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概要
脱炭素社会の早期実現に向けて省エネルギー化や電動化を担う電力変換器の普
及の促進が必要であり，その高効率化と高信頼化が求められている。電力変換器の
信頼性を確保しつつ，パワーデバイスの性能を十分に引き出すためには，パワー
デバイス自体の低損失化・高耐量化に加えて，パワーデバイスの性能を引き出し，
使いこなす駆動技術が重要となる。電力変換器の中でゲート駆動回路は，制御論
理部（低圧部）とパワーデバイス（高圧部）のインターフェースに位置し，パワー
デバイスのセンシングや制御を通して，電力変換器の高効率化や高信頼化に寄与
できる。
本研究では，半導体デバイスシミュレーションやパワーデバイスの等価回路モ
デルの電気・熱連成解析により，破壊耐量の高いパワーデバイスの設計やパワー
デバイス間の電流アンバランスを抑制した高信頼なパワーモジュールの設計に資
する知見を得た。また，パワーデバイス（SiC-MOSFET）の短絡を高速に検知・
保護するとともに，リンギング振動を抑制する駆動方式およびゲート駆動回路を
提案し，パワーデバイスの低損失化と高破壊耐量化，低ノイズ化が両立可能であ
ることを示した。
本論文は「パワーデバイスの高信頼・低損失駆動」に関する研究成果をまとめ
たものであり，以下の 6章で構成されている。
第 1章では，パワーデバイスに要求される性能指標として低損失化，高破壊耐
量化，低ノイズ化のトレードオフ関係を示し，パワーデバイスの駆動技術からの
アプローチとして本研究の位置づけを示した。
第 2章では，破壊耐量の高いパワーデバイスの設計を目的に，短絡時の Si-IGBT

のチップ内部のセル間の電流集中（電流フィラメント）の現象を解析し，裏面か
らのホール注入効率の制御により電流フィラメントの発生を抑制できることを示
した。
第 3章では，チップ間の電流アンバランスを抑制した高信頼なパワーモジュー
ルの設計を目的に，短絡時のパワーモジュール内のチップ間の電流アンバランス
を解析し，パワーモジュールの構造に起因する寄生パラメータとパワーデバイス
のゲート電圧との相互作用や，パワーデバイスの自己発熱の影響を明らかにした。
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第 4章では，チップ間の電流アンバランスを許容できる短絡保護方式を検討し，
必要十分な誤検知マージンを確保しながら，電流アンバランス条件下でも高速に
短絡を検知・保護できる駆動方式およびゲート駆動回路を提案し，Si-IGBTに比
べて短絡耐量が厳しくなる SiC-MOSFETを対象にその有用性を実証した。
第 5章では，パワーデバイスの低ノイズ化と低損失化の両立を目的に，スイッ

チング損失を抑制しながらリンギング振動とサージ電圧を低減する駆動方式およ
びゲート駆動回路を提案し，一般に Si-IGBTに比べてリンギング振動が大きい
SiC-MOSFETを対象にその有用性を実証した。
第 6章では，第 1章から第 5章までの結論をまとめて本研究を総括し，今後の展

望を示した。
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第1章 序論

1.1 研究の背景
近年，地球温暖化問題が世界共通の重要な課題となっている。大気や海洋の温

度上昇，雪氷面積の減少や生物圏への影響が，広範囲かつ急速に現れており，人間
活動の影響が大気や海洋および陸域を温暖化させてきたことには疑う余地がない
とされている。気候変動に関する政府間パネル（IPCC： Intergovernmental Panel

on Climate Change）の第 6次評価報告書 (2021年)によると，「気候変動の人為的
な駆動要因として文献で確認できる範囲で将来起こりうる展開を網羅した 5つの
例示的なシナリオに対する気候の応答を評価した結果，全ての排出シナリオにお
いて，少なくとも今世紀半ばまでは上昇を続ける。向こう数十年の間にCO2及び
その他の温室効果ガスの排出が大幅に減少しない限り，21世紀中に，1.5 ◦C及び
2 ◦Cの地球温暖化を超える。」と予測しており [1]，大幅なCO2の排出削減が喫緊
の課題となっている。
2015年に採択された「パリ協定」にはじまり，2021年に英国グラスゴーで開催

された国連気候変動枠組条約の第 26回締約国会議（COP26）では「世界の平均気
温の上昇を，産業革命前から 1.5 ◦Cに抑える努力を追求することを決意する」と
明記した成果文書も合意され，世界各国で再生可能エネルギーの導入をはじめと
する脱炭素社会の実現に向けた取り組みが加速している。日本政府も 2050年まで
に温室効果ガスの排出を全体としてゼロにするカーボンニュートラルを目指すこ
とを 2020年 10月に宣言した。
国際エネルギー機関（IEA： International Energy Agency）のエネルギー技術

展望 (2020年)によれば，2070年までにCO2排出を実質ゼロにする「持続可能シ
ナリオ」を達成するためには，電動化技術，二酸化炭素の回収・貯留・利用技術
（CCUS： Carbon dioxide Capture, Utilization and Storage），水素燃料，バイオ
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エネルギーなどの分野での技術革新が不可欠であり，なかでも電動化技術による
CO2削減効果は「持続可能シナリオ」の排出削減量のうちで最大の 20 %を占める
と報告されている [2]。
電動化を実現するために，直流交流変換，電圧変換，周波数変換，電動機の加減
速制御などを担う電力変換器が不可欠であり，コンバータ，インバータ，SST（Solid

State Transformer）などがある。電力変換器の開発の社会的価値は，高効率化・高
信頼化・低コスト化により，従来は費用対効果で導入が難しかった国・地域でも省
エネルギー化や電動化が進み，より低炭素な社会を実現することといえる。
パワー半導体デバイス（以下，パワーデバイス）は電力変換器のキーコンポー
ネントであり，交流・直流を電力変換してモータ等の負荷に安定的に効率よく電力
を供給する役割をもつ。パワーデバイスは 1947年のトランジスタの発明に端を発
し，1950年代に半導体材料としてシリコン（Si）の有用性が見いだされると，GE

（General Electric）社が電力変換向けに SCR（Silicon Controlled Rectifier）を開
発した。1970年代には，ゲートのオン・オフによって電流を通流・遮断できる自
己消弧型のGTOサイリスタ（Gate Turn-Off Thyristor）や高耐圧で大電流が流せ
る SiのパワーMOSFET（Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor）が
開発されると，電力変換効率が向上した。1980年代には，MOSゲートの充放電に
より電圧駆動でオン・オフが可能なパワーデバイスとして IGBT（Insulated Gate

Bipolar Transistor）が実用化され，小さな駆動電力で高速にスイッチング制御で
きるとともに，伝導度変調による低損失性を特長とする IGBTは急速に普及した。
現在は図 1.1に示すように，IGBTをはじめとするパワーデバイスが，定格容
量に応じて家電から産業，自動車，鉄道，電力送配電まで幅広い分野で使われて
おり，多様なニーズがある。小容量/高速スイッチング向けの低耐圧デバイス（≦
600 V）には，Si-パワーMOSFETやワイドバンドギャップ半導体のGaN（Gallium

Nitride）デバイスが適用されることが多い。一方，大容量向けの中高耐圧デバイ
ス（≧ 1.2 kV）には高出力化が求められ，Si-IGBTやワイドバンドギャップ半導
体の SiC（Silicon Carbide）を適用したパワーMOSFETが多く用いられている。
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図 1.1: パワーデバイスの定格容量と応用分野

1.2 電力変換器の高性能化の課題
図 1.2は，電力変換器として鉄道車両用のインバータを例にその構成要素を示

す。主な構成要素として，DCリンクキャパシタ，パワーデバイス（IGBTと還流
ダイオードを実装したパワーモジュール），パワーデバイスの駆動制御回路，パ
ワーデバイスの冷却系がある。電力変換器の普及を促進するには，インバータの
高効率化・高信頼化・低コスト化を実現することが求められ，キーコンポーネン
トであるパワーデバイスの高性能化（低損失化・高破壊耐量化・低ノイズ化）が
課題になる。
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図 1.2: 電力変換器（インバータ）の構成要素

表 1.1は，パワーデバイスの高性能化の課題を示す。本研究では，幅広い分野の
電力変換器への適用が進んでいるSi-IGBTまたはSiC-MOSFETを対象とする。パ
ワーデバイスの低損失化と高破壊耐量化に向けて，デバイス技術，実装技術，駆
動技術による複数のアプローチで開発が進められている。
パワーデバイスの低損失化には，導通損失とスイッチング損失をともに低減す
ることが重要になる。導通損失の低減によりジャンクション温度が低くなるため，
その分だけパワーデバイスの出力電流密度をあげたり，チップサイズを削減して
電力変換器を小型化（低コスト化）することができる。一方で，飽和電流が増大
することにより短絡耐量が低下し，パワーデバイスの破壊耐量を低下させる要因
になる。また，スイッチング損失の低減によりスイッチング周波数を高くできる
ため，受動部品の小型化・低コスト化に繋がる [3]。一方で，高速スイッチング化
や高周波化によりパワーデバイスから発せられるEMIノイズが増大するため，周
辺機器の誤動作のリスクが大きくなる。このように，パワーデバイスの低損失化
と高破壊耐量化や低ノイズ化の間にはトレードオフの関係があり，その解決を図
る技術が重要である。また，パワーデバイスの高破壊耐量化には，TCAD（半導
体プロセス・デバイスシミュレータ）等によるデバイス物理に基づいた解析設計
が不可欠であり，パワーデバイスの破壊原因の解明や破壊耐量の高いデバイス設
計に有効である。
実装技術としては，パワーモジュールの放熱性を向上するほど大きな電流をパ
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ワーデバイスに流すことができ，電力変換器の高出力化や低コスト化（冷却系の
小型化）につながるため，放熱性の高い実装材料の研究開発がなされている。ま
た，パワーデバイスと実装材料の線膨張係数の差による熱応力が，パワーデバイ
スや実装基板の接合部のはんだ寿命を縮める要因となるため，熱伝導性と耐久性
（パワーサイクル耐量）に優れたはんだに代わる接合材料の研究も活発に行われて
いる [4][5]。電力変換器の出力電流を増大するため，複数のパワーデバイス（半導
体チップ）がパワーモジュール内に並列に実装されて使用されることが一般的で
ある。半導体チップ間の電流のアンバランスが大きくなると特定のチップへの電
流集中が起こり，ディレーティングによる電力変換器の出力電流の低下や，短絡
時の破壊耐量の低下に繋がる。したがって，電流のアンバランスを抑制するため
に，パワーモジュール内部の配線インダクタンスを均一化（等長・対称配線）した
り，特性の揃ったパワーデバイスを選別して実装するなどの対策が考えられるが，
前者は電力変換器のバスバーやパワーモジュールの実装レイアウトによる制約を
受け，後者はパワーデバイスの選別工数やコストの増大に繋がるため，パワーモ
ジュール内のチップ間の電流アンバランスを設計段階から解析できることが重要
になる。
パワーデバイスの性能を引き出すとともに電力変換器の信頼性を向上するには，

パワーデバイス単体の低損失化・高破壊耐量化だけでは限界があり，パワーデバイ
スを使いこなすゲート駆動技術が重要となる。図 1.3は，Si-IGBTやSiC-MOSFET

等の電圧駆動型のパワーデバイスを駆動するためのゲート駆動回路の例を模式的
に示す [6]。ゲート抵抗RGにより制御されるゲートの充放電速度を大きくすると，
パワーデバイスのスイッチング速度（dv/dt, di/dt）を高速化してスイッチング損
失を低減できるが，一方で，電圧・電流波形のリンギング振動やサージ電圧・電
流が増大するというトレードオフの関係がある [7]。そのため，駆動するパワーデ
バイスの特性に応じて，スイッチング損失とノイズの抑制を両立できる駆動方式
を検討することが重要になる。また，電力変換器の中でゲート駆動回路は，制御
論理部（低圧部）とパワーデバイス・電源・負荷（高圧部）のインターフェース
に位置する機器であり，センシング回路や制御回路をゲート駆動回路に集積化す
ることができる。したがって，パワーデバイスが故障したり，過熱・過電圧・過電
流など異常状態で動作している場合には，ゲート駆動回路が故障や異常を検知し，
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パワーデバイスを保護（遮断）することにより，電力変換器の破壊規模を最小化
したり，機能停止を未然に防ぐことができる。このように，ゲート駆動技術によ
り電力変換器の信頼性を向上できる一方で，駆動回路の複雑化やコスト増の課題
があるため，費用対効果の検討も重要である。
以上のように，パワーデバイスの高性能化については，低損失化と高破壊耐量
化の両立や低損失化と低ノイズ化の両立の間にトレードオフの関係があり，デバ
イス技術や実装技術だけでなく，パワーデバイスの性能を引き出すゲート駆動技
術による寄与も大きい。

図 1.3: 抵抗型のゲート駆動回路の例 [6] D. Peftitsis: ”Gate and Base Drivers for

Silicon Carbide Power Transistors An Overview,” IEEE Trans. Power Electron.,

vol. 31, no. 10, pp. 7194-7213, 2016.
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1.3 本研究の目的
本研究の目的は，電力変換器の高効率化・高信頼化・低コスト化のために，パ
ワーデバイスの高性能化（低損失化，高破壊耐量化，低ノイズ化）を実現するこ
とである。
パワーデバイスの高破壊耐量化については，デバイス物理に基づいた解析設計
により，破壊耐量の大きいデバイス設計やチップ間の電流アンバランスが小さい
パワーモジュールの設計指針を得ることを目標とする。また，低損失化と高破壊耐
量化の両立や，低損失化と低ノイズ化の両立については，新しい駆動方式とゲー
ト駆動回路を提案し，その有効性を実証することを目標とする。
本研究の概要を図 1.4に示す。下記のパワーデバイスの高信頼・低損失駆動に関
する提案技術の有用性を実証することにより，電力変換器の高効率化や高信頼化
の一助となることができると考える。

図 1.4: 本研究の概要
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1.4 本論文の構成
本論文は 6章から構成されている。各章の内容は以下の通りである。
第 1章では，パワーデバイスに要求される性能指標として低損失，高破壊耐量，

低ノイズのトレードオフ関係を示し，パワーデバイスの駆動技術によるアプロー
チとして本研究の位置づけを示した。
第 2章では，破壊耐量の高いパワーデバイス設計を目的に，短絡時の Si-IGBT

のチップ内部のセル間の電流集中（電流フィラメント）の現象を解析する。
第 3章では，パワーモジュール内のチップ間の電流アンバランスを抑制した高

信頼なパワーモジュール設計を目的に，パワーモジュールの構造パラメータとパ
ワーデバイスとの相互作用の観点から，Si-IGBTの短絡時のチップ間の電流アン
バランスを解析する。
第 4章では，チップ間の電流アンバランスを許容した短絡保護方式を検討し，必

