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第 1 章 序論 

１．１ 本研究の背景 

 増大し続けるエネルギー生産とその消費（図１．１）を背景として、低炭素

を実現してゆく技術の重要性は年々高まっている。また技術と呼べるものの大

半が電力をベースとして動作している事から、エネルギーを電力として消費す

る傾向（電力化率の上昇）は世界的に進んでいる（図１．２）。 

低炭素を実現するエネルギー生産技術は、文字通り太陽光発電、風力発電に

代表される、直接電力を得る新エネルギー技術開発が重点的に進められており、

エネルギー利用側では一般にインバータ技術として知られている電力変換回路

による高効率電力変換技術が追求されている。 

この高効率電力変換技術は送電システムからモバイル機器まで、全ての電力

範囲に適用されており、その主要構成要素はオフ状態において高耐圧を保持し、

オン状態において低抵抗導通状態となるパワーデバイスと、このパワーデバイ

スの駆動技術からなり、両者の性能向上による寄与は極めて大きなものである。  

中でも、パワーデバイスとして 80 年代から大きく発展した IGBT、及びこれ

と並列接続で使用される PiN ダイオード、IGBT のゲート駆動をシングルチップ

で実現する高耐圧 IC は 600V から 1200V を中心とする民生、産業分野において、

その全領域を占有する技術となっている。 

一方、40V～80V の領域では微細加工技術の進歩を背景にパワーデバイス、ゲ

ート駆動回路、さらにその前段の各種信号処理まで含めてシングルチップ上に

形成する BiCMOS&DMOS 技術による低耐圧 IC が飛躍的に発展し、主に民生、

車載機器の性能向上、低コスト化に大きく貢献した。 

以上、IGBT、PiN ダイオード、高耐圧 IC、低耐圧 IC の四つは電力変換に関わ

る半導体デバイス技術において 1980 年代以降、最も発展し普及したものである。 
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図１．１ 増大し続けるエネルギー生産とその消費 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図１．２ 世界各地域の電力化 
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１．２ 本研究の目的と意義 

パワーデバイスの発展の歴史において、IGBT と呼ばれる MOSFET 構造によ

る電圧駆動と PiN ダイオード構造の電導度変調効果を組み合わせた素子が 80 年

代の初めから開発が始まり、大幅な性能向上を経て現在パワーデバイスとして

主流の位置を占めている。また、電力変換回路において IGBT と並列に接続して

使用される PiN ダイオードも様々な改良を加えられながら同様に主流の地位を

占めており、両者の組み合わせは現在 600V から 1.2kV の民生・産業分野をほぼ

独占している。図１．３にパワーデバイスの発展を CMOS の発展と対比して示

す。IGBT の成功は情報処理における CMOS に匹敵する成果であるが、それぞれ

2010 年代に熱的な限界に直面し新しい技術を模索している事は興味深い。 

また、IGBT が電圧駆動であり駆動が容易である事からゲート駆動回路の IC

化への希求を背景に、600V から 1.2kV レベルの電位差での信号伝達機能をシン

グルチップ上で実現した高耐圧 IC が実現され、これによる駆動技術も 90 年代

以降急速に発展し普及した。一方、30V～80V の領域においては様々な小型モー

ター・アクチュエーター駆動に対応し、シングルチップ上に BipTr、CMOS、DMOS

（パワーMOSFET）を形成できる BiCMOS&DMOS 技術が微細化技術の進展とと

もに、特に DMOS の性能が飛躍的に向上し、その適用範囲が飛躍的に広まった。 

図１．４に電力制御に関連する IC 技術をまとめたものを示す。この中におい

て、高耐圧パワーIC における RESURF+配線電界緩和、低耐圧パワーIC におけ

る BiCMOS&DMOS 技術がそれぞれ上記の技術に対応する。 

 

PiN ダイオードは 60 年代から半導体物理に基づく先駆的解析計算が多くなさ

れ基本的理解は大きく進んだ。しかしその後、デバイスシミュレーション技術

の発達と共に解析的な手法の進歩は停滞する事となった。このため、PiN ダイオ

ード、IGBT 双方共に様々な新技術に対する定量的な性能予測、その限界の予測

が難しい状況をもたらしている。これは SiC、GaN 等の新材料デバイスとの性能

比較においてもその優劣についての議論で同様の問題を生じている。 

IGBT を駆動する高耐圧 IC 技術そして BiCMOS&DMOS 技術についてもその

当初の経緯とその発展の理由、そして今後の発展について統一的に議論された

ものはない。 

本研究では PiN ダイオードの動作についての解析的計算をさらに推し進め

PiN ダイオード、すなわち IGBT の理想的オン状態での様々な性能についての最

適構造、そしてその限界について解析的手法による分析を行う。 

また、高耐圧 IC 技術と BiCMOS&DMOS 技術についてその技術発展と今後期

待すべき方向性を議論する。これらにより、今後の電力変換に関わる半導体技

術の更なる発展に貢献したい。 
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図１．３ パワーデバイスと CMOS のトレンド 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図１．４ 電力制御に関する IC 技術のトレンド 

年 1985 1990 1995 2000 2005 2010

低耐圧パワーIC 耐圧 （≦120V） 現在は0.5µm～0.13µmに分布。モータード

ライブ等出力電流，電圧の大きなものは
0.5µm側で，デジタル制御回路比率の大き

なものは0.13µm側。
微細化に連動してEPROM，Flash内蔵等

多機能化も進んでいる。

接合分離 （JI）

･ B iCMOS&DMOS (BCD)

誘電体分離 （DI)

･ SOI+トレンチ分離

素子間寄生動作抑制，高温動作対応

（リーク電流抑制）として上記BCDのバリ
エーションとして開発されている。

高耐圧パワーIC 耐圧 （＞120V） Reduced Surface Field（RESURF）技術に

よる高耐圧化により高耐圧横型デバイス
（L-MOSFET，L-IGBT等）を搭載，主に

AC/DCコンバータに適用されている。

RESURF技術と配線電界緩和技術にて

600Vクラスのゲートドライブ用ICが実現され，
その後，新分離技術により耐圧が1200Vま

で拡大。

接合分離 (JI)

･ RESURF技術
+ 横型素子（L-IGBT等）

･ RESURF技術 + 信号分離技術

誘電体分離 （DI)

･ V溝分離

･ SOI+トレンチ分離
（SOI-RESURF 技術）

･薄膜SOI

･BiCMOS&DMOS (BCD)
+ SOI + トレンチ分離

V溝分離で始まり，その後SOI基板が主流と
なる。主にモータードライブ用ICとして開発

が進められている。

SOIの薄膜化によって高耐圧化が可能と

なる事が示され700V化が実現。ゲートドラ
イブ用IC，インテリジェントパワーデバイス

用L-MOSFETがDIで実現可能となった。
ただし、薄膜化による搭載素子の制限有

り。

上記BCDのバリエーションとして主にディ

スプレイ用途の～250V多出力用に適用さ
れ，最新世代は医療用へも展開されている。

その他のインテグレーション技術 JIまたはDIのICに，L結合，C結合，L-

GMR等の構造を搭載し，全体として2ないし
3チップ構成で絶縁分離のゲートドライブ用

ICを実現。

･ オンチップ L，C， GMR 等

5µm
2.5µm

1.2µm
0 .5µm

0.25µm
0 .18µm

0 .13µm

1 .2µm ～ 0.5µm ～ 0.25µm ～ 0.16µm

～300V/5φ 500V/5φ 500V/6φ

500V 600V/1.5µm 600V/0.8µm

0.25µm
0 .18µm

0 .13µm

～700V RESURF + 配線電界緩和技術
～1200V RESURF + 新分離技術

700V インテリジェントパワーデバイス

絶縁分離 ゲートドライブ用IC
L結合，C結合，L-GMR等

500V～700V RESURF + L-MOSFET, L-IGBT
～1200V RESURF + L-MODFET, L-IGBT

700V ゲートドライブ用IC
750V モー

タードライブ
用IC



5 
 

１．３ 本論文の構成と概要 

電力変換技術における最も典型的な回路は図１．５のように、電源とグラウ

ンド間に二つのパワーデバイスを直列に配し、その中央の電極を出力電極とし

たブリッジ構成をとり、この二つのパワーデバイスを高耐圧 IC によって駆動す

るものである。本論文ではこの構成に関わる様々な技術について説明したもの

であり、図１．５には各章が対象とする領域を合わせて図示している。 

第２章で電力変換技術に要する半導体デバイスの基本的動作を説明する。こ

れは第３章以降に登場する全ての半導体素子に共通したものである。 

第３章では IGBT と PiN ダイオードに共通する電導度変調効果について、通常

の PN 接合との違いにさかのぼり、内部動作を解析的に示し、そのトレードオフ、

性能限界、最適化等を議論する。 

第４章では SJ-MOSFET、IGBT、SiC-MOSFET 等、現在主流のパワーデバイス

と次世代のパワーデバイスについて、３章の結果を踏まえ、性能向上に対する

課題となっている自己発熱の影響を含めたそれぞれの性能限界と今後の改善に

向けた指針を議論する。 

第５章ではこれらのパワーデバイスを駆動する高耐圧 IC 技術についてその初

期の技術から実際の開発において導入した技術の解説、そして今後の展望につ

いて解説する。 

第６章では 100V 以下の電圧領域では上記パワーデバイスとその駆動部を全

て１チップ上に形成する事が可能であり、これに使われる BiCMOS&DMOS 技

術の発展と、その中でも 0.5µmBiCMOS&DMOS の意義とその開発における内蔵

素子それぞれの構造と特性を解説する。 

第７章にて第３章から第６章で議論した内容についてまとめを行い、本論文

としての総括を行う。 
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図１．５ 基本的な電力変換回路（パワーデバイスによるブリッジ構成） 

      及び各章との対応 
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第２章 電力変換技術の基本 

２．１ はじめに 

 電力を利用するという事は必要な量を電源から部分的に取り出して使う事に

ほかならない。具体的な例では商用の AC 電源から DC 電源を作り、この DC 電

源から必要な電力をモーターを回すための AC 電力に変換してモーターに供給

する等である。このように使用する機器に必要な分だけ電力を取り出す技術を

電力変換技術と呼び、その最も基本的かつ重要な特性は変換による電力消費を

最小にする事である。 

この要求は極めてシンプルであるが静的な動作ではまず不可能である。例え

ば、DC100V、1A の入力から出力電圧を 10V とする場合、電流連続から最大出

力電流は 1A 以下であり、さらに(100V-10V)×1A は必ず損失となる。一方、出

力電圧が 100V であっても、出力電流が 0.1A であれば 100V×(1A-0.1A)は必ず損

失となる。このように、消費電力を抑えた上で電力を部分的に取り出す事は動

的な方法、具体的には電力を入力から出力に間欠的に伝送する事が必須となる。 

 

２．２ スイッチングによる電力変換 

 上記間欠動作の効果を図２．１で説明する。この送風機の風量を連続的に制

御したい場合、静的な方法、すなわち抵抗の付加では抵抗でロスが発生するが、

a)のように機械式スイッチで間欠的に動作させれば平均としての風量はオン状

態の比率で制御でき、かつ原理的にはロスが発生しない。しかし言うまでも無

く性能面でも耐久面でも現実的ではない。そこで、機械式スイッチの代わりに

パワーデバイス、インダクター、ダイオードを使い b)の構成とすると、パワー

デバイスがオン状態で、電源電圧の大半がインダクターとモーターに印加され、

オフ状態では電源電圧の大半がパワーデバイスに印加され、かつインダクター

に保存されているエネルギーがダイオードを介した閉回路でモーターで消費さ

れる。この回路ではパワーデバイスはどちらの状態でも電圧か電流のどちらか

が 0 になるため、理想的には損失を発生しない上に、パワーデバイスが高速か

つフレキシブルにスイッチングする事で風量を自由にコントロールする事が出

来る。 

この動作はパワーデバイスを機械式スイッチのように動作させて、電源のエ

ネルギーを間欠的にインダクター（もしくはコンデンサー）に転送し、そこか

ら負荷を駆動する事に他ならず、この方法によって負荷を駆動する回路から抵

抗を削除され理想的には損失を生じない。これは電力変換技術の全てに共通す

る特徴であり、このために高効率の電力変換が実現されている。 
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a)機械式スイッチによる風量調整     b) チョッパー回路による風量調整 

図２．１ スイッチングによる風量の調整 

 

２．３ 理想スイッチとしてのパワーデバイス 

２．２節にてパワーデバイスはスイッチとしての動作を求められていること

を説明した。しかしながら実際のパワーデバイスは理想的なスイッチから隔た

りがあるためその部分で損失が生じる。図２．２にパワーデバイスの一例とし

てパワーMOSFET の特性を示す。ゲート電圧を 0V から 15V に上昇させるにつ

れて電流が流れ、オフ状態の点 A から点 B に移行する。特性から明らかに点 B

ではオン状態での残留抵抗（オン抵抗）分の損失があり、オン状態に向かう途

中経過では電流×電圧による損失が発生する。したがって、パワーMOSFET を

理想的なスイッチとして動作させるにはオン抵抗をなるべく低減し、かつ点 A

と点 B 間をなるべく高速にジャンプするような動作が必要であるが、実際には

負荷の影響、動作時の発振現象抑制等で電流×電圧の大きな領域を一定の時間

をかけて通過する動作を余儀なくされている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図２．２ パワーMOSFET の電流電圧特性 
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同様なことがダイオードにも言える。図２．１の b)においてパワーデバイス

がオン状態の時、ダイオードは電源電圧分の逆バイアスが印加され、オフ状態

ではインダクターの逆起電力で順バイアスされ電流が流れ、この動作を繰り返

す。図２．３にダイオードの電流電圧特性を示す。静特性としては実線である

が、ダイオードは電導度変調効果による電子とホールの蓄積を利用しているた

め、例えば点 B から点 A に向かう動作（逆回復動作）では、蓄積したキャリア

の排出により、典型的には点線の軌跡を取る。よって順バイアス時には順バイ

アス抵抗による損失があり、逆回復時にも電流×電圧による損失が生じる。 

理想的には明らかに点 B は 0V が良く、かつ軌跡は電流軸、電圧軸上を移動す

るものが良い。ただし、現実には回路の寄生 L 成分によって L・dI/dt 分の電圧

が発生し、これがパワーデバイス側へ悪影響を及ぼしたり、全体としての損失

が増えたりするため点 B から点 A へ滑らかにかつ電流×電圧によるロスが最小

になるような軌跡となるよう様々な構造上の工夫がなされている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図２．３ ダイオードの電流電圧特性 

 

２．４ PWM 制御 

 図２．１はスイッチング動作の効果を端的に示しているが、これを一般に広

く普及しているブラシレスモーター駆動に利用するための典型的な回路が

PWM(Pulse Width Modulation)制御である。モーター駆動は図２．４のように電源

とグラウンド間に直列に２つ接続されたパワーデバイスとそれぞれにダイオー

ドが並列接続されているハーフブリッジ回路が基本的な駆動回路である。モー

ターは磁力を連続的に変化させた電磁石によって作動しているため図２．４の

出力は電磁石を形成する非常に大きなインダクターに接続され、これを 3 セッ

ト用意し、適切に駆動することで 3 相モーターが回転する。 

ここで、各相は電流が正負に振れる交流を出力する必要があり、ここで前述
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のスイッチングが活用される。図２．５に図２．４の回路の駆動とその出力波

形を示す。IGBT1（OFF）で、IGBT2（ON）の時、インダクターに電圧+V が印

加され電流が徐々に増加し、逆に IGBT1（ON）で、IGBT2（OFF）に切り替わ

るとインダクターに 0V が印加され電流が徐々に低下する。したがってこの二つ

の時間比率を適切に制御すると電流を正負の方向に自由にコントロールできる

事が分かる。なお、IGBT1 と IGBT2 の同時 ON は電源の短絡により瞬時に破壊

するため、極短い時間であっても一旦両者を同時に OFF するタイミングが必要

であり、その瞬間ではインダクターに流れる電流の向きによって Diode1 あるい

は Diode2 が順バイアスされて電流の流れが保たれる。この動作は不可欠であり

MOSFETのように自身に寄生ダイオードを持つものはMOSFET自体で代用する

事もあるが、IGBT のように寄生ダイオードを持たない素子はフリーホイーリン

グダイオードと呼ばれ回路に必ず付加される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図２．４ ハーフブリッジ回路を構成する IGBT とダイオード 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図２．５ 図２．４の回路による出力電圧、出力電流 
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第 3章 パワーデバイスの動作の解析的考察 

