T0－5型パッケージのピン間容量は，Sピン（サブストレート）に対する

各ピンの容量（すなわちC－S間，B－S間，E－S間）が0．44p Fと最も大きく，

C，B，Eピン相互間の容量は，ほとんどないことがわかった。これは，用いたT0－5

型パッケージは，図3．4（a）のように，S－ピンがステムと共通であり，C，B，E

の各ビンを円形に囲む構造となっているためである。

3．3．2　パッドを含むパッケージモデル

チップ内の単体トランジスタは，パッドからボンディングワイヤを介してパッケージピ

ンに接続される。このパッドおよびボンディングワイヤもトランジスタの外部の素子であ

るから，これをパッケージとともに外部寄生素子として，パッドを含むパッケージモデル

を考える。

パッドを含むパッケージモデルを作るため，その高周波滑走用パターンを特別に製作し

た。　これは図3．4のように，チップ内素子の各コレクタ，ベース，エミッタまでのA丘

配線と3つのパッドからなるパターンである。このパッドパターンを含むチップを単体ト

ランジスタの組立てと同じ方法でT0－5型パッケージに組立てた。

パッドを含むT0－5型パッケージを用いて，前節と同じ方法で，LCRメータにより，
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T0－5　PACKAGE

（a）ステム上のパッド測定用チップ概観図

（b）精密パッケージモデル

図3．4　　T0－5型パッケージ
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各ピン間容量を測定した。その結果，C－S間，B－S間およびE－S間容量値は，いず

れも0・44pFから1・09pFに増加した。この増加分0．65pFが，すなわちパッ

ト容量の対アース間容量である。この値は・パッド部の面積（100〝□）および酸化膜

厚（5700Å）から計算されるパッド容量値（0．62pF）にほぼ一致している。

以上を基礎にして・パッドを含むパッケージのモデルを二つ検討した。

第一は・パッケージおよびボンディングワイヤのインダクタンス分を無祝した簡易なモデ

ル，第二は，それらインダクタンス分を考慮した精密なモデルである。

（1）簡易パッケージモデル

4ピンT0－5型パッケージがネットワーク用珊定漁具（transistor fixture）に挿入

されエミッタ接地で測定される時，図3．4（a）のSピンおよびEピンは接地状態にあ

る。したがってもしインダクタンス分を考えないなら，図3．4でSおよびEを接地して，

図3・5（b）で抵抗Rpのないパッケージモデルを得る。ここでCpはパッド容量，CBS

およびCcsはベース・サブ間およびコレクタ・サブ間のピン間容量である。

図3・5（b）（Rpなし）のパッケージモデルの精度を評価するために，前述のパッド

パターン（図3・4（a日の高周波特性（Sパラメータ）を珊定した。その沸定結果を，

図3・5（b）（Rpなし）のモデルと比較して図3．6に示す。パッドを含むパッケージ部

は，図3・4（a）のパターンからわかる通り，BC間はほとんどオープン状感である。

このため，SIZおよびS21は非常に小さく，またSllとS22はほぼ同じ値をとる。そこ

でここではSllのみ示している。図3．6の破線で示す容量のみのパッケージモデル（図

3・5（b）でRpなし）は，Sllの位相については謝定値と良く一致しているが，300

MHz以上でのSllの絶対値の減少をうまく表わせないことがわかる。

このSllの絶対値における減少を検討したところ，この特性はパッケージおよびボンデ

ィングワイヤのインダクタンス分を考慮しても説明できず，何らかの損失分がパッドまた

はパッケージに含まれていることがわかった。そこでこの損失が，パッドとパッケージの

どちらに起因するのかを確かめるために，パッドパターンのチップを含まぬ垂パッケージ

のSパラメータを謝定した。その結果，空パッケージのISlllには減少特性が表われな

かった。したがって損失分はパッド部に存在することになる。

次に，パッド部の損失分を同定するため，パッドを含むパッケージのSパラメータ測定

値（図3．6）をyパラメータに変換した。パッケージはほぼ左右対称であるから，この
－42－



（a）yパラメータによる表現

Qc

（b）モデルの等価回路

図3・5　簡易パッケージモデル

図3・6　パッケージモデルとSll測定値の比較
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yパラメータを等価回路で表現すると，図3．5（a）となる。また容量のみのパッケー

ジモデルにさらにパッドの損失分を考慮すれば，図3．5（b）のモデルを得る。これを

ここで簡易パッケージモデルと呼ぶ。

いま入力側B－GND間について，パッドの損失分Rpを考えると，

Yll＋Y12＝j oCBS＋

j（d Cp

＝YK＋Ypad　　　（3．1）

となる。ここでYKおよびYpadは，それぞれパッケージ部およびパッド部のアドミッタン

スである。式（3．1）から次式を得る。

Ypad（mea）＝Yll＋Y12－j oCBS

一方，図3．5（b）のようなパッド部のモデルを考えると，

Ypad＝

J U Cp

02cp2Rp O Cp

1＋o2cp2Rp2　　　1＋o2cp2Rp2

a＋j b

である。ゆえにパッド部の損失分Rpは，

1　　　　a 1　　　　　a

O Cp b　　　　2冗f Cp b

－44－
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となる。ここでa，bは，それぞれYp。dの実数部と虚数部を示す。yパラメータから，

式（3・2）を用いてYpadを求め，その実数部a，虚数部bを計算すると，式（3．4）

よりパッド損失分Rpが求められる。問題となる周波数（300MHz～1GHz）で，こ

のRpを求めた結果を，表3．2に示す。この周波数領域でRpの値は若干変化するが，平

均をとると，Rp＝110Qとなる。

このパッドの抵抗分は，構造的には，基板（サブストレート）のバルク抵抗による寄与

であると考えられる。

このようにして決定したRpを用いて図3．5（b）の簡易パッケージモデルにより計算

したSパラメータは，図3．6の実線に示すように，絶対値および位相とも，謝定値と良

い一致を示す。（ここではSllのみ示したが，S22についても同様である。）

（2）精密パッケージモデル

上の簡易パッケージモデルを基礎にして，さらに寄生のインダクタンス分を考慮すれば，

より精密なパッケージモデル3．4（b）が得られる。精密パッケージモデルのインダク

タンス値は以下のように決定した。インダクタンスとしては，パッケージのピン長による

もの，およびボンディングワイヤによるものの二種類がある。

インダクタンスは，ワイヤの直径dとその長さ超より，次式を用いて計算した［注1］。

4　彪

L＝0．2彪（彪n －1） （3．5）

使用したボンディングワイヤの直径dは25〝加，パッケージのdは455〝mである。ボ

ンディングワイヤの長さは，各端子によって若干異なるが，約1～2．5m，またパッ

ケージピンの長さは，2mm程度であった。式（3．5）より計算すると，パッケージピン

のインダクタンスは約0．75nH，ボンディングワイヤのインダクタンスは0．85～

2．5n Hとなる。

この精密モデルと簡易モデルとの差は，1GHz以上の周波数領域で若干現われる。

注1．　式（3．5）の測定による確認は行っていない。今回の経験では，この式による

インダクタンスは，測定よりやや多めの値が得られるように思われる。
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表 3 ・2　 パ ッ ドの損 失分 R p の抽 出

f

（MHz）

Y pad （mea ．） Y pa d（mea ．） R p 傭老

の実数部　 a の虚 数部 b （Q ）

100 4．13 ×10‾S 3．58 ×10‾4 28 2

CB S＝0．44200 1．03 × 10‾4 6．67 ×10‾4 189

3 00 1．64 ×10‾4 1．0 3× 10‾3 130 C p　＝0．65

400 2．5 9 ×10‾4 1．4 1×10‾3 112 （pF）

600 5．86 ×10‾4 2．16 ×10‾3 1 14

8 00 9．08 ×10－4 3．13 × 10‾3 89

1000 1．5 7 ×10‾3 4 ．10 ×10‾3 94

平均 （300－1000九Hz） 110

署l

図3・7　　Sパラメータの計算法
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3．4　高周波モデル

本節では，3．2節でのべた測定サンプルすなわち帰還型広帯域増幅器の基本トランジ

スタ（fTmax＝4．75GHz）を用いて，バイポーラ・トランジスタの高周波モデルを検

討する。アナログICの超高周波等（100MHz以上）への応用拡大に備え，とくに

100MHz～1GHzの周波数領域に注目する。

最初にトランジスタの高周波モデルとして，現在広く回路設計に用いられているハイブ

リッド冗型モデルの精度を吟味し，次にその拡張を示す。

3．4．1　ハイブリッド冗型モデル

高周波領域のモデルの精度をここではSパラメータで評価する。これは高周波領域では

Sパラメータがネットワーク・アナライザにより精密に測定できる【9］からである。

ネットワーク・アナライザ（h／p　8505A）によるトランジスタのSパラメータ

測定は，T0－5型パッケージ（図3．4）に謝定サンプルを組立て，専用のトランジス

タ測定用治臭くh／p11602B）に挿入して，1MHz～1．3GHzの範囲で行なっ

た。　較正（calibration）方法は，治具（fixture）上で付属のTHRU，SHORT，

LOADを用いて行っている。このときオープン容量はO p Fを指定し，OPENは漁具

上に何も挿入しない状態で較正した。この結果，謝定されたSパラメータには，真性トラ

ンジスタに，パッド，パッケージなどの寄生効果を含む。

モデルによるSパラメータの計算法を図3．7に示す。トランジスタの高周波モデルパ

ラメータ（表3．3）は，回路シミュレータALI CEにより単体トランジスタ（EM5

モデル）のDC解析を行って決定した。ここで用いたEM5モデルパラメータは表3．1

である。またパッケージモデルのパラメータは，それぞれ前節でのべた方法により決定し

た。

Sパラメータの測定値がパッケージ等の寄生効果を含むので，モデルによるSパラメー

タの計算も，図3．4（b）のトランジスタ部にハイブリッド冗型モデル（図3．8）を挿

入して行った。AC解析は自製のAC回路解析プログラムFCAP［10］を用いてhパ

ラメータをまず出力し，次にこれをh→S変換プログラムにかけSパラメータを得た。

図3．9（a），（b）に，こうして得られたハイブリッド冗型モデルによるSパラ
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表 3 ．3　 高 周波 モデル パ ラメ ータ

モ デノ 記号 値 位 備考

ヽ

イ

プ

リ

ツ

ド

7こ

け

g m 0．0363 5

m

Ic＝lmA

r 「花 5．689 β／餌

r o 16．91 K Q Ⅴ▲＝15．9V

f T＝1．8G Hz

r　〝 700 K Q

C 冗 1．4 1 p F

C 〝 0．44 pF

C SUB 0．838 pF

r B 146 8

r c 18 8

r E 0．44 8

r l

r 2

R s

0．88

0．23

1 10 £

■ C が g h／2 7；fT－C p （1・g ．L r C）－C K

CK＝CBS＋Cp＝1．09pF

B

図3・8　　ハイブリッド冗型モデル

－48－



（b）S21の絶対値

図3．9
ハイブリッド冗型モデルとSパラメータ謝定値の比較
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メータの計算値と測定値の比較を示す。ここでは簡単のためSllの位相とS21の絶対値の

みを示し・パッケージモデルとして精密モデルを使用した場合を示したが，簡易モデルと

精密モデルとの比較・および全Sパラメータの計算値と測定値との比較から，次の結果が

得られた。

（1）簡易モデルと精密モデルの二つのパッケージモデルの差は，およそ500MHz以

上の領域で顕著になる。両者を比較すると・インダクタンスを含む精密モデルの方が，

500MHz以上の高周波側で謝定値に近い特性を示す。これはとくにt Slll，∠

Sll，∠S21および∠S22に現われる。

（2）いずれのパッケージモデルによっても，このハイブリッド冗型モデルlま100

MHz以上で測定値との鼓差が大きい。とくに∠Sll，lS121，∠S12，JS2lJ，

lS221および∠S22で誤差が大きい傾向がある。

このことは・100MHz～1GHzの周波数領域で真性トランジスタ部のモデル（ハイ

ブリッド刃型）の精度を高める必要のあることを意味する。

3．4．2　拡張モデル

本節では・前節のハイブリッド冗型モデルを拡張し，トランジスタのIC化構造を考慮

した，より高精度の高周波モデルを検討する。

（1）ベース・コレクタ間接合容量の分割

ICでのNPN型バイポーラ・トランジスタは，一般に図3．10（a）のような構

造となっている。いま試作トランジスタのデバイス内部の電子電流分布を二次元解析

【11］－［13】すると，図3・11のようになる○（a）はVBE＝0．5Vの低電流レ

ベル・（b）はVBE＝0・9Vの高電流レベルであるが，エミッタから注入された電子は

その直下のベース領域をほぼ直線的に走行してコレクタに達する。したがってトランジス

タとして真に動作するベースおよびコレクタの領域は図のエミッタ直下部分であり，戎り

の領域は不活性の寄生部分と考えられる。しかもエミッタ直下のベース領域は，残りの領

域よりも大きなベース抵抗成分を生む。これよりベースコレクタ接合容量C〝を図3．10

（a）のようにエミッタ直下部（C〝1）とその他の寄生部（C〝2）に分割すれば，トラン
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C