要十分な誤検知マージンを確保しながら，電流アンバランス条件下でも高速に短
絡を検知・保護できる駆動方式およびゲート駆動回路を提案し，Si-IGBTに比べ
て短絡耐量が厳しくなる SiC-MOSFETを対象にその有用性を実証する。
第 5章では，低損失化と低ノイズ化を両立しパワーデバイスの性能を引き出す

ことを目的に，スイッチング損失を抑制しながらリンギング振動やサージ電圧を
低減できる駆動方式およびゲート駆動回路を提案し，一般に Si-IGBTに比べてリ
ンギング振動が大きい SiC-MOSFETを対象にその有用性を実証する。
第 6章では，第 1章から第 5章までの結論をまとめて本研究を総括し，今後の検

討課題について述べる。
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第2章 短絡時のIGBTチップ内部の
電流集中現象の解析

2.1 緒論
本章ではまず，Si-IGBTの破壊耐量に関連するチップ内部の電流集中現象（電
流フィラメント）に関する先行研究について述べる（2節）。それらを踏まえて本
研究では，短絡中と短絡遮断時とで，電流フィラメントの発生メカニズムと発生
場所の違いを調べ，電流フィラメントの発生を抑制するデバイス設計指針を検討
する（3節，4節）。

2.2 先行研究と課題
IGBTモジュールは，伝導度変調による導通損失の低減や高速スイッチングに
よるスイッチング損失の低減により，大電流化・高周波化が可能となり，その適
用領域が拡大している。大電流化に際して，IGBTモジュールは定格電流を超え
る（通常は，定格電流の 2倍までの）電流遮断能力を有することが求められる。
ターンオフ時に IGBTを遮断できる電流と電圧の領域は RBSOA（Reverse Bias

Safe Operating Area）として定義され，IGBTの遮断耐量を示す指標のひとつで
ある。また，IGBTの破壊耐量を示す指標として，負荷短絡やアーム短絡時の安全
動作領域 SCSOA（Short Circuit Safe Operating Area）や短絡耐量（Short Circuit

Withstand Time）がある。短絡耐量は，IGBTに短絡電流が流れ始めてから破壊
に至るまでの時間で定義する。パワーデバイスの適用システムに応じて適切な耐
量を保証することが求められている。
このような IGBTの高破壊耐量化の要求に関連して，近年 IGBTの大電流遮断
時や短絡時に発生する IGBTのチップ内部の局所的な電流集中（電流フィラメン
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ト）の解析と IGBTの破壊現象との関係が議論されている。半導体デバイスが降
伏（ブレークダウン）電圧に達すると，電界強度が Siの臨界電界を超えた領域に
てアバランシェ降伏が発生する。アバランシェにより生成した電子は IGBTのコ
レクタ側に移動し，コレクタからホールが注入する結果，アバランシェが促進さ
れる。この正帰還により電流フィラメントが発生することが報告されている [8]。
このように電流フィラメントは，バイポーラデバイスの内部の電界分布やアバラ
ンシェ，少数キャリアの注入と深く関連した現象であり，本研究では Si-IGBTを
解析対象とする。
パワーデバイスのアバランシェに対する破壊耐量は，破壊前にデバイスが吸収

することのできるエネルギー量で定義することができる。UIS試験（Unclamped

Inductive Switching Test）は，インダクタに蓄えられたエネルギーをパワーデバ
イスにて強制的に消費させることにより，アバランシェに対するデバイスの破壊
耐量を評価する試験である。UIS試験によってデバイスがブレークダウンすると
きに消費されるエネルギー（EUIS）は式 (2.1)で定義される [9]。BV はデバイスの
ブレークダウン電圧である。

EUIS =
1

2
× IP × TUIS ×BV (2.1)

文献 [9]では，UIS試験の電流 IPを増加させるにつれて式 (2.1)のEUISで決まる破
壊時間 TUISよりも，かなり短い時間で IGBTが破壊に至る実験結果を報告してい
る。本結果の説明として，全電流がチップ内の限られた領域に集中して電流フィ
ラメントが発生し，極めて短い時間に局所的な温度上昇が起こる結果，UIS試験
の電流遮断時に IGBTがラッチアップ破壊を引き起こした可能性を示唆している。
このような電流フィラメントの存在を実験的に確認した報告がなされている。文

献 [10]では，IRカメラを用いてUIS試験時の IGBTチップ表面に局所的に温度が
高い複数のホットスポットを観測している。文献 [11]では，空間分解能をあげた
電流計測による方法で時間とともにチップ内部の電流分布が変化していくことを
確認している。文献 [12]では，IGBTの短絡時におけるチップの表面温度を反射率
の温度変化（Thermo-reflectance microscopy）を用いて可視化し，電流フィラメン
トの直径が 40～140 µm程度，電流フィラメント間の距離が 50～200 µm程度離れ
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ていることを観測している。文献 [13]では，IGBTチップから発せられる photon

の動きを直接観測して，UIS試験下の電流フィラメントが時間経過とともに移動
することや電流が大きいほど移動速度が大きくなることを報告している。
しかしながら，このようなチップ表面の観測情報だけでは電流フィラメントの
挙動や発生メカニズムを明らかにすることは難しく，半導体物理に基づいたデバ
イスシミュレーションが必要になる。これまでに半導体プロセス・デバイスシミュ
レータ（Technology Computer-aided Design: TCAD）を用いた解析報告が数多く
なされており，電流フィラメントの挙動を解析するために，IGBTの単位セルを複
数連結したマルチセル構造のTCADモデルを用いた報告が多い。
文献 [14][15][16]では，マルチセル構造の中の特定の IGBTセルの特性（ゲート
酸化膜厚，ゲート抵抗，裏面から注入されるホールの濃度）を意図的に変えて不均
一な構造モデルで解析した結果，チップ内の電流分布が不均一になり電流フィラ
メントが発生することを示している。一方で，UIS条件下での電流フィラメントを
解析した文献 [17][18]では，上記のような構造的な特異点がない均一なモデルで解
析しても，電流密度の大きい領域で電流フィラメントが不可避的に発生すること
を報告しており，電流フィラメントは必ずしもデバイス構造のばらつきに起因し
て発生するものではないことを示している。また，解析モデルのサイズによって
は，電流フィラメントの挙動が実測と乖離することが知られている。文献 [19]で
は，マルチセル構造の並列セル数（解析モデルのサイズ）を変えた計算を実施し，
解析モデルのサイズが概ね電流フィラメント間の距離よりも小さい場合はRBSOA

を過大に評価することを指摘している。また，電流フィラメントの解析では，隣接
するセル間の電気と熱のクロストークの影響を考慮に入れないと，実測結果を説
明するような現実的に意味のある結果を得ることができないことが知られている。
高耐圧 IGBTの大電流遮断時にアバランシェによって発生する電子電流の値が，温
度一定条件（isothermal）で計算した場合と電気・熱連成条件（electrothermal）で
計算した場合とで，約 3倍も異なることが示されている [20]。また，isothermalな
計算条件では同じ場所に電流フィラメントがとどまったまま移動せず，上述した
電流フィラメントの観測結果とは矛盾することがわかっている [21]。これは IGBT

のアバランシェ降伏（インパクトイオン化率）が温度よって影響を受けるためで
あり，電流フィラメントの現象解析では電気・熱の連成解析が必須である。
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TCADの解析速度の向上にともない，近年では奥行方向にもセルを拡張した 3

次元の IGBTマルチセル構造に電気・熱連成を適用して電流フィラメントの挙動を
解析した報告がなされている [8][18][22]。これらの報告では，(1)電流フィラメン
トには，アバランシェに起因して発生する電流フィラメント（avaフィラメント）
と不可逆的に局所的な温度上昇を引き起こす電流フィラメント（tempフィラメン
ト）の 2種類があること，(2)温度が高いほどインパクトイオン化率が低下するた
め avaフィラメントは低温部のセルに移動していくが，tempフィラメントはセル
にとどまったまま移動しないため最終的に IGBTをラッチアップ破壊に至らしめ
ることが示されている。
UIS試験という限定された動作モードに限らず，IGBTのターンオフ [23][24]や

負荷短絡 [25][26]，ダイオードの逆回復（スイッチングリカバリー）[27]といった
通常のインバータ動作で起こりうるパワーデバイスの動作モードでも電流フィラ
メントは発生することが解析によりわかっており，解析で得た知見を IGBTの破
壊耐量（RBSOA，SCSOA）を向上するためのデバイス設計に活用することがで
きる。たとえば IGBTのターンオフの解析では，ターンオフ時の IGBTチップの
ターミネーション領域とアクティブ領域との境界領域に電流が集中して電流フィ
ラメントが発生することを解明し，デバイスの裏面構造の工夫によって境界領域
での電流集中と電界強度を緩和することで，RBSOAを向上した例が報告されてい
る [24]。
IGBTの短絡時に関しては，(1)エミッタ電極の局所的な溶融 (2)コレクタ側のSi

基板の局所的な溶融 (3)エミッタ側のセルのラッチアップの破壊モードがあり，す
べての破壊モードに電流フィラメントが関係していること，コレクタ側からのホー
ルの注入効率を増加させるほど SCSOAが向上することが報告されている [22]。ま
た文献 [25]では，IGBTの短絡遮断時における電流フィラメントの発生メカニズ
ムを解析し，駆動技術（アクティブクランプ技術の適用 [28]やオフ時のゲート抵
抗RGOFFの最適化）やデバイス設計（IGBTの電流ゲインの制御）による SCSOA

の向上が議論されている。しかしながら，短絡時および短絡遮断時において，電
流フィラメントの挙動や発生メカニズムの相違については，十分な検討がされて
いない。また，短絡時における電流フィラメントの発生を抑制するようなデバイ
ス設計手法の確立は IGBTの高破壊耐量化にとって重要な課題であるため，本研
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究ではこれらの点について注力して解析する。

2.3 IGBTの短絡中の電流フィラメントの解析
短絡中に発生する電流フィラメントの挙動を調べるため，Synopsysの TCAD

Sentaurusを用いてデバイスシミュレーションを行った。図 2.1に，シミュレーショ
ンに用いた Si-IGBT（ハーフセル）のTCADモデルと試験回路を示す。図 2.1の
ハーフセル（幅=20 µm）を左端で鏡像反転して連結した単位セルを 8セル分並列
化したマルチセル構造で計算した（解析モデルのサイズ (幅) = 20 µm × 2 × 8 セ
ル = 320 µm）。電流フィラメントを発生させやすくするために構造的に不均一な
部分を故意に導入することはしておらず，各セルとも均一な構造とした。IGBTの
定格耐圧は 3.3 kVで設計し，表面（エミッタ側）はトレンチゲート構造で，裏面
（コレクタ側）はフィールドストップ（Field Stop）層を有するFS-IGBT構造 [29]

とした（図 2.1の n buffer層）。その他の構造パラメータを表 2.1に示す。IGBTの
自己発熱を考慮するためにCarrier transportation modelは，Thermo-dynamicを
適用した。熱境界条件は，コレクタ側の熱抵抗 = 0.3 K/Wとし，エミッタ側お
よび側面は断熱とした（短絡時ように極めて高い電気的ストレス条件下では，エ
ミッタ側からの放熱も無視できないと考えられるため，本計算は実際よりもやや
熱的に厳しい条件で実施していると考えられる）。アバランシェモデル（impact

ionization model）は，デフォルトの van Overstraeten - de Man modelを用いた。
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表 2.1: IGBTの構造パラメータ
項目 数値

アクティブ面積 1.0 cm2

ハーフセルサイズ（幅） 20 µm

n drift層の厚さ 370 µm

n drift層の不純物濃度（ND） 1.8 × 1013 cm−3

n buffer層の厚さ 2.0 µm

p emitterの厚さ 0.25 µm

図 2.1: TCAD解析モデルと試験回路

Si-IGBTモデルの静特性を以下に示す。図 2.2は，IGBTの伝達特性を示す。閾
値電圧 Vthは 25 ◦Cで Vth = 6.9 Vであり，高耐圧 Si-IGBTとしては標準的な値で
ある（定格電流密度 100 A/cm2の 1/1000 = 100 mA/cm2でのゲート-エミッタ間
電圧で Vthを定義した）。
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図 2.2: IGBTの伝達特性 (Vth)

図 2.3は，IGBTの出力特性を示す。図 2.1の p emitterのドーピング濃度を増大
すると，IGBT導通時に裏面の p emitterからのホールの拡散電流が増大して，コ
レクタ-エミッタ間飽和電圧（オン電圧: VCEsat）が減少し，IGBTの導通損失を低
減することができる。定格電流密度 100 A/cm2導通時のコレクタ-エミッタ間電圧
で定義したオン電圧は，図 2.3に示すように，p emitterのドーピング濃度が 1017

～1018cm−3の範囲で VCEsat = 2.0～3.0 Vであり，3.3 kV耐圧のトレンチ IGBTと
しては標準的な値である [30]。
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図 2.3: IGBTの出力特性 (VCEsat)

図2.4は，IGBTのブレークダウン特性（アバランシェ降伏波形）を示す。p emitter

のドーピング濃度を増大するほどアバランシェ降伏電圧が低下することがわかる。
FS-IGBTにおいてp emitterのドーピング濃度を増加させることは，図2.1の IGBT

構造において p body，n drift層（n buffer層），p emitterからなる verticalなPNP

トランジスタの電流ゲイン（αPNP）を増加させることに対応する [31]。IGBTのブ
レークダウン電圧BV（IGBTがブロッキング状態で保持可能な最大の VCE電圧）
は，式 (2.2)で決まる。ここでM はなだれ増倍係数であり，VCE電圧に依存する
量である [10]。図 2.4が示すように，p emitterのドーピング濃度を増加して裏面
からのホールの注入効率を大きくすると，IGBTのブレークダウン電圧BV は低
下する。このことは式 (2.2)や電流フィラメントを解析した文献 [25][31][32]からも
裏付けられており，本研究の IGBTモデルの妥当性を確認した。

M(VCE)× αPNP = 1 (2.2)

また，図 2.4に示したように，電流密度がJC = 1 A/cm2を超えると I−V カーブが
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負の抵抗値を示すようになる（セカンドブレークダウン [33][34]）。このような負性
微分抵抗（Negative Differential Resistance: NDR）が生じる動作領域では，IGBT

内部に電流密度のアンバランスが発生することが報告されている [10][25][27][32]。
NDR領域にてわずかな電流密度のアンバランスが発生すると，電流の流れが限ら
れた領域に集中して電位が下がり，その部分に向かって軸方向の電界が発生して
さらに電流集中を強化するように働き [33]，電流フィラメントを形成していく。

図 2.4: IGBTのブレークダウン特性

式 (2.3)は，キャリアの濃度（p, n），ドナーの不純物濃度NDと IGBT内部の電界
強度Eの関係（Gaussの法則）を示す。式 (2.3)に従って電界強度の傾き（dE/dx）
は IGBTの裏面から注入するホールの濃度pに応じて変化する。ここで，xは IGBT