３．１ はじめに 

PiN ダイオードは従来の PN 接合の間に不純物濃度の極めて低い層、一般には

n-層を挟んだものである。順バイアスにおいてこの n-層が伝導度変調を受けて低

抵抗化するが、その動作は真性半導体と同じであるためここを i（intrinsic）層と

みなし、この構造を持つダイオードは一般に PiN ダイオードと呼ばれる。 

この構造を取ると、逆バイアス時は n-層の空乏化によって高耐圧が得られ、

順バイアスでは n-層は伝導度変調による高濃度キャリアによって大幅に低抵抗

となる。高耐圧を得るためには n-層のキャリア濃度は低くせざるを得ないため

そのままでは非常に高抵抗であるが、伝導度変調による 2 桁レベルの大幅な低

抵抗化は決定的なメリットであり、現在に至るまで電力変換に使用するダイオ

ードのほとんど全てを PiN ダイオードが占めている。 

PiN ダイオードに関しては 1960 年代から i 層の伝道度変調時のキャリア濃度

分布に関する多くの解析計算が報告されており 1-3)、解析式による内部動作の理

解は大きく前進した。しかし、それを検証する測定技術は、バンドギャップよ

り低いエネルギーのフォトンの吸収による Free Carrier Absorption(FCA)の手法で

伝道度変調時のキャリア濃度分布の測定が可能となったが 4-7)、例えばそのキャ

リアの流量、またそれを電子電流、ホール電流に分けての観測等、他の重要な

物理量は静的な測定に限定しても未だに定量評価に耐えうる測定方法が見出さ

れていない。ましてや過渡的な動作における時系列での変化の観測は全く目処

がたっていない。 

このように解析計算によって予測された様々な数値を実測する方法が見つか

らない一方で、1980 年代から急速に発展したデバイスシミュレーションにより、

一定の合わせ込みを行えば定性的な特性変化を実測通りに再現できるようにな

った。このためシミュレーション結果による予測と実測の相互比較と検討がそ

の後の素子開発、論文での議論の主流となり、解析計算に関する進歩は著しく

停滞している。しかしこの状況を考え直すと、デバイスシミュレーションが半

導体に関する基本的な関係式を満たすように各種の物理量を決定しているので

あれば、極めて詳細な影響を除き、それは解析式によって得られる物理量と振

る舞いが一致するはずである。この方法によるといままで検証できなかった解

析計算による各物理量の妥当性を議論する事が可能になる。ここで IGBT のオン

状態は理想的には PiN ダイオードの順バイアス状態に相当しするため、この両

者のデバイスに対する共通の解析として、上記方針に沿って、３．２節以降、

議論を行う。また、この議論は 10kV を超える用途で期待されている SiC の PiN

ダイオード、及び IGBT にも共通するという面でも大きな価値がある。 
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３．２ PN ダイオードの順バイアス動作 

 PiN ダイオードの動作は 60 年代から解析的な説明は多くなされているが、PiN

ダイオードとして独自の仮定を置いた計算が大半であり標準的な PN ダイオー

ドとの違いも含めて統合的に説明したものが無い。本章では PiN ダイオードを

説明するための事前説明の位置づけで PN ダイオードの順バイアス動作を説明

する。図３．１はここで説明する PN ダイオードの構成であり順バイアス時にお

いて空乏層が x=-d～d の範囲で形成されている。この時に順バイアス V が印加

された時の、バンドとキャリア濃度の状況を図３．２に示す。そして図３．３

に順バイアス状態における電子流 Fn、ホール流 Fp、再結合成分 Frを表示する。

この三つの合計 F は電流連続のため常に一定値を取る。 

ここで、各記号を以下のとおりの定義とする。 

N(x)、N：電子の濃度   

P(x)、P：ホールの濃度 

E(x)、E：電界 

Fn(x)、Fn：電子流密度 

Fp(x)、Fp：ホール流密度 

Jn(x)、Jn：電子電流密度 

Jp(x)、Jp：ホール電流密度         

NA：p+層の不純物濃度 

ND：n+層の不純物濃度 

ni：シリコンの真性キャリア濃度 (1.45×1010 (cm-3)) 

F：キャリア流密度（F= Fp-Fn） 

J：電流密度（J = J p- J n=q(Fp-Fn)）  

Dn：i 層における電子の拡散係数 

Dn0：p+層における電子の拡散係数 

Dp：i 層におけるホールの拡散係数 

Dp0：n+層におけるホールの拡散係数  

μn：i 層における電子の移動度 

μp：i 層におけるホールの移動度 

τn：i 層における電子のライフタイム  

τn0：p+層における電子のライフタイム 

τp：i 層におけるホールのライフタイム 

τp0：n+層におけるホールのライフタイム 

q：電子の電荷量 

EF：フェルミ順位  Ei：真性フェルミ順位   

Ec：伝導帯の下端のエネルギー  Ev：価電子帯の上端のエネルギー 
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図３．２においてキャリア濃度はボルツマン分布で近似され、電子濃度、ホ

ール濃度は niに対し、EFと Ei の差の因子分濃度が変化する。 

 

         …………………………(3.1) 

 

             …………………………(3.2) 

 

(3.1)、(3.2)より両者の濃度の積（キャリア濃度積）は常に ni
2 になり、これは

ボルツマン分布自体の性質であるが、質量作用則と言われ熱平衡状態であれば

常に成立する。ここで x=-d～d の空乏層では電子とホールのそれぞれ一部が再結

合しており、その流れの成分を Frとする。この領域では Eiを基準とし、順バイ

アスが電子とホールに対して半分ずつ寄与しそれぞれ qV/2 のずれで擬フェルミ

順位 EF が存在する。この領域での N、P は(3.1)、(3.2)から(3.3)となり、一般的

に適用される再結合中心が Ei 付近に存在するという仮定にて再結合電流 Fr は

(3.4)で表される。電圧 V によりこの領域で qV 分のエネルギー差を生じるため、

キャリア濃度積は ni
2exp(qV/kT)に増加し、x=-d と d の境界はこの値で連続する。 

 

         …………………………(3.3) 

 

             ……………(3.4) 

 

次に x=-d～d の外側の領域での流れを考える。ここでは x=-d から負の方向に

向かって電子が拡散し、x=d から正の方向にホールが拡散する。質量作用則に対

して x=d と x=-d それぞれの位置で EFが熱平衡時の位置から qV の差を生じてい

るため、この位置での N、P はそれぞれ(3.5)、(3.6)になる。 

 

         …………………………(3.5) 

 

         …………………………(3.6) 

 

拡散方程式を x=∞と x=-∞で N、P 共に熱平衡時の濃度とすると、電子、ホー

ルの流れはそれぞれ(3.7)、(3.8)となる。 

 

         …………………………(3.7) 

 

         …………………………(3.8) 

N=ni exp(
E F−Ei

kT
)

P=ni exp(
Ei−E F

kT
)

F r=
2 d
τ r

PN−ni
2

P+N−2 ni

=
d ni

τ r
[exp( qV

2kT
)−1]

N=P=ni exp(
qV
2 kT

)

αF=−F n(−d )=
ni

2 Dn0

N A Ln0
[exp( qV

kT
)−1]

βF=−F p(d )=
ni

2 Dp0

N D L p0
[exp( qV

kT
)−1]

N (−d )=
ni

2

N A

exp( qV
kT

)

P (d )=
ni

2

N D

exp ( qV
kT

)
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電子とホールの拡散電流と再結合電流の合計が全電流 qF となり、(3.9)におい

て、右辺第一項が再結合電流、第二項が拡散電流である。一般的に 1µA～0.1A/cm2

以上の電流密度では拡散電流が支配的になるため、実使用領域では電流は概ね

exp(qV/kT)に比例する。 

 

           ………(3.9) 

 

 

 

 

 

 

図３．１ PN ダイオードの構成 （x=-d～d は空乏領域） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２ 順バイアス状態での PN ダイオードのバンドとキャリア濃度 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．３ 順バイアス状態での PN ダイオードのキャリアの流れ 
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３．３ PiN ダイオードの順バイアス動作の基本的な関係式 

次に PiN ダイオードの順バイアス動作について考える。図３．４は PiN ダイ

オードの構成であり i 層が x=-d～d の範囲で形成されているとする。これは図３．

１に対し空乏層を i 層に取り替えた形になるが、x=-d～d の外側で p+層、n+層に

流れ込む拡散電流になる所は共通であり、両者の対比のためこの形で定義する。

図３．５は順バイアス V が印加された時のバンドとキャリア濃度の状況である。

ここで、i 層内部のエネルギー順位の表示は以降の解析計算に沿った形で表示し

た。図３．６は順バイアス状態における電子流 Fn、ホール流 Fp を表示しており、

両者の合計 F は電流連続のため常に一定値をとる。 

 PiN ダイオードの順バイアス動作は i 層が高水準注入により伝導度変調状態と

なった状況で使用される。この時キャリア濃度は 1×1016cm-3 以上に増加し電子

とホールのわずかな濃度差が大きな静電的引力を生む。このため両者の濃度は

ほとんど完全に一致した状態で逆方向に流れており、かつ電子とホールの再結

合も同時に発生している。そしてそれぞれ i 層両端に到達した電子による電子流

（αF）、及びホール流（βF）が p+層、n+層に向かって拡散電流として流れ出し

ている。したがって、電子とホールが再結合する分の流れは(1-α-β)F である。 

PN ダイオードでは、ホールが p+層から n+層に到達するまでの距離が極めて

狭いためこの間の電圧降下を無視しており、順バイアスが V であれば、拡散電

流はそれぞれ熱平衡から exp(qV/kT)倍の濃度上昇を仮定していたが、PiN ダイオ

ードでは付加された i 層が一般に数 μm から数十 μm に達する非常に長い領域で

あるため、i 層での電圧降下を考慮しなければならない。 

 なお、PN ダイオードでは-d≦x≦d でキャリア濃度積が ni
2exp(qV/kT)に増加し、

x=-d、d の境界で連続するとしたが、伝導度変調状態ではキャリア濃度積、すな

わちキャリア濃度の二乗が伝導度変調領域の両端 x=-d と x=d で連続する(2)。 

 まとめると、PiN ダイオードでは i 層内のキャリア流と i 層両端から流れ出す

拡散電流が整合する形でキャリア濃度プロファイル、キャリア流分布が決定さ

れる。したがって、図３．６の α、βが PiN ダイオードの内部状態を示す極めて

重要なパラメータである事は明らかである。 

しかし、これらを実測から決定する方法が無く、また α、βを含めた解析計算

は解析解が得られない事もあり、以前から α=β=0 を仮定した解析解以上の考察

がほとんどなされていない。 

この問題についてもデバイスシミュレーション結果との比較を利用する事に

より α、β を想定した議論が可能であり、以降この手法を駆使し α、β の挙動を

含めた議論を行う。 

  

 



16 
 

 

 

 

 

 

 

図３．４ PiN ダイオードの構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．５ 順バイアス状態での PiN ダイオードのバンドとキャリア濃度 

 

     

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．６ 順バイアス状態での PiN ダイオードのキャリアの流れ 
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３．４ 伝導度変調状態における電子、ホールの拡散係数の挙動 

伝導度変調状態の i 層の電子とホールに対し P(x)=N(x)と置く事が可能であり、

ライフタイムも共通の値 τa (=τn+τp)をとる(3)。以上の関係をキャリアの流れと濃

度分布に関して N(x)と τa で整理すると以下の関係が成り立つ。(3.10)の右辺第一

項は拡散による流れ、第二項はドリフトによる流れを示す。また、(3.11)と(3.12)

はそれぞれホールと電子に対する連続の式である。この３つが PiN ダイオード

の順バイアス時のキャリアの流れと濃度を解析する基本的な関係式になる。 

 

             …………(3.10) 

 

              ……………………(3.11) 

 

         ……………………(3.12) 

 

 この３つの式と図３．６の α、βを使い、N は(3.13)のように cosh の関数と sinh

の関数の和の形で表される。 

 

          ……………………(3.13) 

 

∵ 

 

 

 

 ここで、過去の計算例ではアインシュタインの関係式（Dn/μn= Dp/μp=kT/q）を

式の変形に無条件に適用する事が多いが、本解析では最後までこの関係を使わ

ない。この背景について解説する。アインシュタインの関係式はブラウン運動

による微粒子のマクロな運動に対する解析から得られたものであるが、ここで

はボルツマン分布の電子に対応したアインシュタインの関係式の解説を行う。

電子の流れは右辺第一項の拡散成分と第二項のドリフト成分の和になる。 

 

 

ここで、上式を以下の関係を使い、Fn=0 での解を求める。 

 

 

 

すると、以下のとおり、アインシュタインの関係式が得られる。 

N (x )=N (0)[cosh(
x
La

)+γ sinh(
x
La

)]
N (0)=

FLa

2 Da

1−α−β
sinh (d /La)

γ=
K tanh(d /La)

1−α−β K=
μ p−μn

μ p+μn

+α−β

Da=
Dp μn+Dn μ p

μn+μ p

La=√Da τ a

Fn=−Dn

∂ N
∂ x

−μn EN

J
q
=F=F p−Fn=(Dn−D p)

∂ N
∂ x

+( μn+μ p)EN

∂N
∂ t

=D p
∂2 N
∂ x2 −μ p

∂(EN )
∂ x

− N
τ a

=0

∂N
∂ t

=Dn
∂2 N
∂ x2 +μn

∂(EN )
∂ x

− N
τa

=0

N ( x )=N0 exp(−qV (x )
kT ) E=dV (x )

dx
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    ∴ 

 

 このようにアインシュタインの関係式は、電子、ホールが単独でかつ熱平衡

状態の場合、ミクロな現象に基づく平均的な流れ（拡散現象）とマクロな力に

よる流れ（ドリフト現象）が釣り合う事を示している。したがって、キャリア

が流れている状態ではアインシュタインの関係式の適用性は検証されなければ

ならない。また、μn、μp が物性に起因し大きな変化を示さない事から、これはす

なわち Dn と Dp が、順バイアス状態で変化するかどうかの議論になる。 

一方、(3.13)で導入した Da は両極性拡散係数と呼ばれ、N=P、Fn=Fp=F の条件

下で求められたものである。これは、電子とホールが同一濃度分布を保ったま

ま無電界状態で自然に拡散する状況に相当する。この条件では電子とホールが

同一の流れとなるから Dn と Dp は明らかに Daに変化し一致する。この変化は電

子とホール間の静電的引力が原因であるが、キャリアの流れを示す式において

は電子、ホールともにアインシュタインの関係式が成立しなくなる。このよう

に、Dn、Dp、Da の値、及びアインシュタインの関係式の成立性はキャリアの流

れに応じて検証が必要である事が分かる。 

これを可能とするには電子、ホールそれぞれのドリフト流成分、拡散流成分

を知る必要があるが前述の通りこれらを計測する方法が無い。一方、デバイス

シミュレーションはこれらの成分を計算結果として示す事が出来るため、この

検証が可能となる。 

まず、Da と同じ条件下で μsを定義すると(3.10)は(3.14)の形で表現できる。よ

って、デバイスシミュレーション結果による EN に対し、同じくデバイスシミュ

レーション結果による∂N/∂x を(3.14)に適用してフィッティングすると Da/μsが求

まる。 

  

         ……………………(3.14) 

 

   ∵ 

 

次にデバイスシミュレーションによる N から、(3.15)により Da が求まる。し

たがって、これらの計算で Da と μsが個別に求まる。 

  

          ……………………(3.15) 

 

 

EN=
Da

μs

∂ N
∂ x

+ F
μn+μ p

μs=
D p μn+Dn μ p

Dp−Dn

Da (x)=
1
τa [ x

ln (Z (x)+√Z (x)2−1)]
2

N (x)+N (−x)
2 N (0)

=cosh( x
La)=cosh( x

√Da τa)=Z ( x)

0=EN (
qDn

kT
−μn)

Dn

μn

= kT
q
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したがって、以下の式から Dp と Dn を個別に求める事ができる。 

なお、(3.14)において∂N/∂x=0 の位置ではキャリア流全てがドリフト流になる

から、その位置での電子流、ホール流、電界のシミュレーション結果を調べる

と移動度は伝導度変調の影響をほとんど受けない事を確かめる事が出来る。 

 

 

 

このような準備のもと、以下の条件で 3 つの電流密度についてデバイスシミ

ュレーションを行い、その結果を図３．７～図３．９に示す。 

 

i 層の不純物濃度：1×1014 cm-3 （n 型） 

p+層の不純物濃度(ND)：1×1020 cm-3 

n+層の不純物濃度(NA)：1×1020 cm-3 

i 層の長さ：180μm (図３．４において d= 90μm) 

p+層、n+層の長さ：10μm 

τp=τn=1×10-6 s   τa=τp+τn=2×10-6 s Da=18.8 

μp=484 cm2/(V･s)  μn=1443cm2/(V･s) 

 

ここで(a)はキャリア濃度プロファイル、(b)は(3.15)を使って求めた Da、(c)は

シミュレーション結果の E と P を掛け合わせて得られた EP 値であり、(3.14)で

述べたフィッティングを行っている。 

伝導度変調状態では正負の電荷はほぼ完全に同数となるが、i 領域を n-層（濃

度 1×1014cm-3）と設定しており、その分電子濃度がホール濃度より常に高くな

る。このためあえてホール濃度側を採用したが、キャリア濃度は十分高いため

実際には EP、EN どちらでも結果はほとんど変わらない。 

それぞれの(c)に対し、(3.14)の式において dP/dx=0 の点を基準に第一項の係数

を調整しフィッティングを行うとそれぞれ非常に良い一致が得られる（点線）。

ここで qF=0 の時は熱平衡状態の電子、ホールそれぞれのアインシュタインの関

係式から値を求め、フィッティング結果とまとめて整理すると、以下のように

電流密度の上昇とともに、Da/μsの絶対値が小さくなってゆく。 

 

qF=0A/cm2    ：Da/μs=-kT/2.0 q 

qF=100A/cm2  ：Da/μs=-kT/2.6 q 

qF=1000A/cm2 ：Da/μs=-kT/4 q 

qF=4000A/cm2 ：Da/μs=-kT/20 q 

 

D p=Da(1+ μp

μs ) Dn=Da(1− μn

μs)
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(3.14)の右辺第一項は拡散電流成分を示しているから、これは電流密度の上昇

とともに拡散電流成分が減少している事を示す。 

これから(b)の Da の値を使い、図３．１０に Da、Dn、Dp の変化を個別に計算

した結果を示す。Da は qF=0 の時、アインシュタインの関係式から計算すると約

18.8 であり、電流密度の上昇とともに僅かに増加する。一方、Dn、Dp は電流密

度上昇によりお互いに急速に Da に近づく。 

外部電界が無い場合、電子とホール間は静電的引力によって両者の拡散係数は

完全に一致する事は明らかである。ここに外部電界が加わった場合を想定する

とキャリア濃度が非常に低い場合は外部電界によるドリフト電流によってキャ

リア濃度傾斜が発生すると直ちにそれぞれの本来の拡散係数による拡散電流が

発生し両者の合計としてのキャリアの流れが形成される。これがキャリア濃度

の上昇とともに電子とホール間の静電的引力によって双方の拡散係数がお互い

に近づいてゆく状況を表しており、この挙動を今回初めて定量的に示した。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．７ 100 A/cm2 におけるデバイスシミュレーション結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．８ 1000 A/cm2 におけるデバイスシミュレーション結果 
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図３．９ 4000 A/cm2 におけるデバイスシミュレーション結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１０ Dn、 Dp、 Da の電流密度による変化（x=40µm） 
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３．５ i 層両端での拡散電流を考慮した α、βの導出 