（a）寄生素子

（b）拡張モデル

図3．10　I C用バイポーラトランジスタ
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LEN即日（Hm）
0　　　　　 5　 B　　 lO　　　　 15　 E

l　 I　 l　P

N －E P I．

　　 N ◆

l

篭弘　　 2・竺5％r
l　　　　　　　　　　　　 I　　　　　　　　　　　　 l

C

（a）低電流レベル

LENGTH（FJm）
0　　　　 5　B　　 lO　　　 15　 E

l l I　P

N －EPl．

　 N ◆

1也＝1V　　 2．5％ 5％

lc＝5h A　　　　　　　　 →
l　　　　　　　　　 l　　　　　　　　　 l

C

（b）高電流レベル

図3．11　試作バイポーラトランジスタの電子電涜の分布
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ジスタの物理的構造に良く対応することになる。

いま考えているトランジスタ（NP324E2C）の場合には，次のように分割する。

（例）

エミッタ直下のベース・コレクタ接合面積AE＝3．8〝×24．8〟×2

全ベース・コレクタ接合面積Ac＝29．2〝×53．2〝

これより，寄生部の全ベース・コレクタ接合部に対する割合をrlとすると，

AE

Ac
rl＝1－ ＝0．88 （3．6）

となる。

図3．12（a）（b）に，この分割による効果を示す（ここでパッケージには高精度

型を使用した）。これらの図では，ベース・コレクタ接合容量の分割比rlを0，0．5，

0．88の三通り変化している。rl＝0の場合が，分割なし，すなわち従来のハイブリッ

ド冗型モデルを示す。ここでは∠SlとI SZllのみを示したが，トランジスタの構造か

ら決定されたrl＝0．88の場合，全てのSパラメータにおいて，100MHz以上の周

波数領域で精度が改善された。

（2）ベース・エミッタ間容量C花の分割

次にベース・エミッタ間容量に注目すると，ハイブリッド冗型モデルにおいて，ベース・

エミッタ同容量C花は，接合容量成分Cjeと，電流に依存する拡散容量成分Cdの和で定義

される。すなわち

C充＝Cje＋Cd

＝Cje＋gnTf　（gm＝

qI c

k T

（3．7）

である。

上にのべたベース・コレクタ間容量C〝の分割に対応して，ベース・エミッタ接合をエ
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（a）sllの位相
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（b）Szlの絶対値

図3・12　ベース・コレクタ間容量C〝の分割による効果
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ミツタ底面の部分と寄生の側壁部分とに分けると，

C充　＝C花1＋C花王

C机＝（1－r2）Cj。＋（1－k）・gb Tf

C充2＝r2Cje＋k・gn Tf

（3．8）

となる。ここで分割比r之は，ベース・エミッタ接合容量の側壁部分の全ベース・エミッ

タ接合容量への比である。

Cjez
r Z＝

Cjel＋Cje2
（3．9）

またkは，ベース・エミッタ接合の側壁からのコレクタ電流成分の全コレクタ電流への比

であり，次式のようにエミッタの周辺長LEとその面積AEにより定まる【14］。

1＋α

（3．10）

なおαはプロセス技術により定まる定数である。

試作トランジスタの電流分布でわかるように，低電流レベルではベース・エミッタ接合

の側壁からのコレクタ電流はほとんどない。　したがって低電流レベルでは，式（3．8）

のkは0である。

ハイブリッド冗型モデルにおいてベース・エミッタ間容量C花を，式（3．8）のように

その底面成分C花1と側壁成分C花Zに分割したときの高周波特性への効果は，Sllの位相特

性に現われる。これを図3．13に示す。ここで試作トランジスタの分割比rzは，ベース・

エミッタ接合の側壁面横の全面積への比から計算して，0．23を用いた。
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図3・13　ベース・エミッタ間容量C花の分馴こよる効果 Sllの位相

図3・14　基板の抵抗分Rsの効果
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（3）基板の抵抗分Rsの導入

図3．8のハイブリッド冗型モデルでは，基板の影響はエピタキシャル層一基板間容量

CsuBとしてのみ考慮されている。しかしパッドのモデルの場合と同じく，IC化したバ

イポーラトランジスタではその構造上，基板の抵抗分RsがCsUBと直列に入ると考えられ

る。

基板の抵抗分Rsを考慮した場合のI S221を図3．14に示す。Rs＝110Qを用い

たとき，100MHz以上の周波数領域で精度向上が明らかである。ここでRsの値は，基

板上面がアイソレーション領域の矩形，基板下面がその2T（T：基板の厚さ）ずつ広が

った矩形で囲む領域より，次式［15］を用いて計算した。

p T　　　丘n

WL a－b

（3．11）

pは基板の比抵抗，a＝（W＋2T）／W，b＝（L＋2T）／L，WおよびLはトラン

ジスタのアイソレーション領域の幅と長さである。試作トランジスタの場合，上式（3．

11）より計算されるRsは約100Qであった。

3．4．3　モデルの比較

以上をまとめて，前節の拡張モデル（図3．10）と従来のハイブリッド冗型モデル

（図3．8）との全体比較を図3．15a～dに示す。ここで電流は1mAと10mAで比

較している。図では，いずれも破線がハイブリッド冗型モデル，実線が拡張モデルであり，

○印および△印がSパラメータの測定値である。なおIc＝1mAはこのトランジスタの

低電流レベル，また10mAはfTピーク値付近で高電流効果が起り始めた電流レベル

に相当している。図より，Ic＝1mAおよび10mAとも拡張モデルにより良好な精度

が得られることがわかる。なおこのとき用いた拡張モデルのパラメータは，Ic＝1mAの

例を表3．3に示している。
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3．5　帰還型広帯域増幅器の高周波シミュレーション

上述のモデルを用いて，帰還型広帯域増幅器（図3．1）の高周波シミュレーションを

行い，測定と比較した。

帰還型広帯域増幅器のチップは，単体トランジスタと同じく，4ピンT0－5型パッ

ケージに実装し，ネットワークアナライザ（h／p　8505A）により周波数特性を測

定したが，高周波帯（100MHz～1．3GHz）における測定の信頼性を確保するため，

①自製の漁具を用いた電気長補正法，⑧ネットワークアナライザ用トランジスタ治臭

くh／p l1602B）を用いる方法の二通りを実施し，両者の測定値の一致を確認し

た。

シミュレーション用デバイスモデルとしては，I C内の各トランジスタに対しDC解析

にはALI CE－EM5モデル，AC解析には前節でのべた二つの高周波モデルを使用し

た。またパッドおよびボンディングワイヤを含むパッケージモデルに対し図3．4（b）の

精密モデルを用いた。ただし，増幅器I Cでは，2つのアース（GND）端子が，3個分

の100〝ロパッドおよび3本のボンディングワイヤを用いてアース例インダクタンスを

減少させたため，これに対応して前述のパッケージモデルのパッドの容量値およびワイヤ

のインダクタンス値を変更している。

トランジスタのモデルパラメータとして表3．1を用いて，パッケージを含む実装状態

の帰還型広帯域増幅番をシミュレーションした結果を，図3．16に示す。この図で，実

線が拡張モデル，破線が従来のハイブリッド冗型モデルによるシミュレーション値，○が

測定値である。電圧利得のシミュレーション結果は，拡張モデルによって大きな精度向上

が達成されている。増幅器のカットオフ周波数fc（3dB低下点）の誤差は，拡張モデ

ルにより5％以下（ハイブリッド冗型では40％）まで低下している。

拡張モデルのポイントは，①コレクタ・ベース間容量C〝の分割，②ベース・エミッタ

同容量C充の分割，および③基板抵抗Rsの導入の3点である。すでにのべた単体トランジ

スタのSパラメータ検討から明らかなように，このうちコレクタ・ベース間容量C〝の分

割が，増幅器の高周波寄シミュレーション精度に最も大きく寄与することが予想される。

図3．16に，従来ハイブリッド芥型モデルに対しC〆分割（rl＝0．88）のみを入れた

場合を一点鎖線で示す。C〝分割，C花分割およびRs導入の全てを入れた拡張モデル（実

線）とを比較すると，増幅器のカットオフ周波数fcの精度向上は，まずC〃分割によるも
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図3．16　　600MHz広帯域増幅器ICのシミュレーション結果
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のであることがわかる。しかしC〆分割のみ（一点鎖線）では，ピーク近傍の正確な特性

をシミュレ‾ションできず，C花分割およびRsの導入によって最終的に淵定値に近いシ

ミュレーション値（実線）が得られる。

拡張モデルでは，クラウディング効果［16］を取り入れていないため，高電流レベ

ルではやや精度が悪くなる。これはとくにSllの絶対値と位相についてみられる（図

3．15a）。しかしここで検討した広帯域増幅器ICの場合，バイポーラトランジスタ

の動作電流レベルがいずれも10mA以下であったため，このモデルで十分良好な結果が

得られたと考えられる。

3．6　まとめ

微細化バイポーラプロセスで試作した600MHz帰還型広帯域増幅器およびそのバイ

ポーラトランジスタを用いて，アナログIC用バイポーラトランジスタの高周波モデルを

検討した。その結果をまとめると以下のようになる。

（1）バイポーラ・トランジスタの高周波モデルとして通常使われるハイブリッド冗型モ

デルは，高周波青　く100MHz～1GHz）での精度が惑いことをSパラメータによ

る検討から明らかにした。

（2）100MHz以上の高周波帯で精度の高いモデルとして，トランジスタの物理的

構造に基づいた拡張ハイブリッド冗型モデルを検討した。このモデルは，従来ハイブ

リッド冗型モデルに，（i）ベース・コレク間接合容量C〝の分割，（並）ベース・

エミッタ間接合容量C充の分割，および（嵐）基板の抵抗分Rsの導入をはかったもの

である。このモデルにより，100MHz～1GHzの周波数領域で，低電流ないし中

電流領域（fTのピーク値付近の電流値まで）において，良好なSパラメータの精度

が得られた。

（3）上記バイポーラトランジスタの超高周波モデルを検討する際に，パッド，ボンディ

ングワイヤを含むパッケージのモデル化が重要である。とくにパッドについては，従

来のように容量のみのモデルでは十分でなく，基板の抵抗分Rpを考慮する必要があ

る。このような検討に基づき，T0－5型パッケージ（パッド，ボンディングワイヤ

を含む）の精密モデルを得た。

（4）これらのデバイスモデルを用いて，600MHz帰還型広帯域増幅器の高周波シ
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ミュレーションを行った。その結果，拡張モデルにより，増幅器のカットオフ周波数

fcの誤差が5％以下（従来モデルでは40％）と良好な精度を得た。

今後の課題として，エミッタ領域直下のDCおよびACクラウデイング効果を含む，高

電流レベルのモデルの検討があげられる。
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第4章　集積化抵抗の高周波モデル

4．1　はじめに

前章ではバイポーラトランジスタの高周波モデルについて述べたが，本章ではアナログ

IC内でトランジスタとともに多用される集穫化抵抗の高周波モデルについて述べる。

近年アナログICにおいては，数MHzのビデオ帯でフィルタのIC化［1］が進みつつ

あり，また自動車電話用IC［2コや高速A／Dコンバータ用IC［3】のように数百

MHzから数GHzにおよぷ高周波の応用も進んでいる。これらのICにおいては，集積

化された抵抗のもつ寄生容量がその高周波特性に影響することが少なくない。

一般に回路シミュレータでは，抵抗は純抵抗として扱われるため特にそのモデルは用意

されていない。このためIC中の抵抗の寄生容量を考慮したい場合，既知の冗型あるいは

T型モデルを等価回路で組むことになる。しかしながらこれらの集中モデルは，本来分布

定数回路を形成する集積化抵抗の高周波特性を十分良く表現できず，なかでも駆動点イン

ピーダンスの位相特性に問題を持っている。そこで本章では，まず集積化抵抗に対しRC

分布定数回路の解析を行ない，これに基いて従来モデルの精度を評価し，更に高精度でか

っ簡便な新モデル（ブリッジ冗型モデル）を提案する。次にモデルを微細化アナログバイ

ポーラプロセスで作製したベース拡散抵抗の測定値と比較し，その絶対値および位相の周

波数特性の精度を評価する。またこのモデルを回路シミュレータに組込み，ビデオ帯アク

ティブフィルタおよびビデオディスクプレーヤ用色信号処理ICの設計に応用した例を示

す。

4．2　集積化抵抗に対する均一分布定数回路の解析

アナログICに集積される抵抗は，ベース拡散抵抗，エピタキシャル抵抗およびピンチ

抵抗などである【4］。たとえばベース拡散抵抗は図4．1（a）のような素子構造をもち，

P型ベース拡散層とN型エピタキシャル層との間に寄生の分布容量をもつ。この抵抗で，

N型エピタキシャル層は通常電源電圧＋Vccに，またP型基板はアース電位に接続される
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（a）ベース拡散抵抗の構造