のエミッタからコレクタに向かう深さ方向の距離，nは電子の濃度，qは電気素量，
εは Siの誘電率である。式 (2.3)では，エミッタからコレクタに向かって電界強度
が増大するときに dE/dx ≥ 0となるように定義した。式 (2.3)より，裏面からの
ホールの注入効率が減少するほど，コレクタ側近傍のホール濃度 pが低下するた
め dE/dxは増大する。したがって，裏面の電界強度（以下，Ecollector）はホールの
注入効率に強く影響される [25][32][35]。
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dE

dx
=

q

ε
(n− p−ND) (2.3)

裏面からのホールの注入効率（γ）を，n drift層と n buffer層の接合部分において
全電流密度に占めるホール電流密度の割合として式 (2.4)で定義した。jHoleはホー
ル電流密度，jElectronは電子電流密度を示す。γは p emitterにおけるホールの注入
効率（γP）と n buffer層中の輸送効率（αT）との積であるため [25]，p emitterま
たは n buffer層のドーピング濃度で調整することができる。本研究では，p emitter

のドーピング濃度で γを制御した。

γ ≡ jHole

jHole + jElectron
(2.4)
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図 2.5: IGBT短絡時のコレクタ-エミッタ間電圧（VCE），コレクタ電流密度（jC），
ゲート-エミッタ間電圧（VGE），最大接合温度（Tjmax）
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図 2.5は，IGBT短絡時のコレクタ-エミッタ間電圧（VCE），コレクタ電流密度
（jC），ゲート-エミッタ間電圧（VGE），最大接合温度（Tjmax）を示す。ここで γ

= 0.04と低い値に設定した。図 2.5(b)は，短絡開始直後の t = 1.0～5.0 µsにお
ける短絡波形を拡大して示す。t = 1.0 µsにて，VGEに+15 Vの電圧が印加され，
IGBTは短絡状態に入る。t1 = 3.5 µsから t3 = 3.7 µsの間に着目すると，VCEが突
然減少し Tjmaxが急激に上昇している。図 2.6と図 2.7はそれぞれ，時刻 t1から t3

までの各時刻における IGBT内部の電流密度とインパクトイオン化率の分布を示
す。図 2.6に示すように，時刻 t2において最も左側のセルのコレクタ側に電流フィ
ラメントが発生する。また図 2.7に示すように，この電流フィラメントの発生に先
立って，時刻 t1において同じ領域でインパクトイオン化率が増大しておりアバラ
ンシェが発生していることがわかる。よって，この電流フィラメントはアバラン
シェ起因で発生したと考えられる。図 2.5(c)は，時刻 t1から t3までの各時刻にお
いて電流フィラメントが発生したセルに沿ったエミッタからコレクタまでの電界
強度分布を示す。電流フィラメントが発生する直前の時刻 t1において，裏面の最
大電界強度 (Ecollector)は約 1.1× 105 V/cmに達している。Si半導体の臨界電界は，
pn片側階段接合でドーピング濃度ND = 1013 cm−3の場合，約 105 V/cm程度で
あるから [36]，この値はコレクタ側にアバランシェを引き起こすのに十分な電界強
度である。時刻 t3において，電界強度の傾き（dE/dx）および最大電界強度は急
激に減少している。これはアバランシェで発生したホールにより裏面付近のホー
ル濃度 pが増大し，式 (2.3)が示すように dE/dxの大きさが減少するためである。

図 2.6: 時刻 t1から t3までの各時刻における IGBT内部の電流密度分布
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図 2.7: 時刻 t1から t3までにおける IGBT内部のインパクトイオン化率の分布

図 2.8は，ホール注入効率（γ）と短絡開始時における裏面の電界強度（Ecollector）
との関係を示す。γが 0.1を超えると，短絡開始時には電流フィラメントは発生し
なくなった。これは，ホール注入効率が十分に大きくなって裏面の電界強度が小
さくなると，コレクタ側でのアバランシェの発生が抑制されるためであると考え
られる。
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図 2.8: ホール注入効率（γ）と短絡開始時における裏面の電界強度（Ecollector），
電流フィラメントの発生有無との関係

2.4 IGBTの短絡遮断時の電流フィラメントの解析
本節では，短絡遮断時の電流フィラメントを解析する。図 2.9は，短絡遮断中

のコレクタ-エミッタ間電圧（VCE），コレクタ電流密度（jC），ゲート-エミッタ
間電圧（VGE），最大接合温度（Tjmax）を示す。図 2.9(b)は，短絡遮断中に相当す
る時刻 t = 10.0 µsから 11.5 µsまでの間の波形を拡大して示す。図 2.9(c)に番号
1～8で示した箇所，すなわち IGBTの各単位セル 1～8の裏面（= n drift層と n

buffer層の接合部）の電界強度（Ecollector）も同時に示している。図 2.9(b)では左
から 3番目，7番目および 8番目のセルのEcollectorについて色付きで示した。時刻
t = 10.0 µsにおいて，VGEが+15 Vから 0 Vにオフし，短絡状態にあった IGBT

が遮断を開始する。ここでは γ = 0.14としており，図 2.8で示したように，短絡
開始時に電流フィラメントが発生しない条件（γ ≥ 0.1）を満たすように p emitter
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のドーピング濃度を設計している。
図 2.10は，短絡遮断中における電流密度分布，温度分布，および IGBT中を流
れる電流の横方向成分を抽出して示している。時刻 t = 10.8 µsにおける矢印は，
電流の横方向成分の向きを示している。時刻 t = 10.7 µsにおいて，VGEはほぼ閾
値電圧（Vth）に等しい電圧まで低下している。この時点では，電流フィラメント
は発生していない。時刻 t = 10.8 µsから 11.2 µsまでの間，VGEは Vthを下回って
おり，エミッタ側からの電子の注入が止まっている。この期間に IGBT内部の電
流の流れが不均一になっていることがわかる。また，この期間には VCE波形の折
れ曲がり（キンク）の発生と，局所的な電流集中の結果として Tjmaxの急激な上昇
がみられる。VCE波形の折れ曲がり（キンク）は電流フィラメントの発生に伴って
みられることが報告されている [14][17][21][25][27]。
図 2.9(b)と図 2.10の時刻 t = 10.8 µsより，IGBT内部の電流の流れが不均一に
なり電流フィラメントが発生するタイミングと，裏面の電界強度（Ecollector）が不
均一になるタイミングが同期しており，両者に因果関係があることが示唆された。
また，ホールの注入効率（γ）を 0.1よりも大きくしたにもかかわらず電流フィラ
メントが発生することから，短絡遮断中の電流フィラメントの発生メカニズムは，
短絡開始時のようにホールの注入効率の不足による裏面電界の増大とは機構が異
なると考えられる。
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図 2.9: 短絡遮断時のコレクタ-エミッタ間電圧（VCE），コレクタ電流密度（jC），
ゲート-エミッタ間電圧（VGE），最大接合温度（Tjmax）
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図 2.10: 短絡遮断中における電流密度分布，温度分布，および IGBT中を流れる
電流の横方向成分

短絡遮断中に VGEが Vthを下回ると，裏面からのホールの流れを制御していた
電子電流が止まるため，図 2.10の時刻 t = 10.8 µsに示すように，IGBTのセル間
の電流分担はわずかではあるが不可避的にアンバランスになり，複数の電流フィ
ラメントが発生する。同時に，図 2.10の時刻 t = 10.8 µsの横方向電流の分布で示
すように，電流フィラメントが横方向に移動している。図 2.11は，図 2.10の時刻
t = 11.0 µsにおいて，電流フィラメントが発生している 8番目のセル（フィラメ
ントセル）と発生していない 3番目のセル（ノンフィラメントセル）について，エ
ミッタからコレクタに向かう電位分布を示したものである。エミッタから離れた
領域（100 µm ≤ x ≤ 300 µm）では，フィラメントセルの電位はノンフィラメン
トセルの電位よりも低い。一方，エミッタに近い領域（0 µm ≤ x ≤ 50 µm）では，
フィラメントセルの電位の方が高くなっている。この電位差によりホールおよび
電子がフィラメントセルに向かって横方向に移動し，その結果，フィラメントセ
ルとノンフィラメントセルの電位差はさらに拡大する。この正帰還により，セル
間の電流のアンバランスが起こると，電流の不均一性はより強化されて拡大して
いき，図 2.10の時刻 t = 11.0 µsの最も右側のセルのように，大部分の電流が単一
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の電流フィラメントに収束して，エミッタ側に局所的に電流集中するようになる。
この部分では局所的な自己発熱によって図 2.9(b)に示すように Tjmaxが急激に上昇
する。

図 2.11: フィラメントセルとノンフィラメントセルの電位分布（図 2.10の時刻 t

= 11.0 µs）

図 2.12(a)は，図 2.10の時刻 t = 11.0 µsにおいて，フィラメントセルとノンフィ
ラメントセルについて，エミッタからコレクタに向かう電界強度分布を示したもの
である。図 2.12(b)は同時刻におけるインパクトイオン化率の分布を示している。
フィラメントセルのエミッタ近傍での電界強度は 350 kV/cmと極めて大きく，フィ
ラメントセルのこの領域ではアバランシェが発生している。その結果，図 2.12(c)

に示すように，フィラメントセル内のキャリア濃度は，ノンフィラメントセル内の
キャリア濃度よりも 2桁以上も高くなっている。図 2.9(b)のEcollectorと図 2.10の
電流密度分布とを比較すると，Ecollectorがセル間で不均一になる時刻と電流フィラ
メントが発生するタイミングが時刻 t = 10.8 µsで一致している。特に，時刻 t =

11.0 µsにおいて最も電流が集中している 8番目のセルでは，Ecollectorも最大になっ
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ている。これは，図 2.12(b)(c)に示したように，エミッタ近傍（表面）のアバラン
シェによって発生した電子がコレクタ側（裏面）に供給される結果，裏面近傍の
電子濃度 nが増大し，式 (2.3)より裏面の電界強度が高まるためである。したがっ
て，VCEのキンクや Tjmaxの急激な上昇に加え，Ecollectorの不均一化も電流フィラ
メントの発生を示す指標になっている。
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図 2.12: フィラメントセルとノンフィラメントセルの (a)電界強度分布 (b)インパ
クトイオン化率 (c)キャリア濃度（図 2.10の時刻 t = 11.0 µs）
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図 2.10の時刻 t = 11.0 µsから 11.2 µsまで，白色矢印で示したように，電流フィ
ラメントは 8番目のセルから 7番目のセルに再び移動している。アバランシェ生
成率（インパクトイオン化率）は温度が高くなると減少する [17]ため，この現象
は電流フィラメントによる局所的な温度上昇により，アバランシェポイントが 8番
目のセルからより低温の隣のセルに移動した結果である。

2.5 結論
本章では，IGBTの電流フィラメント現象の先行研究を示した上で，特に (1)短
絡中および (2)短絡遮断時において電流フィラメントの挙動や発生メカニズムの相
違に注目してTCADで解析した結果，以下の結論を得た。
(1) 短絡中の電流フィラメント現象

• 裏面からのホールの注入効率（γ）が小さい場合は強い裏面電界（Ecollector）
により，コレクタ側のアバランシェに起因した電流フィラメントが発生する。

• 短絡時における電流フィラメントの発生を抑制するデバイスの設計指針とし
て，コレクタからのホールの注入効率（p emitterのドーピング濃度）を増
加させると裏面電界が低下し，電流フィラメントの発生を抑制する。

(2) 短絡遮断時の電流フィラメント現象

• コレクタからのホールの注入効率（γ）には依存せず，短絡遮断中に VGEが
Vthを下回ると，裏面からのホールの流れを制御していた電子電流が止まる
ため，電流アンバランスが不可避的に発生する。この電流アンバランスは，
フィラメントセルとノンフィラメントセルの電位差によって強化拡大される
結果，電流フィラメントが発生する。

• 電流フィラメントが発生したセルのエミッタ側の電界強度は極めて大きくな
りアバランシェを誘発，アバランシェによって発生した電子によって裏面の
電界強度（Ecollector）が増加する。その結果として Ecollectorがセル間で不均
一化する。電流フィラメントによる局所的な温度上昇によりアバランシェポ
イントが低温部へ移動するため，電流フィラメントも Si-IGBTのチップの内
部を移動していく。
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電流アンバランス現象の解析

3.1 緒論
本章ではまず，パワーモジュール内に並列接続された半導体チップ間の電流バラ

ンスに関する先行研究について述べる（2節）。それらを踏まえて，パワーモジュー
ルの実装レイアウトの観点から，パワーモジュールの構造に起因する寄生パラメー
タとチップ間の電流バランスとの関連に着目して解析する（3節）。また，Si-IGBT

の短絡時において，パワーモジュールの寄生パラメータと IGBTのゲート電圧と
の相互作用や IGBTの自己発熱がチップ間の電流バランスに及ぼす影響を解析す
る（4節，5節）。

3.2 先行研究に対する本研究の位置づけ
電力変換に用いられるパワーモジュールでは，高出力化・大電流化の要求に応
えて必要な電流定格を得るために，パワーモジュールの中で複数のパワーデバイ
ス（チップ）が並列接続されて使用されるのが一般的である。電流定格が増大す
るにつれて，パワーモジュール内部の並列チップ間に生じる電気的・熱的ストレ
スのアンバランスに注意深く対応する必要がある [37]。
また，チップ間の電流バランスは，デバイスの温度の影響を強く受けるため，特

に大電流スイッチング条件下や短絡条件下での電流バランスを解析するには，電
気・熱の連成解析が必要になる。Si-IGBTや SiC-MOSFETは正の温度特性を持つ
ため，導通時はチップ間の電流アンバランスが減少する方向に動作するが，パワー
デバイスの特性ばらつきやパワーモジュールの寄生LC成分のばらつきによってス
イッチング時など過渡時の電流アンバランスは避けがたい。チップ間の電流アン
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バランスの抑制は，パワーモジュールの出力電流の向上や破壊耐量の向上につな
がるため，特性の揃ったデバイスの選別や電流アンバランスを抑制できるパワー
モジュールの設計や実装レイアウトの最適化が重要になる。
文献 [38]では，SiC-MOSFETに関して，特性の揃ったチップを選別して実装す
る対策に関する提案がなされている。過渡的な電流アンバランスに影響する因子
である閾値電圧（Vth）と伝達コンダクタンス（gfs）について，前者のばらつきの
方が大きいことを実験的に示したうえで，Vthと gfsがともに近いチップ同士を選
別するように伝達特性カーブに基づいた新しいスクリーニング方法を提案し，従
来の Vthのみによる方法と比較して電流アンバランスを 26 %から 3.5 %に低減で
きることを報告している。しかしながら，選別の工数やコストが増大しないよう
に工夫しない限り，電力変換器のコスト低減を妨げる。
文献 [39]～[45]では，電流アンバランスを抑制できるパワーモジュールの設計や
実装レイアウトの最適化に向けて，パワーデバイスおよびパワーモジュールの解
析モデル（コンパクトモデル）を用いて，並列チップ間の電流や温度のアンバラ
ンスを検討した結果を報告している。パワーデバイスの自己発熱や Vthのばらつ
きの影響，パワーモジュール内の配線間の相互インダクタンスの影響を考慮した，
Si-IGBT（6.5 kV定格 [39][40][41]，4.5 kV定格 [42]，3.3 kV定格 [43]）や 1.2 kV