 前述の通り、過去の解析的計算は図３．６において α=β=0 としたものしか無

いが、今回 i 層両端のキャリア濃度とそこから外に向かう拡散電流に関して以下

の(3.16)、(3.17)の関係が成立する事から α、β を導出する。ここで NAeff と NDeff

は拡散電流が流れる領域での実効的な p+層、n+層の濃度とする。 

 

…………………(3.16) 

 

…………………(3.17) 

 

この二つの式は陰関数でありこれらを同時に満たす α、βを解析的に求めるの

は不可能である。過去に α、β を含めた解析的な議論が無かったのは α、β を解

析式で表示出来ないという事情があったものと予想する。 

今回、(3.16)、(3.17)をそれぞれ(3.18)、(3.19)のように右辺から左辺を引いた形

に書き換え、両者の積を ≦0 α+β≦1 の範囲で調べると図３．１１のようになり、

正負の領域が交差する点として解が求まる。 

 

…………………(3.18) 

 

…………………(3.19) 

 

 この手法で電流密度に対する α、βの変化をプロットしたものを図３．１２に

示す。ここに図３．７～図３．９の条件でのデバイスシミュレーション結果か

ら求めた α、βの結果を重ねてプロットすると NAeff = NDeff = 1×1017cm-3付近にお

いて広い電流密度範囲で両者が良く一致する。両者が NA、NDに対して低い数値

となっている理由としてはシミュレーション結果において p+層、n+層内のキャ

リアの拡散がそのほとんど表面付近で消滅しているため、拡散現象がかなり低

い濃度領域で発生しているためと推定している。以上で(3.16)、(3.17)の関係が基

本的に成立している事が確認できた。 

 次に図３．１３～図３．１５に α、βの変化の大きい低電流密度領域での d/La

依存性を調べた結果をまとめる。d/La が小さく電流密度が高いほど数値が大きく

なり、ほとんどの場合において α、βは共に決して小さくは無く α=β=0 の扱いは、

実態と大きく乖離しており近似としては不適切である事が分かる。 

 

 

 

−F n(−d )=αF=
Dn 0

Ln 0

N (−d )2

N Aeff

F p(d )=βF=
Dp 0

L p 0

N (d )2

N Deff

L p0=√Dp 0 τ p 0

Ln0=√Dn 0 τn 0

f n(α , β )=
Dn 0

Ln0

N (−d )2

N Aeff

−αF

f p(α , β )=
D p 0

Lp0

N (d )2

N Deff

−βF
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図３．１１ fn(α、 β)×fp(α、 β)の分布と解の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１２ NAeff = NDeff =1×1016、 1×1017、 1×1018 cm-3 での電流密度と α、βと

の関係 
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図３．１３ 40A/cm2 における d/La と α、βとの関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１４ 100A/cm2 における d/La と α、βとの関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１５ 400A/cm2 における d/La と α、βとの関係 
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３．６ i 層内部、及びその両端での電圧降下の導出 

３．５節にて(3.16)、(3.17)に基づく α、βの挙動が判明した。次に、この数値

によって PiN ダイオードの特性にどのような影響が及ぶかを考察する。 

PiN ダイオードの順バイアス状態における電圧は i 層内部での電圧降下 Viと i

層両端での電圧降下 Vjの和になるため、この両者について解析する。 

まず、(3.13)、(3.14)より i 層内部の電界 E(x)は以下の式で表される。 

 

 

 

 

 

 

 これを x=-d～d の範囲で積分すると i 層内部での電圧降下 Vi が求まる。これは

γの値によって以下の通りとなる。 

 

γ<1 

 

 

 

 

 

γ±1 

 

 

1<|γ|<1/tanh(d/La) 

 

 

 

 次に i 層両端で発生する電圧 Vj を計算する。x=-d で発生する電圧を Vp、x=d

で発生する電圧を Vn とすると、伝導度変調時は電子とホールの濃度が一致して

いるため、Vjは(3.13)、(3.16)、(3.17)を以下式に代入し(3.20)で表される。 

 

 

 

 

 

E (x )=
2 Da sinh(d /La)

La( μ p+μn)(1−α−β) [cosh( x/La)+γ sinh(x /La)]

+
Da

μs La

sinh (x /La)+γcosh( x /La)
cosh(x /La)+γ sinh( x /La)

V i=∫
−d

d

E (x )dx=
4 Da sinh(d /La)

(μ p+μn)(1−α−β )
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……………(3.20) 

 

 次に図３．１３～図３．１５の α、βの結果を使い、V、Vj、Viの挙動を図３．

１６～図３．１８に示す。 

 一方、図３．１９は(3.20)ではなく、400A/cm2 において(3.13)を α=β=0 で計算

した結果を使っており、d/La が低下するにしたがって Vj が上昇する特性と Vi と

のバランスによって凡そ d/La=1 で V が最小値をとる。これは、特性を解析的に

説明した過去の論文に一般的に記載されている内容である。しかし(3.13)では、

d/La→0 で N(0)→∞、よって Vj→∞になるが、実際は少なくとも V は低下する傾

向を保持するため一致しない。これについてはその後も α、βを試算値として一

方的に仮定した場合に V が最小となる d/La が非常に小さくなる事を解析的に示

した事例があるに過ぎない 8)。このような不一致は明らかに α、βを正しく設定

していない事に起因する。α、βを正しく考慮した(3.20)では、Vjは αβ≦1/4 より

明らかに上限が存在する。今回の結果から d/La が低下するにしたがって α、β、

が上昇する事で Vjは一定値に収束し、全体として V が最小となる d/Laは 0.1 以

下の極めて小さな値になり、現実を正しく反映している事を確かめた。さらに

この場合は Viも一定値に収束する。 

これらの挙動を解析的に検証する。d/La→0 で N は一次関数になるため以下の

式から N=N(0)の一定値を取る時に Vjが最大になる。 

 

 

 

 次に N(0)の挙動を調べる。d/La→0 では再結合が無いため、1-α-β→0 であるが、

以下の通り構造パラメータと F で X、Y を定義すると、N(0)は際限なく大きくな

るのではなく(3.21)に収束する。物理的に言うと、再結合がまったく無い場合に

おいても i 層両端からキャリアが流れ出す拡散電流と伝導度変調で維持される i

層のキャリア濃度のバランスで N(0)の大きさが決まり、これにより、Vj が一定

の値に留まる。さらに Viも N が一定のため拡散電流成分がなくなり、(3.22)のと

おり一定値に収束する。以上で Vj、Viの挙動が解析的に説明された。 

 

 

 

 

…………(3.21) 
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ln(√αβF )+ kT
q
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= lim
d / La →0

Fd
2 Da

La
2

d 2
(1−α−β )



27 
 

 

       ∵ 

 

 

………(3.22)  

 

 

図３．２０～２２に d/La=0、100A/cm2 の時の X、Y と N(0)の関係を示す。K、

X、Y は陰関数の関係であり、X、Y から K は一意的に求まるが計算が困難であ

るため変化の範囲-3/2<K<1/2 に応じて、K=-3/2，0，1/2 で試算した。なお、この

計算は F を固定しているので、X、Y 依存性は i 層、p+層、n+層の構造パラメー

タの変化による挙動を示しており、構造パラメータによって N(0)の値、すなわ

ち伝導度変調のレベルを調整できる事が分かる。なお、図３．２１、３．２２

で 1×1015cm-3 の一定値となっている領域は実際には計算結果が負等、解の存在

しない領域に相当する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１６ 40A/cm2 における d/La と V、Vi、Vjとの関係 
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図３．１７ 100A/cm2 における d/La と V、Vi、Vjとの関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１８ 400A/cm2 における d/La と V、Vi、Vjとの関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．１９ 400A/cm2 における d/La と V、Vi、Vjとの関係（α=β=0） 
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図３．２０ X、Y と N(0)の関係（d/La=0，K=-3/2，100A/cm2） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２１ X、Y と N(0)の関係（d/La=0，K=0，100A/cm2） 
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図３．２２ X、Y と N(0)の関係（d/La=0，K=1/2，100A/cm2） 
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３．７ 性能指数 RQ による最適構造の検討 

伝導度変調によって蓄積した全キャリア Q は順バイアスから逆バイアスに移

行するときに逆回復電流となって排出されるが、電力変換用途では一般にダイ

オードに直列に L 負荷が接続され電流はほぼ一定であるため、Q を動作電流で

割った値が逆回復時間の下限値の指標になる。一方ダイオードの抵抗 R は順バ

イアス動作時のロスを表す。したがって、RQ は導通ロスとスイッチングスピー

ドのトレードオフを示す指標になる。これは NFOM としてすでに提案されてお

り 9)、伝導度変調による利点と欠点の双方を取り込んでいるため伝導度変調の有

り無しに関わらず共通に議論できる指標として最も優れている。 

高水準注入時では両端の p+層、n+層中のキャリアの全体に占める割合は十分小

さいため、全キャリア Q を i 層に蓄積したキャリアと置き、R を前節で求めた電

圧を元に R=(Vi+Vj)/J として計算し、RQ に関する各物理量との関係、最適値を議

論する。 

 Q は以下の積分で計算できる。 

 

 

 

 ３．６節で Viは γの値に応じて三つの式で表現でき、それぞれの右辺第一項

を Vi1 とすると Ri1Q=Vi1/qF･Q は同様に以下の形となる。 

 

≦0 |γ|<1 

 

 

 

|γ|=1 

 

 

 

1<|γ|<1/tanh(d/La) 

 

 

 

 これらは γ=0 の時最も小さくなる事が数学的に証明でき、これを d/La=1 で試

算した結果が図３．２３である。またこれは(3.13)の右辺第二項が 0 である事を

意味するから、電子とホールの移動度比を凡そ 3 とすると、α-β≒1/2 である事に

Q=q∫
−d

d

Ndx=qFτ a (1−α−β )

Ri 1Q=
4 La

2sinh (d /La)
μ p+μn

arctan[sinh(d /La)√1−γ2]

√1−γ2

Ri 1Q=
4 La

2

μ p+μn

sinh2( d
La)

Ri 1Q=
2 La

2 sinh (d /La)
μ p+μn

1

√γ2−1
ln [ 1+√γ2−1 sinh(d /La)

1−√γ2−1 sinh(d /La) ]
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相当する。そしてこの場合キャリア濃度分布は cosh 関数となり、Ri1Q は(3.23)

となる。 

 

………………………(3.23) 

 

(3.23)は d/La→0 で最小値をとり、キャリア濃度は一定になる。RQ はこの時の

Ri1Q を下回る事が無いため、理論的な下限値 RQlimitとして(3.24)で表される。 

 

………………………(3.24) 

 

以上で Ri1Q の値の挙動は判明した。これに Viの右辺第二項 Vi2 による Ri2Q と

RjQ を加えると RQ が求まる。しかし、それぞれの関数が大きく異なっているた

め RQ の最小値を数学的に求める事は極めて難しい。このため、α、βをほぼ全

域で変化させて RQ の値を計算して直接確認する。 

図３．７～図３．９で使用した構造パラメータを使い、図３．２４～図３．

２７に d/La=0.1、0.5、1、2 と変化させて計算した結果を示す。どれも α-β≒1/2

で最小値をとる事が確認できる。またこれから RQ の最小値は Ri1Q でほぼ決ま

っている事が分かる。さらに、この構造パラメータでは RQlimit =1.68×10-7 (V･s) 

であるが、確かに各図の最小値がこの値に近接した値を示している。 

なお、図３．１３～図３．１５の結果からは高電流密度でかつ d/La を小さく

すると α-βが 1/2 に近づく。最新のデバイス開発においてもライフタイム制御を

弱め、i 層両端の構造でキャリア濃度を抑えると順バイアス特性と逆回復特性の

トレードオフが最適化される事が知られており、この結果はそれを裏付けるも

のである。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

RQlimit=
4 d 2

μ p+μn

Ri1Q=
4 La

2 sinh(d /La)
μ p+μn

arctan[sinh( d
La

)]
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図３．２３ d/La=1 での γ と Ri1Q(γ)/Ri1Q(0)の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２４ α、βと RQ の関係（d/La=0.1） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２５ α、βと RQ の関係（d/La=0.5） 

0 0.5 1
1E-07

1E-06

1E-05
α+β=0.999
α+β=0.99
α+β=0.98
α+β=0.97
α+β=0.96

α-β

R
Q

 (
V

・
s 

(=
Ω

C
))

R
Q

 (
Ω

C
 (

=V
 s

))

α-β

α+β=0.999
α+β=0.99
α+β=0.98
α+β=0.97
α+β=0.96

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1 1.2 1.4
1

1.5

2

2.5

3

3.5

γ

R
i1

Q
(γ

)/
R

i1
Q

(0
)

R
i1

Q
(γ

) 
/ R

i1
Q

(0
)

γ

0 0.5 1
1E-07

1E-06

1E-05
α+β=0.9999
α+β=0.999
α+β=0.998
α+β=0.997
α+β=0.996

α-β

R
Q

  (
V

 ･
s 

(=
 Ω

C
))

R
Q

 (
Ω

C
 (

=V
 s

))

α-β

α+β=0.9999
α+β=0.999
α+β=0.998
α+β=0.997
α+β=0.996



34 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２６ α、βと RQ の関係（d/La=1） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２７ α、βと RQ の関係（d/La=2） 
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３．８ 性能指数 RQ の制御とその低減についての考察 

３．７節で α-β≒1/2 に制御すべきである事が分かった。よって構造設計でこの

値に調整できるかどうかを本節で検証する。 

(3.16)、(3.17)は３．６節で導入した以下の X、Y を使うと以下の形に表現でき

る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

さらに変形すると以下の(3.25)、(3.26)に整理できる。 

 

……………………(3.25) 

 

 

……………………(3.26) 

 

 

   ∵ 

 

表 1 に(3.25)、(3.26)で解析計算した結果をまとめる。この結果から X、Y、d/La

によって α、βの値をかなり広い範囲で制御できることが分かる。 

また X、Y は F に比例して変化するため、構造制御は実動作における電流密度

を考慮しなければならない。例えばライフタイムが非常に長いとして、d/La=0

で NAeff=NDeff=1×1017cm-3 とその場合のパラメータ（Dp0=7.8 cm2/s、Dn0=19.7 cm2/s、

τp0=τn0=3.33e-7 s）で試算すると、電流増加とともに α が X/(X+Y)=0.614→

μn/(μn+μp)=0.749 へ、βが Y/(X+Y)=0.386→μp/(μn+μp)=0.251 に変化し、それぞれ構

造で決まる値から、電子とホールの移動度による値に変化する。逆に言うと、

α-β≒1/2 は元々(μp-μn)/(μn+μp)+α-β=0 の意味であるから、X:Y=μn/μp≒3:1 に調整す

れば F に関係なく常に α-β≒1/2 が成立する。  

これは Naeff を下げる事、p+層の深さを p+層内の本来の拡散長 Ln0 以上に浅くし

て実質的な Ln0 をより短くする等の方法があり、これらはデバイスシミュレーシ
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ョン等により発見的に見出され実際に使われている手法である。 

次に RjQ の影響について考える。図３．１６～図３．１８を見ると、RjQ は絶

対値は大きいが変化は小さく RQ の最小値は概ね RiQ で決まっている。 

RQ は前述のとおり、伝導度変調有り無しにかかわらず適用できる指標である。

ここで MOSFET の場合はホール伝導が使えないため、(3.24)の RQlimitは分母の

µp+µn は µn のみになりシリコンならば約 33%高い値になる。これだけで考える

とシングルキャリアは不利に見えるが、Vjが存在しない事が大きな違いである。

図３．１６～図３．１８を見ると、電流密度による Vj の変化は小さく、電流

密度を上げていけば Vjの影響は小さくなる。この事から伝導度変調を利用す

る場合は可能な範囲で電流密度を上げ、Vjの影響を下げて使うべきである事が

分かる。 

 

 

表３．１ X、Y、d/La による α、βの変化（上段：α、 下段：β） 
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３．９ 解析計算に基づいた RQ の評価 

図３．１３～図３．１５の結果を使いそれぞれ RQ を計算した結果を図ついて各

電流密度に対して計算を行った結果を図３．２８～図３．３０に示す。 

RiQ は電流密度ではほとんど変化せず、d/La の減少とともに α-β が 0.5 に近づ

くから(3.24)の最小値に漸近し、増加側では d/La が 2～3 あたりから急激に上昇

する。一方 RjQ は電流密度の上昇と共に減少し、d/La の増加とともに減少し、低

い d/La の領域ではその絶対値が大きく、RQ を決める主要因となっている。そし

て両者の合計として RQ の最小値が d/La =2.5~3.0 で得られる。この数値は３．６

節の V を最小にする値にくらべかなり大きい。これは RQ が順バイアス時の導

通ロスと逆回復時間のトレードオフを示している事を考えると妥当な結果であ

る。 

RjQ は電流密度の上昇と共に低下するため、RQ が最小の時の d/La もわずかな

がら低下してゆき、最小値自体も電流密度の上昇と共に低下する。以上の議論

から高電流密度動作でかつ適切な d/La の選択が指標 RQ の低減手法である事が

明らかとなった。以上は X、Y を設定した状況での挙動であるが、次に３．７節

の議論から α-β=1/2、すなわち K=0（キャリアプロファイルが偶関数）で RQ の

最小値が得られるため、実際にこれを満たす X、Y を求めてみる。(3.25)、(3.26)