（b）高周波等価回路

図4．1　　集積化抵抗

i（X．t）i（X．△X．t）

→　　　　→

図4・2　　集積化抵抗のRC分布定数回路
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ので，その高周波等価回路は図4．1（b）のようになる。同様にエピタキシャル抵抗，ピ

ンチ抵抗およびイオン打ち込み抵抗なども高周波的には図4．1（b）の等価回路で表され

る。その等価回路を詳しい分布定数回路で表したものが図4．2　である。

いま単位長当りの抵抗をr，単位長当りの容量をCとすると，図4．2　の回路に対し次

式が成立する［5コ。

＝－　r l

＝－¢（Ⅴ）

（4．1）

（4．2）

ここで式（4．2）は，接合容量の電圧依存性を表すC（Ⅴ）項を含むため，非線形偏微

分方程式となり，解析的に解けないので，次のような平均容量C

1　　　　　vB

C　＝ J c（Vj）dVj
VB－VA VA

（4．3）

を導入［6］する。ここでVjは単位長当りの平均電圧，VA，VBは抵抗の両端にかかる電

圧とする。この平均容量を用いると式（4．1），（4．2）より，

∂2v　　　＿　∂Ⅴ

－　＝　r C　－

∂Ⅹ2　　　　　∂t

∂21　　　＿　∂i

－　　　‾‾‾‾　＝　r C

∂Ⅹ2 ∂　t

（4．4）

（4．5）

を得る。上式を変数分離により解き，その解を二端子回路網（yパラメータ）で表すと・

次式が得られる。
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Il（S）

Ⅰ2（S）

yll＝y22＝

yll ylZ

y21　y22

√㌻妄言

y12＝y21＝■

Vl（S）

V2（S）

。。th（√詫言）

√；有言
。。Se。h（√扇）

（4．6）

（4．7）

ここでS＝j o，R＝rl，C＝cl（1：抵抗の長さ）である。

式（4．7）のyパラメータは，接合容量が抵抗長方向に均一に分布していると仮定し

たときの集積化抵抗の高周波特性を定める。これを実用的観点から，出力側短絡時の駆動

点インピーダンスZinおよび電流利得Giに分けて考える［7］。

集積化抵抗の出力個短絡時の駆動点インピーダンスZinは，式（4．7）より次式とな

る。

Vl（S）

Il（S）

Zin＝

1

VZ（S）＝O yll

＝R・

t。nh（√㌻妄言）
（4．8）

上式よりZin／Rの絶対値と位相の周波数特性をコンピュータ計算して求めると，図

4．3（a）（b）の実線となる。この寄合，抵抗の絶対値が3d B低下する各周波数U。

は，図4．3（a）より次式となる。

00

R C

■
　
〉
－
1
r
臣

（4．9）

駆動点インピーダンスの位相遅れは，図4．3（b）の実線でわかるように高周波個にお

いて－450　の値に飽和する。

次に出力短絡時の電流利得Giは次式となる。
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図4．3　　集積化抵抗の駆動点インピーダンス
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Iz（S）

Il（S）

Gi＝－

y21

V2（S）＝O yll

＝se。h（√；言言） （4．10）

上式Giの絶対値と位相を計算すると図4．4（a）（b）の実線となる。Giの絶対値が

3d B低下する各周波数U。は，図4．4（a）の実線より次式となる。

2．43

R C

00 （4．11）

図4．4（b）の実線より，電流利得の位相遅れは周波数とともにリニアに増加する。

4．3　従来モデルの検討

上の解析をもとにして，従来アナログICの教科書［8］［9コで良く知られている図

4．5（a）（b）の冗型およびT型モデルの精度を検討する。

図4．5（a）の冗型モデルでは，駆動点インピーダンスZinおよび電流利得Giは各々

次式となる。

Zin（S）＝

yll（S）

y21（S）

Gi（S）＝

yll（S）

s R C

（4．12）

（4．13）

また図4．5（b）のT型モデルでは，ZinおよびGiはそれぞれ次式となる。
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s RC

Zin（S）＝R

Gi（S）＝

（4．14）

（4．15）

式（4．12）および（4．14）で表わされる冗型モデルおよびT型モデルの駆動点イ

ンピーダンスを，図4．3（a）（b）に一点鎖線および二点鎖線でプロットしている。図

4．3（b）でわかるように，離動点インピーダンスの位相遅れは，冗型モデルが高周波

側で－900　に漸近するのに対し，T型モデルは－200　にピークをもち高周波側で低下

する特性を示す。冗型モデルおよびT型モデルのいずれも，－450　に飽和する理論解と

の間に低周波領域から相当の不一致がある。

一方電流利得では，式（4．13）と（4．15）を比較してわかるように，冗型モデル

とT型モデルの周波数特性は一致する。これを先の図4．4（a）（b）にプロットすると，

一点鎖線となる。このとき絶対値が3d B低下する周波数は，冗型モデルおよびT型モデ

ルともにU。＝2／RCであり，理論解の値2．43／RCに近い。しかし位相遅れは，理

論解がU。を越えた周波数領域でリニアに増加し続けるのに対し，冗型およびT型モデル

では－900　に漸近し飽和してしまう。したがって冗型およびT型モデルでは，その電流

利得の位相精度が理論解と50　以内で一致する領域は，U＝2／RC程度までである。

4．4　新しいブリッジ冗型モデル

上述の冗型およびT型モデルは，簡便な集中定数回路である点で回路計算に適するが，

とくに駆動点インピーダンスの位相精度がかなり低周波側から悪い。そこでもっと精度の

良いモデルを検討する。

いま式（4．7）のyパラメータを教数展開すると，次式が得られる。
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1・　　S C s2RC2
yll＝y22＝　－　＋　　　　　－

R　　　　3 45

1　S吉　　7S2RC2
y12＝y21＝　－　－　＋　－　－

R　　　6　　　　　360

（4．16）

式（4・16）をSの第一次項までとり，対称な回路（yll＝y22およびy12＝y21）で

あることを考慮してこれを等価回路で表現すると，図4．6のモデルを得る。これを新し

くブリッジ冗型モデルと呼ぶ。このモデルは従来の硝モデルに比べ・抵抗の両端に一号

の負性容量をもっている。

この負性容量は，RC分布定数回路の特性式の級数展開に起因するものである。すなわ

ちここでは式（4．7）のy21の超越関数を次式で近似した。ここでZ＝√s RCとする。

Z csch（Z）と1－ （負性容量モデル） （4．17）

しかしもし　sinh（Z）の級数展開を用いるならば，もう一つの近似が可能である。

（インダクタンスモデル）　　（4．18）
sinh（Z）

したがって式（4．7）より，

ylZ　＝　y21　竺　‾

s R C
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すなわち次式を得る。

y21　＝　－

s R2C

（4．19）

この場合の等価回路は，インダクタンスL（＝R2C／6）が抵抗Rに直列に入る形にな

る。このインダクタンスモデルはモデル内の節点数を増やす結果になるので，ここでは採

用しなかった。なお同様な考桑が，最近，バイポーラトランジスタのベース層の分布定数

回路（Non Quasi Static Effects）の解析［10］に用いられている。

図4．6のブリッジ冗型モデルにおける駆動点インピーダンスの周波数特性は次式とな

る。

Zin（S）＝

yll（S）

またその電流利得の周波数特性は，

y21（S）

yll（S）

Gi（S）＝　－

S R C

ー1＋

s RC

（4．20）

（4．21）

で定まる。

上式（4．20）および（4．21）で定まるブリッジ冗型モデルを，先の均一分布定数

回路の理論解と比較して，図4．3および図4．4に破線で示す。このブリッジ冗型モデル

の位相精度は，0≦2／RCの周波数領域において，駆動点インピーダンスおよび電流利
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得とも理論解とのずれ30以下と良好である。またその絶対値精度は、同じ周波数領域

（り≦2／RC）において電流利得の場合12％以下とやや惑いが，靡動点インピーダン

スのそれは6％以下と良好である。

このブリッジ冗型モデルでは電流利得の絶対値精度が高周波側でやや恵いが，一般の応

用は0≦2／R吉であるためこれはあまり問題がないと考えられる。また抵抗の分布容量

の影響は，図4．3および図4．4で明らかなように，低周波個では絶対値よりもむしろ位

相遅れとしてまず現われる。従ってブリッジ冗型モデルの位相精度が高いことは実用上重

要になる（4．7節参照）。

4．5　抵抗の平均寄生容量

上述の抵抗の高周波モデルを現実のICの回路設計に適用する場合，式（4．3）で定

義される平均寄生容量の計算が必要である。そこで本節で，この平均寄生容量の計算式を

導出する。

いま図4．7のように，抵抗のパターン楯をW（〝），パターン長をし　く〝），拡散の

拡がり分をAW（〝），抵抗のシート抵抗値をps（Q／ロ），両コンタクト部の補正抵

抗値をRconとすると，抵抗値R（Q）は次式で計算される。

R＝ps

W＋AW
＋Rcon （4．22）

IC中の各抵抗の寄生容量を計算するには，抵抗パターンの面横が必要である。しかし回

路設計時には未だ抵抗パターンは決まっていないのが普通である。そこでここでは，使用

するプロセスによりあらかじめパターン楯Wは定まっているとし，パターン長Lを各抵抗

の設計値Rより計算する。すなわち式（4．22）より，

R－Rcon

p s

（W＋AW） （4．23）

となる。抵抗の単位面穣当りの0バイアス容量をCjo（pF／cm2）とし，この値が製造
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図4．8　　測定に用いたベース拡散抵抗
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プロセスで定まっているとすると，設計値R（Q）の抵抗がもつ寄生容量は，

R－Rcon

p s

C＝CjO・W・ ・（W＋AW） （4．24）

により計算できる。

整合精度を確保するため，教本並列の抵抗パターンが使用されるときは，パターン数を

NR本として，

NR（R－Rcon）
C＝NR・Cjo・W

p s

・（W＋AW） （4．25）

が成立つ。さらに折れ曲りをもつ抵抗パターンが使用されるときは，その折れ曲り部分の

容量補正分をCKとして，

NR（R－Rcon）
C＝NR・CjO・W

p s

・（W＋AW）＋CK　　（4．26）

から，抵抗の寄生容量は計算することができる。

上式（4．26）の寄生容量Cは，0バイアス容量値である。そこでバイアス依存性を

考慮した平均寄生容量Cは，式（4．3）を計算して，抵抗の両端のDC電圧VAおよび

VBより次式から求められる。

1　　　　v力

Jv▲　C

VB－VA

VB－VA　　1－m

d Vj

－81－
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ここで　中は接合のビルトイン電圧，nは接合容量の電圧依存性指数である。またVAおよ