定格の SiC-MOSFET[44][45]の電気・熱連成のコンパクトモデルを提案し，スイッ
チング中や短絡中の並列チップ間の電流や温度のアンバランスをFEM解析よりも
短い時間で解析している。
文献 [42]では，圧接型の Si-IGBTモジュールを対象に，パワーモジュール内の
寄生インダクタンスがスイッチング時のモジュール内のチップ間の電流や電力損
失のアンバランスに及ぼす影響を等価回路法に基づいて解析し，パワーモジュー
ルのレイアウト設計を最適化した結果を報告している。文献 [41]では，Si-IGBT

モジュールの電気・熱連成の回路解析にて，RCモデルのような 1次元の温度分布
ではなく，チップ内の温度分布まで算出可能な 3次元の熱モデルを提案している。
文献 [43]では，上記モデルを用いた Si-IGBTのスイッチング計算により，大電流
遮断時の IGBTチップの破壊原因解析への適用例を報告している。
文献 [45]では，SiC-MOSFETの出力特性と伝達特性に基づいた電気・熱連成の解
析モデルを作成し，並列2チップ間のVthの差が電流アンバランスに大きく影響する
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ことを実測と計算で明らかにし，昇圧チョッパの下アームの 2並列のSiC-MOSFET

の Vthに差がある場合に生じる温度差を解析している。
このようなチップ間の電流バランスは，パワーデバイスのアーム短絡のように

短時間に大電流が流れ，デバイスの自己発熱が大きくなる状況で顕著になると考
えられる。アーム短絡時の電流アンバランスを抑制できるパワーモジュールの設
計指針が見いだせれば，電力変換器の高信頼化につながる。
そこで本研究では，パワーモジュールのチップ間の電流バランスに影響する因子

について，アーム短絡時を対象にデバイスの自己発熱の影響を考慮して検討した。
まず，パワーモジュールの実装レイアウトの観点から，パワーモジュールの構造に
起因する寄生パラメータとチップ間の電流バランスとの関連に着目した。理想的
にはチップの実装レイアウトは電流経路上の寄生パラメータが等しくなる設計が
良いが，電力変換器のブスバーのレイアウト等の制約もあり，実際には難しい場
合が多い。また先行研究では，パワーモジュールの寄生パラメータとパワーデバ
イスのゲート電圧（VGE）との相互作用については明確ではなかった。したがって
本研究では，実際のパワーモジュールに近い実装レイアウトで，パワーモジュー
ルの寄生パラメータが IGBTのゲート電圧（VGE）に及ぼす影響に着目してチップ
間の電流アンバランスの発生メカニズムを検討する。

3.3 パワーモジュールの構造に起因するパラメータの検
討

3.3.1 電流出力端子と半導体チップとの配置関係
パワーモジュール内の個々のパワーデバイス（半導体チップ）を流れる電流は，

各チップの電流経路での寄生インピーダンスに影響される [42]。そのため，パワー
モジュールの電流出力端子の配置は，チップ間の電流バランスに影響する要因の
ひとつと考えられる。図 3.1は，解析に用いた 2種類の端子配置のレイアウトを
示す。図 3.1(a)は，ソース-シンク軸に対して対称にチップが配置された場合（以
下，Symmetrical配置）であり，電流バランスの観点から理想的な配置である。図
3.1(b)は，ソース端子およびシンク端子から個々の半導体チップまでのインピーダ
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ンスがチップの位置によって異なる場合（以下，Asymmetrical配置）であり，実
際のパワーモジュールのレイアウトに近い。
チップ間の電流バランスを解析するために，図 3.1に示した回路モデルを用い
た。ここでは，チップと基板との接続部のはんだの抵抗やボンディングワイヤの抵
抗は無視した。さらに，個々のチップを 10 mΩの抵抗で単純化した。本回路モデ
ルのソース端子とシンク端子の間に振幅 100 A，周波数 1 MHzの正弦波電流を印
加したときの回路解析の結果を図 3.2に示す。図 3.2(a)に，チップを流れる電流が
最大（100 A）となったときのソース側およびシンク側の電位を個々のチップ（#1

～#5）について示した。
Symmetrical配置については，予期されるようにチップ間の電位がほぼ一様に分
布している。Asymmetrical配置については，チップ#1のソース側の電位が最大
で，チップ#5のソース側の電位が最小になっている。これは，ソース端子または
シンク端子に近い部分の電流密度がより高く [46]，電流経路上の寄生抵抗や寄生イ
ンダクタンスを介した電圧降下が生じることに起因する。すなわち，電流出力端
子に近い部分では電流変化率（di/dt）が大きくなり，電流経路に沿った配線の寄
生インダクタンス（LS）による逆起電力（LS×di/dt）が発生する。Asymmetrical

配置については図 3.2(a)に示す電位分布の結果として，ソース側とシンク側の電
位差，すなわち，個々のチップのコレクタ-エミッタ間に印加される VCE電圧は，
両端のチップ#1およびチップ#5では大きく，中央のチップ#3では小さくなる。
図 3.2(b)は，図 3.2(a)の電位分布のもとでの個々のチップ（#1～#5）に流れる電
流を示す。Asymmetrical配置では，中央のチップ（#3）に流れる電流値は，両端
のチップ（#1または#5）に流れる電流の 1/2～1/3程度になり，著しい電流アン
バランスが生じている。
本計算では，半導体チップを抵抗で置き換えているため実際の電流分布を反映
するものではないが，電流出力端子とチップとの配置関係により，寄生パラメー
タ（抵抗，インダクタンス）を介した電圧降下が生じる結果，個々のチップのコ
レクタ-エミッタ間に印加される VCE電圧が不均一になることを確認した。
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図 3.1: 電流出力端子の配置. (a)Symmetrical配置, (b)Asymmetrical配置.
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図 3.2: 電流出力端子の配置の効果. (a)パワーモジュールのソース-シンク端子間
に正弦波（100 A, 1 MHz）を印加した時の各半導体チップの電位分布. (b)各半導
体チップを流れる電流の分布.
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3.3.2 ボンディングワイヤ間の相互インダクタンス
ここでは，チップとエミッタ電極を接続するボンディングワイヤの間の相互イ

ンダクタンス（M）がチップ間の電流アンバランスに及ぼす影響を考察する。
相互インダクタンスM に関するNeumannの公式は式 (3.1)で表される [47]。こ

こで，ds1および ds2はそれぞれ回路 C1および C2の線要素，rは線要素間の距
離，θは線要素間の方向の間の角，µ0は真空の透磁率である。

M =
µ0

4π

∮
C1

∮
C2

ds1 · ds2
r

=
µ0

4π

∮
C1

∮
C2

cos θds1ds2
r

(3.1)

ボンディングワイヤを長さ lの線状導体とみなし，互いに平行な 2つの線状導体間
の距離を dとすると，隣接する 2つの線状導体間の相互インダクタンスM は，式
(3.1)で ds1 = dx1，ds2 = dx2，θ = 0（平行），r =

√
d2 + (x2 − x1)2とおいて，

式 (3.2)で表される。特に d ≪ lのときは式 (3.3)となる。
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µ0

4π

∫ l

0

∫ l

0

dx1dx2√
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=
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2π

{
l log

√
d2 + l2 + l

d
−
√
d2 + l2 + d

}
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µ0l

2π

{
log

l(1 +
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−
√

1 +
(d
l

)2

+
d

l

}
≃ µ0l

2π

(
log

2l

d
− 1

)
(3.3)

式 (3.2)式 (3.3)について l = 1 cmとして，線状導体間の距離 dに対する相互イン
ダクタンスM の関係を図 3.3に示す。ボンディングワイヤ間の距離 dが短いほど，
相互インダクタンスM が増大しており，結合係数 k = M/Lは大きくなると示唆
される。ここで Lは，ボンディングワイヤの自己インダクタンスである。
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そこで，図 3.4に示す解析モデルを用いて，ボンディングワイヤ間の距離 dと結
合係数 kの関係を解析した結果を図 3.5に示す（l = 8.5 mm）。ボンディングワイ
ヤ間の距離 dが短いほど，結合係数 kが大きくなることを確認した。

図 3.3: 線状導体間の距離 dに対する相互インダクタンスM の関係
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図 3.4: ボンディングワイヤ間の結合係数 kの解析モデル

図 3.5: ボンディングワイヤ間の距離 dと結合係数 kの関係
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図3.6(a)は，図3.4に示した解析モデルの等価回路を示す。図3.6(b)は，図3.6(a)

のソース-シンク端子間に振幅 100 A，周波数 1 MHzの正弦波電流を印加したと
きの電流アンバランス率Kの計算結果を示す。ボンディングワイヤの本数を 3本
とし，ボンディングワイヤ間の距離 d = 0.5 mm, 1.0mm, 2.0 mmに対する電流ア
ンバランス率Kを計算した。電流アンバランス率Kは，ソース-シンク端子間に
ピーク電流（100 A）が流れた時刻において，各ボンディングワイヤ（図 3.6(a)の
WB-L1, WB-L2, WB-L3）を流れる電流の最大値 Imaxと最小値 Imin，および各ボ
ンディングワイヤを流れる電流の平均値 Iµを用いて，式 (3.4)で定義した。

K =
Imax − Imin

Iµ
(3.4)
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図 3.6: (a)図 3.4の解析モデルの等価回路（パラメータはAnsys Q3D extractorを
用いて抽出した）. (b)ボンディングワイヤ間の距離 dと電流アンバランス率Kの
関係.
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ボンディングワイヤ間の距離 dが配線長 lに対して短いほど，結合係数 kが大き
くなり，磁気結合の影響を強く受ける結果，電流アンバランス率Kが大きくなる
ことがわかる。実際のパワーモジュールでは，ボンディングワイヤ間の距離 dは，
基板に並列接続するチップ同士の間の距離（数mm～1 cm）よりも通常は大きくな
るため，図 3.5に示す解析結果ほどには結合係数は大きくならないと考えられる。
本解析もチップの電気特性や熱特性をモデル化していないため実際の電流アン
バランスを反映するものではないが，ボンディングワイヤの長さ lに対してワイヤ
間の距離 dが短い場合（d/l < 0.1）は，磁気結合の影響を強く受ける結果，電流
アンバランス率Kが大きくなることを確認した。

3.4 パワーモジュールの解析モデル
図 3.7は，パワーモジュールの解析モデルを示す。5つのチップが並列接続され
たパワーモジュールを解析対象とし，Ansys Design Modelerを用いてモデル化し
た。図 3.7ではハイサイド側のみハイライトさせている。チップには 650V/300A

定格の Si-IGBT（Infineon, FF300R07ME4 B11）を想定した。図 3.7のパワーモ
ジュール内の寄生インダクタンスおよび寄生抵抗は，Ansys Q3D extractorを用い
て抽出した。抽出した寄生成分からAnsys Twin builderを用いて図 3.8に示す等
価回路モデルを作成し，回路解析を実施した。本等価回路は，コレクタ端子から
主エミッタ端子までにいたる主回路，ゲート駆動回路，および熱回路から構成さ
れる。ゲート駆動回路のエミッタ端子については，主エミッタ端子と共通化せず，
Kelvin端子（図 3.7の補助エミッタ端子）を設けて別端子とした。ゲート駆動回路
のエミッタ端子にKelvin端子を用いた場合は，主エミッタ端子と共通化した場合
よりもスイッチング速度が速くなる結果，チップ間の電流アンバランスが大きく
なる報告もあり [37][42]，本研究の解析モデルでもKelvin端子をゲート駆動回路に
接続している。
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図 3.7: パワーモジュールの解析モデル.
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図 3.8: パワーモジュールの電気・熱連成 等価回路モデル

回路計算に用いるデバイスモデルには，過渡熱計算が可能な”Basic Dynamic

Model”を用いた。Si-IGBTのデータシートに記載の電気特性および熱特性（出力
特性，伝達特性，寄生容量 (C − V )特性，スイッチング損失の電流依存性，過渡
熱抵抗）を用いて，モデル化した。熱特性については，junction-to-caseの熱抵抗
（Rj-c）をデバイスモデルに組み込んだ。なお，パワーモジュールの基板上でのチッ
プの実装位置の違いによる各チップの熱抵抗の差異は考慮せず，すべてのチップ
について同じRj-cを適用している。case-to-ambientの熱抵抗（Rth）および熱容量
（Cth）も図 3.8の等価回路モデルに組み込んでいる。図 3.9および図 3.10に示すよ
うに，作成したデバイスモデルが静特性および動特性の実測値をおおよそ模擬で
きることから，本デバイスモデルの妥当性を確認した。
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図 3.9: Si-IGBTの IC-VCE特性 (a)25 ◦C. (b)150 ◦C.

図 3.10: Si-IGBTのターンオフ波形（実測: 点線，計算: 実線）
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3.5 短絡時のチップ間の電流アンバランス解析
3節では，半導体チップを抵抗に置き換えて，パワーモジュールの寄生パラメー
タに起因した電流アンバランスの効果を解析した。本節ではアーム短絡条件下の
Asymmetrical配置のパワーモジュールを対象に，パワーモジュールの寄生パラメー
タとパワーデバイスのゲート電圧との相互作用や，パワーデバイスの自己発熱が
チップ間の電流バランスに及ぼす影響を解析する。半導体チップには 4節で説明
したデバイスモデルを適用するため，個々のチップを流れる電流は，ソース側と
シンク側の電位差（VCE）だけではなく，ゲート電圧（VGE）やデバイス温度の影
響を強く受けるようになるため，より実動作に近い解析となる。

3.5.1 アーム短絡の発生状況
チップ間の電流バランスは，アーム短絡のように短時間に大電流が流れ，パワー
デバイスの自己発熱が大きい状況で顕著になると考えられる。そこで以下では，
アーム短絡時の電流アンバランスを解析する。
ブリッジインバータのアーム短絡には，その発生状況に応じていくつかの短絡
モードがあることが知られている [48][49][50][51]。図 3.11は，アーム短絡（Short

Circuit: SC）の発生状況を模式的に示している。
図 3.11(a)に示すType1短絡は，反対側のアームが既に短絡している状況でDUT

がオフからオンに移行するタイミングで発生する短絡モードである。上アームの
パワーデバイスの×印は，DUTのターンオン前に既に短絡故障していることを示
している。
Type2短絡と Type3短絡は，短絡発生時にDUTがオン状態で電流が流れてい
る状況で発生する短絡モードである。図 3.11(b)に示すType2短絡の発生時には，
DUTに順方向電流が流れている。図3.11(c)に示すType3短絡の発生時には，DUT
のボディダイオードまたは逆並列に接続された還流ダイオードに電流が流れてい
る。Type2短絡やType3短絡は，DUTの反対側アーム（図 3.11では上アーム）の
デバイスが破壊することによって発生する。この場合，短絡電流が負荷インダクタ
ンスを経由しないので経路上のインダクタンス成分は主回路（パワーループ）の
寄生インダクタンス（LS）程度と小さい。また，短絡発生時にDUTは既にオン状
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態でありデバイス内部はキャリアで満たされて十分インピーダンスが小さい状態
であるため，Type2短絡やType3短絡の発生時における電流増加率（di/dt）は式
(3.5)で決まる [50]。ここで，VDCはDCリンク電圧である。

di

dt
≃ VDC

LS

(3.5)

さらに，Type2短絡やType3短絡の発生時にはドレイン電圧の上昇とともに，帰還
容量を介してDUTのゲート-ソース間電圧（VGS）が上昇することにより [50][51][52][53]，
di/dtおよび短絡ピーク電流を増加させるため，短絡開始時に半導体チップに印加
される電気的ストレスは一般にType1短絡よりも大きい。

図 3.11: アーム短絡の発生状況 (a)Type1短絡, (b)Type2短絡, (c)Type3短絡.