において K=0 から(3.27)が得られる。 

 

…………(3.27) 

 

(3.27)はまず d/La=0 の場合は解析計算可能であり Y=X/3 となるが、d/La>0 の場

合は X、Y についての陰関数を解かなければならない。 

ここで、X=0 の場合、右辺は必ず負の値になるため解が存在しない。Y=0 の場

合について考えると、0≦X≦∞で 0≦右辺≦1 と変化するため解が存在する。 

ここで以下のとおり A を定義すると、 

 

 

 

Y=0 を満たす解として X=8A2 が得られる。したがって、d/La が大きくなるとこ

の値は急速に大きくなる。解の全体の状況を見るため、左辺-右辺の値を X、Y

を振り分け、0 付近を示した領域を図３．３１～図３．３２に示す。この太線付

近が解となる。式での予想通り d/La を大きくすると X が急速に大きくなるが、

これは電子とホールの移動度の差により(3.27)の左辺が 1/2 になる事に起因する

（同一であれば 0 になる）。物理的な定性的な説明としては d/La が大きくなる

A=
1
2( d

La)tanh( d
La)

1
2
=

X −Y

(X+Y )2 [√ X +Y+
1
4
(

d
La

)
2

tanh2( d
La)−1

2( d
La)tanh( d

La)]
2
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と再結合によってキャリア分布の非対称性がより強くなるためこれをキャンセ

ルするために X、Y の数値に差を付ける必要があるという事である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２８ 40A/cm2 における d/La と RQ、RiQ、RjQ の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２９ 100A/cm2 における d/La と RQ、RiQ、RjQ の関係 
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図３．３０ 400A/cm2 における d/La と RQ、RiQ、RjQ の関係 
 
 
 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．２９ K=0 の解（太線部，d/La=1） 
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図３．３０ K=0 の解（太線部，d/La=3） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図３．３１ K=0 の解（太線部，d/La=5） 
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３．１０ まとめ 

（１）PiN ダイオードの順バイアス動作（IGBT の理想的オン状態）を、i 層での

伝導度変調、i 層両端から流れ出す電子とホール流、及びこれらが p+層、n+層で

拡散流として消滅する事を整合させた形で解析解を求めた。そして、この結果

のライフタイムに対する挙動がデバイスシミュレーション結果との比較におい

て、実効的不純物濃度としての調整でフィッティングできる事を確認した。 

 

（２）デバイスシミュレーション結果から電子、ホールそれぞれのドリフト流、

拡散流を求め、これを解析解と比較する事により、伝導度変調状態でのそれぞ

れの拡散係数が伝導度変調によるキャリア濃度上昇に伴いお互い近づく方向で

変化する事を定量的に示した。また、キャリア移動度がほぼ変わらない事から、

これは伝導度変調状態ではアインシュタインの関係式が成立しない事を意味し

ている。 

 

（３）i 層両端から外に流れ出す電子流及びホール流を 0 とした仮定で順バイア

ス電圧を最小にする条件を計算すると過去の報告通りd/La≒1である事を確認し

た。さらに、流れ出す電子及びホール流を含めた解析計算を行い、d/La<0.1 と大

幅に小さくなり、実際のデバイスにおいてライフタイムが長いほど順バイアス

電圧が低下する事実と整合する結果を得た。 

 

（４）順バイアス状態における全抵抗（R）と i 層の電荷（Q）の積である RQ

を導通ロスとスイッチングスピードの性能指標として採用した。 

i 層の抵抗（Ri）との積 RiQ において、キャリア濃度プロファイルが偶関数の

時に最小となる事を解析的に証明し、さらに、RQ についても、解析式に数値代

入して調べる事でキャリア濃度プロファイルが偶関数の時にほぼ最小を示す事

を確認した。 

 

（５）i 層とその両端の p+層、n+層の構造パラメータにて、RQ を計算すると、

電流密度に応じてこれを最小化する d/La が存在する事を計算で示した。 

また逆に、キャリア濃度プロファイルが偶関数になる上記構造パラメータと

電流密度を解析式から逆に求める事が可能である事を示した。 

よって、この計算によって最適設計を実現する構造パラメータの定量的把握

が可能である事を示した。 
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第 4章 パワーデバイスの性能限界の考察 

４．１ はじめに 

パワーデバイスの基本的役割はスイッチである事を第 2 章で述べた。この事

からオン抵抗は可能な限り低い事が望ましい。シングルキャリア（伝導度変調無

し）で動作するパワーデバイスはオン抵抗の下限が耐圧を保持するための N-層

の抵抗で決定される。このため、耐圧とオン抵抗は N-層の構造と物性値による

トレードオフ関係にあり、シリコンの場合はシリコンリミットとして広く知ら

れている 1)。 

次にスイッチングロスを考えると、ターンオフ過程は N-層が空乏化すると同

時に空乏層に静電エネルギーが蓄積されていく過程であり、この静電エネルギ

ーがスイッチングロスの下限になる。この静電エネルギーも高電圧になるほど

上昇するから、耐圧とスイッチングロスはトレードオフ関係になる。 

また、静電エネルギーが蓄積されてゆく時間、すなわちスイッチング時間は空

乏化で排出される全電荷をターンオフ時の電流で割ったものに等しいため、タ

ーンオフ時の電流密度が素子特性に関連して決定される状態であれば、耐圧と

スイッチング時間もトレードオフの関係になる。 

一方、伝導度編著を利用するものが 3 章で説明した IGBT である。IGBT は伝

導度変調によってキャリア濃度を熱平衡状態に比べて大幅に上昇させる事で低

オン電圧を実現し、凡そ 600V から 6500V までの電力変換回路用途をほぼ寡占

している。また、後述するが Super Junction（SJ）技術という手法では N-層の構

造変更により伝導度変調無しでキャリア濃度をより高くする事が可能であり、

600V 領域の MOSFET として広く普及している。しかし、これらの素子内部の高

濃度キャリアはシングルキャリアのものと同じく、スイッチングロスの原因と

なり、ターンオフ時間を長くする原因にもなる。 

このように、伝導度変調を利用するデバイスであってもキャリアが N-層に蓄

積し、同じ N-層で耐圧を保持するため、それぞれ耐圧とのトレードオフを持つ。 

本章ではこれらのトレードオフについて主に次世代デバイスとして期待され

ている SiC MOSFET のシリコン系デバイスに対するアドバンテージを中心とし

て議論する。その中で、性能改善に伴う自己発熱の上昇とそれによる制限は現在

の最も大きな課題であるため、それぞれのトレードオフについて、自己発熱の考

察を組み入れて議論を行う。 
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４．２ 実効オン抵抗（Ron,sp）と耐圧の関係 

pn 接合はシリコンにおいて約 6V 以上の耐圧はアバランシェ現象で決定され

る。詳しく言うと、強電界下（シリコンでは 1×105 V/cm 以上）で電子およびホ

ールが速度飽和し、さらに電子またはホールの運動エネルギーがバンドギャッ

プエネルギーに近づき、電界に関連する割合で電子・ホール対を生成する状況と

なるため、単位距離当たりの電子およびホールの増加率をアバランシェ係数 α、

βと定義して微分方程式を解く事で計算できる。 

図４．１のように 0 から L の間で強電界が存在し、電子、ホールそれぞれの

キャリア濃度を N(x)、P(x)、電界に依存しないキャリア生成項を g(x)とすると、

(4.1)が成立し、電流連続から(4.2)が成立する。 

 

 …………………………(4.1) 

 

…………………………(4.2) 

 

(4.1)と(4.2)から(4.3)の微分方程式が得られる。簡単のため各関数の(x)は省略し

た。 

 

…………………………(4.3) 

 

これを解くと(4.4)が得られる。 

 

 

…………………………(4.4) 

 

∵ 

 

よって(4.5)が 1 になるとキャリア濃度が無限大となり、その時の状態をアバ

ランシェ状態、すなわちアバランシェ耐圧と定義している。 

 

 …………………………(4.5) 

 

α、βともに電界 E(x)、定数 B、C を使い、一般には Bexp(-C/E(x))の形で表現さ

れる関数(1)であり、(4.5)の結果を解析的に求める事は困難である。このため、

Fulop により、積分内の関数を(4.6)のように、係数 A と電界の 7 乗で近似するア

イデアが提案された 2)。これが一定の精度を保った上で非常に汎用性が高いため

dN (x )
dx

=α (x)N ( x)+β (x )P( x)+g (x )

N (x )+P (x )=N 0+PL=N L+P0

dN
dx

=N (α−β )+β (N L+P0)+g

N L+P0=
1

1−∫
0

L

α exp(− f x )dx
(P0 exp(− f L)+∫

0

L

g exp(− f x)dx+N 0)
f x=∫

0

x

(α−β )dx

∫
0

L

α exp(− f x)dx=∫
0

L

α exp(−∫
0

x

(α−β)dx)dx
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広く活用されており、以降の計算は Fulop の近似を利用して進める。 

 

 …………………………(4.6) 

 

次にオン抵抗の実力指標である実効オン抵抗（オン抵抗×面積）と耐圧の関係

を考える。 

図４．２のように PiN ダイオードに逆バイアスが印加され、N-層が全て空乏

化した状態で丁度アバランシェ状態、すなわち(4.6)が 1 になると想定すると、こ

の状態が概ね最も N-層の抵抗が低くかつ耐圧が高い状態になる。実際は上底と

下底の比が約４：１の台形電界が最もトレードオフの良い条件である事が数学

的に求まるが、改善比約 12%の違いであり、この効果を解析式に含めると式が

煩雑となるため、直角三角形の電界を想定して説明する。 

Fulop の近似より(4.7)、電界と電圧の関係から(4.8)、N-層濃度を N としてガウ

スの法則から(4.9)がそれぞれ成立する。 

 

  …………………………(4.7) 

 

  …………………………(4.8) 

 

  …………………………(4.9) 

 

ここで、比抵抗 R(=1/qμN)と長さ L の積が実効オン抵抗であり、移動度μ、誘

電率ε、A に Fulop によるシリコンの係数（ASi=1.8e-35）と Baliga による SiC の

係数（ASiC=3.9e-42）3)をそれぞれ添え字で区別して適用するとシリコンと SiC の

実効オン抵抗はそれぞれ(4.10)、(4.11)の通りとなる。両者を比較すると、SiC 化

により同一耐圧における Ron, sp が凡そ 1/1300 と圧倒的に低下する事が判る。 

 

  ………………………(4.10) 

 

  …………………(4.11) 

 

次に Super Junction（SJ）技術を説明する。図４．３に示すように、SJ 技術を

適用した MOSFET（SJ-MOSFET）は従来の DMOS の N-層が N 層、P 層のスト

ライプの繰り返しに置き換わっている。SJ の構造では先の N 層と P 層が空乏化

した時に空間電荷が平均として 0 になるから、一定電界に近い状態となる。解

析計算のために理想化した状況では図４．４のように一定電界と置ける。距離 D

∫
0

L

α exp(−∫
0

x

(α−β )dx)dx  ≒∫
0

L

A E ( x)7 dx

qNL
ε

=E

AE 7 L
8
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V= EL
2
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qμSi N

= 2
μSi ε Si
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2 V

5
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2
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qμSiC N

= 2
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1
2 V
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2  ≒4.65 ×10−12  ･V
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はストライブの繰り返し単位であり、各ストライプはアバランシェせずに空乏

化する範囲の濃度でなければならない。この条件は N 層の幅と濃度を nD と N

として、β= nD N の一定値をとる事を意味する。これから、N を 2 倍にしても、

nD を 1/2 にすれば βを一定に出来るため、この方向でストライプを細くしてゆ

けば同じ耐圧を保持したまま N 層の抵抗を下げてゆくことが可能となる。これ

が Super Junction 技術と言われるものである。この技術は一次元接合での物性値

による限界を超える事が可能であり、SiC ではまだ開発の初期段階であるが、シ

リコンではすでに(4.10)の限界を大きく超えたものが製品化され、SiC MOSFET

と市場で競合している。Fulop の近似を図４．４に適用すると(4.12)が成立する。 

 

  

これと(4.9)、 比抵抗 R(=1/qμN)からシリコンの SJ-MOSFET の実効オン抵抗

(4.12)が求まる。 

 

…………………(4.12) 

 

前述の βはシリコンでは凡そ 1e12cm-2 であり、D は現状のプロセス技術レベ

ルでは約 10µm である。 

これ以外に物性値を超えて実効オン抵抗を下げる技術としては言うまでもな

く伝導度変調があり、これを利用したデバイスが IGBT である。IGBT は DMOS

のドレインを P 型層に置き換えた構造にほぼ等しく、オン状態において裏面か

らホール注入を行い N-層を伝導度変調によって大幅に低抵抗化するため実効オ

ン抵抗が大幅に低くなる（図４．５）。本章で議論した各素子についての耐圧と

実効オン抵抗の関係をまとめたものが図４．６である。(4.10)～(4.12)を Si limit、

SiC limit、Si-SJ limit として記載し、太線で現状の素子実力を付記した。これら

を見比べると SiC は優れた物性値により現状でも大幅な低オン抵抗を実現して

いるが、さらに 1 桁低減の潜在能力がある事が分かる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．１ 強電界における電子、ホールの増倍現象 

N
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図４．２ PiN ダイオードの内部電界模式図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．３ 通常の DMOS と SJ-MOSFET の断面模式図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．４ SJ 構造の内部電界模式図 
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図４．５ 通常の DMOS と IGBT の断面模式図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．６ 耐圧と実効オン抵抗（Ron,sp）の関係 
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４．３ 自己発熱の影響 

パワーデバイスを搭載するパッケージは定格電流密度 Irat を基準として決定さ

れる一定の放熱性能を満たす範囲で可能な限りの小型化が追求されている。 

したがって、チップの単位面積当たりの定格時消費電力密度はパッケージ性能

Wpk(W/cm2)で制限される。ここで Ron, sp との関係は式(4.13)で表され、パッケージ

の性能が変わらない場合、Ron, spが仮に 1/100 になったとしても Iratは 10 倍、もし

くは同一定格電流ではチップ面積縮小は 1/10 までに留まる事が分かる。 

 

…………………(4.13) 

 

次に短絡耐量（SCSOA: Short Circuit Safe Operation Area）について検討する。

これは定格電圧の 2/3 にドレイン電圧を固定したままオン状態とした場合にお

いて破壊せずにターンオフが可能なエネルギーEsc の上限の事を言うが、実際は

保護動作に要する時間に関連し、短絡状態で破壊しない最長時間（短絡許容時

間）t が重要である。Escはかつてはサイリスタ動作等の寄生動作による破壊で制

限されていたが、現在では改良が進み、短絡状態での自己発熱によって電極を形

成している金属の温度限界によって破壊している。 

短絡許容時間を t、SCSOA 試験は定格電圧の 2/3 が印加され、その時定格電流

Iratの n 倍の電流が流れるとする。定格電圧をほぼ耐圧（VBD）とし、破壊限界エ

ネルギーを Elimitとすると図４．７の関係がある。したがって(4.14)のように実効

オン抵抗が SCSOA で制限される事態が発生する。 

 

…………………(4.14) 

 

（4.14）に、1200V 系パワーデバイスでの試算数値として、Elimit：10 J/cm2、t：

10µs、n：5、Wpk：250 W/cm2 を入れ、図４．６に SCSOA limit として追記したも

のを図４．８に示す。ここで、10µs は一般用途として要求される短絡許容時間

であるが、これを見ると現行の SiC MOSFET はすでに 10µs 以下で破壊するまで

低オン抵抗化されている。そして、SiC の理論限界に 2µs のラインがほぼ重なっ

ている事から、今後の低オン抵抗化に向けて 2µs に対応する技術が必要となっ

てくる事が分かる。 

なお、図４．８に付記したとおり、GaN は SiC よりも物性値としてさらに数

倍トレードオフが良く、理論限界では短絡許容時間は 1µs 程度まで低下する。よ

ってこの議論から、期待されうる用途として短絡耐量を要求されず、かつ高速動

作が生かせる用途、例えばスイッチング電源向けなどに限定される可能性が示

唆される。 

I rat≤√ W pk

Ron , sp

Ron , sp(SCSOA)≥W pk(2 tnV BD

3 Elimit
)

2
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図４．７ 短絡動作中の各パラメータの関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．８ 耐圧と実効オン抵抗（Ron,sp）の関係 
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４．４ スイッチングロスと耐圧の関係 

パワーデバイスは、高電圧のオフ状態と定電圧大電流のオン状態を交互に繰り

返す動作を行う。オフ状態では空乏層内に静電エネルギーが存在し、オン状態で

はそれが失われるため、これがスイッチング時のエネルギーロスの下限値となる。

これを Si デバイス、SiC デバイスを例として比較し、本質的な性能差を比べてみ

る。静電エネルギーEcap は言うまでも無く接合面積に比例し、実効オン抵抗は逆

に接合面積に反比例する。したがって両者の積、Ron, spEcap は導通ロスとスイッチ

ングロスのトレードオフを示す指標となる。 

N-層の電界を直角三角形で近似すると、 

 

…………………(4.15) 

 

(4.7)、(4.8)より(4.16)が得られる。 

 

…………………(4.16) 

 

これより、Ron,spEcap は(4.10)、(4.11)、(4.12)から、 

 

…………………(4.17) 

 

…………………(4.18) 

 

Super Junction の場合は一定電界として(4.19)が得られ、(4.12)で言及した β、

D を使うと(4.20)が得られる。 

 

…………………(4.19) 

 

…………………(4.20) 

 