びVBはエピタキシャル層の電位Vccを基準にした抵抗両端の電圧値とする。すなわち

VA＝Vl－Vcc

VB＝V2－Vcc

である。但しVlおよびVZが回路中の抵抗の両端のノード電位とする。

4．6　謝定値との比較

4．6．1　沸定方法

（4．28）

微細化バイポーラプロセス［11］で作製したベース拡散抵抗を用いて，前述のモデル

の精度評価を行った。

ここで用いた試料のマスクパターンを図4．8（a）に示す。素子の面積は25〝×

110〝，抵抗値は1．33kQ（実謝値）である。このベース拡散抵抗をT0－5型パ

ッケージに組立て，ネットワークアナライザ（h／p8505A）により周波数特性を珊

定した。その謝定回路を図4．8（b）に示す。

抵抗の寄生接合容量はLCRメータにより，ゼロバイアス容量CjO＝0．94pF，電

圧依存性指数n＝0．14，ビルトイン電圧や＝0．6Vと得られた。

なお測定時，接合容量にかかるバイアスが均一および不均一分布となるように，抵抗の

印加電圧Ⅴは0．1Vおよび5Vの二つの条件で測定した。0．1Vのときほぼ均一分布，

また5Vのとき不均一分布となる。抵抗の平均容量Cは，容量の電圧依存性および式

（4．27）より，印加電圧Ⅴが0．1Vのとき0．70p F，また5Vのとき0・79p F

となる。

測定に用いた抵抗は，図4．8（a）のようにボンディングパッドを介してT0－5型

パッケージ（4ピン）に組立てられている。このためネットワークアナライザによる測定

値には，抵抗単体の特性に加えて，パッケージ，パッドおよびこれを接続するボンディン

グワイヤなどの寄生部を含む。

そこで第3章で述べたと同じパッケージモデルを作り，そのパラメータをLCRメータ
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により測定した。そしてyパラメータ測定値からパッケージ等寄生分yplおよびypZを除

去して真の抵抗部の測定値を求めた。すなわち，出力短絡時の駆動点インピーダンスおよ

び電流利得Giはそれぞれ，

Zin＝

yll yll′－（ypl＋ypZ）

y21

Gi＝　－

y21J－ypZ

yll yll′一（ypl＋yp2）

（4．29）

（4．30）

より求められる。ここでyll′　およびy21′　がネットワークアナライザによる寄生分を含

む測定値である。また寄生分のyパラメータは，3章のインダクタンス分を省咤した簡易

パッケージモデルを前捜して，

ypl＝j o CBS＋

yp2＝j（d CBC

J・U Cp

（4．31）

（4．32）

とした。CBS，CBCはパッケージのピン間容量，Rpはパッドの抵抗分，またCpはパッド

の容量分である。

4．6．2　結果とその検討

式（4．29）～（4．32）を用いて寄生分を除いた測定値と，ブリッジ冗型モデル（実

線）との比較を図4．9および図4．10に示す。均一分布定数回路の理論解を参考までに

破線で示した。

ブリッジ冗型モデルは，すでに検討したように角周波数Uが2／RC以下の領域で精度

が良い。この抵抗例（R＝1．33kQ，C＝0．79p F）では，この周波数点は約
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300MHzである。すなわち図4．9および図4．10において，ブリッジ冗型モデル

（実線）は300MHZ以下の領域では駆動点インピーダンスおよび電流利得の絶対値と

位相とも，均一分布定数回路の理論解とそれほど変らない精度で測定値と一致する。

均一分布定数回路の理論解は，すでに述べたように容量の電圧依存性を平均容量で近似

している。この平均容量の近似による誤差を評価するために，測定値との比較の際，抵抗

の接合容量にかかるバイアスがほぼ均一の場合（抵抗の両端の直流電位が0．1Vおよび

0V）と，不均一の場合（両端が5Vと0V）の二通りの条件を検討した。図4．9と図

4．10の測定値としてはバイアスが不均一の場合（C＝0．79p F）のみを示したが，

式（4．27）の平均容量を用いた均一分布定数回路の理論解およびその第一次近似であ

るブリッジ冗型モデルは，国のように甜定値と良く一致しており，平均容量の導入による

誤差はほとんどないことがわかる。伝達利得および駆動点インピーダンスとも，周波数

200MH z～400MH zにおいて位相の誤差があるが，これはバイアスが均一の寄合

（C＝0．70p F）でも同様に現われることから，平均容量の導入によるものではなく，

何らかの滑走誤差によるものであろう。

ブリッジ冗型モデルでは等価回路化に伴う近似により高周波側（ひ。＝2／RC以上）

で誤差が生ずる。とくに図4．10のように電流利得Giの絶対値精度が300MHz以上

でやや悪くなる。この理由は，分布定数回路の理論解をj oの第一次項までで近似し，弟

二次項以下を無祝したためである。これらの二次項を考慮したモデルをたてることも可能

であるが，回路計算で使用するには複推すざるものになる【12］。

したがってブリッジ冗型モデルは，適用範囲に注意して使用することが必要であるが，

一般の回路応用においては抵抗の寄生容量の影響が甚大な領域での使用は少ないため，次

の例にみるように，このブリッジ冗型モデルで実用上十分の精度が得られる。

4．7　応用例

上述のブリッジ冗型モデルを回路シミュレータに組込み，アナログICの回路設計に適

用した。その結果の例を二つ示す，

図4．11はNIC（負性インピーダンス変換器）を用いたビデオ帯アクティブ・フィ

ルタIC（3．58MHzのBand Pass Filter）の例【1】である。この回路では破線

内のNICの部分の抵抗の寄生容量によってフィルタ特性が敏感に変化する。
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図4．12に，最終的に設計されたフィルタICの回路シミュレーション結果を示す。

図で実線がブリッジ冗型モデル，一点鎖線が従来冗型モデルによるシミュレーション結果

であり，両者は高周波個で若干のずれを示した。なお均一分布定数回路の理論解によるシ

ミュレーションは，実線のブリッジ芥型モデルに完全に重なる結果となった。参考までに

抵抗の寄生容量がないときのシミュレーションを破線で示したが，この寄合中心周波数が

4MHZ以上に大きくシフトしており，このようなICの回路設計には分布容量を含む抵

抗のモデルの使用が不可欠であることがわかる。

次に図4．13にビデオディスクプレイヤー用ICの色信号分就回路部を示す。この回

路では3．58MHヱの周波数における出力OUTの位相遅れが問題となる。回路内の抵

抗に対し，上述の高周波モデルを用いたときの位相特性のシミュレーション結果を図

4．14に示す。3．58MHZにおける位相遅れは，I C実卸値で－260（図の＋印）

であった。ブリッジ冗型モデルを用いたシミュレーション結果を図に実線で示すが，

3．58MH Zでは－270　とほぼ実謝値に近い位相遅れが得られた。これに対し従来冗

型モデル（図の一点鎖線）では－310　と実珊値よりやや大きい位相遅れを示し，また寄

生容量のない抵抗のみ（国の破線）では－180　と実測値と大きな不一致を示した。なお

均一分布定数回路の理論解を用いたシミュレーション結果は，ほぼブリッジ冗型モデルの

結果に重なり，3．58MHzでの位相遅れは－270　となった。この例では，ブリッジ

冗型モデルと均一分布定数回路の理論解との差は，15MHzの周波数で約10　現われる

にすぎない。

4．8　まとめ

本章では，分布定数回路の解析に基づいて，集積化抵抗の高周波モデルとして新しくブ

リッジ冗型モデルを提案した。

回路シミュレータに組込むモデルとしては，式（4．7）の分布定数回路の理論解をそ

のまま用いることも可能であるが，等価回路で表現できないため簡便な回路計算には使え

ない欠点がある。これに対しこのブリッジ芥型モデルは・従如型モデルの両端に一号の

負性容量を付加した等価回路で表わすことができる。

このモデルを実際のアナログI C内抵抗の実潤された高周波特性と比較した結果，

3d B低下カットオフ周波数（
冗RC

）以下の領域では均一分布定数回路の理論解とほぼ
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同等の良好な精度をもつことがわかった。本モデルは，ビデオ寄アクティブフィルタおよ

びビデオディスクプレイヤー用色信号分離回路への応用においても実用上十分な精度を示

した。

今後アナログICの高周波化に伴って，ここで検討したような寄生の分布容量をもつ抵

抗の高周波モデルの必要性が増大すると考えられる。
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第5章　基板電流を含むバイポーラ

トランジスタ複合モデル

5．1　はじめに

最新プロセスのバイポーラLSIでは，高集積化および高速化をはかるため，薄いエピ

タキシャル層を用いてデバイスを微細化する［1】，【2】。この微細化したバイポーラト

ランジスタにおいては，集積化構造に由来する寄生サブPNPトランジスタが動作して不

要な電流が基板に流れる現象が発生する。この基板電流は，たとえばBi－CMOS回路

等で電源電圧余裕低下の要因となる。本章では，このようなバイポーラトランジスタの基

板電流を回路シミュレーションに導入するため，NPNトランジスタおよびラテラルPN

Pトランジスタに対し，寄生サブPNPを考慮した複合モデルを提案し，その基板電流の

計算に必要なモデルパラメータ抽出法をのべる。これらの複合モデルをBi－CMOSメ

モリ用NPNトランジスタおよびアナログプロセス用ラテラルPNPトランジスタに通用

し，基板電流を含む直流特性および飽和特性を高精度にシミュレーションできることを示

す。またBi－CMOSメモリのデコーダ・メモリセル部の回路シミュレーションへ本モ

デルを応用した結果を述べる。

5．2　NPNトランジスタの複合モデル

5．2．1　基板電流

IC上のNPNトランジスタには，第2章に示した図2．2a　の構造でわかるように，

p型ベース層，N型エピタキシャル層およびP型基板からなる寄生のサブPNPトランジ

スタが構造的に付随している。従来この寄生PNPトランジスタの電流増喘率は，エピタ

キシャル層が厚いことおよびN＋埋込層があることによって低く抑えられていた。しかし

最新のバイポーラプロセスでは，とくに高速化のためエピタキシャル層が1〝m程度まで

薄くなり，N＋埋込層があっても寄生PNPのbFEが大きいものが出てきている。このた

めバイポーラトランジスタが飽和しそのベースコレクタ接合が傾バイアスされるとき・ベ
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－ス層からホールがェピタキシャル層に注入され・逆バイアスされたコレクタサブ接合に

より集められてかなりの電流が基板に流れる。

一つの例として，図5・1にBi－CMOSメモリ用バイポーラトランジスタ（エミッ

タ面積；1〝×5〝）の謝定例を示す。この例ではコレクタエミッタ電圧VcEが2Vであ

るが，ベースエミッタ電圧VBEが1・2V以上で飽和に入るに従い基板電流IsuBが観耕さ

れるとともにベース電流IBに不連続なコプが現われる○このトランジスタに付従する寄

生サブPNPトランジスタのhFEを謝定すると，その値はピークで25と大きい。

このような基板電流は・TTLのような飽和型回路［3】のほか，最近開発の進んでい

るBi－CMOS回路［4］，［5］などで問題となる。　たとえば図5．2に示すBi－

CMOSインバータでは・二つのバイポーラトランジスタがスイッチング時に飽和して基

板電流が流れる。

5．2．2　モデル化

バイポーラトランジスタの基板電流は，そのIC化構造に存在する寄生サブPNPトラ

ンジスタに原因がある。そこでこの寄生トランジスタをどのようにバイポーラモデルに取

り込むかが問題となる。　図2．2aのIC用NPNトランジスタでは，その構造上，真

にトランジスタとして動作する領域はN＋エミッタの直下部分であり，他は寄生部分であ

る。このことからエミッタ直下部分を真性のNPNトランジスタとし，その周辺部分を寄

生PNPトランジスタと考えることができる。この寄生サブPNPトランジスタは，一般

にNPNの飽和時に動作するだけであるから，計算の効率上できるだけ簡単にすることが

望ましい。（すでにのべた3章のモデルでは，高周波特性の観点から寄生サブPNPトラ

ンジスタの二つの接合容量のみを考えた。）

そこで，寄生サブPNPトランジスタを以下のように簡易化してNPNトランジスタモ

デルに取り込むことにした。まず図2．2aの構造で，寄生サブPNPトランジスタのベ

ースコレクタ間垂乏層（もとのNPNトランジスタのコレクタサブ間垂乏層）はP型基板

偶にのぴるため7－リー効果は無視できると考えられる［6コ。また通常の動作状態では，

寄生サブPNPトランジスタは飽和することはないためその逆方向特性も無視できる。こ

れらより寄生サブPNPトランジスタを，図5．3のBS問に示すように，ベース電流を

分流するダイオードIsと基板電流を表わす電流源IsuBに簡略化した。そして基礎とな
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図5．3　　基板電流を含む複合バイポーラモデル（NPN）

図5・4　　基板電流法によるコレクタ抵抗謝定回路
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るバイポーラモデルとしてGummel－Poonモデル［7】を前提し，基板電流を次式でモデル