3.5.2 等温条件での解析
まずデバイスの自己発熱を考慮しない等温条件にて，並列接続された 5つの半

導体チップ（#1～#5）に流れる個々の電流を解析した。寄生の抵抗成分とインダ
クタンス成分は，Q3D extractorを用いて抽出した値を用い，図 3.8に示す等価回
路で計算した。外気温は Ta = 25 ◦Cとした。
図 3.12は，等温条件（isothermal）における Type1短絡時の解析結果を示す。
個々のチップに流れる電流とチップ#1のコレクタ-エミッタ間電圧（VCE）を示す。
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チップ間の電流アンバランスが発生しており，チップ#5を流れる電流が最大で
チップ#1に向かって減少している。t = 20 µsにおけるチップ#5を流れる電流
値はチップ#1よりも 10 %ほど大きい。特に短絡開始時（t = 11 µs付近）の過渡
状態において，電流アンバランスが最大になっている。この結果は，図 3.2(b)の
Asymmetrical配置の電流バランスの解析結果とは明らかに異なっている。この乖
離は，IGBTに流れる電流は VCEよりも，ゲート-エミッタ間電圧（VGE）に強く
影響を受けるためである。
図 3.13は，短絡時の個々のチップの VGEの計算値を示す。VGE電圧がチップ#1

からチップ#5にかけて上昇している。この理由は，図 3.8に示すように各チップ
から主エミッタ端子までのエミッタ側の配線長がチップ#1で最大，チップ#5で
最小になるので，L× di/dtによるエミッタ側の電位の上昇量が，図 3.2(a)で示し
たようにチップ#1からチップ#5にかけて小さくなるためである（図 3.2(a)では
シンク側の電位に相当する）。
本解析より，IGBTに流れる電流はゲート-エミッタ間電圧（VGE）に強く影響を
受けるため，コレクタ側の寄生インダクタンスよりもエミッタ側の寄生インダク
タンス（Le）のばらつきの方が電流アンバランスにより大きく寄与すると考えら
れる。エミッタ側の寄生インダクタンス（Le）のばらつきが，短絡時において半
導体チップ間の電流アンバランスに及ぼす影響については，第 4章で詳しく解析，
実証する。
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図 3.12: 等温条件（isothermal）におけるType1短絡時の個々のチップに流れる電
流の解析結果. (VDC = 300 V, VGE = 15 V, Tj = 298 K, RGON = 0.5 Ω, RGOFF =

100 Ω, LS = 27 nH)

図 3.13: Si-IGBTのType1短絡中（図 3.12の t = 20 µs）の VGEの解析結果.
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3.5.3 電気・熱連成条件での解析
図 3.14は，Type1短絡時の個々のチップを流れる電流について，(a)等温条件と

(b)電気・熱連成条件とで比較した解析波形を示す。等温条件とは異なり，電気・
熱連成条件における短絡電流は時間とともに減少している。これは，短絡による
IGBTの自己発熱でデバイス温度が上昇し，温度とともにキャリアの移動度が減少
したことに起因する [54]。IGBTは正の温度係数を示すため，短絡時の自己発熱が
チップ同士の電流アンバランスを抑制する方向に作用することが示唆される。
図 3.15は，図 3.14においてチップ#1を流れる電流で規格化した個々のチップ
を流れる電流を示す。等温条件での個々のチップ（#1～#5）の間の電流アンバラ
ンスは最大 7 %であるのに対し，電気・熱連成条件では 4 %に低減した。チップ
#5では，流れる電流が最大で電力損失が最も大きいため温度が高く，自己発熱に
よる電流抑制効果が最も大きいことが確認できる。
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図 3.14: Type1短絡時の個々のチップに流れる電流の解析結果 (a)等温条件. (b)

電気・熱連成条件. （VDC = 300 V, VGE = 15 V, RGON = 0.5 Ω, RGOFF = 100 Ω,

LS = 27 nH）
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図 3.15: Si-IGBTのType1短絡中（図 3.14の t = 20 µs）の個々のチップを流れる
電流の解析結果.

これまで解析してきた短絡モードであるType1短絡と，IGBTのオン中の短絡
モードであるType2短絡について，Si-IGBTモジュール内の個々のチップに流れ
る電流を電気・熱連成条件で解析した結果を図 3.16に示す。Type1短絡では，短絡
発生時にはDCリンク電圧が IGBTに印加しており，電流増加率（di/dt）はゲー
ト駆動回路のパラメータ（ゲート抵抗RGON）や IGBTの寄生容量で決まる。一方，
Type2短絡では，短絡発生時にはすでに IGBTがオン状態であり，di/dtはDCリン
ク電圧（VDC）と主回路の寄生インダクタンス（LS）で決まる（di/dt ≃ VDC/LS）。
このため一般に Type2短絡は Type1短絡よりも di/dtが大きく [50]，短絡開始時
にチップに印加される電気的ストレスが大きい。
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図 3.16: 電気・熱連成条件（electro-thermal）における個々のチップに流れる電流
の解析結果. （上）Type1短絡. （下）Type2短絡. （VDC = 300 V, VGE = 15 V,

RGON = 0.5 Ω, RGOFF = 100 Ω, LS = 27 nH）

図 3.16に示したType1短絡時およびType2短絡時において，個々のチップに流
れる (a)ピーク電流および (b)VGE電圧の最大値を図 3.17に示す。図 3.17(a)(b)の
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右軸は，それぞれチップ#1を流れるピーク電流およびチップ#1の VGE電圧の最
大値で規格化している。図 3.17(a)より，Type2短絡時のピーク電流は Type1短
絡よりも大きい。また，チップ#1で規格化した個々のチップの電流アンバランス
を見ると，チップ#1からチップ#3は Type1短絡と Type2短絡とで差がないが，
チップ#4とチップ#5ではType2短絡の電流アンバランスはType1短絡よりも大
きい。これは図 3.17(b)に示すように，Type2短絡時の大きなピーク電流によって
チップ#4とチップ#5では，IGBTの帰還容量（Cres）を介してゲート電圧（VGE）
がより大きく上昇することに起因している [50]。
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図 3.17: 電気・熱連成条件（electro-thermal）における個々の半導体チップの (a)

短絡時のピーク電流. (b)ピーク電流におけるゲート電圧（VGE）
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3.6 結論
本章では，(1)パワーモジュールの構造に起因する寄生パラメータ，(2)パワー
モジュールの寄生パラメータとパワーデバイスのゲート電圧 (VGE)との相互作用，
(3)パワーデバイスの自己発熱を考慮して，パワーモジュール内部の Si-IGBTの
チップ間の電流アンバランスを解析し，以下の結論を得た。

1. パワーモジュールの電流出力端子の配置については，実際のレイアウトに近
いAsymmetrical配置では，電流出力端子とチップとの配置関係により，寄
生抵抗や配線インダクタンスを介した電圧降下が生じる結果，個々のチップ
のコレクタ-エミッタ間の印加電圧（VCE）が不均一になることを確認した。
また，ボンディングワイヤ間の距離 dが配線長 lに対して十分に短いレイア
ウトでは (d/l < 0.1)，結合係数 kが大きくなり磁気結合の影響を強く受ける
結果，電流アンバランス率Kが大きくなる解析結果を得た。

2. Si-IGBTの電気特性と熱特性を考慮した等価回路モデルを用いた電気・熱連
成解析により，短絡条件下のチップ間の電流アンバランスを解析した。電流
アンバランスに大きく影響する因子のひとつは，エミッタ側の電位の変動に
よる個々のチップのゲート-エミッタ間の印加電圧（VGE）の差であることが
わかった。

3. 大電流が流れるアーム短絡の条件下では，VGE変動による電流アンバランス
や IGBTの自己発熱が顕著になるため，Type1およびType2の各短絡モード
に対し，電気・熱連成条件で電流アンバランスを解析した。その結果，IGBT

の正の温度特性により短絡時の自己発熱がチップ間の電流アンバランスを抑
制する方向に作用することを確認した。

一方で，上記のような電流アンバランスは，パワーデバイスやパワーモジュー
ルの製造ばらつきがあるため避けがたく，チップ間の電流アンバランスを許容し
た駆動方式という視点も重要と考える。そこで第 4章では，電流アンバランス条
件下での短絡保護技術を検討する。
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第4章 電流アンバランス条件下でも
高速遮断可能な短絡保護技術

4.1 緒論
一般にパワーモジュール内では複数のパワーデバイスが並列接続されており，前

章で解析したようにパワーデバイス間の電流アンバランスが発生する。本章では
例として，SiC-MOSFETの並列接続を検討する。まず SiC-MOSFETの短絡検知
の先行技術と課題を整理し（2節），並列接続された SiC-MOSFETの間で電流ア
ンバランスが発生している条件下でも，即座に短絡を検知するゲート駆動回路を
提案する（3節）。提案する回路は短絡時の di/dtを検知して，Type1短絡よりも
高速な保護が要求されるType2短絡やType3短絡にも対応することができる。提
案する手法では，検知した di/dtの積分値を用いて短絡電流を検知する。短絡電流
の検知レベルは並列接続されたMOSFETの数に関係なく，任意の値に調整するこ
とが可能である。最後に，並列接続された 4つの SiC-MOSFETの間に過大な電流
アンバランスがある条件下で，提案手法の有効性を実測で検証する（4節）。

4.2 先行研究と課題
SiC-MOSFETは，低損失・高速スイッチングデバイスとしてパワーエレクトロニ

クスへの応用が進んでいる。SiC-MOSFETはオン抵抗を低減するために Si-IGBT

に対して一般に飽和電流が大きいため短絡耐量（短絡許容時間）が短く，オン時
のゲートバイアス電圧が大きいため保護が難しくなる [55]。したがって高速な短絡
検知が必要になるが，同時に誤検知を防止することが重要である。誤検知の防止
と短絡検知の高速化はトレードオフの関係にあり，適切な誤検知マージンを確保
して高速に短絡保護できる技術が要求される [55][56][57]。
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また Si-IGBTに対して高温動作が可能でチップコストが高い SiC-MOSFETは，
電流密度を高くするためにチップ面積が小さく，必要な電流定格を確保するよう
にパワーモジュール内で複数のチップが並列接続されている。したがって短絡保
護回路には，チップ間の電流アンバランスが発生しても確実に保護できることが
求められる。SiC-MOSFETに適用できる高速な短絡保護技術に関して，多くの先
行研究がある [58][59][60][61][62]。しかしながら，電流アンバランスの条件下にお
ける短絡保護について議論した報告は少ない。
チップの並列数やチップ間の電流アンバランスの有無によらず，誤検知の防止
と短絡検知の高速化を両立可能な保護回路を実現するためには，短絡検知レベル
を定量的に設計できる回路技術が望ましい。広く用いられている電圧による短絡
検知（desaturation検知）では，短絡と通常ターンオンを区別するために（SiC-

MOSFETのターンオン時の電圧降下にかかる時間以上の）blanking timeを 1 µs

程度設ける必要があり [60]，検知遅延の原因となる。文献 [63][64]では，短絡電流
の流れ始め（di/dtの発生時）に図 4.1(c)に示すゲート駆動回路のソース制御端子
（ケルビンソース）とドレイン電流が流れる主端子（パワーソース）の間の寄生イ
ンダクタンス（Le）に発生する電圧 Vet（=Le × di/dt）を用いた短絡検知の手法
を報告している。blanking timeが必要ないため検知遅延を小さくできるが，電圧
ノイズ等による誤検知のリスクが懸念される。
そこで本研究では，電圧 Vetの積分値を検知に用いて適切な誤検知マージンを
確保しながら高速に短絡を検知・保護できる技術を提案した。この提案回路では，
SiC-MOSFETの並列数が変化しても短絡電流の検知レベルを所望の値に設計する
ことができる。またチップ間の電流アンバランスが発生している条件下でも即座
に短絡を検知・保護できる。
本章では，電圧 Vetを用いた短絡検知におけるパワーモジュール内のチップ間の
電流アンバランスの影響を明らかにし，提案する短絡保護回路の動作原理を述べ
る。さらに提案回路を 1.2 kV耐圧の SiC-MOSFETの短絡試験に適用して，並列
数に応じて短絡検知レベルを設計できることと，電流アンバランスが発生してい
る条件下でも全短絡モード（Type1, Type2, Type3）に対して保護が可能であるこ
とを実証する。
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図 4.1: (a)(b)SiC-MOSFETのターンオン時のドレイン電流（ID）と電圧 Vetの積
分値. (c)本研究に用いた SiC-MOSFET（TO-274-4パッケージ）.