ここで特徴的なのは物性値に由来する低い A が様々な優れた特性をもたらし

ているが、Ecap に関してはより大きな値をもたらす事である。なお、SJ の Ron,spEcap

は A をパラメータに含まないが、これが仮に SiC であれば βが 8～9 倍大きいた

め、その分値が低下する。 

ここで、図４．８より、SCSOA limit が現行の SiC MOSFET の性能にほぼ等し

いため、SiC MOSFET の実効オン抵抗を SCSOA limit と同じと仮定し、Ecapを SiC
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の物性値からその耐圧における値を算出し、これを SiC limit（SCSOA）とすると、

(4.21)が得られる。 

 

…………………(4.21) 

 

同様に、SCSOA limit と同じ実力を SJ-MOSFET が持っていると仮定した場合

の結果も(4.22)のように求められる。 

 

…………………(4.22) 

 

IGBT の場合は伝導度変調でキャリア濃度が大幅に上昇しており、低抵抗にな

った分、ターンオフ時に空乏層を横切るキャリアが大きなスイッチングロスを

発生させる。N-層のみを対象として、伝導度変調時のキャリア濃度が均一で、か

つスイッチング時にキャリアが再結合しない仮定であれば(4.17)に対してホール

電流分が寄与し、25%小さくなるが N-層両端での接合部の電圧降下を実効オン

抵抗にいれると逆に大きくなる。また、再結合の効果が見込めるほどゆっくりと

したスイッチングではスイッチングロスは大幅に低下する。実態としては(4.17)

と大きくは違わないと予測するが、状況によって大きく変化するためここまで

の考察に留める。 

本節で得たそれぞれの Ron,spEcapを図４．９にまとめる。 

1000V 付近で比較すると、SiC はシリコンの SJ に対しても約 1/20 の値が限界

であり、高い潜在能力がある事が分かる。しかし SiC limit(SCSOA) t=10µs を見

ると、シリコンの SJ-MOSFET と大差無い性能である。 

言い換えると、低オン抵抗をキャリア速度ではなくて、キャリア密度で実現し

ているもの（SiC 等）はそのキャリア密度に見合った高い電流密度で動作させな

ければ本来の性能を発揮しない事を意味する。そして、Ron,spEcap も SiC に対して

は t=2µs に対応できる高速な素子保護技術が必要である。 
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図４．９ 耐圧と Ron,spEcap の関係 SCSOA による限界を付記 
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４．５ スイッチング時間と耐圧の関係 

パワーデバイスを使った電力変換技術の基本は、スイッチング毎に一定のエネ

ルギーを転送する事で成り立っており、その仲介役が一時的にエネルギーを保持

するコンデンサーであり、インダクターである。ここで同じ電力を伝送する場合

において、スイッチングを高速に行えばより小さなコンデンサー、インダクター

を使ってもその動作回数を上げる事で対応が可能となる。このようにパワーデバ

イスの高速動作化はシステム全体の小型軽量化に大きく貢献する重要な特性であ

る。電力変換回路ではパワーデバイスに L 負荷が直列に入っている形が一般的で

あり、このために L によって概ね一定に保持された電流をスイッチングする事に

なる。ターンオフ動作は N-層が平均電流密度 Irat で空乏化されてゆく過程である

から、空乏化した領域の全電荷を Q として、これを平均電流密度 Irat で割るとタ

ーンオフに要する時間、すなわちスイッチング時間（toff）が求まる。ターンオン

に関しても同様に時間が求まる。 

Iratはパッケージ性能である単位面積当たりの消費電力（Wpk= Irat 2Ron,sp(SCSOA)）

から求め、図４．８と同じ条件で計算すると toffは以下のようになる。 

また、実効オン抵抗に SCSOA の制限を入れた仮定の計算も併記して、結果を

図４．１０に示す． 

 

…………………(4.23) 

 

３章で議論した RQ も実効オン抵抗と全電荷のトレードオフであり、定格電流

における電圧（Vrat）を固定値とするならば、toffは=RQ/ Vratとなり、toffと同じ意

味を持つ。そして(3.24)より d を消去すると以下の関係が求まる。 

 

 

 

しかし、ここでは Iratを実態と同じくパッケージ性能から規定し、toffと耐圧の

関係を求める。これからシリコン、SiC の場合を計算すると以下となる。 

 

…………………(4.24) 

 

…………………(4.25) 

 

SJ の場合は Q に関して以下が成立する。右辺第一項が図４．４の N 層のキャ

リア分、第二項が空乏化している N+層分である。これから(4.26)が得られる。 
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…………………(4.26) 

 

結果を見ると、SiC MOSFET は理論的には最も高速動作になり得るが、A1/12 に

比例する事から物性による差は大幅に圧縮される。それでも 1000V 付近ではシリ

コンの SJ に対して理論限界は約 1/5 まで低くなる。 

しかし、スイッチングロスの時の議論と同じく、SCSOA が t=10µs レベルの性能

であると、Si MOSFET、Si SJ-MOSFET と大差無いターンオフ時間となってしま

う。この場合においても t=2µs に対応する事、すなわちこのレベルでの高電流密

度動作が SiC MOSFET の性能を発揮するための条件になる。 

2µs をより長くするにはパワーデバイスの電極自体の放熱能力を改善したもの
4)で一定の改善が期待され、2µs 自体への対応では高速な保護回路 5)等が多く提案

されている。 

実際の動作では上記の問題よりさらに大きな問題がある。高電流密度かつ高速

動作に伴って、素子自体の容量成分と素子外部のインダクタンス成分による発振

が極めて発生しやすくなる。これを抑制するためゲートに直列抵抗を入れ、スイ

ッチングを敢えてゆっくり行っており、これがスイッチング時間とスイッチング

ロスの両方を決定しているのが現状である。この問題を解決するためにゲート駆

動回路への工夫も提案されている 6)。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図４．１０ 耐圧とスイッチング時間の関係 SCSOA による限界を付記 
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４．６ まとめ 

（１）パッケージの熱抵抗の制限下では実効オン抵抗の低減によるチップ面積

の縮小効果はその 1/2 乗に抑えられる事を示した。さらに、短絡許容時間として

一般的に要求される 10µs での実効オン抵抗の下限値を算出するとその値が丁度

現在の SiC MOSFET の実力レベルに相当し、今後の SiC MOSFET の低オン抵抗

化には短絡許容時間低下への対応が必須である事を示した。また、これはさらに

優れたトレードオフを持つ GaN デバイスは短絡許容時間が必要としない用途に

実質上限定される可能性を示唆している。 

 

（２）スイッチングロスの下限値は実効オン抵抗とオフ状態において空乏層に

蓄積される単位面積あたりの静電エネルギーの積（Ron,spEcap）で規格化され、こ

の値と耐圧のトレードオフ関係を解析式で表し Fulop の近似式の係数 A の 1/3 乗

に比例する事を示した。 

その結果、耐圧 1000V 付近において SiC MOSFET の限界はシリコンの SJ-

MOSFET に対して約 1/20 の値となり、高い潜在能力がある事を確認した。しか

し、短絡許容時間 10µs の状態（現状の SiC MOSFET レベル）ではこの指標はシ

リコンの SJ-MOSFET と大差無い性能であり、SiC MOSFET の本来の性能を得

るには短絡許容時間 2µs の条件を満足しなければならない事が分かった。 

 

（３）パッケージ性能から動作電流密度が決定され、その電流密度でのスイッチ

ング時間と耐圧の関係を解析式で示した。 

その結果、スイッチング時間が A1/12 に比例し SiC の物性差による性能差は圧縮

される事が分かった。ただし、それでも 1000V 付近でシリコンの SJ-MOSFET に

対して約 1/5 まで短縮可能である事を示した。 

しかし、ここでもスイッチングロスの議論と同じく、短絡許容時間が 10µs レベ

ルであると、Si MOSFET、Si SJ-MOSFET と大差無いターンオフ時間となり、短絡

許容時間 2µs に対応する事が SiC MOSFET の本来のスイッチング時間を実現する

ための条件になる事が分かった。 

 

（４）上記議論をまとめると、パワーデバイスではその高性能化が素子内部の高

いキャリア濃度に由来しており、その性能を発揮するためには高いキャリア濃度

に相応した高い電流密度での動作が必須である事を示した。 

 そして、高い電流密度を阻害する主要因は短絡時の自己発熱による短絡許容時

間の低下であり、過渡熱を吸収する構造等による短絡許容時間の拡大、及び短絡

許容時間が短くともさらに短時間で素子を保護する技術の二つが今後のパワーデ

バイスの性能改善の鍵である事を示した。 
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第 5章 高耐圧 IC によるハーフブリッジ駆動技術 

５．１ はじめに 

600V から 1200V の耐圧領域は民生から産業用途に相当し、電力変換技術の中

核を成す領域である。そしてこの領域のパワーデバイスはパワーMOSFET と

IGBT がほぼ独占し、さらなる高性能化のために昨今は SiC-MOSFET の製品化も

相次いでいる。第 2 章（図２．４）のとおり電力変換回路はパワーデバイス二

つを直列に接続したハーフブリッジ接続が基本であるが、ここで問題となるの

はハイサイド側パワーデバイスの駆動である。ハイサイド側はゲート駆動回路

を Vs基準で動作させなければならない。そしてこれに伴いグラウンド基準で供

給されるパワーデバイス駆動信号を何らかの方法でフローティングされている

ゲート駆動回路に伝達しなければならない。この信号伝達の最も一般的な手法

はフォトカプラによるものであるが、この場合、図５．１に示すように、フォ

トカプラを含めた複数の IC によってゲートドライブ回路を構成する必要があ

り、システムの小型化、低コスト化には限界があり、さらにフォトカプラでの

信号遅延により、過電流時の高速保護動作にも限界があった。 

これに対し、高耐圧 IC は図５．２のようにパワーデバイスのゲート駆動に関

わる機能をシングルチップ上に取り込んだものである 1)。ここでフォトカプラに

相当する機能は、IC 上に形成した高耐圧 NchMOSFET を利用する。 

この高耐圧 NchMOSFET にパルス上のゲート電圧信号を入力すると、高耐圧

NchMOSFET は電流飽和状態で動作し、ドレイン電圧に関わらず一定の電流を出

力する。このため直列に接続された負荷 R に同じく負パルスの一定の電圧信号

が発生する（図５．３）。ハイサイド側パワーデバイスのターンオン信号用とタ

ーンオフ信号用に高耐圧 NchMOSFET をそれぞれ 1 つ使う事で高耐圧 IC 単体で

ハーフブリッジ接続されたパワーデバイスを駆動する事が可能となり、原理的

にはこれを複数個まとめたマルチチップモジュールでモータードライブが可能

となる。このような形態が発達した背景にはパワーデバイスの主流が MOS ゲー

ト電圧駆動となり、駆動電力が小さくかつ駆動しやすくなった事も大きい。 

現在では、低圧側の回路は通常の低耐圧 IC でまとめ、高耐圧が必要な回路を

一つの高耐圧 IC にまとめたものが主流であるが、この高耐圧 IC 技術は、民生、

産業用途の省エネルギー化と小型高性能化、低コスト化に非常に大きく貢献し

ている。また、高耐圧 IC は米国で最初期の製品化が達成されたが、我々の開発

では、性能面、コスト面でより改善されたものを目標として進め、600V 系は 1993

年、1200V 系は 1997 年に技術面での完成に達した。 

本章では、高耐圧 IC の基本技術から、実際の開発において導入した新技術、

そして、最新動向と今後の方向性についてまとめる。 
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図５．１ ゲートドライブ用 IC とフォトカプラによるハーフブリッジ駆動 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２ 高耐圧 IC によるハーフブリッジの駆動 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．３ 高耐圧 NchMOSFET の電流電圧特性 
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５．２ 高耐圧分離技術 （RESURF 構造） 

 IC には多数のトランジスタが搭載されるが、その素子間の信号分離は、通常

図５．４のように、IC に供給される電源電圧自体で逆バイアスされた pn 接合を

利用しており、これらは一般に接合分離と呼ばれている。ここで b)の構造にす

ると CMOS の基準電圧を Vs にフローティングさせる事が出来る。この CMOS

を図５．２のハイサイドゲートドライブ回路に適用すると Vs は図５．２の出力

端子電圧に相当し、Vs を大幅に向上させる構造が RESURF（Reduced SURface 

Field）構造 2-3)である。 

図５．５ a)は図５．４ b)のフローティング耐圧に関わる部分を抜き出したも

のであり、表面横方向の耐圧をより高くするために距離を長くしている。しか

し、これだけでは表面側は横方向の pn 接合で決まる耐圧で制限され、縦方向で

は n+埋め込み層の端部の電界集中があるため、いずれかで全体の耐圧は制限さ

れてしまう。そこで表面 n 層の濃度を下げ（n-層）、表面に向かう方向に空乏層

がより速やかに伸びるようにすると、表面の pn 接合の耐圧より低い電圧で空乏

層が表面に到達する。この動作には表面に空乏層が到達する電圧よりも縦方向

の pn 接合の耐圧が高い事が必要であり、これを RESURF 条件と呼んでいる。 

その値はシリコンでは一般に 1×1012cm-2 である。 

このように調整すると表面電界はある一定以下の値にとどまり、かつ均一化

される。よって、表面横方向の耐圧は横方向の距離をとるにしたがってほぼ直

線的に上昇する。一方、縦方向は p-基板の濃度を下げる（p--基板）と共に、n+

埋め込み層の端部をより深くかつ低濃度の n-埋め込み層で覆う事で端部の電界

は緩和され、高耐圧化される（図５．６）。 

この両者の対策により飛躍的な高耐圧化が可能となり、600V 級の製品化を達

成した。なお、従来の高耐圧 IC では n+埋め込み層を削除した図５．７の構造を

とっていた。この構造はその分低コスト化できるメリットもあるが、NMOS バ

ックゲートの p 層と n-層と p-基板で縦方向に形成される寄生の PNPTr が動作す

る事による誤動作が問題となっていた。これに対し、n-/n+埋め込み込み層の導入

により寄生動作は大幅に抑制され、動作安定性の高い高耐圧 IC を実現する事が

出来た。 

ここで RESURF 構造によって表面電界が均一化される物理的理由を解説して

おく。まず一次元の p+/n-接合を逆バイアスしたときの電界形状を図５．８に示

す。アバランシェが発生する限界の電界を Emax と置いて、その時の印加電圧 V

の関係は記載のとおりである。次に n-層が一次元関数で先細りしており、電界

は W の範囲内で均一化されているとすると、ガウスの法則から図５．９のよう

に空乏層の長さは 2 倍になり、V も 2 倍になる。これは空乏層の右端から接合

に向かって n-層の空間電荷が増加すると同時に断面積が増え、電界上昇が緩和
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される事が原因である。この理屈を延長すると、図５．１０のように exp 関数

で断面積が変化しかつ無限遠まで空乏化している場合、数学的には各断面での

電界が一定になり、V も無限大になる事が分かる。ここで現実の状況を考える

と、長さ L の位置から先の n-層の空間電荷の総量 Q を有限の長さの n+層の空間

電荷で置き換えれば、ほぼ一定電界で有限の耐圧となる構造が得られる。

RESURF 構造はこれに近い状況が発生しているものである。図５．１１に

RESURF 構造に逆バイアスを印加した時の状況を示す。空乏層内の電気力線は

横方向の pn 接合を通過するものとたて方向の pn 接合を通過するものに分かれ

るが、その境界線が図５．１０に類似した状況になっている事が分かる。RESURF

構造自体は 1979 年に実測結果の報告がなされ、その後シミュレーションで実際

の電界の状況が詳しく調べられた。本説明はこれらの報告を踏まえて RESURF

の効果を可能な限り解析的に説明したものである。 

 

 

 

 

 

 

a) 基板電位基準の CMOS のみ搭載する例   b) フローティング電位の CMOS を搭載する例 

図５．４ pn 接合分離構造 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．５ 図５．４ b)の横方向の距離を長くとったもの 

n+埋め込み層端部で電界集中が発生する 

 

 

 

p-基板

p

n+ n+

n

p+ p+ n+p+

+V
PMOSNMOS

p-基板

p

n+ n+

n

p+ p+ n+p+

Vs+V

n+埋め込み層p+

p

p+

p

Vs PMOSNMOS

n

p-基板

p

n+p+

n+埋め込み層

p+

Vs

n
n

Vs+V

電界

電界集中部 :空乏層端



63 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．６ RESURF 構造（n-/n+埋め込み層付） 

表面電界の均一化と共に n+埋め込み端部の電界集中も緩和される 

 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．７ RESURF 構造（n+埋め込み層無し） 

 

 

 

 

 

 

 

図５．８ 一次元 p+/n-接合逆バイアス時の電界形状 
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図５．９ p+/n-接合逆バイアス時の電界形状 

       （n-層断面積が一次関数で変化する場合） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１０ p+/n-接合逆バイアス時の電界形状 

       （n-層断面積が exp 関数で変化する場合） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１１ RESURF 構造逆バイアス時の電界形状 
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５．３ 高耐圧 NchMOSFET の開発と配線電界への対策 