化した。

IsuB＝IsB／qB［e叩（VB，C，／VT）－1］　（VT＝kT／q）

qB＝1／2＋ 1／4＋IsB／IKS［e叩（VB，CリVT）一1】

（5．1）

（5．2）

qBは，Gumnel－Poonモデルの規格化ベース電荷を表わす。またダイオードの飽和電流Is

は次式で与える。

Is＝（1＋qB／βS）IsuB （5．3）

ここでβSは寄生サブPNPの電流増幅率，IsBはその飽和電流，IKSはknee電流を表わす

パラメータである。

このようにk／て既知のバイポーラモデル（Gumel－Poon）に寄生サブPNPトランジスタを．

取り込める。　さらに3章でのべた拡張モデルの考えに基すき，エミッタ直下部分（真性

NPN）とその周辺部分（寄生サブPNP）に分割し，IC化構造の寄生素子を考慮する

と，図5．3の複合バイポーラモデルが得られる。この複合バイポーラモデルで，RBIは

エミッタ領域直下の内部ベース抵抗，RBXは外部ベース抵抗を表わし，Rc，RE，Rsは

コレクタ，エミッタ，サブの各端子の寄生直列抵抗である。また分割比rは，元のNPN

トランジスタのベースコレクタ間接合容量CJCのうち，エミッタ直下部を除く寄生部の全

領域に対する都合を示す。すなわち，

r＝1－AE／Ac

であり，AEは・N型エミッタ領域の面積，AcはP型ベース領域の面積である。すでにのべ

たようにCJCの分割により，モデルの高周波特性の高精度化がはかられている。

以上をまとめて，図5．3の基板電流を含む複合モデルは，DC的には既知のバイポー

ラモデル（GuLmmel－Poon）に式（5．1），（5．2）で与えられる電流源IsuB，および

式（5．3）で与えられるダイオードを付加し，AC的には容量分割を行って，容易に回
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路シミュレータに組み込むことができる。

5．2．3　モデルパラメータの抽出法

図5．3の複合モデルでは，基板電流の導入に伴う薪パラメータ，およびNPNトラン

ジスタ自体のモデルパラメータを決定する必要がある。NPNトランジスタの電流増幅率

βFおよび飽和電流Isなど主要なモデルパラメータは，通常の抽出法で抽出できるが，こ

のうちコレクタ抵抗Rcと逆方向電流増幅率βRの抽出には注意を要する。

（1）基板電流パラメータの抽出

基板電流の導入に伴う新パラメータは，IsB，IKS，およびβS　の3つである。このう

ちIsBおよびIKSは，図5．1ようなIsuB　－VBE特性を軸定して求める。すなわち低電

流個の1点　くVBEX，IsuBX）より，次式からIsBを抽出する。

IsB＝IsuBX・eXp（一VBEX／VT） （5．4）

knee電流IKSは，IsuB　－VBE特性の高電流領域から対数の傾きn＝1とn＝2の交点で

求める。また寄生サブPNPの電流増幅率βSは，そのhFE－Ic特性を軸定して，その

ピーク値とする。

（2）コレクタ抵抗の抽出

コレクタ抵抗Rcの値によってNPNトランジスタの飽和が決まるため，Rcの抽出は

NPN複合モデルの直流精度上キーポイントである。高電流Ic－VcE特性の飽和領域の

傾きから抽出する従来の方法［8］では，飽和領域のコレクタ電流に基板電流が重畳して

いるため，正確なコレクタ抵抗値が得られない。このような基板電流が流れるデバイスで

のRcの抽出には基板電流法［9］が適している。

基板電流法によるRcの謝定回路を図5．4に示す。　この方法の基本的な考え方は，

NPNトランジスタのコレクタベース間電圧VcE　を小さくして飽和動作させ，基板電流

IsuBが一定になる条件下で，コレクタ電流Icおよびコレクタベース間電圧VcEを何点

か変化させて測定し，次式よりRc　を決定するものである。
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VcB＝RBXIc／hFE＋VBIcJ－RcIc （5．5）

一般にRBX／hFElま小さいので第一項は無視でき，またIsuBが一定ならばVB，C，も一定

となるから・VcBおよびIcの謝定点が2点以上あれば上式よりRcが決定できることに

なる。

（3）逆方向電流増幅率βRの補正

NPNトランジスタのβRは・通常・トランジスタを逆接続してエミッタ電流IEとペ

ース電流IBの比を測定することにより得られる。しかし複合モデルではベース電流のう

ち一部はダイオードを通して基板側に流れるので，これを考慮してβRを補正しなければ

ならない。すなわち全ベース電流をIB・NPNへの正味のベース電流をIBlとすれば，

IBl＝I8－（1＋1／βS）IsuB

βR＝IE／IBl

（5．6）

（5．7）

によりβRが補正できる。ここでβSは寄生サブPNPの電流増幅率パラメータであり，

上記（1）であらかじめ決定しておく。IE，IBおよびIsuBは逆接続NPNトランジスタ

の謝定値とする。

5．2．4　謝定値との比較

上式の基板電流を含む接合モデルを，Bi－CMOSメモリ用バイポーラトランジスタ

（AE＝1〝×5〝）の測定値と比較した。その結果を図5．5～図5．6に示す。

謝定サンプルは，ブローバ珊定に伴う接触抵抗を避けるため，すべてT0－5パッケー

ジに組み立て，各特性を測定した。

図5・5は順方向Ic，IB，IsuB一VBE特性である。図5．5より，従来の単体モデル

（たとえばGummel－Poon）では現われない基板電流IsuBおよびベース電流IBのコプが，

この複合モデル（実線）を用いて良くシミュレートできていることがわかる。図5．5の特性
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図5・5　複合バイポーラモデルと測定値の比較

順方向Ic・IB，IsuB－VBE特性（NPN）

0．5

図5．6

VcE（V）

複合バイポーラモデルのIc－VcE飽和特性への効果（NPN）
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において，複合モデルによる基板電流のシミュレーション値が測定値と良い一致を示して

いるが，この良好な精度は主に基板電流法でコレクタ抵抗を求めたことによる。

図5・6は・複合モデルのIc－VcE特性（飽和領域部）への効果を示す。ここで実線が

複合モデル・破線が従来G－Pモデルである。注目すべきことは，複合モデルによる飽和

領域のシミュレーション時には図5．6下に示すようにピーク値で約5〝Aの基板電流が

流れていることである。すなわち破線のIc－VcE特性（G－Pモデル）に基板電流IsuB

が重畳して実線の特性（複合モデル）となる。

5．3　ラテラルPNPトランジスタの複合モデル

5．3．1　モデル化

ラテラルPNPトランジスタの場合には，上述のNPNトランジスタと異なり，寄生の

PNPトランジスタを二つ考える必要がある。すなわちラテラルPNPトランジスタの典

型的なデバイス構造は図5．7のようになっており，P型エミッタ直下部とP型コレクタ

直下部に二つの寄生サブPNPトランジスタを持つ。

二つのサブPNPトランジスタと各部の寄生抵抗を考慮し，かつNPNトランジスタの

場合と同様に，寄生サブPNPのアーリー効果および逆方向特性を無視してモデルを簡単

化することにより，図5．8に示す複合バイポーラモデルを得た。ここでIslおよびIsz

のダイオードは，それぞれエミッタ個寄生サブPNPおよびコレクタ個寄生サブPNPの

各ベース電流を分流するダイオード，また電流源IsuBはエミッタ個およびコレクタ側の

寄生サブPNPによる基板電流の稔和を表す。

図5．8の複合モデルの基板電流は次式で計算する。

IsuB＝　IsuBl　＋　IsUB2

IsBl

＝　　　　　El＋

q SBl

一100－

（5．8）



図5・7　IC用ラテラルPNPトランジスタにおける

二つの寄生サブPNPトランジスタ

図5．8　　基板電流を含む複合バイポーラモデル（ラテラルPNP）
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1

qsBl＝－　＋

2

1

qsB2＝－　＋

ここに，

1　IsBl

＋　　　　El

IKSl

1　　IsB2

－　＋　　　　E2

IKSZ

VB’E，

VT
El＝　e X p（

Ez＝　e X p（

）－1

VB’C’

）－1

VT

また各ダイオードの飽和電流は次式で与えられる。

1

Isl＝（1＋－）IsuBl

βsl

1

Is2＝（1＋－）IsuB2

βS2

（5．9）

（5．10）

（5．11）

（5．12）

ここでβslはエミッタ個サブPNPの電流増幅率，IsBlはその飽和電流，IKSlはその

knee電流を表すパラメータであり，Ps2，IsB2およびIKS2はコレクタ個サブPNPの同

様なパラメータである。

こうして図5．8のラテラルPNP用複合モデルは，従来のバイポーラモデル（たとえ

ば，Gummel－Poonモデル）にダイオードIsl，Is2および基板電流IsuBを追加するのみ

で，回路シミュレータに組み込み可能となる。

5．3．2　モデルパラメータの抽出
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（1）基板電流パラメータの抽出

図5・8の複合モデルで，基板電流に関係する新規パラメータは，IsBl，IKSl，βsl

およびIsB2，IKSZ，βS之の6つである。このうちIsBl，IKSlはラテラルPNPの順

方向Isu8－VBE特性から，またIsB2，IKSZは逆方向IsuB－VBC特性から前述の場合

（式（5．4））と同様に抽出する。またβslはエミッタ佃サブPNP，βS之はコレクタ側サブ

PNPの直流電流増幅率hFEを測定して求める。

（2）順方向電流増幅率βF　および逆方向電流増幅率βRの補正

ラテラルPNPトランジスタの場合，順方向でエミッタ側寄生サブPNPが動作し，ベ

ースの端子電流を分流するため，βRの補正と共にβFも補正する必要がある。　そこで順

方向では，全ベース電流をIBからラテラルPNPへの正味のベース電流IBlを求め，次

式によりβFの補正値βF′を求める。

IsuBl

βsl

IBl　＝　IB　－

βF′＝

ここでβslはエミッタ側寄生サブPNPの電流増幅率であり，上記のようにしてあらか

じめ抽出されているものとする。

同様にβRについても，コレクタ例の寄生サブPNPのIsuB2，βszを用いて補正する。

5．3．3測定値との比較

上述の複合モデルをアナログプロセスのラテラルPNPトランジスタ（エミッタ面積

6〝口，ベース幅WB＝3〝）に適用した結果を以下に示す。

図5．9に順方向Ic，IB，IsuB－VBE特性に対し，モデルと珊定値の比較を示す。図

5．9から，複合モデル（実線）を用いることにより，基板電流IsuBを計算できることが
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図5・9　複合バイポーラモデルと測定値の比較

順方向Ic，IB・IsuB－VBE特性（ラテラルPNP）

ご
＼
U
－
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山
∝
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lc（A）

図5・10　複合バイポーラモデル使用時のパラメータβFの補正（ラテラルPNP）
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図5．11　複合バイポーラモデルのIc－VcE飽和特性への効果

（ラテラルPNP）
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わかる。ここでβFは前節でのべた方法で補正しており、その補正前と補正後を比較する

と図5．10のようになる。（補正前のβF　は132，補正後は147．2である。）

また図5・11は，複合モデルのIc－VcE特性への効果を示す。従来の単体モデルに比

べ、飽和領域の精度が向上する。注目すべきは，このとき図5．11下のように基板電流

IsuBはVcEが約0．2V以下の飽和領域ではコレクタ側起因のIsUBがピークで20pA

近く流れ，約0．2V以上の活性領域ではエミッタ個起因のIsuBが常に4〝A流れている

ことである。このIsuBは，Icレベルが増大するとさらに増大する。

5．4　Bi－CMOSメモリ回路への応用

基板電流を含む複合バイポーラモデルの過渡解析への応用例として，Bi－CMOSメ

モリにおけるデコーダ・メモリセル部（図5．12）の電源マージンを解析した例を図5．

13に示す。ここでデコーダ回路部のBi－CMOSゲート（図5．12破線部）に複合

バイポーラモデル（図5．3）を使用し，重負荷時（CL＝10pF）における基板電流IsuB

の影響を解析した。

この例においては，図5．12の破線内のバイポーラトランジスタが過渡的に飽和に入

る。飽和時の過渡波形は，5．2．3節で述べたDCパラメータとともにACパラメータに

より定まる。そのACパラメータのうち容量パラメータについては，各接合容量CJE，CJC，

CsuB　の電圧依存性を通常のように測定し，　これを図5．3のように分割比r　を用いて

NPNと寄生サブPNPに配分した。また飽和時の蓄積時間をきめるパラメータについて

は，NPNトランジスタを逆接続（コレクタとエミッタを逆）にしてfT－Ic特性を珊定

し，これより求められる走行時間を寄生サブPNPトランジスタの頗方向走行時間TF　と

し，他方NPNトランジスタの逆方向走行時間TR　は0とした。これは分割比（寄生部の

全領域に対する割合）rが0．95と大きいからである。

図5．13の回路シミュレーション結果をみると，電源電圧Vccが5Vのときはメモリ

セルの電位Vc臥しは正常に保持されているが，8Vではバイポーラの基板電流IsuBがピ

ークで300〝A流れるため，寄生NPNのQlがオンし，メモリ情報が破壊されるメカ

ニズムが解析されている。

なおこの解析でMOSトランジスタの基板電流（数〝A）はバイポーラに比べ小さいた

め無視している。またこの回路で負荷が軽いときは，基板電流よりも基板容量CsuBの変
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図5・12　Bi－CMOSメモリにおけるデコーダ・メモリセル部

lsuB
P臼LK
42JJA

▼
I I

Vm

VouT ．
0　　　　20　　　　40　　　　60

TIME（NS）

（a）Vcc＝5V

P日賦
lsuB　　　　 300ルA

l　　　　　　　　　　　　t

図5・13　Bi－CMOSデコーダ・メモリセル部の複合バイポーラモデルによる

回路シミュレーション結果（CL＝10pF，Csub＝0）
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位電流の影響が支配的となる。