4.3 提案方式
式 (4.1)は図 4.1(c)に示す電圧 Vetと短絡発生時の di/dtの関係を示す。ここで

Leは，SiC-MOSFETのチップのソースパッドとパワーソースとの間の寄生インダ
クタンスを表している。たとえば，チップのソースパッドとTO-274-4パッケージ
のパワーソース端子（図 4.1(c)のPin2）とを接続しているボンディングワイヤが
有する寄生インダクタンスが相当する。
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Vet = −Le
di

dt
(4.1)

本研究では，電圧Vetの積分値を用いて短絡電流を検出することを試みた。図4.1(a)(b)

のマゼンタ線は，それぞれハーフブリッジの上アームと下アームにおける SiC-

MOSFETのターンオン動作におけるドレイン電流（ID）である。IDはロゴスキー
コイル（PEM CWT1B, 300 A, 30 MHz）で測定した。図 4.1(a)(b)の黒線は，差
動プローブ（Yokogawa 700924, 100:1, 100 MHz）で測定した電圧 Vetを時間積分
した波形を示す。電流が増加（di/dtが発生）している 0.2µsから 0.3µsの期間で
は，Vetの積分波形と ID波形とは上下アームとも良い一致を示している。したがっ
て電圧 Vetの積分値による検知手法は，パワーデバイスの電流検知に適用可能であ
ると言える。
ここで，パワーモジュールのLeは一般にモジュールメーカからは提供されない
が，ソース制御端子（ケルビンソース）と主端子（パワーソース）の端子間の電
圧 Vetを用いて以下の手順で Leを求めることができる。図 4.1(a)(b)に示す 0.2～
0.3 µsの di/dtが発生している期間において IDと電圧 Vetの積分値との比率から式
(4.2)より，ソース側の寄生インダクタンス（Le）が得られる。

Le =

∫
−Vet dt

ID
(4.2)

しかしながら本手法は，複数の SiC-MOSFETのチップが並列接続されチップ間に
電流アンバランスが発生している条件下でも有効かどうかは明確ではない。また
パワーモジュールの構造として，内部の複数のチップはボンディングワイヤ等の
配線接続によって束ねられてパワーモジュールの主端子（パワーソース）に接続
されている。したがって，パワーモジュールの内部の個々のチップの電圧 Vetを直
接検知することはできず，パワーモジュールの主端子で検知することになる。そ
こで本研究では，並列接続された SiC-MOSFETに対する短絡検知を対象に下記を
検討した。

• 並列接続された SiC-MOSFETの数（Npara）とパワーモジュールの主端子で
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の電圧 Vetとの関係

• SiC-MOSFETのチップ間に電流アンバランスを引き起こす要因

• チップ間の電流アンバランスが電圧 Vetに与える影響

4.3.1 短絡検知における電流アンバランスの影響
Nparaと電圧 Vetの関係

図 4.2(a)は，本章で検討したパワーモジュールの内部構造を示す。4個の SiC-

MOSFET（DUT#1～#4）が並列に，パワーモジュールのドレイン端子とパワー
ソース端子にそれぞれ接続されている。個々のSiC-MOSFETのソース側にボンディ
ングワイヤによる寄生インダクタンス（Le）が与えられている。パワーモジュール
のゲート端子は，チップ直近のゲート抵抗（Rgint）を介して個々の SiC-MOSFET

に接続されている。図 4.2(b)に，Type1短絡のシミュレーションに用いた等価回
路を示す。図に示すように，ケルビンソース端子に対する主端子（パワーソース
端子）の電圧 Vetを計算した。並列接続される SiC-MOSFETの数（Npara）を 1か
ら 4まで変えて計算した。SiC-MOSFETの I − V 特性はデータシートに基づい
て ANSYS Twin builderを用いてモデル化した。本計算の目的は，式 (4.1)に示
した短絡開始時の di/dtによって引き起こされる電圧 Vetを評価することである。
SiC-MOSFETの飽和電流はモデル化していないため，短絡中のピーク電流値は評
価対象ではない。
図 4.2(c)は，短絡開始時における電圧 Vetの計算・実測結果を示す。同一の印加

電圧（VDC = 600 V）のもとで，異なるNparaに対して計算した電圧 Vetを比較し
た。Nparaが増えるにつれて，より多くのボンディングワイヤが並列化されて実効
的な Leが小さくなる結果，電圧 Vetの振幅の最大値（VetMAX）は図 4.2(c)に示す
ように減少することがわかった。電圧 Vetの振幅に基づいて di/dtを検知するため
の参照電圧を Vref1とすると，VetMAXが大きいほど短絡開始から電圧 Vetが Vref1に
到達するまでの時間が短くなっている。これは，VetMAXが大きいほど短絡開始時
に di/dtをより早く検知できることを示唆している。この現象は図 4.2(c)に示し
たように実測でも確認された。本解析結果より，短絡検知回路が検知する電圧 Vet
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は，Nparaに応じて参照電圧（Vref1）を調整できることが望ましい（Nparaに応じた
短絡検知電流の調整について，4節にて実測検証結果を述べる）。
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図 4.2: (a)解析したパワーモジュールの内部構造. (b)解析に用いた等価回路.

(c)SiC-MOSFETの並列数（Npara）と短絡開始時の電圧 Vetの関係.
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電流アンバランスを引き起こす要因

図4.2(b)に示したチップ直近のモジュール内蔵ゲート抵抗（Rgint）とSiC-MOSFET

のソース側のボンディングワイヤの寄生インダクタンス（Le），およびSiC-MOSFET

の閾値電圧（Vth）をパラメータとして，短絡条件下の SiC-MOSFET間の電流ア
ンバランスを解析した。Leの差は，パワーモジュール内の個々の SiC-MOSFET

のソース側の配線長の違いを想定している。図 4.3は，短絡が発生した直後にお
いて，4並列の SiC-MOSFET間の電流分担の計算結果を示す。電流アンバランス
を誘発する回路パラメータとして，図 4.3(a)では同一のRgintに対して，対象デバ
イス（DUT）の#1から#4までの Leをそれぞれ 3.7 nH, 5.4 nH, 7.1 nH, 8.8 nH

と異なる値に設定した。同様に図 4.3(b)では同一のLeに対して，DUTの#1から
#4までのRgintをそれぞれ 0.5 Ω, 1.0 Ω, 1.5 Ω, 2.0 Ωと設定した。図 4.3(c)では，
閾値電圧（Vth）がジャンクション温度（Tj）とともに減少する本 SiC-MOSFETの
データシートの特性に基づいて SiC-MOSFETの伝達特性の Tj依存性をモデル化
し，Tj = 25, 75, 125, 175 ◦Cに相当する Vth = 4.4, 4.0, 3.6, 3.3 Vに設定した。
図 4.3(a)が示すように，Le が大きいほど短絡電流の増加率（di/dt）は減少す
る。図 4.3(b)では，Rgintが大きいほど短絡の開始が遅延していることがわかる。
図 4.3(c)では，Vthが大きい低温条件ほど短絡の開始が遅延するが，di/dtの温度
依存性は小さいことがわかる。デバイスに起因する Vthのばらつきを除けば，短絡
時の SiC-MOSFETのチップ間の電流アンバランスは，LeとRgintが両方ともばら
ついた場合に，より悪化すると考えられる。LeとRgintの差によるチップ間の電流
アンバランスは，4節にて実測検証する。
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図 4.3: 短絡開始時における並列接続された 4個の SiC-MOSFETの電流の解析結
果. (a)Le依存性. (b)Rgint依存性. (c)Vth依存性.
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電流アンバランス条件下における電圧 Vet

Le が異なる 2個の SiC-MOSFETが並列接続された状況（Le1 ̸= Le2）を対象
に，電流アンバランスが電圧 Vetに与える影響を考察する。　図 4.4(a)は，2個の
SiC-MOSFETに流れる電流がバランスした状態（L = Le1 = Le2, i = i1 = i2）で
の簡易モデルを示している。このとき検知される電圧Vet（Vbalance）は，式 (4.3)で
表される。ここでLは個々の SiC-MOSFETのソース側の配線の自己インダクタン
ス，M は Le1と Le2の間の相互インダクタンス，L0 = L+M である。

Vbalance = L
di1
dt

+M
di2
dt

= L0
di

dt
(4.3)

図 4.4(b)は，2個の SiC-MOSFETの間のLeに差がある場合の簡易モデルを示す。
2個の SiC-MOSFETは 1つの電流源として単純化している。図 4.4(b)に示すよう
に，ここではLe1はLe2よりも∆Lだけ大きいとする。このときのLe1とLe2の間の
相互インダクタンスをM ′とする。前節の図 4.3(a)で解析したように，DUTを流れ
る短絡電流は Leが大きいほど小さくなる。図 4.4(b)で 2個の SiC-MOSFETを流
れる短絡電流の合計（ISC）は，図 4.4(a)の電流バランス条件時と同一と仮定する
（ISC = i1+i2 = 2×i）。よって，電流アンバランス条件（∆L > 0, Le1 > Le2, i1 < i2）
では，i1 は iから i − ∆iに減少し，i2 は iから i + ∆iに増加すると考えられる
（i > ∆i > 0）。したがって，電流アンバランス条件で検知される電圧Vet（Vunbalance）
は，式 (4.4)または式 (4.5)のように導出される。

Vunbalance1 = (L+∆L)
di1
dt

+M ′di2
dt

= (L+∆L)
d(i−∆i)

dt
+M ′d(i+∆i)

dt
(4.4)
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Vunbalance2 = L
di2
dt

+M ′di1
dt

= L
d(i+∆i)

dt
+M ′d(i−∆i)

dt
(4.5)

Vunbalance = Vunbalance1 = Vunbalance2 より，式 (4.4)と式 (4.5)から式 (4.6)を得る。
ここで kは結合係数である（k = M ′/

√
L(L+∆L）。

∆L
d(i−∆i)

dt
= 2(L−M ′)

d(∆i)

dt
(4.6)

式 (4.3)式 (4.4)式 (4.6)を用いて，Vunbalanceは式 (4.7)で表される。式 (4.7)は，電
流アンバランス条件で検知される電圧 Vetの大きさは，電流がバランスした条件で
の電圧 Vetよりも大きくなることを示している（Vunbalance > Vbalance）。

Vunbalance = Vbalance + k(

√
1 +

∆L

L
− 1)L

di

dt

+ (1− k

√
1 +

∆L

L
)L

d(∆i)

dt
(4.7)

図 4.2(c)の解析結果と Vunbalance > Vbalanceより，電流アンバランス条件では短絡開
始時の di/dtを電流バランス条件よりも早く検知できることを示唆している。この
ようにパワーモジュールの主端子にて電圧 Vetを検知すれば，パワーモジュール内
の個々の SiC-MOSFETチップの間に電流アンバランスが発生していても，短絡の
発生を確実に検知することができる。
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図 4.4: (a)2並列の SiC-MOSFETに流れる電流がバランスした状態での簡易モデ
ル. (b)2並列の SiC-MOSFETの間の Leに差がある場合の簡易モデル.

4.3.2 提案回路と動作原理
前節までの議論に基づいて，図 4.5に示すような短絡検知・保護回路を提案し
た。本回路は，低圧側と絶縁されたフォトカプラと電源，および PMOSFETと
NMOSFETとからなる基本的なゲート駆動回路に，「サプレス回路」「di/dt積分回
路」「遮断回路」が加わった構成になっている。RGONとRGOFFはそれぞれDUT

のターンオン時とターンオフ時のゲート抵抗を示す。
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図 4.5: 提案回路.

「サプレス回路」は，di/dtの大きな短絡の発生を検知した場合に短絡電流を抑
制する機能を持つ。すなわち，図 4.5のコンパレータ（Comp1）があらかじめ規定
した参照値（Vref1）よりも大きな電圧 Vetを検知した場合は検知信号（SCSIG）を
出力し，NMOSFET1を一定時間オン状態にすることにより，DUTのゲート-ソー
ス間電圧（VGS）を即座に減少させる。これにより，DUTの短絡電流を素早く減
少させることができる。VGSの抑制時間はワンショット ICによって任意に設定す
ることができる。その結果，Type2短絡やType3短絡のように短絡開始時にDUT

に急峻な電流上昇（di/dt）を引き起こす短絡が発生した場合にピーク電流を瞬時
に抑制し，保護マージンを確保することができる。短絡発生時の di/dtは式 (4.8)

に示す電圧 Vout1により検知できる。ここで αは抵抗分圧比で α = R1/(R1 + R2)

である。
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Vout1 = −αVet

= −αLe
di

dt
(4.8)

「サプレス回路」が作動すると，NMOSFET1をターンオンするため，図 4.5の
PMOSFETとNMOSFET1が同時オン状態になる。したがって，「サプレス回路」
が作動した場合のゲート制御電圧（Vsup1）は，式 (4.9)に示すようにRGONとRG1

との抵抗比で決まる。ここで Vpと Vmはそれぞれゲート駆動回路の正側および負
側の電源電圧である。

Vsup1 = (Vp − Vm)×
RG1

RG1 +RGON

+ Vm (4.9)

「di/dt積分回路」は，電圧Vetに基づいて短絡電流を検出する機能を持ち，本提案
手法に特長的な構成である。オペアンプによる積分器であり，図 4.5に示した Vet

検知部分（Vout1）とコンパレータ（Comp2）との間に挿入されている。di/dt積分
回路の出力電圧（Vout2）は式 (4.10)で表される。ここで，RとCはそれぞれ di/dt

積分回路内の抵抗値と容量値であり，本研究ではR = 1.2 kΩ, C = 470 pFとした。

Vout2 = − 1

CR

∫
Vout1dt

=
αLe

CR
× ID (4.10)

式 (4.10)より Vout2はドレイン電流（ID）に比例するので，短絡電流の検知レベル
（IDsc）は，図 4.5に示したComp2の参照電圧（Vref2）を調整することによって任
意の値に設計することができる。これは，Nparaが変化して図 4.2(c)に示すように
電圧 Vetが変化しても，（抵抗分圧比αまたは参照電圧 Vref2を調整することにより）
IDscを所望の値に設計可能であることを意味している。またオペアンプによる積
分器は，反転増幅器の帰還側の抵抗をコンデンサに置き換えた回路構成のため入
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出力間に RC時定数が介在せず，積分回路による電流検出の遅延の影響を少なく
することができる。
「di/dt積分回路」が作動すると，ゲート駆動回路の出力部に抵抗（RSCOFF）を
介して繋がったNMOSFET2がターンオンするとともに，「遮断回路」が作動して
図 4.5で示した PMOSFETがターンオフする。その結果，ゲート制御電圧は閾値
電圧（Vth）よりも低い Vmまで減少してDUTを遮断する。
図 4.6は，提案回路のゲート電圧制御を模式的に示す。di/dtが規定値よりも大

きい場合は（di/dt > di/dtcrit），「サプレス回路」が作動して VGSが Vsup1に抑制さ
れる。SiC-MOSFETの飽和電流は (VGS − Vth)

2に比例する [36][65]ため，「サプレ
ス回路」が作動すると，di/dtが大きい状況において瞬時に短絡電流を抑制するこ
とができる。di/dtが規定値よりも小さい場合は（di/dt < di/dtcrit），「di/dt積分
回路」のみが作動して遮断される。

図 4.6: 提案回路のゲート電圧制御の模式図.