図５．２の高耐圧 NchMOSFET とハイサイドゲートドライブ回路は RESURF

構造をそれぞれに図５．１２のように適用する事で実現できる 4)。高耐圧

NchMOSFET のドレイン電圧とハイサイドゲートドライブ回路領域の電圧の間

の信号分離のために、高耐圧 NchMOSFET は中央にドレイン電極を配し周囲を p

拡散で分離した領域で取り囲んだ構造を取っている。なお、高耐圧 NchMOSFET

のドレイン直下にも n-/n+埋め込み層を設けているが、耐圧を n-/n+埋め込み層の

端部で決まるように設計しており、これによってアバランシェ時の破壊耐量の

改善も実現している。 

しかし、この構成には一箇所問題がある。これは高電位のドレイン配線がグ

ラウンド電位の分離領域上を必ず通過する事であり、何ら構造的な対策を施さ

ない状態では高電位のドレイン配線による表面での電界集中により耐圧が低下

する。この対策としては図５．１３のようにドレイン配線の下にポリシリコン 2

層を相互に重なるように配置したものが従来技術 5)である。図では断面部分にの

み図示しているが、実際は高耐圧 NchMOSFET はそれぞれリング状に形成し、

表面を完全に覆っており、ハイサイドゲートドライブ回路領域の回りも同様で

ある。この構成では各フローティングポリシリコン層の電位は主にポリシリコ

ン相互の容量結合で決まり、その上部のドレイン配線の電界の影響を遮蔽する

事ができる。しかし、この技術はポリシリコン 2 層が必要で、かつポリシリコ

ン層間の絶縁耐圧も高圧電源電圧の容量分割分は必要となるためプロセスコス

トが増加する。 

このため、ポリシリコン 1 層、すなわち通常のプロセスに追加工程無しで電

界緩和を実現する構造を発案した 6)。ポリシリコン層を一定の間隔を空けてフロ

ーティングで配置し、それぞれのポリシリコン層の電位はドレイン配線の無い

領域で、同じくフローティングしたアルミを使って容量結合する事（MFFP: 

Multiple Floating Field Plate）で固定させる（図５．１４）。この構造を最適化す

るために図５．１５のように MFFP 有り無しで構造振り分けを行い、かつ n-層

濃度を振り分けて試作し、それぞれ耐圧を評価した。 

結果を図５．１６に示す。MFFP を適用しない場合、n-濃度によって大きく耐

圧が変化する事が分かる。また m は表面 pn 接合へのドレイン配線電界の影響を

遮断するための距離として振り分け評価を行っており、m が 30µm 以上であれば

両構造ともに m の影響による耐圧低下は防止できる事が分かる。さらに MFFP

であれば耐圧が向上しかつ不純物濃度の影響をほぼ抑えられる事が確認でき

た。 

さらに MFFP で実際に電界緩和されているかどうかをデバイスシミュレーシ

ョンで検証した。この構造ではグラウンド電位とその右隣のポリシリコン層間
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の隙間からの電界の影響が最も大きいため、図５．１７の設定でポリシリコン

層の電位 VFPを変化させながらシリコン表面（領域 A）での最大電界を計算した。

計算結果を図５．１８に示す。この結果から VFPの低下とともにほぼ直線的に領

域 A の電界が低下している事が分かる。MFFP による容量結合ではドレイン電

圧 600V 印加時に VFP は凡そ 200V と見積もられ、その時領域 A の電界は約 30%

緩和されている。また、MPPF はポリシリコン 2 層による既存特許の回避も実現

した。以上の技術により、n-/n+埋め込み層を伴う RESURF 構造と MFFP の組み

合わせによって従来よりも誤動作しにくく、かつプロセスコストを抑制した

600V 系高耐圧 IC の製品化が達成された。 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１２ 高耐圧 NchMOSFET とハイサイドゲートドライブ回路間の接続 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１３ 高耐圧 NchMOSFET とハイサイドゲートドライブ回路間の接続 

（ポリシリコン 2 層による電界シールド） 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１４ 高耐圧 NchMOSFET とハイサイドゲートドライブ回路間の接続 

（ポリシリコン 1 層による電界シールド） 
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(a) MFFP 無し 

 

 

 

 

(b) MFFP 有り 

図５．１５ MFFP 構造の効果検証のためのデバイス構造 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１６ MFFP 有り無しと m 値振り分けに対する耐圧実測結果 

 

 

 

 

図５．１７ MFFP の効果検証のための構造設定 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．１８ MFFP の効果検証のための構造設定 
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５．４ 高電位配線による絶縁破壊への対策 

DC600V 耐圧は AC100V の電力変換に対応したものであり、その上のクラス

に AC200V があるが、これには DC1200V 耐圧が必要となる。RESURF 構造自体

の高耐圧化は 1995 年に p 基板の低濃度化と図５．６における横方向の長さを十

分取る事で 1500V 級が実現できる事を実測を交えて報告したが、1200V 級とな

ると５．３章で対策を施したドレイン配線が再び問題となる。この電圧領域で

は層間絶縁膜自体の絶縁耐圧信頼性を向上させるための厚膜化、または絶縁膜

の追加形成等、製造プロセスの追加が必須であり、それでも表面に沿った方向

の放電の危険性は高い。この問題に対し、ドレイン配線がグラウンド電位上を

通らない構造が考案されている（図５．１９）7-8)。これはハイサイドゲートド

ライブ回路を形成する領域の一部に直接高耐圧 NchMOSFET を形成したもので

ある。単純に形成しただけではドレイン電圧と n+埋め込み層の電位（Vs+V）が

同じであるから信号が取り出せないが、NchMOSFET の形成領域を突出させる

と、突出部の n-層で形成される JFET 抵抗 Rjが存在するので電圧出力が取り出せ

る。ただし、Rjは n-層の空乏化とともに微分抵抗が上昇する JFET 特性を持って

おり、これが電圧出力を取り出す R に並列に入るため、ドレイン電圧が低い状

態で Rjが低下し電圧出力が小さくなるという問題がある。また 2 つ搭載される

高耐圧 NchMOSFET 間のクロストークも大きくなる。さらにこの突出構造によ

りかなりの面積が必要になる。 

従来技術のこのような問題を抜本的に解決するために、我々は高耐圧

NchMOSFET の電圧出力取り出しに分割 RESURF 構造と呼ぶ新しい技術を開発

した 9-10)。図５．２０にその構成を示す。ハイサイドゲートドライブ回路周辺の

RESURF 領域に高耐圧 NchMOSFET を組み込む形で一体化し、かつ両者は p--領

域で分割するため、高耐圧 NchMOSFET に要する面積は非常に小さい。この p--

領域をドレイン配線の電圧信号より高いパンチスルー電圧になるよう調整し、

かつ、この領域に起因する耐圧低下を必要な耐圧以上に抑える事で電圧出力取

出しが可能となる。この技術の成立性を確認するため、図５．２１ (a)のとおり

分割部分を抜き出して実際の形状に合うよう構造設定しデバイスシミュレーシ

ョンした結果を(b)に示す。n 層間のパンチスルー電圧は最も値が低下する Vd=0V

の状態、耐圧計算は Vd=Viの状態で距離 D に対する依存性を計算した結果、パ

ンチスルー電圧として十分マージンのある 30V と耐圧 1200V 以上を両立できる

領域が存在する事が確認できた。この技術は 1200V 級高耐圧 IC 実現のための最

も大きなブレークスルーとなったが、５．３章の配線クロスオーバーのある構

造、図５．１９の従来技術に対しほとんど全ての面で優れているため、現在、

表面電界の安定化に寄与する MFFP と分割 RESURF 構造を全電圧領域に適用し

ており、その応用による技術も開発されている 11)。 
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図５．１９ ドレイン電極を突出させる事による信号取り出し 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２０ p--層のパンチスルー電圧による信号分離（分割 RESURF 構造） 

      最初期は n+埋め込み無しであったが、寄生動作抑制のため追加 

版も後に開発した 10)。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)シミュレーション構造        (b)計算結果 

図５．２１ 高耐圧 NchMOSFET とハイサイドゲートドライブ回路間の接続 
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５．５ パワーデバイス保護のための技術 

２．３章で述べたようにパワーデバイスはオフ状態で主電極間で高電圧を保

持、オン状態では数 V まで低下し自己発熱を極力避けた動作となっている。し

かし、何らかの異常、例えば負荷が短絡したような場合はパワーデバイスがオ

ン状態でかつ主電極間電圧が高くなり、大きな自己発熱により 10µs 程度の時間

でパワーデバイスは破壊してしまう。このため、破壊に至る前にゲート電圧を

下げる保護動作が不可欠である。保護動作のためには異常を検知するデバイス

が必要であるが、その一つとして図５．２の出力端子電圧 Vsをモニターする方

法がある。Vsはパワーデバイスのスイッチングに応じて電源電圧とグラウンド

電圧付近の 2 値を往復しているため、電圧の変化が正しいタイミングで変化し

ていなければ異常とみなす事ができる。これについては高耐圧 NchMOSFET が

主流になる前に高耐圧 NPNTr が提案された最初期の頃に JFET のピンチオフに

よってよりコレクタ電圧をより低い電圧に変えてセンス端子に出力する手法の

提案がなされた（図５．２２(a)）12)。これは RESURF 構造に僅かな変更を加え

るだけで実現できるため高耐圧NchMOSFETが主流になった現在もこの JFETの

ピンチオフを利用した電圧センス機能は保護だけでなく高電圧端子の電圧をモ

ニターする様々な用途に使用されている（図５．２２(b)）。これに対する別案と

して我々は図５．２３のように RESURF 領域に p 領域を設け、そこに定電流を

供給し、その電位を取り出す方法を提案した。Vin が低く空乏層が p 領域に達し

ていない間（A 領域）は、Vin=Voutであるが、空乏層が p 領域に達すると（B 領

域）、空乏層中の p 領域のフローティング電位となり電圧上昇が緩和され、p 領

域の下部全体が空乏化するとさらに電圧上昇が抑制される（領域 C）。 

高耐圧 IC の高機能化の一つとして保護動作の情報を外部に出力する機能があ

る。ローサイドゲートドライブ回路の保護動作情報については特に問題無いが、

ハイサイドゲートドライブ回路の保護動作の情報をグラウンド基準の制御回路

に伝達する事は図５．２の構成では不可能である。この機能を実現するにはハ

イサイドゲートドライブ回路側で駆動される PchMOSFET のような素子が必須

である（図５．２４）。これを実現する構造は RESURF 構造が使われだして間も

ない 1986 年には RESURF 構造に PchMOSFET を組み込む基本的なアイデアが提

示された 13-14)。 

我々も 1993 年の MFFP の報告時点で 600V 系 PchMOSFET の構造開発も行い、

その実測波形を合わせて報告した（図５．２５、図５．２６）6)。さらに 1997

年の分割 RESURF の提案時点でも、高耐圧 PchMOSFET の構造を組み込んだ構

造開発を行い、その実測波形を報告した（図５．２７、図５．２８）9)。 
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a) 高耐圧 NPNTransistor       b) 高耐圧 NchMOSFET 

図５．２２ JFET による電圧センスの例 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

a) デバイス構造         b) Vin と Voutの関係 

図５．２３ 定電流 Isを供給した p 拡散領域による電圧センス 

 

 

 

図５．２４ 高耐圧 IC によるハーフブリッジ駆動（高耐圧 PchMOSFET 内蔵） 
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図５．２５ 600V 系高耐圧 PchMOSFET 断面模式図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２６ 600V 系高耐圧 PchMOSFET Id-Vd 波形 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２７ 分割 RESURF 構造に組み込んだ高耐圧 PchMOSFET 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２７ 分割 RESURF 構造に組み込んだ高耐圧 PchMOSFET I-V 波形  
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５．６ 最新動向と今後の進化の可能性 

 1200V 系までの領域における高耐圧 Nch/PchMOSFET の構造技術は分割

RESURF 構造を中心として一通りの完成に達しており、現在は主に制御回路と

しての機能向上がプロセス微細化とともに進められている。 

しかしながら、高耐圧に関連する構造でも幾つかの改善の可能性がある。 

まず一つは分割 RESURF 構造に関するものである。 

分割 RESURF 構造は信号分離のための分割距離が必要で、かつ分割による耐

圧低下を抑える必要があるため、分割部分の設計に制限がある。これを緩和す

る案として、図５．２８のように、誘電体で埋め込んだトレンチによって分離

する方法がある 15)。通常の素子間分離技術においても図５．４ (b)の p+埋め込

み層と深い p+層の組み合わせに対する次世代技術としてこのトレンチによる分

離が採用されているため、この分離構造を転用する形であればプロセスコスト

を追加する事無く、本構造が実現できる。またトレンチ分離自体の絶縁耐圧は

十分高いため、n-層深さに対する相対的なトレンチ深さを確保すればトレンチ幅

は 1µm 程度で十分であり、分離領域の面積削減も実現できる。 

また、RESURF 構造は深さ方向に多重に形成する事が可能であり、これは本

来、横型 MOSFET のオン抵抗低減のための技術であり多重 RESURF と呼ばれて

いる。これを信号分割に利用する事が出来る 16-17)。その例を図５．２６に示す。

深さ方向に分割された n-層の最上層を NchMOSFET として利用し、かつハイサ

イドゲートドライブ回路との間に先の誘電体で埋め込んだトレンチを形成する

と信号分離が可能となる。n+埋め込み層の上の n-層の厚さはそこに搭載されるハ

イサイドゲートドライブ回路の耐圧確保のために一定の厚みは必要であり、図

５．２５の方法ではトレンチ深さは少なくとも n-層よりも深く形成しなければ

ならない。しかし、図５．２９の方法であれば最上層の n-層を分離するだけで

良いためトレンチ深さへの制限は大幅に緩和される。 

この構造はもう一つメリットがある。Vs が低下しダイオードで電圧クランプ

される時、配線の寄生 L 成分によって瞬間的に Vsが大きく負バイアスになり、

n-層と p--基板間のダイオードが順バイアスされる場合がある。このような動作

になると再び逆バイアスに戻るときの逆回復電流の影響で高耐圧 NchMOSFET

が正しく動作しない場合がある。図５．２９の構造では高耐圧 NchMOSFET が

直接 p--基板と接合を形成していないため、この問題を大きく改善できる。 

二つめの可能性として、高耐圧 PchMOSFET の低オン抵抗化が挙げられる。

図５．２５の報告時点では、ほぼ同サイズ比較で Pch のオン抵抗は Nch の約 7

倍であり、ドレイン電流出力を受ける回路の負荷によって信号伝達がその分遅

くなるという課題があった。この解決策として、Pch のドレイン領域を構成する

p-領域の形状を改善してより低抵抗化する案 18)を提案しているが、これ以外に
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デバイス自体を変えて対応する提案も行った。1995 年の RESURF 構造を 1000V

以上に高耐圧化する報告と同時に PchMOSFET を PchLIGBT（PchMOSFET で

NPNTr のベース電流を供給し hFE 分電流増幅するデバイス）化し、オン抵抗を

対 NchMOSFET で約 2 倍に低減する技術を提示している（図５．３０）19)。さ

らに、PchMOSFET の電圧出力をゲート電圧として NchMOSFET を駆動して大電

流化する新しい素子のアイデアも提案した（図５．３１）20)。 

 最後にハイサイドゲートドライブ回路自体の電源に関する内蔵の可能性が挙

げられる。図５．２に対し、ハイサイドゲートドライブ回路への電源供給に関

する回路を追記したものを図５．３２に示す。外部から供給される 15V 電源が

あり、ローサイド側のパワーデバイスはそのまま 15V 電源でゲートが駆動され

る。一方ハイサイド側のパワーデバイスに対しては、ローサイド側のパワーデ

バイスがオン状態となり Vsがほぼグラウンド電位となった時、ブートストラッ

プ回路の高耐圧ダイオードが順バイアスされ、ハイサイドゲートドライブ回路

の電源となるコンデンサーが充電される。次にローサイド側のパワーデバイス

がオフ状態になり Vsが高電位となった場合は高耐圧ダイオードが逆バイアスに

なりコンデンサーに蓄積された電荷の逆流は阻止される。このようにハーフブ

リッジ回路の動作で Vsが上下する度にコンデンサーが充電される。 

通常、この高耐圧ダイオードは高耐圧 IC に外付けとなるが、これを RESURF

構造の応用によって高耐圧 IC に内蔵する事が可能である。その例を図５．３３

に示す 21-22)。RESURF 構造の一部に内部に n+領域を形成した p 領域とその隣に

形成した n+領域があり、それぞれ 15V 電源に対して、直結、抵抗を介して接続、

ダイオードを介して接続されている。この p 領域と n-層間がブートストラップ

回路用のダイオードとして動作する。しかし、単純に p 領域のみを形成し 15V

電源に直結すると、ハイサイドゲートドライブ回路の電位が 15V を下回り、p

領域と n-層が順バイアスになると p 領域から注入されたホールはほとんど直下

の p--基板に流れ込んでしまいハイサイドゲートドライブ回路に接続されたコン

デンサーに流れる電流成分が著しく低下する。これを解決するには簡単に言う

と、n-層を流れる成分、すなわち電子電流成分を相対的に増やさなければならな

い。このため図５．３３は幾つかの工夫を加えている。一つは p 領域と電源間

に抵抗を入れ、逆に n+領域は電源に直結している事である。これによって先の

順バイアス時の p 領域からのホール注入は低下するが、逆に n-層から p 領域に

注入される電子は直接 n+領域に到達し、この NPNTr が動作するため、15V 電源

からハイサイドゲートドライブ回路に流れる電子電流が大きくなる。さらに p

領域の隣に形成した n+領域からも p 領域直下の隙間を通って流れ、電子電流と

して寄与する。またハイサイドゲートドライブ回路の電位が 15V より高くなっ

た時の逆流は 15V 電源との間に設けたダイオードで阻止される。 
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図５．２８ 絶縁層埋め込みトレンチによる信号分離 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．２９ 絶縁層埋め込みトレンチによる信号分離の多重 RESURF への適用 

 

 

 

 

 

 

 

図５．３０ PchLIGBT 断面模式図 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．３１ PchMOSFET の出力電圧で NchMOSFET を駆動 
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図５．３２ 高耐圧 IC によるハーフブリッジの駆動 

（図５．２にブートストラップ回路を付記） 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図５．３３ 高耐圧 NPN トランジスタ構成によるブートストラップ用ダイオ