5．5．まとめ

本章では，最新プロセスの高速，高集積バイポーラトランジスタに発生する基板電流を

回路解析に導入するための複合モデルを検討した。

まずNPNトランジスタに対しては，従来のモデル（GuMel－Poon）に1つのダイオー

ドと電流源を追加した複合モデル・またラテラルPNPトランジスタに対しては，従来の

モデルに2つのダイオードと電流源を追加した複合モデルを考奏した。これらの複合モデ

ルにおいて・基板電流の導入に伴う薪パラメータはNPNで3つ，PNPで6つである。

モデル使用に当っては・これらの薪パラメータとともに，NPNトランジスタでlまコレク

タ抵抗Rcおよび逆方向電流増幅率βR・ラテラルPNPトランジスタでは，順方向電涜増

幅率βFおよび逆方向電流増幅率βRのパラメータ抽出が，モデルの精度を確保する上でポ

イントとなる。

これらの複合モデルをBi－CMOSメモリ用NPNトランジスタおよびアナDグプロ

セス用ラテラルPNPトランジスタの直流特性に適用した結果，従来の単体モデルでは解

析できない基板電流の影響がシミュレーションでき，さらにその飽和特性に閑し従来より

良好な精度が得られることがわかった。本モデルを用いて，Bi－CMOSメモリ（デコ

ーダ・メモリセル部）の電源電圧マージンが低下する現象をシミュレーションすることに

成功した。今後の問題として，MOSトランジスタの基板電流を含めたBi－CMOS回

路の解析がある。

なお本モデルの発表［10］後，Bi－CMOS回路シミュレーション用のバイポーラモ

デルとして・NPNトランジスタにサブPNPトランジスタを結合したアプローチ［11コ

が発表されている。しかしながらこのアプローチはICの回路規模が大きくなると多数の

ノード数を要するため，本モデルに比べて計算時間の点で効率的でないと考えられる。
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第6章　製造バラツキを考慮した

I C内デバイスの統計モデル

6．1　はじめに

バイポーラICでは，その基本デバイスとなるバイポーラトランジスタの電流増将卒

hFE，オン時のベース・エミッタ間電圧VBE，および抵抗の製造バラツキは非常に大きい。

たとえばトランジスタのhFE値のバラツキは，中心値（ノミナル値）を100とすると，

50～200位あるのが普通である。デバイスパラメータのこのような製造バラツキによ

る回路特性の変動を要求される仕様内に納めること（マージン設計）は，ICの信頼度と歩

留りを確保するうえでIC設計のひとつのキーとなる○本章では少し戟点を変えて，この

ようなマージン設計のための統計モデルを研究する。

前章までバイポーラICの回路シミュレーションに必要なデバイスモデル，とくにバイ

ポーラ・トランジスタと抵抗に関する高周波モデル，基板電流を含む直流および過渡モデ

ルを中心にのべてきた。これらのモデルはICの中心値設計のものであり，本章の統計モ

デルとの関係は図6・1のようになる。すなわち統計モデルにより発生したデバイスパラ

メータ群が各デバイスモデルへの入力パラメータとして使われ，バラツキを考慮して完全

なI C設計が行える。

本章では，まずアナログICの生産工場より収集したデバイスの製造バラツキに関する

測定データを分析し・その分析に基づき，製造バラツキを考慮したIC内デバイスの統計

モデルを提案する。この統計モデルは，デバイスの絶対値のバラツキ，ペアデバイス間の

整合バラツキ，およびデバイス間の相関係数などを入力として，製造プロセスの変動によ

って生じるICのデバイスパラメータの統計的変動を再現しうる能力をもち，前章までの

ノミナル値のデバイスモデルとリシクして，既存の回路シミュレータに取り込むことによ

り，アナログICの回路特性の変動の予測を可能とする。
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図6・1統計モデルとデバイスモデルの関係
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6．2　アナログIC内デバイスの製造バラツキの分析

ICにおけるデバイスのバラツキの特徴は，図6．2に示すように，各デバイスパラ

メータがそれぞれ平均値のまわりにある分布をもつとともに，そのデバイスパラメータ間

に強い相関（図6．2の楕円）のあることである。たとえば今縦軸が，アナログIC中の

NPNトランジスタのhFE値，横軸がベース拡散抵抗の抵抗値とすれば，あるI Cチップ

を製造ロットから任意に採ったとき，そのhFE値が高ければ抵抗値も高く，hFE値が低け

ればその抵抗値も低い方にずれるのが普通である。I C設計者の間に知られるパラメータ・

マッチングもこのI C中のデバイスパラメータ間相関の一部である。このような相関は，

ディスクリートなデバイスで構成された回路にはなく，同一プロセスで同一チップ上にデ

バイスが形成されるI Cに特有の現象であるといえる。

もしこのような特徴をもつI Cのバラツキ（変動）設計に対し，従来良く知られたワー

ストケース法や単純なモンテカルロ法を適用すると，病巣はきわめて誤差の多いものとな

る。それはこれらの方法では，I C中では物理的に実現しないデバイスパラメータの組合

せ点（図の四隅の点および円上の点）を用■いて回路計算を行うことになるからである。

そこでI Cの回路特有の変動を正確に予謝するためには，このようなデバイスパラメー

タのパラツキの分布と相関（図6．2の楕円）を含むモデル（統計モデル）をつくること

がキーポイントとなる［1】，［2］。

I C内の二つのデバイスを例に，デバイスのバラツキにおける相関の重要性を上にのべ

たが，このような相関はI C内に使用される全てのデバイス間に発生する。そこで実際に

製造されるアナログI Cで，その相関がどのようになっているかを調べた。以下の分析は，

実際のアナログI Cの製造工場でウェーハ検査用デバイスの謝定データのバラツキを飼査

して得られた。

アナログI C内デバイスのバラツキには，二つのレベルの相関がある。一つは，トラン

ジスタとトランジスタ間，抵抗と抵抗間，あるいはトランジスタと抵抗に生じるデバイス

間相関であり，もう一つは，デバイス内相閑，たとえばトランジスタの電流増将卒hFEと

飽和電流Issとの間のデバイス内パラメータ間相関である。

図6．3は，アナログI C中の主要なデバイス間相関を測定したものである。ここでは

パラメータとして，NPNトランジスタ，ラテラルPNPトランジスタのhFE値，ベース

拡散抵抗（BR）およびピンチ抵抗の各抵抗値，およびツェナーダイオードのツェナー電
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図6．2　IC内デバイスのバラツキの散布図
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図6．3　　アナログI Cにおける主要なデバイス問相関係数の測定値
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圧が採られている。数値は相関係数であり，以下の式で計算した。

1　　N

－　∑　（ai－ma）（bi－mb）
N i＝1

げaJ b

（6．1）

ここでmaおよびmbはデバイスパラメータaおよびbの平均値，またJa，げbはその標準

偏差値である。相関係数は，相関が強いほど1に，弱いほど0になる性質がある。この図

の各相関係数は，それぞれ100サンプルの試料の珊定データから抽出した。図で対角部

は同種のデバイス間の相関係数，非対角部は異種のデバイス間の相関係数を表わす。例え

ば，対角部のBR抵抗－BR抵抗間0．95という数値は，集積回路の同種のデバイス，

つまりあるベース拡散抵抗Rlとあるベース拡散抵抗R之の各バラツキが，国中の散布図の

ような相開　くこれは抵抗比で5％程度に相当する）をもつことに対応している。

相関はプロセスが同じでデバイス構造が近いほど強くなる。このため同種のデバイス間

では，図の対角部にあるように，0．8以上の強い相関が得られる。あとでのべるように，

設計上とくに問題になるのはこの種の強い相関である。

一方，図6．3の非対角部に示す異種のデバイス間相関，すなわちNPNトランジスタ

とBR抵抗間またはNPNトランジスタとL・PNP（ラテラルPNP）トランジスタ間

等の相関は，同種間に比べて弱い相関となるが，NPNトランジスタとピンチ抵抗間のよ

うにデバイス構造の類似性が強いものは相関が高くなる。

デバイス内パラメータ間相関も，図6．3と同様な相関行列で表わすことができる。

NPNトランジスタのDCパラメータを測定し，そのパラメータ間相関を求めた例を図

6．4に示す。　これらのトランジスタパラメータは．製造された8ロット，27ウェーハ

から取り出した102個のトランジスタ（エミッタ面穂20〝mX20〝m）である。パ

ラメータの測定および抽出は，HP9836をコントローラとする自動化システム【3】

により行った。使用したモデルは，弟2章および第3章でのべた拡張エバースモルモデル

（EM5モデル）である。

図6．4より，トランジスタ内パラメータ間相関では，hFE－Iss間，またはhFE一

VBE間の相関が特に強いことがわかる。他のパラメータ，RB，VA，βR，Rcoおよびb
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R c l －0．31 0．27 －0．26 －0．19 1

R co －0．65 0 ．68 －0．6 6 －0．53 0．0 8 1

b －0．60 0．59 －0．58 －0．4 2 －0．4 0 0．75 1

V A －0．80 0．8 6 －0．8 2 －0．55 0．3 6 0．55 0．4 7 「 1

P R 0．8 1 －0 ．78 0 ．78 0．5 1 －0．24 －0．55 －0．4 6 －0．82 1

図6・4　　NPNトランジスタ内のDCパラメータ間相関係数の測定値
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は・これらの3つのパラメータ（hFE・VBE・Iss）との間に若干の相関をもつ。また飽

和コレクタ抵抗Rclは他のパラメータとの間に相関がほとんどない。

次にトランジスタ内各パラメータのバラツキの分布に対しては，他でも報告［1］され

ているのと同様に，次のような特徴が見出された。

（1）トランジスタのhFEおよびIssの分布は・右に尾を引く三角形分布，すなわち対数

正規分布を示すがVBEの分布はほぼ正規分布を示す。

（2）抵抗については・ピンチ抵抗がトランジスタのhFEと同じ対数正泉分布となるが，

他の抵抗，ベース拡散抵抗およびエピタキシャル抵抗はほぼ正規分布に近い。

6．3　統計モデル

前節でのべたように・アナログIC内デバイスパラメータのバラツキには，二種の相臥

すなわちデバイス間相関およびテバイス内（パラメータ間）相関がある。したがってIC

のバラツキを正確にシミュレーションするための統計モデルは，これらの二種の相関と適

当な分布を含む必要がある。このうちデバイス間相関のモデルが，実際の応用では最も重

要である。それは・多くのアナログICの設計では，抵抗比のバラツキあるいはトランジ

スタのVBE差のバラツキといったベアデバイス間の重合（マッチング）がキーの設計パラ

メータになるからである。

従来ベル研究所のButler等は・統計モデルとして線型回帰式によるモデル（これを回帰

モデルと呼ぶ）を用いている［1］。しかしこのモデルではIC中の任意のペアデバイス

間相関を任意の組合せで形成できない。そこで筆者は，ペアデバイス問相関を取り扱える

モデルとして，以下にのべる主成分モデルをデバイス間相関に，回帰モデルをデバイス内

相閑に用いる結合モデルを提案した［4】。

6．3．1　主成分モデル

互いに相関のある多種の変量をもつ情報を，互いに相関のない少数個の変重くこれを主

成分と呼ぶ）に要約してデータのバラツキを解析する手法に主成分分析法［5］がある。

ここではこの主成分分析法の理論を応用し，相関のない主成分から出発して互いに相関の

ある変量を発生させる方法を検討する。
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いま正規分布で，相関のある多変量をy［yi；i＝1，2，…，nコとし，これを次