本提案手法は，先行研究に対して次の利点がある。
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1. 「電圧 Vetを用いた検知」により，SiC-MOSFETのチップ間に電流アンバラ
ンスが発生していても短絡を高速に検知することができる。また「サプレス
回路」により，規定値よりも大きい di/dtに対しては瞬時に短絡電流を抑制で
きるため，高速な検知・保護が要求される場合に保護マージンを確保できる。

2. 従来のドレイン-ソース電圧（VDS）を用いる手法 [66][67]，ゲート-ソース電
圧（VGS）を用いる手法 [68]，ゲート電荷（QG）を用いる手法 [69]では，こ
れらの物理量とドレイン電流（短絡電流）とが 1対 1に対応しないため，短
絡発生時の電流検知レベル（IDsc）を定量的に設計するのは困難である。本
方式では「di/dt積分回路」により，IDscを任意の値に設計できる。そのた
め，図 4.7に示すように通常ターンオン動作における最大電流と即時遮断が
必要な電流値（短絡検知レベル IDsc）との間に必要十分なマージンを確保で
き，誤検知を防止しつつ検知遅延を最小化できる。また，積分回路の適用に
より電圧 Vetに重畳するノイズの影響を軽減できる。

図 4.7: 提案手法による誤検知マージンの確保.
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4.4 実測検証
4.4.1 試験回路
前節で提案したゲート駆動回路を最新の 1.2 kV耐圧の SiC-MOSFETに適用

して実験による検証を行った。図 4.8(a)は，試験回路を示す。最大で 4個の SiC-

MOSFET（DUT#1～#4）を下アームに接続することができる。ゲート駆動回路
2から個々の DUTのゲート端子までの配線長は可能な限り等しくしている。ま
た，ゲート抵抗（Rgint1～Rgint4）が個々のDUTのゲート端子の直近に配置されて
いる。ソース側の配線の寄生インダクタンス（Le1～Le4）は，追加のワイヤ配線
（∆L）を挿入することにより増加させることができる。DCリンクキャパシタの容
量は 120 µF，VDC = 600 Vまたは 800 Vで試験を実施した。負荷インダクタンス
は Lload = 150 µHであり，接続スイッチ S1または S2の開閉によって試験回路へ
の接続箇所を変えることができる。DUTの温度は 25～175 ◦Cで実施した。大電
流容量（DUTの定格電流の約 20倍）の IGBTモジュールを上アームに設置した。
IGBTモジュールをゲート駆動回路 1によって高速にターンオンすることにより，
図 3.11(b)および図 3.11(c)に示したように，上アームの半導体デバイスの破壊に
よってType2短絡およびType3短絡が発生する状況を模擬した。
図 4.8(b)は，Type1短絡からType3短絡までの各短絡モードを模擬するための

負荷インダクタンスの回路接続およびゲートの駆動シーケンスを示す。IGBTモ
ジュール側のゲート駆動回路 1の出力電圧を VGShighで，DUT側のゲート駆動回
路 2の出力電圧を VGSで示す。Type1短絡は，DUTのターンオンで開始される。
ここで負荷インダクタンスは S1にも S2にも接続されていない。Type2短絡の場
合は，負荷インダクタンスは上アームの IGBTモジュールに並列に接続されてお
り（S1: 閉，S2: 開），DUTがオンしている状態で上アームの IGBTモジュール
のターンオンによって短絡が開始する。Type3短絡の場合は，負荷インダクタン
スは下アームのDUTに並列に接続されており（S1: 開，S2: 閉），短絡開始前の
電流は図 3.11(c)に示したように SiC-MOSFETのボディダイオード中を還流して
いる。そして，ダイオードの還流期間中に上アームの IGBTモジュールをターン
オンすることにより短絡が開始する。
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図 4.8: (a)試験回路. (b)各短絡モードを模擬するための負荷インダクタンスの回
路接続およびゲートの駆動シーケンス.
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4.4.2 1並列での検証
はじめに，図 4.8(a)のDUT#4の位置に SiC-MOSFETを接続，#1から#3の

位置には DUTを接続しない開放状態にて短絡試験を実施した。本評価系の寄生
インダクタンス（LS）は 33 nHである。ここでDUTは，Cree社製の 1.2 kV/63

A定格の SiC-MOSFET（C3M0032120K）を用いた。本デバイスのソース側の寄
生インダクタンスの実測値はLe4 = 3.7 nHである。また図 4.8(a)において追加の
ワイヤ配線は挿入していない（∆L = 0）。図 4.5のゲート駆動電圧 Vpおよび Vm

はそれぞれ+15 Vおよび−4 Vとした。式 (4.10)に従って，短絡電流の検知レベ
ルは IDsc = 240 A（DUTの定格電流の 3.8倍）に設計した。このとき，α = 0.24,

Vout2 = 0.38 Vである。また，図 4.5に示した「サプレス回路」を作動させる di/dt

の検知レベルは式 (4.8)に従って di/dtcrit = 2.8 kA/µsに設定した。このとき Vout1

= −2.5 Vである。「サプレス回路」が作動した時のゲート制御電圧（Vsup1）は式
(4.9)に従って Vsup1 = 11.7 Vに設計した。
図 4.9は，短絡保護波形を示す。Type1～Type3の全短絡モードにおいて短絡破
壊することなく DUTを保護できることを確認した。図 4.9の SCSIGは，「サプレ
ス回路」が作動したタイミングを示している。図 4.9(b)(c)において各々(4.8)式に
従って規定した値の di/dtcrit = 2.8 kA/µsを超える 6.5 kA/µsおよび 8.8 kA/µsで
「サプレス回路」が作動しており，ゲート-ソース間電圧が Vpから (4.9)式に従っ
て設計した Vsup1 = 11.7 Vまで減少することを確認した。その結果Type2および
Type3短絡の条件下で，t = 1.0 µs付近から短絡電流が抑制されている。Type2お
よびType3短絡の発生から約 200 nsで短絡を検知し，1.0 µs以内にDUTに流れ
る電流を遮断できることを実証した。
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図 4.9: 1並列の SiC-MOSFETの短絡保護波形 （VDC = 600 V，25 ◦C）.
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図 4.10(a)(b)は，短絡時の di/dtに対する短絡検出時間（図 4.9(b)(c)の τSC）の
実測結果を示す。図 4.8(a)のゲート駆動回路 1のゲート抵抗を調整することによ
り，Type2, Type3の短絡モードを模擬するための IGBTモジュールのターンオン
の di/dtを変化させた。本 DUTの定格電流ターンオン時の di/dtは di/dtrated =

2.25 kA/µsであるが，図 4.10(a)より，di/dtratedの 3.8倍の di/dt = 8.6 kA/µsま
で大きくしても，短絡開始後 τSC = 200 nsで di/dtを検出し，DUTを破壊すること
なく遮断できることを確認した。(4.8)式および図 4.10(a)が示すように，di/dtが
大きくなると図 4.5のComp1の検知電圧（Vout1）が増大して短絡検出時間（τSC）
が短くなるため，Type2や Type3のような di/dtが大きなアーム短絡に対して提
案手法が有効であることを確認した。
さらに，図 4.8(a)の IGBTモジュールとDUT#4の上下アームの配置を入れ替え
ることにより，提案手法の耐ノイズ性を検証した。DUTの電位が変動する上アー
ム側にて短絡開始時の di/dtに対する τSCを実測した結果を図 4.10(a)に追記した。
また同一 di/dtにおける短絡保護波形の比較を図 4.10(b)に示す。DUTを上アー
ムに配置した場合も下アームに配置した場合と同程度の τSCにて di/dtを検出し，
DUTを遮断できることを確認した。
図 4.10(c)は，DUTの温度（T）に対する短絡検出時間 (τSC)の実測結果を示す。

DUTにヒーターを密着させて加熱し，T = 25～175 ◦Cに対するType2短絡時の
τSCを VDC = 600 Vおよび 800 Vにて測定した。短絡開始時の di/dtは VDCの上昇
により増加するが温度依存性は小さく，di/dt = 6.1～7.3 kA/µsの範囲に収まって
いる。その結果，短絡開始後 τSC = 200～210 nsで di/dtを検出でき，一般に短絡
保護がより厳しくなる高温状況下でもDUTを高速に遮断できることを確認した。
文献 [56]では，SiC-MOSFETのケース温度の増加に対して短絡時の飽和電流は減
少するが，短絡開始時の di/dtの温度依存性は小さい結果が報告されており，本評
価結果と符合している。したがって di/dtが大きなアーム短絡が高温状況下で発生
した場合でも，提案手法は有効であると考えられる。
最新の 1.2 kV定格の SiC-MOSFETデバイスの短絡時の安全動作領域（Short

Circuit Safe Operating Area: SCSOA）は，600 V, 25 ◦Cでおよそ 2 µs～6 µsと
報告されている [55]。提案したゲート駆動回路は，1並列の SiC-MOSFETに対し
ては十分なマージンをもって短絡からデバイスを保護できることが実証された。
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図 4.10: (a)短絡検出時間（τSC）と短絡時の di/dtの関係. (b)DUTを上アームと
下アームに配置した場合の短絡保護波形. (c)τSCと短絡時の di/dtの温度依存性.
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4.4.3 多並列での検証
複数の SiC-MOSFETが並列接続された状況で短絡保護を検証した。以下では

Rohm社製の 1.2 kV/55 A定格の SiC-MOSFET（SCT3040KR）に提案回路を適
用した。本デバイスのソース側の寄生インダクタンスの実測値は Le = 4.2 nHで
ある。ゲート駆動電圧は，Vp = +18 Vおよび Vm = −4 Vで実施した。
図 4.8(a)に示した試験回路でDUTに流れる電流にアンバランスが発生しない条

件下で実験を行った結果を以下に示す。図 4.8(a)において追加のワイヤ配線は挿
入せず（∆L = 0），ソース側の配線の寄生インダクタンス（Le1～Le4）は同一の
Le = 4.2 nHになるように設定した。また，ゲート端子の直近のゲート抵抗（Rgint1

～Rgint4）も同一の Rgint = 10 Ωに設定した。上記の回路パラメータのもとで図
4.8(a)の DUTの#1～#4の位置に SiC-MOSFETを実装し，並列数を Npara = 1

からNpara = 4まで変更した。短絡電流の検知レベルはDUTの定格電流の 3.8倍
の IDsc = 210 Aに設定した。SiC-MOSFETの並列数（Npara）に関係なく同じ短
絡電流レベル（IDsc = 210 A）で短絡を検知できるように，式 (4.10)に従って抵
抗分圧比 αと参照電圧 Vref2を調整している。具体的には，図 4.2(c)に示したよう
にNparaが増えるにつれて電圧 Vetの振幅が減少するので，Vet検知電圧（図 4.5の
Vout1）の調整パラメータである αは増大させている。
Type1短絡の条件下で個々のDUTを流れる短絡電流（ID）および「di/dt積分
回路」の出力電圧（図 4.5の Vout2）を測定して図 4.11に示した。黒線は，複数並
列化した個々の SiC-MOSFETを流れる短絡電流の平均値（average ID）を示す。
図 4.11(b)(c)(d)より，個々の SiC-MOSFETを流れる短絡電流はほぼバランスし
ていることが確認できる。並列数Nparaに関係なく図 4.5の Comp2によって t =

t1（IDsc = 210 A）で短絡を検知できていることがわかる。したがって，Nparaが
変化してもあらかじめ規定した IDscで短絡を検知できることが実証できた。また
図 4.11より，Vout2 = Vref2となって図 4.5のComp2が短絡を検知するタイミング
（t1）は，平均電流（average ID）が検知レベル IDscに到達するタイミング（t2）と
ほぼ一致していることから「di/dt積分回路」の動作を検証できた（t1 ≃ t2）。ま
た，積分回路の遅延は，SiC-MOSFETの短絡耐量（短絡許容時間）に対して十分
に小さく無視できる程度であることを確認できた。
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図 4.11: SiC-MOSFETの並列数（Npara）に応じた短絡検知回路のパラメータ（α,

Vref2）の調整.
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表 4.1: 電流アンバランスを誘起させる回路パラメータ（Le, Rgint）

DUT Le (nH) Rgint (Ω)

#1 Le1 = 4.2 10.0

#2 Le2 + ∆L ≃ 14 7.5

#3 Le3 + 2×∆L ≃ 24 5.1

#4 Le4 + 3×∆L ≃ 34 2.4

以下では，図 4.8(a)に示した試験回路でDUTを流れる電流にアンバランスが発
生する条件下で実験を行った結果を示す。図 4.8(a)のDUTの#1からDUT#4の
位置に 4個の SiC-MOSFETを接続して短絡試験を実施した。
短絡電流の検知レベルは図 4.11(d)のNpara = 4の場合と同じである（IDsc = 210

A, α = 0.91, Vout2 = 1.50 V）。図 4.5に示した「サプレス回路」を作動させる di/dt

の検知レベルは di/dtcrit = 0.75 kA/µsに設定した。
DUT#1を流れるドレイン電流（ID）を最大化しDUT#4を流れる IDを最小化

するようにDUT間の電流アンバランスを増大させた。表 4.1は，図 4.8(a)に示し
たDUT間に大きな電流アンバランスを故意に誘起するための回路パラメータを示
す。各DUTのソース側の寄生インダクタンスを変化させるために，約 10 nHのワ
イヤ配線（∆L ≃ 10 nH）をDUTの#1-#2間，#2-#3間，および#3-#4間にそ
れぞれ挿入した。また，DUTの#1から#4のゲート端子の直近のゲート抵抗を表
4.1に示すように変更した。
図 4.12は，上記の回路パラメータにおける 4並列の SiC-MOSFETの短絡保護

波形を示す（VDC = 600 V）。Type1短絡，Type2短絡，Type3短絡の発生からそ
れぞれ 440 ns, 320 ns, 410 nsで短絡を検知した。また，すべての短絡モードにお
いて短絡開始から最大でも 2.2 µs以内に DUTを保護（遮断）できることを確認
した。したがって提案回路は，電流アンバランスを故意に増大させた条件下にお
いても，すべての短絡モードに対応して SiC-MOSFETを破壊することなく保護で
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きることを確認した。また図 4.12より，Vout2 = Vref2となって図 4.5の Comp2が
短絡を検知するタイミング（t1）と，平均電流（average ID）が検知レベル IDscに
到達するタイミング（t2）とを比較すると，average IDが IDscに到達するタイミン
グよりも数十 ns程度早く短絡を検知していることが確認できる（t1 < t2）。一方，
電流アンバランスがほどんどない図 4.11の実測結果では，両者のタイミングはほ
ぼ一致した（t1 ≃ t2）。これらの実測結果は，4.3.1で検討した「電流アンバラン
ス条件では短絡開始時の di/dtを電流バランス条件よりも早く検知できる」という
結論の妥当性を示している。
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図 4.12: 電流アンバランス条件下の 4並列の SiC-MOSFETの短絡保護波形（VDC

= 600 V，25 ◦C）.
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表 4.2: 4並列の SiC-MOSFETの電流アンバランス率と短絡遮断時間の実測結果.