ードの断面図 
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５．７ まとめ 

（１）高耐圧 NchMOSFET、ハイサイドゲートドライブ回路の高耐圧分離に

RESURF 構造を採用し、その間の配線に MFFP を適用した。 

また、ハイサイドゲートドライブ回路の下に n-/n+埋め込み層を形成する事に

より n+埋め込み層の端部での電界集中の緩和とハイサイドゲートドライブと

p--基板間の寄生動作を抑制した。これは高耐圧 NchMOSFET のドレインにも適

用されアバランシェ時の耐量も改善した。以上の技術の組み合わせによりプロ

セスコスト増加を抑えつつ、動作安定性の高い 600V 系高耐圧 IC が実現した。 

 

（２）1200V 系高耐圧 IC の実現に際しては配線電界による絶縁破壊の問題を回

避するために新しい構造として分割 RESURF 構造を開発した。本構造は高耐圧

NchMOSFET からの電圧出力をハイサイドゲートドライブ回路の電位と完全に

分離する事を最小面積で実現できる。600V 系で開発された MFFP による表面電

界安定化と分割 RESURF 構造の組み合わせにより 1200V 系高耐圧 IC を実現し

た。この構成は 1200V 系を実現しただけでなく、全耐圧を通じて最も優れた技

術であるため、後に 600V、1200V 系双方の高耐圧 IC に共通して採用されてい

る。基本特許の成立から 17 年が経過し世界的にも高耐圧 IC の主流技術になり

つつあり、社外からもその応用構造が報告されている。 

 

（３）出力端子電圧 Vs をモニターできる構造を提案し動作を実証した。また、

ハイサイドゲートドライブ回路からローサイド側制御回路へ信号伝達する高耐

圧 PchMOSFET を RESURF 構造そして分割 RESURF 構造に組み込みその動作を

実証した。また、ハイサイドゲートドライブ回路の電源に必要となるブートス

トラップ用ダイオードを RESURF 構造に内蔵する技術を提示した。PchMOSFET

はすでに実用化が進められており、それ以外も今後の機能向上に向けての基盤

技術となった。 

 

（４）高耐圧 IC を搭載した製品郡として、高耐圧 IC とパワーデバイスを一括

モールドし、単独でモータードライブを可能とする超小型のインテリジェント

パワーモジュール（パワーデバイスの駆動回路も含んだパワーモジュール）の

シリーズを 90 年代から展開し、急速に普及した。現在、全世界における従来（ケ

ースにパワーデバイスと単体の IC 等を収めたもの）のパワーモジュール、イン

テリジェントパワーモジュールを含めた全体の売り上げにおいて、この高耐圧

IC を搭載した超小型のインテリジェントパワーモジュールが 20%を占めるまで

になっており、これらは特に民生から小容量の産業用に適用され、家電製品他

の省エネルギーのキーデバイスとして現在も市場規模が拡大しつづけている。 
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第６章 BiCMOS&DMOS 技術 

６．１ はじめに 

 第５章まででパワーデバイスとゲートドライブ用 IC、あるいはパワーデバイ

スと高耐圧 IC の組み合わせによる動作を解説した。この組み合わせは民生、産

業用の電力変換回路に広く使われており、パワーデバイスとしては第一章の図

１．３に示すように一般に耐圧 600V 以上は IGBT、それ以下はパワーMOSFET

が使用されている。そして AC アダプターで DC 変換後、DC5V~15V 程度で動作

する機器、あるいは自動車における 12V バッテリーで動作する機器に対応する

30V～80V の領域には極めて多くの用途が存在するが、ここまで電圧が下がると

図６．１のように、パワーMOSFET とそれを制御する回路全てを単一の IC 上に

形成できる BiCMOS&DMOS プロセス技術が急速に発展し普及した 1-3)。  

この技術は第一章図１．４に示すように 1980 年代中旬から 5µm ルールレベル

で始まり 2010 年ごろには 0.13µm レベルまで微細化が進んだ。これにより CMOS

ロジックの性能を大きく向上させた事は言うまでも無く、パワーMOSFET の単

位面積当たりのチャンネル幅も大きく向上させ、そのオン抵抗低減に大きな効

果があった。BiCMOS&DMOS プロセス技術のベースとなったのは BiCMOS プ

ロセス技術と言われる CMOS と NPNTr、PNPTr を同時に形成する技術である。

これは 1980 年代から発達しアナログ/デジタル信号処理、そして当時の CMOS

の微細化レベルにおいては BipTr がより高速であったため高速演算処理等に使

われていた。このプロセス技術において個々の BipTr を分離する構造がパワー

MOSFET の内蔵にほぼ転用できるものであったため、BiCMOS プロセス技術の

延 長 線 上 で パ ワ ー MOSFET を さ ら に 内 蔵 す る よ う に し た も の が

BiCMOS&DMOS 技術である。図６．２に BiCMOS&DMOS の各素子構造と分離

構造を示す。ここで上段の(a)は BiCMOS プロセス技術で構成できる素子であり、

下段の(b)は BiCMOS&DMOS 技術として新たに追加されたパワーMOSFET

（DMOS（Double diffused MOSFET)）とそれとペアとなる高耐圧 PchMOSFET で

ある。 

上下を見比べると(a)に対して幾つかの拡散層の追加によって(b)が形成できる

事が分かる。これらの構造に共通する最も大きな特徴は n+埋め込み層の存在で

ある。これは、本来は NPNTr を搭載する際にコレクタ抵抗の低減と p-基板との

間の寄生動作防止に必要とされたものであるが、そのままパワーMOSFET のド

レインとして使用でき、さらに CMOS 領域下に形成する事で CMOS 回路をグラ

ウンド電位からフローティングさせる事も同時に可能となる。これは高耐圧 IC

で説明した図５．４(b)の分離構造と同じであり結局 BiCMOS プロセス技術をベ

ースに高耐圧 IC プロセスも BiCMOS&DMOS プロセスも構築されていると言っ
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て良い。また 80 年代中盤から凡そ 5µm ルールで始まった開発は 0.5µm ルール

までは順次微細化された製品に置き換わってきたが、0.5µm BiCMOS&DMOS は

2000 年頃から量産化され 15 年以上経過した現在でも広く使われている。これは

0.5µmBiCMOS&DMOS がこの構成で初めて性能、コスト面でメリットが明確さ

されたものであり、さらに 0.5µm 級独自のメリットが存在するためである。６．

２節以降でこの 0.5µmBiCMOS&DMOS のプロセスデバイス開発 4)について自体

のメリットも含め詳細を解説する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２ BiCMOS プロセス技術で搭載される素子 

 

 

 

 

 

 

図６．３ BiCMOS＆DMOS プロセス技術で追加される素子 
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６．２ 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスのメリット 

 BiCMOS&DMOS プロセスではデジタル信号処理に用いる CMOS、アナログ信

号処理に用いる NPNTr と PNPTr、抵抗、ツェナーダイオード、大電力出力に用

いる高耐圧 NchMOS/PchMOS（Nch は DMOS が一般的に使われる）を搭載する。

このように多くの素子を搭載する上で最も重要な事はこれらの素子を最小のプ

ロセス工程で実現する事になる。 

これを言い換えると素子を構成する拡散層を可能な限り共用する事で最大の

搭載素子バリエーションを得なければならない。まず初めに 0.5µm 級のメリッ

トについて説明する。 

5µm 級では NchDMOS、NPNTr、NMOS の作り分けは図６．４のとおりであ

り、NPNTr のベース領域と DMOS のバックゲートが同一の p 拡散領域で構成さ

れている。 

BiCMOS＆DMOS プロセスの実現において一番制約となるのは NPNTr の性能

を確保する事である。内蔵される NPNTr の hFE はアナログ回路を構成するには

50～100 前後の値が理想であるが、その一方 NPNTr の耐圧（BVCEO）は電流増幅

現象の影響で通常の接合耐圧の約 1/hFE1/4 倍に低下する。BiCMOS&DMOS では

内蔵素子の耐圧と駆動する電圧が素子間で信号処理できるよう相互に関連して

いる。DMOS のゲート駆動は 12V 電圧であるが、NPNTr がゲート駆動のための

信号処理に使われている関係でその 12V 系の耐圧が要求される。このような理

由からベース領域を構成する p 領域の濃度と厚みは一定の範囲内に制限される。

一方、CMOS、高耐圧 Nch/PchMOSFET は可能な限り微細化することで性能が劇

的に向上するため、MOSFET 素子は微細化に連動してゲート酸化膜を薄膜化し、

ここで Vth を保つためにバックゲート側の濃度を上げていかざるを得ない。図

６．５はゲート酸化膜を薄くする時、Vth を同一に保つための p 領域の表面濃度

と、これを NPNTr のベースとして使用したときの hFE の関係を示しており、図

６．６は hFE と NPNTｒの耐圧（BVCEO）の関係を示す。5µm 級ではゲート酸化

膜膜厚は凡そ 100nm レベルであるが、0.5µm 級では 14nm 程度まで低下する。こ

の二つの図から 0.5µmBiCMOS&DMOS では、NPNTr のベース領域として NMOS

のバックゲート濃度が丁度適合する領域に入り、図６．７のような構成になる。 

よって、これ以降の微細化プロセスでは、NMOS のバックゲート濃度はより

高くなり、hFE がさらに低下するため、NPNTr のベース領域に適合する p 拡散

領域は別途設けなければならない。また、0.5µm 級は 5VCMOS を実現する最も

微細化されたプロセスであり、これ以降の微細化では 3.3V など CMOS の電源電

圧を下げざるを得ない。電力変換回路では耐ノイズ性の確保もありデジタル信

号処理において 5V を使う領域も多い。さらに、アナログ信号処理を行う NPNTr、

PNPTr は上記のとおり微細化の恩恵は限定的であり、アナログ回路の比率が多
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い IC では微細化によるメリットは大幅に低下する。 

このような理由で、BiCMOS&DMOS プロセスとして 0.5µm 級以前は積極的な

メリットが無く微細化と共に淘汰されていったが、0.5µmBiCMOS&DMOS は上

記の通り合理的なプロセス･デバイスフローが採用できるため、特にアナログ信

号処理の多い用途において多くの製品開発に使われており、今も新たな IC 開発

に利用されている。そして 0.5µm 級以降はデジタル信号処理の比率に応じた使

い分けとなっている。このような経緯については図１．４の BiCMOS&DMOS

欄にも整理して記載した。 

次節以降でこの 0.5µmBiCMOS&DMOS のデバイス･プロセス技術について解

説する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．４ 5µmBiCMOS＆DMOS における p 拡散層共通化 
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図６．６ 図６．５の hFE と NPNTr の耐圧の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．７ 0.5µmBiCMOS＆DMOS における p 拡散層共通化 
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６．３ 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスの素子構成 

図６．８に BiCMOS&DMOS を使った IC の典型的な構成を示す。これは図４．

１で説明した回路構成をシングルチップ内で全て実現出来る事を意味してお

り、これが最も大きな特徴であり、メリットである。ただし、出力用電源の電

圧は IC 上に耐圧保持領域も構成する関係で、最大でも通常 DC100V 弱程度とな

る。しかしながらこの領域には AC100V を AC/DC 変換して使われる様々な民生

製品、そして自動車におけるエアコン、パワーウィンドウ他多数のモーターで

利用されている電圧領域が入り、その市場規模は非常に大きい。 

図６．９に 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスに搭載される各素子の主な構造的

特徴を示す。 

まず、MOSFET 素子では、ゲート電圧は 5V 系と 12V 系があり、ぞれぞれ絶

縁耐圧から14nm、35nm厚のゲート酸化膜を用意している。一般に5V系MOSFET

はしきい値電圧（Vth ）を 0.75V～1V に制御する。これは電源電圧の 5V で完全

にオン状態（強反転状態）になる必要があり、そのためにはしきい値電圧（Vth）

は凡そ電源電圧の 1/5 以下に押さえなければならないという制約で決まる。 

このため、基本的に 14nm のゲート酸化膜で|Vth|=0.75V～1V になるよう Nch、

Pch ともに表面濃度を制御する。そしてそのままゲートを 35nm に厚くして、厚

みの増加分 Vth が上昇したものを 12V 系としている。 

Vth は以下(6.1)のとおりフェルミポテンシャル（φFp）とフラットバンド電圧

（φFB）の影響を受けるが、Nch の場合は両者の影響が概ね相殺され、主として

ゲート酸化膜の容量 Co の影響を受け、凡そ酸化膜厚み比率で Vth が凡そ 2V に

上昇する。一方 Pch の場合は φFB が正負逆となり影響の大きな状態で Vth が決ま

っているため、酸化膜を厚くした時の Vth 低下はかなり小さく-1V より少し低い

程度に留まる。 

 

 Vth=Q/C0+2φFp+φFB                       (6.1) 

 

ここで 12V 系の必要性であるが、これは出力段に使用される MOSFET は典型

的にはモーター等、L 負荷をドライブする事が多く、その場合逆起電力その他に

より、ゲートソース間電位差に電圧ノイズが入る。この電圧ノイズによる誤作

動に対してマージンが必要となるためである。特に問題となるのは図６．８の

ハイサイド側の DMOS である。こちらはソース電位自体がスイッチングと共に

上下するためゲートに印加する相対電圧に電圧ノイズが乗りやすい。12V 系に

おいて Pch の Vth はあまり上昇しないが、出力部は低オン抵抗が最も重要であ

り PchMOSFET はまず使われない事、仮にハイサイド側に使われる場合は、高

圧電源側がソース電位として基準になるため、いずれにしても問題にはならな
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い。 

次に、様々な耐圧バリエーションについて説明する。まず 5V、12V は先のゲ

ート電圧に対応して必要となる素子耐圧であり、この電圧でほぼ全てのアナロ

グ/デジタル信号処理を行う。次に 30V～90V の領域であるが、これらは出力用

トランジスタ、及び出力用トランジスタに信号を伝達するために用意される素

子郡である。このような広範な耐圧範囲を実現するには、pn 接合耐圧がこの範

囲をカバーしなければならない。 

これらを構造と関連付けて整理したものを図６．１０に示す。 

各欄に記載されているものは耐圧を保持する pn 接合に使われている拡散領域

を示している。これらを見ると 5VCMOS のソースドレインを形成している P+

領域、DMOS のバックゲートを形成している Pbody、5VNMOS のバックゲート

を形成している PW の順に拡散がより深く、不純物濃度がより低くなっており、

pn 接合部の耐圧も上昇する。 

全体を俯瞰すると NchDMOS のための Pbody 以外は全て 5VCMOS に必要な拡

散領域である。逆に言うと、Pbody の追加のみで少なくとも全ての耐圧バリエー

ションを実現し、計 30 種類の素子バリエーションを実現している。 

次節より、それぞれの素子の開発の詳細について解説する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．８ BiCMOS＆DMOS プロセスによる典型的な回路構成例 
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図６．９ 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスの主要搭載素子 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１０ 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセス搭載素子の耐圧保持に関わる 

p 型拡散領域 

N+/P+：5VCMOS のソースドレイン領域 

NW/PW：5VCMOS のバックゲート領域 
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６．４ NchDMOS 

 NchDMOS（DMOS）は Double diffused MOS の略であり、ゲートを形成するポ

リシリコンエッジから深い p 拡散、浅い n+拡散を連続して行い、拡散長の違い

によって自動的に形成されたチャンネルを利用するものである。これは 1969 年

に電総研の垂井が CMOS の短チャネル化技術として発明したものであるが、パ

ワーデバイスとして極めてマッチングの良い技術であったためパワーデバイス

の開発が始まった 1970 年代初めから使われている。今回開発した DMOS の断面

概略図とその SCM（Scanning Capacitance Microscopy）像を図６．１１に示す。 

DMOS は縦方向に電流を流すため DMOS 構造自体の密度を上げる事、DMOS

構造間の隙間の JFET 抵抗削減、チャンネル長削減がその低抵抗化に最も有効で

ある。そのため当初 p 拡散側が深さ 5µm 程度、n+拡散が 1µm 程度であり、DMOS

セルピッチも 30µm ほどもあったが、0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスに搭載さ

れる 2000 年頃には p 拡散が 0.8µm、n+拡散が 0.1µm まで浅くなり、DMOS セル

ピッチは 8.2µm と大幅にシュリンクされている。これによりオン抵抗は 1 桁を

優に超える低減が達成され、60V 系で 170 mΩmm2 、90V 系で 230 mΩmm2 を達

成した。この 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスに搭載されている DMOS の p 拡

散はボロン注入後、酸化膜のリフローに必要な熱処理だけで形成している。ま

た、熱処理が不足するとボロンの横方向拡散が不足し、チャンネルが形成出来

なくなるが、図６．１１のように斜め注入によりチャンネル長を確保し、通常

の注入で縦方向の耐圧を確保する技術を採用しこの問題を解決した。DMOS 断

面の SCM 像からチャンネル長を確保した上で p 拡散深さが 1µm 以下に抑えら

れている事がわかる。 

次に DMOS の耐圧であるが、0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスの DMOS では

DMOS セルが繰り返し形成されている領域の最も外側に耐圧保持のために形成

された 2 段ゲート（ゲート端が厚いフィールド酸化膜に乗り上げている）があ

り、この段差部で電界集中し全体の耐圧が決まっている。よってこの段差部を

PW でカバーすることにより耐圧を決定する部分が PW のコーナーに移動し、耐

圧が上昇、90V 系の素子が得られる。図６．１２に構造と耐圧の測定結果をま

とめる。図６．１３に 90V 系 DMOS の電流電圧特性を示す。この素子はゲート

電圧 12V 駆動であるから最大ゲート電圧時まで耐圧 90V を満足し、電流飽和特

性を維持している事が分かる。DMOS は縦方向に電流が流れるが、深い n+拡散

領域を使って電流をとりだすため、ドレイン電極間の DMOS セル数を最もオン

抵抗が低くなるよう最適化する必要がある。図６．１４は 60V 系での最適化結

果と、等価回路から得られる数値とのフィッティングによって DMOS セル部分

の実効オン抵抗 Rc、最外周から横方向に流れる成分の抵抗 Rlat それぞれを求め

た結果を示しており、Rc=130 mΩmm2、Rlat=30kΩの結果を得た。  
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図６．１１ DMOS ユニットセルの断面模式図と SCM 像(単位 µm) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１２ DMOS 終端構造の変更による高耐圧化 
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図６．１３ 90V 系 DMOS の電流電圧特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１４ ドレイン引き出し間セル数の最適化と等価回路による DMOS セ 