のように規格化しておく。

yi－mi

yi＝ （i＝1，2，…，n）

ここでmi，Jiは各変量yiの平均値および凛準偏差を表す。

一方，変量yの相関行列を

1　　r12　…　rln

rzl l　　…　r2n

●　　　　　　　　　　　　　　●

rnl rnZ　…　　1

R＝

とし，この行列の固有値および固有ベクトルを求める。

Ru（j）＝入ju（j）

u（j）＝（ujl，uj2，…，ujn）

（j＝1，2，…，n）

次にこれらの固有値および固有ベクトルからなる行列を作り，これらを

12

ull u21　…　　u nl

u12　　u ZZ　　‥’　u nz

●　　　　　　　　　　　　　●

●　　　　　　　　　　　　　●

uln u2n　　‥’　u nn
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とする。

以上の音量を用いて，一般に相関のある多変量yに対する主成分Ⅹは次式で求められる。

Ⅹ＝A‾1／20‾ly （6．7）

このようにして求められた主成分Xの各成分Ⅹiは，相互の相関が0となる。主成分分析

法とは，式（6．7）のように相関行列（規格化されていない変量では分散共分散行列）

の固有値問題を解いて互いに独立な主成分を求め，データのバラツキを分析する手法であ

るが，この理論を逆に用いれば，相関のない主成分Ⅹ（すなわち独立な乱数）から出発し

て互いに相関のある変量yを発生させることができる。

すなわち式（6．7）より，

y＝UAl／2Ⅹ

を得る。これを各成分で示すと，

ull u21　日’　u nl

u12　　u ZZ　　‥●　　u n2

●　　　　　　　　　　　　　　●

●　　　　　　　　　　　　　●

uln u Zn　’‥　　u nn

√了て

√了二

√了完

（6．8）

（6．9）

となる。

そこで適当な方法によりn個の正規乱数N（0，1）を発生させ，これをⅩ＝（Ⅹ1，

Ⅹ2，…，X。）t　とする。次に相関行列Rの固有値および固有ベクトルからなる行列Aお

よびUを用いて，式（6．9）より相関のある正泉化量yを計算すれば，

yi＝mi＋qiyi　（i＝1，2，…，n） （6．10）

により相関のある変量yiが発生できることになる。

多次元の相関パラメータを発生する虎知の方法（Hoonanの方法【6］）に対し，この圭
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成分モデルの利点は固有値をもちいて相関行列の非負性がチェックできることにある。こ

れよりこのモデルでは，IC設計で重要なペアデバイスの相関を扱うことが可能になる。

6．3．2　　回帰モデル

多変量の中で二つの変量間の相関が強く他は無視しうる場合，次のような線型回帰式に

基づく相関モデルを考えることができる。いま二つの変数Ⅹ1，Ⅹ之についてN個のデータ

があるとする。この変量をⅩ1（j），Ⅹ2（j）（j＝1，2，…，N）とし，その間に線型の

相関を仮定すると，変圭Ⅹ2（j）は

Ⅹ2（j）＝a＋b xl（j） （6．11）

なる関係により，変量Xl（j）から予測できる。ここに，ⅩZ（j）はⅩ2（j）の予測値である。

この係数a，bは最小二乗法によって次のように定まる。

a＝ml－b m2

b＝rlZ

（6．12）

ここにml，mZは変量Ⅹ1（j），Ⅹ2（j）の平均値，Jl，げ之はその標準偏差，またr12は変

量間の相関係数である。次に変量Ⅹ2（j）と予測値Ⅹ2（j）との誤差をf（j）とすれば，その

分散は次式となる。

げ　2＝げ22（1－r122）
t

式をまとめて二変量間の回帰モデルとして次式が成立っ。

α2

Ⅹ2（j）＝mz＋r12　－（Ⅹ1（j）一ml）＋（（j）

Jl
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ここで誤差‘（j）は平均値0，頼準偏差は式（6．13）で与えられる正親分布とする。式

（6・14）より一つの独立な変量Xl（j）（任意の乱数）からこれと相関のある変量ⅩZ（j）

が発生できる。

この回親モデルをバイポーラトランジスタ内のパラメータ間相関に適用して，図6．5

のモデルを得た。ここでデバイス内パラメータのうち，オン時ベース・エミッタ間電圧

VBEを基準パラメータに選んでいる。この理由は，（1）実沸されたVBEが，ほぼ正規分

布に近いこと，（2）ペアトランジスタのVBE差のバラツキがアナログ回路では重要であ

ること，による。このモデルにおいて，飽和電流Issは，次式を用いてVBEから計算され

る。

Iss＝Ico exp（－VBE／VT） （6．15）

ここでVT＝kT／qであり，Icoは基準コレクタ電流（たとえば1mA），VBJ：はコレ

クタ電流IcがIcoのときのトランジスタのベース・エミッタ間電圧である。次にその他

の素子内パラメータは，回帰式（6．14）を用いて，パラメータVBEまたはIssから発

生される。たとえば電流増幅率hFEは，パラメータIssとの相関から発生する。この結果

基準パラメータVBEおよびRB，VAは正泉分布となるが，IssおよびhFEは対数正規分布

となる。これはすでにのべた工場におけるI Cの実測データの分布と対応したものである。

6．3．3　相関行列の形成

上述の統計モデルでは，主成分モデルによりデバイス間相関を含む各デバイスの基準パ

ラメータを発生し，つぎに回帰モデルによりデバイス内相関を含むデバイス内パラメータ

を発生する。このモデルを実際のアナログI C設計に適用する場合，モデルの入力データ

として，各デバイスのパラメータ値の製造バラツキの平均値および標準偏差値のほかに，

テバイスパラメータ間の相関係数を必要とする。とくに主成分モデルの式（6．3）の相関

行列をどのように組立てるのかが問題となる。

もしI Cチップ上の各デバイスのレイアウト情報，すなわちデバイス形状と位置関係が

与えられており，また各デバイスの形状ごとに，そのデバイス間相関係数が，チップ上の

相対位置の関数として測定されていれば，式（6．3）の相関行列は完全に形成できる。

－120－



ーI Zl－

Yh′壬∠い1首∽朝与尊　9・9回

dIHつ　つⅠ

〃壬主堤等糾－r∈ふ′附Yβく∈」∈－甚′ゝ′　9・9回

て7 1∀MUON

由
［亘I

「▽回丁回 11小心ON－9Cl

＼㌔∴ 1∀HUON

ヨ1∀1∩31∀⊃



しかし実際のアナログICの回路設計段階では，未だレイアウトは終了していないため，

この方法は現実的でない。そこでここではアナログICの回路設計の実状に即した次のよ

うな相関行列の形成方法を採用した。

アナログI Cの電気的特性のバラツキは，ペアデバイスの整合（マッチング）によりし

ばしば支配される。これらのペアデバイス，たとえば差動増幅器のペアトランジスタやベ

ア抵抗は，図6．6のように整合性を良くするため，チップ中で最も近接した位置にレイ

アウトされる。そしてその整合バラツキのデータは，ペアデバイスの比バラツキ幅あるい

は差バラツキ幅として，容易にかつ正確に珊定されて設計データとして用いられる。そこ

でこのデータを相関係数に変換し，主成分モデルの相関行列に導入する。いまI C中のペ

アトランジスタQlとQ2を考え，そのVBEの分布が正規分布と仮定すると，QlとQ2

の間の相関係数rlま，次式のようにQlとQ2のVBE差バラツキから計算できる［7コ。

1　　　　A x

r＝1－　－（

2　　　A y

（6．16）

ここで△ⅩはペアトランジスタのVBEの差バラツキ幅の3げ値（mV），A yは各トラン

ジスタのVBEの絶対値バラツキ幅の3げ低　くmV）である。ペアデバイスはチップ内の近

接位置にあるから，相関係数rは極めて1に近い値となる。このようにペアデバイスの整

合データを用いることによって，相関行列の一部を形成することができる。ペア抵抗の場

合にも式（6．16）は同様に成立ち【7］，そのとき△Ⅹは抵抗の比バラツキ幅の3げ値

（％），A yは抵抗の絶対値バラツキ幅の3げ値を平均値で泉格化した値（％）となる。

次に行列の他の部分は，チップ内で最も遠い位置にある二つのデバイス間の相関係数の

最小値（rnin）をセットする。これは一つの近似であり，それらの相関係数値は実際よ

り小さく見積もられている（すなわちワースト設計側）ことになるが，アナログ回路設計

においては多くの場合それほど重要でない。たとえば差動増幅器のオフセット電庄は，そ

のペアトランジスタのVBEの相関（整合）とペア抵抗の相関（整合）のみで決まり，周辺

回路のデバイスとの相関には無関係である［8］。実際，後で示す回路例（図6．10）

の出力電圧のバラツキは，rninの値を変えてもほとんど変化しないことを確認している。

なお式（6．16）の関係式はペアの容量間の整合データに対しても成立する。

以上の方法で形成した相関行列の例を図6．7に示す。ここでは簡単のためバイポーラ
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図6．7　　アナログICの相関行列の例

．恥IR QトQ2＝X汀Ⅳ

ノ
1 n ち
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ち h 1

1 に

丘 1

r3≧n h

図6．8　ペアトランジスタによる相関行列（4×4）の形成方法
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トランジスタ5個，抵抗4個のアナログI Cを考えている。図において相関行列は対称で

あることから行列の上三角部は省略してある。行列中のアンダーラインをつけた個所が，

ペアデバイスの整合データによって埋められている。　たとえばペアトランジスタQ2と

Q3間相関係数0．995は，そのVBEの差バラツキ幅が±5mV，絶対値バラツキ幅が

±50mVに相当する。行列中の他の値は，チップ内相関係数の最小値rnin（チップ内

で最も遠い座談にあるベアデバイス間相関係数）によって決められる。　このrninの値は

測定に基づきトランジスタで0．8，抵抗で0．6に選ばれている。さらにトランジスタと

抵抗間の相関係数は，測定値0．7が使われている。

この相関行列の形成に当って注意すべきことは，行列が非負くその固有値が全て正）で

なければならないことである。これよりトランジスタのペアQl，Q2の相関係数がrl，

またペアQ2，Q3のそれがr2とすると，Q3とQlの間の相関係数r3は論理的に次の

条件を沸す必要がある。

r3≧rlr2 （6．17）

もし式（6．17）が満足されなければ，行列は負の固有値をもち，式（6．8）により相

関のあるパラメータを発生することができなくなる。

行列の非負性を確保するために式（6．17）を用いた次のようなチェック処理を考案

した。いま簡単のため，図6．8の相関行列（4×4）を例にして説明する。すでに述べ

たペアデバイスの整合データによる相関行列の形成後，重き要素（ゼロ要素）をr山nに

セットする前に以下の処理を行う。

まず第1列で，対角の1を除く非ゼロ要素を取り出す。図6．8の行列では，第2行の

rlと第3行のr2が取り出される。このrlとr2の横を計算し，もしこの値が第2行／第

3列の要素raより大ならば，r，をrlX rzに置換える。この処理を第2列から第5列に

対しても順に行う。一般に規模の大きい回路では，行列の次元数が大きくなるため，この

チェック処理を2～3回反復する必要がある。図6．7の例では，（＊）印を付した要素

が行列の非負性を保持するためにこの処理で追加されている。

このチェック処理は，設計者のペアデバイスの指定に伴い論理的に発生する相関を追加

するとともに，ペア指定それ自体の入力エラーもチェックする。これにより相関行列の固

有値をすべて正にでき，主成分モデルによる相関パラメータの発生が可能になった。
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6．4　アナログI Cへの応用