ル部オン抵抗の見積もり 
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６．５ Full isolation 構造  

 図６．８の出力用 MOSFET は電力変換に使われる場合 L 負荷で動作する事が

多い。この場合図６．１５のようにローサイド側の MOSFET がオフするタイミ

ングで電流がハイサイド側の寄生 Diode を順バイアスする形で電源に流れ込む。

この時、Diode 両端の電位はほぼ電源に近い高電圧となるため、Diode からグラ

ウンド電位に向かってリーク電流が流れると IV 積として非常に大きな電力ロス

が発生する。例えば 10A が電源に流れ込んでいる時にその 1%がグラウンド電位

にリークした場合、電源電圧が 90V であれば約 9W もの発熱となる。したがっ

て、主電流に対する漏れ電流の比は 1%のさらに 2 桁は低い事が望ましい。 

 通常の構造では図６．１６のように N+埋め込み領域等でホールをブロックし

て対応するが、1%程度のホールは深い N+拡散領域との隙間から基板に漏れてし

まう。これを大幅に削減する構造として Full isolation 構造を新たに開発した。 

 図６．１７にその構造を適用した DMOS（full isolation type）を示す。N+埋め

込み上で P+埋め込みを重ね、両者をショートした上でさらにその内側に N+電極

を用いた構成になっている。これによって、寄生 Diode の順バイアス動作時に

は、ホールはウェハの表面に向かう流れ、電子が P+埋め込みに向かう流れとな

り従来と逆になる。したがって仮に P+埋め込みと深い P+拡散領域の隙間から電

子が抜けていっても N+埋め込みに流れ込むだけであり基板に向かう事は無い。 

この構造は pn 接合部の順バイアス動作における基板リークを防止する基本的

な技術であるため、回路上の必要性に対応し図６．９、図６．１０に示すよう

に、MOSFET には full isolation type、Diode では FID（Full Isolation Diode）とし

て構造開発した。FID のリーク電流抑制の性能を図６．１８に示す。順バイアス

1.35V まで約 7 桁のリーク抑制が達成されている。 

また、Full isolation 構造では P+埋め込み層から表面に向かって伸びる空乏層

によって、表面電界を緩和する効果（RESURF 効果）があり、これによって高

耐圧化が可能である。FID では図６．１９のとおり、120V に迫る耐圧を得られ

ている。また、図６．２０に DMOS（Full isolation type）のフィールドプレート

部の寸法と耐圧の関係を示す。フィールドプレート部の最適化によって耐圧を

約 90V まで向上させる事が可能であり、また 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスで

は全搭載素子の中で 60V 系付近で最も低オン抵抗が低い素子となる。 
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図６．１５ ローサイド側 DMOS のターンオフにおける寄生 Diode 動作 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１６ DMOS 寄生 Diode の順バイアス動作の基板リーク電流 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１７ DMOS 寄生 Diode の順バイアス動作の基板リーク電流 

Vs～2V

90V

Vs≒90V

90V

ON

OFF

OFF

OFF

p-

   p
n+

NchDMOS

N+

N+

30V～90V

空乏層端

空乏層端

電子流 ホール流

Vs

p-

p
n+

NchDMOS

N+

N+

空乏層端

空乏層端

P+

n+

P+

電子流 ホール流

30V～90V Vs



94 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１８ FID の順バイアス特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．１９ FID における距離 C と耐圧の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２０ DMOS（full isolation type）のフィールドプレート構造の変更 

による高耐圧化 
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６．６ HV-NMOS 

 MOSFETを高耐圧化する方法として前節のDMOS以外にCMOSのドレイン側

を N+拡散領域から NW 層もしくは N-層に変更して電界緩和する方法がある。 

0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスでは 30V 系において最も低オン抵抗の素子と

なり、耐圧はこの方法で 60V 系まで実現可能である。また、前述の Full isolation

構造を HV-NMOS にも適用可能であり、RESURF 効果により図６．２１に示す

ように通常の構造よりもより高い耐圧が得られ、60V 系において

0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスの中で最もオン抵抗の低い素子となる。また、

DMOS はチャンネル長は固定であるが、この素子は PW とゲートの重ね合わせ

でゲート長を変えることが可能であり、カレントミラー回路等、飽和領域での

定電流特性の必要な場合にもチャンネル長を変えて対応する事が出来る。 

ただし、RESURF 効果を利用した場合、耐圧に達してアバランシェした場合、

アバランシェによって流れる電子電流の電荷によって耐圧が低下する方向とな

る。一般的に出力トランジスタにはアバランシェ時の耐量が要求されるため、

その場合は DMOS を使うべきである。いずれにしても、60V 系では特性の優先

度に応じて DMOS と HV-NMOS を使い分ける事が出来る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２１ HV-NMOS の通常のものと full isolation type における構造と 

耐圧の関係 
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６．７ HV-PMOS 

 5VPMOS は NW とその内部に形成した P＋拡散領域による pn 接合で実現でき

るが、12V 系以上の耐圧を得るには NW は濃度が高すぎる事と、ドレインとゲ

ート間の電界緩和のためにドレイン側 p 拡散領域が空乏化しなければならない。

このため 12V系以上ではドレインにP-LDD (Lightly Doped Drain)拡散を新たに導

入し、バックゲート領域は N-エピ領域とした。12V 系まではドレイン拡散を P+

で対応し、それ以上は Pbody で 30V 系、PW で 60V 系、90V 系と順に深い拡散

を採用し高耐圧化を可能とした。図６．２１はそれぞれの構造と耐圧の関係を

まとめており、図６．２２に 90VHV-PMOS の電流電圧波形を示す。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２１ HV-PMOS の構造と耐圧の関係 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２２ 90V HV-PMOS の電流電圧波形 
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６．８ Field NMOS/Field PMOS 

 ここまで 0.5µmBiCMOS&DMOS には 5V から 90V までの様々な耐圧の素子が

内蔵できることを示した。ゲート酸化膜の耐電圧は 12V 級までのため、図６．

２３のように出力用の大面積の NMOS のペアを前段の 12VCMOS で直接駆動で

きる。しかし、それ以上は図６．８のようにハイサイド側出力トランジスタを

駆動するためのゲート駆動回路が別途必要になる。出力が大電流の数相分であ

ればゲート駆動回路をそれぞれ配置する事は問題とならないが、例えばディス

プレイドライバーのような小電流多出力の用途ではゲートドライブ回路は可能

な限りコンパクトに実現しなければならない。ここで、ゲート自体に電源電圧、

例えば 60V を印加できれば図６．２４のラッチ回路が実現できる。そしてこの

回路構成を実現するために、ゲート酸化膜を CMOS 素子間の表面反転防止のた

めに形成しているフィールド酸化膜としたものが Field PMOS である 5)。図６．

２５に Field PMOS の電流電圧特性を示す。ドレイン電圧、ゲート電圧それぞれ

-60V まで標準的な MOSFET の波形を保持している。 

 同様にフィールド酸化膜をゲートとした NchMOS（Field NMOS）は図６．２

６の構成で実現できる。またこの素子の特性を図６．２７に示す。 

この素子の主な用途としては電圧検出が考えられる。例えば図６．２８の構

成をとると出力端子 Vs の電位を Field NMOS のドレイン電流で検出する事が出

来る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２３ 12V 電源での出力回路構成例 
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図６．２４ 60V 電源での Field PMOS を使った高耐圧ラッチ回路構成例 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２５ 60VField PMOS の構造 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２６ 60VField PMOS の電流電圧特性（Vg=-6V～-60V） 
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図６．２７ 60VField NMOS による電圧検出回路 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２８ 60VField NMOS の電流電圧特性（Vg=0V～60V） 
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６．９ まとめ 

（１）0.5µmBiCMOS&DMOS プロセス開発において、P+領域、Pbody、PW の使

い分けによって 5V 系から 90V 系の NchMOSFET 素子の内蔵を実現した。ここ

でチャンネル形成方法として PW の表面をチャンネル領域とした NMOS とゲー

ト端からの斜め注入と縦方向注入によってチャンネル領域を形成した DMOS を

用意した。また、両者それぞれに対し、基板に向かって流れるリーク電流を 7

桁抑制した Full isolation 構造を適用した full isolation type も搭載した。

NchMOSFET をまとめると、図６．２９のように耐圧領域に応じて最もオン抵抗

の低い構造を使い分ける事で優れた性能を利用する事が可能となった。 

 

（２）PchMOSFET もドレイン部に P+領域、Pbody、PW それぞれと P-LDD の組

み合わせにより、Nch と同じく 5V から 90V までの耐圧バリエーションを実現し

た。ダイオードに関しても前述の Full isolation 構造によるダイオード（FID）で

90V 系まで実現した。また、Field 酸化膜をゲートとしてゲート電圧±60V で動

作できる Field NMOSと Field PMOSを開発しこれらはそれぞれ電圧センス素子、

高耐圧ラッチ回路に活用できる。 

 

（３）今回開発した 0.5µmBiCMOS&DMOS プロセスは 30 種類の素子搭載を実

現したため制御信号を受けダイレクトにモーター、アクチュエーター等を駆動

する様々なパワーIC が実現される。特に本開発の 80V 系を最大耐圧としたバリ

エーションでは 2000 年頃からモータードライブ、アクチュエータードライブ用

他で用途で広く IC 品種が開発され、現在も新製品開発が活発に進められている。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図６．２８ 電圧領域と最適素子（最も実効オン抵抗が低い）の関係 
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第７章 結論 

 

本論文は、電力変換技術における最も典型的な回路であるブリッジ構成をと

ったパワーデバイスについて、その全体動作、パワーデバイス自体の動作の物

理的な解析及び性能限界、パワーデバイスを駆動するための高耐圧 IC プロセス･

デバイス技術、そして電源電圧が凡そ 80V 以下の領域において上記ブリッジ構

成とパワーデバイス駆動を 1 チップ上に集積した BiCMOS&DMOS のプロセス、

デバイス技術が非常にとそれによって実現される搭載素子それぞれの構造及び

性能について報告したものである。本研究の内容を以下の通り総括する。 

 

（１）電力変換において、理想的なパワーデバイスの動作はスイッチであり、0

電流＆高電圧と大電流＆0 電圧の往復を理想としたものであり、これによって大

電力を最小の自己発熱で実現され、この理想動作を実現する構造として PiN ダ

イオードが最も基本的な構造である事をしめした。ここで、PiN ダイオード内部

の電子、ホール濃度分布、流れの分布を i 層両端から流れ出す拡散電流とのバラ

ンスを前提とした解析式を新たに提示し、これを解く事で PiN ダイオードの内

部動作を正しく表現した。 

（２）上記の解析式とデバイスシミュレーションの相互比較によって伝導度変

調状態における電子、ホールそれぞれの拡散係数の変化を解明した。その結果、

伝導度変調の強さに応じてお互いの値が両極性拡散係数に近づく方向で変化す

る事を初めて示した。そして伝導度変調時においてはアインシュタインの関係

式が成立しない事と、そのズレを定量的に示した。 

（３）i 層両端から外に流れ出す電子流及びホール流を 0 とした仮定で順バイア

ス電圧を最小化する条件は過去の報告通り d/La≒1 であるが、流れ出す電子及び

ホール流を含めた解析計算では、d/La<0.1 と大幅に小さくなり、実際のデバイス

においてライフタイムが長いほど順バイアス電圧が低下する事実と整合する結

果を始めて得る事が出来た。 

（４）順バイアス状態における全抵抗（R）と i 層の電荷（Q）の積である RQ

を導通ロスとスイッチングスピードの性能指標として採用し、この指標がキャ

リア濃度プロファイルが偶関数の時にほぼ最小となる事を示した。また、偶関

数になる条件が、構造パラメータと電流密度で決定される事を解明し、最適設

計を実現するための構造パラメータの定量的把握が可能である事を示した。 

（５）パッケージの熱抵抗の制限下では実効オン抵抗の低減によるチップ面積

の縮小効果はその 1/2 乗に抑えられる事を示した。さらに、短絡許容時間の低下

が実効オン抵抗低減の阻害要因であり、10µs が現在の SiC MOSFET の実力レベ
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ル、SiC MOSFET の性能限界では短絡許容時間が 2µs まで低下する事を示した。 

（６）スイッチングロスの下限値は実効オン抵抗とオフ状態において空乏層に

蓄積される単位面積あたりの静電エネルギーの積（Ron,spEcap）で規格化され、耐

圧 1000V付近において SiC-MOSFETのRon,spEcapの限界はシリコンの SJ MOSFET

に対して約 1/20、そしてスイッチング時間は約 1/5 となり、高い潜在能力がある

事を解析計算で示し、これらについても実効オン抵抗と同じく、短絡許容時間

2µs に対応しなければならない事を示した。 

（７）RESURF 構造による高耐圧 NchMOSFET と MFFP による配線電界緩和に

よりハイサイドゲートドライブ回路を IC 上に内蔵する事が可能となり、1 チッ

プでハーフブリッジの駆動を可能とする 600V 系高耐圧 IC を実現した。 

そしてその上の耐圧領域である 1200V 系では酸化膜の絶縁破壊が問題となるた

め、新しい構造として分割 RESURF 構造を提案し、これにより 1200V 系高耐圧

IC も実現した。 

（８）高耐圧 IC のパワーデバイス保護機能強化のため、ハイサイドゲートドラ

イブ回路から制御回路への情報伝達技術として、出力端子電圧をセンスする素

子、及び高耐圧 PchMOSFET を提案した。中でも PchMOSFET はハイサイド側パ

ワーデバイスの動作状態を制御回路に伝達するために活用されている。 

（９）約 80V 以下の領域ではハーフブリッジとそのゲート駆動回路を 1 チップ

上に形成できる BiCMOS&DMOS プロセス、デバイス技術が発達しており、そ

の微細化も 0.13µm 級以上まで進展しているが、その中でも 0.5µm 級独自のメリ

ットを説明すると共に、P+領域、Pbody、PW の使い分けによって 5V 系から 90V

系の NchMOSFET 素子を構成できることを解説した。特に斜め注入と縦方向注

入によってチャンネル領域を形成した DMOS は極めて低いオン抵抗を達成し、

P+埋め込みと N+埋め込みにより、素子自体の電流の一部が基板に向かって流れ

るリーク電流を 7 桁抑制した Full isolation 構造を開発し、開発した素子それぞれ

に Full isolation 構造を適用したバリエーションも搭載した。 

（１０）0.5µmBiCMOS&DMOS プロセス開発において、同じく PchMOSFET も

ドレイン部に P+領域、Pbody、PW と使い分ける事により、Nch と同じく、5V

から 90V までの耐圧バリエーションを実現した。また、Field 酸化膜をゲートと

してゲート電圧±60V で動作できる Field NMOS と Field PMOS を開発し、これ

らは電圧センス素子、高耐圧ラッチ回路等、高機能化、用途拡大に貢献した。 
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今後の展望 

 

 パワーデバイスのハーフブリッジ構成とその交互のスイッチングを基本とす

る電力変換回路は自己発熱を最小に抑える基本動作として今後も性能を改善し

ながら使われ続ける。その中で高耐圧領域はパワーデバイスと高耐圧 IC による

構成、そして低耐圧＆小電流領域は全てを一体化した BiCMOS&DMOS 技術に

よる IC がそれぞれ主流であり続ける。 

 今後の性能向上において、パワーデバイスの基本構造、すなわち PiN ダイオ

ード構造における電子、ホールの分布の最適化がきわめて重要であり、この最

適化については今後も本論文のような解析的な手法、デバイスシミュレーショ

ンによる検証等進められ、それに基づいた新構造が提案されてくるものと予測

する。 

パワーデバイスはスイッチング毎に内部に蓄積したキャリアの排出が損失と

なるため、その低減においては動作電流密度の向上がその鍵であるが、同時に

発生する自己発熱への対応が不可欠である。とくに SiC MOSFET 等、理論的限

界性能が非常に高いと言われているものは、すべてそれに見合った高電流密度

動作が前提となっている。このため、今後の性能向上を実用に給するにはデバ

イスを熱破壊から守る保護機能の向上と、自己発熱を効果的に排出するパッケ

ージ性能の向上が同時に進行してゆくものと予想する。この事は、動作電流密

度が極めて高いデバイスは短絡許容時間がほとんど無いために、これを必要と

しない用途に限定される可能性も示唆している。 

高耐圧 IC は、RESURF 構造を基本とした高耐圧 NchMOSFET による信号伝達

技術において分割 RESURF 構造を中心としてほぼ完成の域に達し、分割

RESURF 構造は今後の主流技術と予測するが、サージ電圧等による pn 接合の順

バイアスによる誤動作への対応は構造と制御回路の両面でこれからも改善が続

けられると予測する。また、高耐圧 PchMOSFET、電圧センス素子等による高機

能化の方向については、近年開発が加速している様々なセンサーのオンチップ

搭載との組み合わせによりより幅広い機能向上の可能性がある。 

80V 以下で中心となる BiCMOS&DMOS 技術は現在 90nm級まで微細化が進ん

でおり、これらは Flash 等も混載した微細化 CMOS によるデジタル信号処理に

高電圧 CMOS の出力を備えた形が中心である。しかしながら、アナログ信号処

理領域が大きく、かつ出力電圧及び出力電力の大きな領域、典型的にはモータ

ードライブ、アクチュエータードライブ等では CMOS 微細化による貢献が相対

的に低く、今後も 0.5µm 級のプロセスが広範に使われていくと予測する。 
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