6．4．1　パラメータ発生結果

上述の統計モデルにより，相関と分布をもつデバイスパラメータを発生することが可能

になる。アナログIC内デバイスのパラメータをこのモデルで発生したときの散布図の例

を，図6．9に示す。図で上はペア抵抗の散布図，また下はペアトランジスタVBEの散布

図である。なおこの例では，ベア抵抗の此バラツキは5％，その絶対値バラツキは30％

であり，またペアトランジスタのVBE差のバラツキは5mV，その絶対値バラツキは50

mVとした。図6．9でみると，ペアトランジスタのVBE差バラツキが5mVの寄合は相

当強い相関（r＝0．995）であることがわかる。

また図6．10は，本モデルにより発生したNPNトランジスタの素子内パラメータの

ヒストグラム例を示す。国で（a）のVBEがほぼ正規分布，（b）のhFEが対数正規分布

となっているが，この分布はそれぞれ実測値の分布に近いものである。図（C）にbFEの

実測値の分布（サンプル数102，ウェーハ枚数24）を示す。

次に表6．1は，4つのアナログI C回路に対し主成分モデルを適用したときの計算時

間を示す。使用したコンピュータは内蔵アレイプロセッサ（I AP）付きM－200Hで

ある。モデルの計算時間は，素子数が約100の回路（HAl1407）で2．30秒，

また素子数200の回路（HA11701）でも7．13秒と短いことがわかる。表6．1

はサンプル数が200の場合であるが，サンプル数が増減すると，固有値計算に要する計

算時間は変らずパラメータ発生の時間がサンプル数に比例して増減してくる。

6．4．2　シミュレーション結果

上述の統計モデルを既存の回路シミュレータ（S PI CE like）に導入し，新しく入

力部および出力部を追加して，統計的回路シミュレータSTATI S［9］を開発した。

使用書請はFORTRAN，新規開発ステップ数は約10000ステップである。以下に

このシミュレータを用いた歳計的回路シミュレーション結果の例を示す。

（1）DCシミュレーションの例

図6．11はビデオカメラ用アナログICの検波回路部である。この回路は，50個の
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素子（トランジスタ24，抵抗26）からなり，⑩ピンのDC電圧バラツキが設計仕様上

問題となる。そこでこの⑩ピンの出力電圧のシミュレーションを行った。図6．12にそ

の結果を示す。図において，相関のある前述の統計モデルを用いたシミュレーション値

（b）は，IC実測値（a）にほぼ近い分布が得られた。参考までに相関のない通常のモ

ンテカルロシミュレーション値を（C）に示したが，これはIC実卸値（a）より相当ブ

ロードな分布となっている。図6．12における良好な一致は，このシミュレーションに

おいて各素子パラメータの分布が考慮されているばかりでなく，IC内の素子パラメータ

間相関，とくにペアトランジスタ（のVBE）およびペア抵抗の整合バラツキが考慮された

ことによる。

シミュレータSTATI Sでは，ペア素子の整合バラツキは，図6．11の回路のトラ

ンジスタおよび抵抗に対し，以下のように入力されている。

Ql－Q2＝5mV

Q3－Q4＝3mV

Q5－Q6＝3mV

●

●

●

Rl／R2＝5％

R3／R4＝5％

●

●

●

●

上のQ1－Q2＝5mVは，ペアトランジスタQlとQ2のVBE差バラツキ幅が±5mV

（3び値）であることを意味する。またRl／R2＝5％は，ペア抵抗RlとR2の抵抗

比バラツキ幅が±5％（3げ値）であることを意味する。なおこの例のアナログICは，

基準トランジスタのエミッタサイズが20〝×20〝，抵抗が主に15〝m楯のベース拡

散抵抗を用いた標準プロセスで作成されている。このプロセスで，基準トランジスタの

VBEの絶対値バラツキ幅は±50mV（3げ値），ベース拡散抵抗の絶対値バラツキ幅は

±22％である。

シミュレーションに要した計算時間は，統計的モデル部に2秒，回路計算部に48秒

（いずれも日立M－200HのCPU時間，200ケース）であった。

－128－



1 ＿●竿V二 十 → † 十 ㌦

冒
l

▼Q 3

Q l

Q 4 Q 5

R I R 2

l
Q 6

8 2

R 3　　　　　　 R 4

l　　　　　　」 l l
l

打 量
▼　J
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図6．12　　ビデオカメラ用アナログI C（検波回路部）の統計シミュレーション
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（2）ACシミュレーションの例

4．7節でとりあげたNICを用いるビデオ帯アクティブフィルタICの設計に統計的

回路シミュレーションを用いた。その結果を図6．13に示す。この回路（図4．11）の

周波数特性は抵抗と容量の時定数に大きく依存するが，同時にNI C（図4．11の破線

部分）における抵抗比（Rl／R2およびR3／R4）の整合バラツキによっても大きく

影響される。このフィルタでは，「通過帯域の利得変動が一6d B±2d BJ　という仕様

があるが，乱数を用いる単耗なモンテカルロシミュレーション（a）によると，この仕様

を満すI Cはほとんど存在しない結果となっている。しかし実際の試作結果である同国

（b）によると，十分この仕様を満足するサンプルが得られており，（a）の予潮と大幅

に異なる。これに対し，統計モデルを用いて回路中のペア抵抗の整合を考慮したシミュ

レーション結果（C，d）は，謝定借（b）に近い変動を示した。ここで（C）は抵抗の

比バラツキ幅が±1％（3ヴ値），（d）は±5％（3げ値）の場合である。なお抵抗の

比バラツキ幅の測定値は±1％，抵抗の絶対値バラツキ幅の測定値は±22％である。

このフィルタI C（トランジスタ数27，抵抗数34，容量数8）の場合，DCおよび

ACシミュレーションの全計算時間は，100ケースで130秒（日立M－200H）と

短い。ただし，図6．13では簡単のため10ケースのみのシミュレーション結果を示し

た。

6．5　まとめ

本章では，アナログI Cの設計において重要な製造バラツキを回路シミュレーションに

導入するための新しい統計モデルを提案した。このモデルは，アナログI Cにおけるデバ

イスパラメータの統計データ分析に基づき，I C内デバイスのバラツキに存在する二つの

レベルの相関，すなわちデバイス間相関およびデバイス内相閑を含む。本モデルは，デバ

イス間相関に対し，相関行列の固有値と固有ベクトルを利用する主成分モデル，デバイス

内相閑に対し，線形回帰式に基づく回帰モデルの二つのサブモデルからなる。また，この

モデルを実際のIC設計に適用する上で問題となる相関行列の形成方法として，ペアデバ

イスの整合バラツキ（比または差のバラツキ）を用いる方法を考奏した。アナログIC内

のデバイスパラメータのバラツキ（その分布と相関）が，このモデルを用いて現実的な計

算時間で再現され，ビデオカメラ用アナログI Cおよびビデオ帯アクティブフィルタI C
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図6．13
NICを用いたビデオ等アクティブフィルタIC（図4．11）の

統計シミュレーション

（a）単純モンテカルロシミュレーション（b）讃定値

（C）親計モデル（抵抗比バラツキ±1％）

（d）統計モデル（抵抗比バラツキ±5％）
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の製造バラツキが良好にシミュレーションされた。

なおここでは統計モデルのバイポーラアナログI Cへの応用のみをのべたが，バイポー

ラデジタルICやMOSLSIに対しても本モデルはその一般性から同様に萄用可能であ

る。実際，この兢計モデルを導入した回路シミュレータSTATI Sは，MOS L SIお

よびバイポーラデジタルI Cの設計にも現在使用されている［10］。
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第7章　結

本論文では，バイポーラICの高精度な回路シミュレーションに必要となるデバイスモ

デリングについてのべた。以下に各章で得られた成果を要約して示す。

まず第2章では，バイポーラI CのACシミュレーション精度を確保する上でポイント

となるバイポーラトランジスタのfTの新しいモデルを提案した。モデルは，大電流域で

発生するベース領域の伝導度変調（Vebster効果）とコレクタ領域の伝導度変額（Kirk効

果）を考慮し，Kirk効果の開始する電流すなわちクリティカル電流を簡単な式で取り入れ

たものである。アナログI C用バイポーラトランジスタにこのモデルを適用した結果，

fTロールオフ領域において，コレクタ・エミッタ間電圧依存性を含めワーストで10％

以下の精度を得た。

第3章では，第2章のfTモデルを基礎にしてバイポーラトランジスタの高周波モデル

を検討した。まずモデルの精度を精密に評価するため，単体トランジスタ（fT竺5GHz）

と600MHz広帯域増幅器I Cを試作した。そしてこれらのSパラメータ測定値を用い

て従来のハイブリッドガ型モデルの精度を評価し，このモデルが100MHZ～1GHz帯

で不十分なことを示した。次にデバイスのI C化構造を考慮して，ベース・コレクタ同容

量，ベース・エミッタ同容量の分割および基板抵抗の導入をはかった拡張モデルを提案し

た。この拡張モデルにより，単体トランジスタのSパラメータ精度が大きく改善されるこ

とを示した。拡張モデルにより600MHz広帯域増幅器I Cの高周波シミュレーション

を行い，シミュレーションにおける3d B低下カットオフ周波数fcの珊定値との誤差を

5％以下（従来のハイブリッド冗型モデルで40％以上）にすることができた。

第4章では，バイポーラI Cにおいてトランジスタとともに多用される抵抗の高周波モ

デルを検討し，分布定数回路の解析に基づき新しくブリッジ冗型モデルを提案した。この
C

モデルは，従来冗型モデルの両端に－　－の負性容量を付加した簡単な等価回路で表わ
6

すことができ，3d B低下カットオフ周波数（1／冗RC）以下の領域で均一分布定数回

路の理論解とほぼ同等の良好な精度をもつ。

第5章では，エピタキシャル層の薄い高速・高集積のバイポーラICで発生する基板電

流を回路シミュレーションに導入するための複合バイポーラトランジスタモデルを提案し

た。モデルは，NPNトランジスタおよびラテラルPNPトランジスタに閑し，I C化デ

ー134－



バイス構造に伴う寄生のサブPNPトランジスタをダイオードと電流源で表し・これを従

来のバイポーラトランジスタモデルに導入したものであり・Bi－CMOSメモリ用NPN

トランジスタおよびアナログ用ラテラルPNPトランジスタに適用した結果・基板電流特

性および飽和特性の精度が向上することを示した。またBi－CMOSメモリの電源電圧マ

ージンの不良を本モデルでシミュレーションすることに成功した。

第6章では，トランジスタと抵抗の製造バラツキを回路シミュレーションに導入するた

めの統計モデルを提案した。この統計モデルでは・IC内デバイスのバラツキに存在する

デバイス間相関に対し，相関行列の固有値と固有ベクトルを利用する主成分モデル・デバ

ィス内相閑に対し，線型回帰式に基づく回帰モデルの二つのサブモデルを結合した。この

ためこのモデルは，ICの回路設計で重要なペアデバイスの整合（マッチング）を扱うこ

とができるという点で他に類をみないものである。ビデオカメラ用アナログICおよびビ

デオ帯アクティブフィルタICの設計に適用した結果，その回路特性の製造バラツキが現

実的な計算時間内でシミュレーションできた。

本論文にのべたデバイスモデルは・いずれも回路シミュレータに組込まれ・半導体工場

においてアナログICおよびデジタルICの設計に実用されている。その実際の使われ方

を図7．1に示す○回路シミュレータ内において・直流，交流あるいは過渡解析が実行さ

れる臥バイポーラICの場合には第2章から第5章に述べたデバイスモデル（EM5モ

デル，GP3モデルという名称で組み込まれている）がコールされて使用される。そして

第6章の統計モデルによ。・IC内デバイスに対するパラメータ群が発生され・各解析が

反復されることによって・ICの醐特性（電圧，周波数特性・遅延時間など）の製造バ

ラツキによる変動がシミュレーションされる。その結果は・ヒストグラムや散布国の形で

出力される。このとき各ICの襲造プロセス毎に・各種のサイズ（通常エミッタ面積）の

デバイスに対するパラメータを・その統計的データを含めてあらかじめ抽出し，ライブラ

リ化している。本論文では詳しく触れなかったが・モデルに応じたパラメータを妥当にか

っ迅速に抽出する方法もモデリングのひとつの重要な課題である。このような目的のため，

図7．2に示すように，小型のコンピュータを中心にした自動抽出システムTPARAを

開発し，実用に供している［1］。

今後に残された課題としては，バイポーラトランジスタのさらなる柳化および高周波

化にともない，たとえばキャリアのダイナミックな伝搬時間を含む非定常効果（NonQuasi

staticEffects）を考慮したモデリング［2］，［31の研究があげられる。
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測定サンプル

入力データ
（紺回など）

パラメータ自動抽出
システム（TPARA）

パラメータ ライブラリ

統計モデル

パラメータ更新

直流
交流　解析
過渡

く　　　　；

標準バイポーラ
微細化バイポーラ
2jLm CMO S
liLm CMO S
0．8jLm Bi－CMO S
など

デバイスモデル
E M 5 （大電流 f T，拡張ハイプリ州花型）
G P 3 （基板電流，拡張ハイプリ押花型）
抵抗 （ブリッジ花塾）

M O S モデル，など

結果の印刷

出力ファイル

回路シミュレータ

図7．1　本研究で開発したモデルの回路シミュレーションにおける使用形態
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図7．2　トランジスタパラメータ自動抽出システムTPARAの構成
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