SC Current imbalance: K (%) Shut down time: tcut off (µs)

Type1 62 2.2

Type2 40 1.2

Type3 44 1.2

さらに，図 4.13に VDC = 800 Vに対する短絡保護波形を示す。Type1，Type2，
Type3のすべての短絡モードでDUTを破壊することなく保護できることを確認し
た。短絡ピーク電流の最大値 I1と最小値 I4，および#1から#4の短絡ピーク電流
の平均値 Iµを用いて，4並列のDUT間の電流アンバランス率Kを式 (4.11)で定
義して，短絡遮断時間とともに表 4.2に示す。

K =
I1 − I4
Iµ

(4.11)

短絡遮断時間（tcut off）は図 4.13に示すように，DUTに短絡電流が流れ始めた時
点からすべての DUTの電流が遮断されるまでの経過時間で定義した。4並列の
SiC-MOSFETの間に 40～62 %という過大な電流アンバランスがある条件下でも，
Type1,2,3のすべての短絡モードにおいて短絡発生から最大で 2.2µs以内ですべて
の SiC-MOSFETを破壊なく保護できることを実証した。
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図 4.13: 電流アンバランス条件下の 4並列の SiC-MOSFETの短絡保護波形（VDC

= 800 V，25 ◦C）.
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4.5 結論
本報告では，並列接続された SiC-MOSFET間で電流アンバランスが発生して
いる条件下でも高速に短絡を検知・保護できる手法およびゲート駆動回路を提案
した。
提案した回路は「di/dt積分回路」によりドレイン電流（ID）に変換して検知す
るため，並列接続された SiC-MOSFETの数に関係なく，短絡を検知する電流レベ
ル（IDsc）を任意の値に設計することができ，必要十分なマージンを確保しながら
高速に短絡を保護できる。また提案回路は，高速な保護が要求されるType2短絡
やType3短絡にも対応できる。これは，「サプレス回路」により短絡開始時の di/dt

が大きい場合に短絡電流を即座に抑制できるためである。
最後に提案手法の有効性を実測で検証した。4並列のSiC-MOSFETの間に過大な
電流アンバランスがある条件下で，Type1,2,3のすべての短絡モードにおいて短絡
発生から 0.5 µs以内に短絡を検知し，最大で 2.2 µs以内ですべての SiC-MOSFET

を破壊なく保護できることを実証した。
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する駆動技術

5.1 緒論
SiC-MOSFETは高速スイッチングで低損失なパワーデバイスとして，近年多く

のパワーエレクトロニクス機器に適用されている。一方で，dv/dtや di/dtが大き
いためEMIノイズを増大させる懸念がある。本章では，SiC-MOSFETのボディー
ダイオードのスイッチングリカバリー（逆回復動作）時に起こるリンギング振動
やサージ電圧を抑制できる，シンプルでロバストなゲート駆動回路を提案し，そ
の効果を実証する。
パワーデバイスのアクティブゲート駆動の先行研究と課題を述べ（2節），低ノ

イズ化と低損失化を両立する提案駆動方式の原理を述べる（3節）。提案するゲー
ト駆動回路は，ゲート-ソース間電圧（VGS）を上昇させてデバイス内部にチャネル
リーク電流を誘起することによりリンギング振動の減衰効果を高める方式（CLC

方式）を用いている。本ゲート駆動回路は，パワーデバイスのスイッチング損失を
増加させることなくCLC動作を開始する最適なタイミングを自己調整することが
可能である。さらに，VGSを上昇させるための回路は，駆動条件に応じて出力電圧
を調整するようないわゆるアクティブ制御を必要としない。したがって，駆動回路
の構成が簡単になり，駆動条件が変わっても回路パラメータを変更することなく，
スイッチング損失を増加させずにリンギング振動を容易に減衰させることができ
る。提案したゲート駆動回路の詳細を説明し (4節)，幅広い範囲の SiC-MOSFET

の駆動条件に対して提案回路の有効性を実証した結果を示す（5節）。
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5.2 先行研究と課題
SiC-MOSFETは高速スイッチングで低損失なパワーデバイスとして，近年多く
のパワーエレクトロニクス機器に適用されている。高速スイッチング化によりス
イッチング損失が低減できるが，dv/dtや di/dtが増大するためEMIノイズが増加
してしまうことが指摘されている [70][71][72]。したがって，SiC-MOSFETの適用
においてスイッチング動作にともなうサージ電圧やリンギング振動を抑制するこ
とが極めて重要である。
文献 [73][74][75]では，SiC-MOSFETのリンギング振動が電力変換回路の寄生

LCパラメータに関連していることが報告されている。文献 [75]では，回路の寄生
インダクタンスを低減することにより，SiC-MOSFETのリンギング振動を減衰す
る解析が詳細に報告されている。しかしながら，回路の寄生インダクタンスの低
減は，電力変換器のレイアウト設計による制約をしばしば受けるため [76]，その低
減量には限界がある。
パワーデバイスのゲート駆動によりリンギング振動やサージ電圧を抑制する手
法として，アクティブゲート駆動（Active Gate Drive: AGD）があり，文献 [77]

～[102]に示したようなさまざまな方式が報告されている。AGDでは，スイッチン
グ期間を複数のセグメントに分割して各セグメントにおけるゲート駆動速度を適
切に変化させる。その結果，互いにトレードオフの関係にあるスイッチング損失
の低減とリンギング振動やサージ電圧の抑制を両立することができる。
AGDの方式は，open-loop型（文献 [77]～[84]）と closed-loop型（文献 [85]～

[101]）に大別することができる。open-loop型では，AGD動作を開始するタイミ
ングがあらかじめ適切なタイミングに調整されていることが必要である。しかし
ながら，パワーデバイスのスイッチング速度は電圧や電流や温度などの駆動条件
に応じて非線形に変化するため，あらかじめ適切なタイミングに調整しても駆動
条件が変わるとAGD動作の開始タイミングが最適点からずれるということがしば
しば起こる。そのため，限られた駆動条件でしかAGDの効果を発揮できないこと
があり，駆動条件に対するロバスト性の向上が課題になる。
closed-loop型では，パワーデバイスのスイッチングの振る舞いがゲート駆動回路
にフィードバックされる。そのため，駆動条件の変化によるタイミングのずれを補
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償するように，AGD動作の開始タイミングを決めることができる。駆動条件の変
化に対するAGDのロバスト性を検証した報告がいくつかあり，文献 [86][87][88]で
はインバータの出力電流，文献 [87]ではDCリンク電圧，文献 [89]ではデバイス温
度の変化に対して検討されている。また，AGDではパワーデバイスのスイッチング
速度を変化させる手段として，ゲート抵抗（RG），ゲート電圧（VGE），ゲート電流
（IG）を変化させる 3つのタイプがある。closed-loop型のAGD回路では，駆動条
件に応じてスイッチング速度を最適化することが可能であり，スイッチング動作の
中でRG[90, 76, 91, 92, 93]，VGE[85, 87, 94, 95, 96]，IG[86, 89, 97, 98, 99, 100, 101]

を調整した報告例がある。しかしながら，これらの方式は，回路構成や制御スキー
ムが複雑であり高価になることが多い。
近年ではAGDを SiC-MOSFETに適応し，電圧や電流のオーバーシュートやリ
ンギング振動を抑制する効果を実証した報告がなされている [79, 80, 82, 76, 92, 93,

94, 95, 96, 98, 99, 100, 101, 102]。しかしながら，SiC-MOSFETのボディーダイ
オードのスイッチングリカバリー時に起こるリンギング振動やサージ電圧の抑制
に関する報告例はほとんどない。また，パワーデバイスのスイッチング損失を増
大せずにリンギング振動を抑制するためには，AGD動作を開始するタイミングを
適切に検知できることが重要である。

5.3 提案する駆動方式の原理
本節では，SiC-MOSFETのボディーダイオードのスイッチングリカバリー時に起
こるリンギング振動やサージ電圧をスイッチング損失を増大せずに抑制できるゲー
ト駆動回路を提案する。提案するゲート駆動回路はシンプルであり，SiC-MOSFET

の駆動条件の変化に対してゲート駆動回路のパラメータを変更することなく対応
できる。

5.3.1 ゲート駆動のコンセプト
図 5.1は SiC-MOSFETのスイッチング評価装置（ダブルパルス試験装置）を示
す。本試験回路は，2つの SiC-MOSFETを有するハーフブリッジ回路，DCリン
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クキャパシタおよび負荷インダクタンスから構成される。DCリンクキャパシタ
の容量は 120 µF，負荷インダクタンスは 165 µHである。図 5.1において，2つ
の SiC-MOSFETとDCリンクキャパシタで構成される回路ループを，以下パワー
ループと称する。図 5.1のLSは，パワーループの寄生インダクタンスである。図
5.1(a)は，SiC-MOSFETのボディダイオード（DUT1）のスイッチングリカバリー
（逆回復）時のリンギング振動の抑制効果を評価するための回路構成である。図
5.1(b)は，SiC-MOSFET（DUT2）のターンオフ時のリンギング振動の抑制効果
を評価するための回路構成である。
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図 5.1: (a)SiC-MOSFETのボディダイオード（DUT1）のスイッチングリカバリー
を評価するためのダブルパルス試験回路 (b) SiC-MOSFET（DUT2）のターンオ
フスイッチングを評価するためのシングルパルス試験回路

本研究では，リンギング振動抑制の指標を SiC-MOSFETのスイッチング波形か
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ら評価した。各指標は，ダンピング時間（TOSC），最大振動振幅（VOSC），サージ
ピーク電圧（Vsurge）である。図 5.2(a)に各指標の定義を示す。青線と赤線は，そ
れぞれ SiC-MOSFETのボディダイオードのカソード-アノード間電圧（VKA）およ
びアノード電流（IA）を示す。TOSCは，VKAがピークを迎える時刻 t1と振動振幅
がDCリンク電圧の 1 %（0.01 × VDC）に減衰するまでの時刻 teとの間の時間差で
定義される。VOSCは，VKAのリンギング振動の振幅の最大値で定義される。TOSC

が短いほど振動の減衰効果が大きいことを意味する。チャネルリーク電流が流れる
と，図 5.2(a)で示した逆回復電流の di/dtは小さくなる（ソフトリカバリー）。そ
の結果，パワーループの寄生インダクタンス（LS）と di/dtで決まる VKAのサー
ジ電圧（Vsurge）は抑制される。同時に VOSCも減少する。したがって本研究では，
Vsurgeおよび VOSCもノイズ抑制に関係する指標として検討した。
本節では，SiC-MOSFETのターンオフ動作時にゲート-ソース間電圧（VGS）を
上昇させて短時間だけチャネルリーク電流を流すことにより，リンギング振動と
サージピーク電圧を抑制する手法を提案する。提案するゲート駆動方式を図 5.2(b)

に模式的に示す。ここで Vmは，オフ時の負のゲートバイアス電圧である。従来の
駆動方式では，スイッチングリカバリー中の VGSは図 5.2(b)の破線に示すように
Vmに保持されている。提案方式では，VGSの上昇電圧を Vint，上昇を開始するタ
イミングを tstart，VGSが閾値電圧（Vth）よりも大きくなる期間を Tintと定義する
（図 5.2(b)参照）。ここで Vkeepと Tkeepは，それぞれ提案するゲート駆動回路にて
設計する VGSの保持電圧と保持期間を示す。本ゲート駆動回路は，その出力電圧
を Vmから Vkeepに上昇させて Tkeepの時間だけ保持する機能をもつ。このときデバ
イスがスイッチングリカバリー動作中であれば，カソード-アノード間電圧（VKA）
の電圧変化（dv/dt）にともないパワーデバイスの帰還容量（Crss）を通してゲー
ト駆動回路に流れ込む電流（Crss × dv/dt）によって，VGSは dv/dtが印加してい
るごく短時間（Tint）だけ過渡的に上昇し Vkeepに重畳する。その結果，VGSは Vth

よりもわずかに大きくなってチャネルリーク電流がデバイス内に流れる。上記動
作を実現するゲート駆動回路は，4節にて詳述する。
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図 5.2: (a)SiC-MOSFETのリンギング振動抑制の指標 (b)提案するゲート駆動方式

5.3.2 SPICE過渡解析による検証
スイッチングリカバリー時に起こるリンギング振動は，パワーループの寄生イ

ンダクタンス（LS）とボディダイオードの出力容量（Coss）との間の共振である
[74][75]。提案方式では，SiC-MOSFET内にチャネルリーク電流を誘起することに
よりパワーループの寄生 LCに蓄えられているエネルギーを減衰させ，リンギン
グ振動のダンピング効果を高めている。ここでは，VGSに依存する SiC-MOSFET
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のチャネルリーク電流が，リンギング振動の減衰にどのように影響を及ぼすかを
議論する。すなわち，電力損失の増加を最小限に抑制しながらリンギング振動や
サージピーク電圧を抑制するための VGSを制御範囲を検討する。
VGS を上昇させることによるリンギング振動の抑制効果を，SiC-MOSFETの

SPICEモデルを用いて検討した。図 5.1(a)に示した試験回路を模擬した回路シ
ミュレーションに 1.2 kV/115 A定格の SiC-MOSFET（Cree, C3M0016120K）の
SPICEモデルを適用した。解析条件は，電源電圧 VDC = 800 V，ドレイン電流 ID

= 80 A，デバイス温度 Tj = 25 ◦Cである。
図 5.3(a)は，ハイサイドの MOSFETのターンオン時のゲート-ソース間電圧

（VGS high），ドレイン-ソース間電圧（VDS），およびドレイン電流（ID）を示す。
図 5.3(b)は，同じタイミングにおけるボディダイオード（DUT1）のスイッチング
リカバリー時のゲート-ソース間電圧（VGS），カソード-アノード間電圧（VKA），
およびアノード電流（IA）を示す。黒線は従来方式の，マゼンタ線は提案方式の
駆動波形を示す。チャネルリーク電流を誘起するために，図 5.2(b)に示した Vint

はDUT1の閾値電圧（Vth = 2.5 V）よりもわずかに大きい 3.0 Vに設定した。Tint

は 140 nsに設定した。VKAが上昇する前にチャネルリーク電流を誘起するために，
tstartは逆回復電流ピークのタイミング（図 5.3(b)の t = t0）よりも 60 ns前になる
ように設定した（tstart = t0 – 60 ns）。図 5.3(b)に示すように，ボディダイオード
のスイッチングリカバリー中に VGSを上昇させると，リンギング振動を減衰させ
ることができる。
図 5.3(c)は，TOSC，VOSCおよび Vsurgeの Vintに対する依存性の計算結果を示す。

Vintが増加するほど減衰時間（TOSC）は短くなり，振動の振幅（VOSC）は小さくな
り，サージピーク電圧（Vsurge）は低くなる。これらの結果は，提案手法がリンギ
ング振動の減衰に有効であることを示している。以下本論文では，チャネルリー
ク電流を誘起させる本駆動方式をCLC（Channel Leakage Current）方式と呼ぶ。
また，固定のゲート抵抗値による従来の駆動方式を以下Fixed RG方式と呼ぶこと
にする。以下では，半導体デバイスモデル（TCADモデル）を用いて，リンギン
グ振動の減衰時にデバイス中にチャネルリーク電流が形成されることを確認する。
また，スイッチング損失の増大を最小限に抑えながらリンギング振動を減衰させ
るために，CLC動作の最適な開始タイミングを解析する。
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図 5.3: ターンオン動作時の SPICEモデル解析による SiC-MOSFETの電圧電流
波形 (a)High-sideの SiC-MOSFET, (b)Low-sideのボディダイオード（DUT1）,

(c)TOSC, VOSCおよび Vsurgeの Vint依存
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5.3.3 TCAD過渡解析による検証
CLC方式によるリンギング振動の減衰について，半導体プロセス・デバイスシ
ミュレータ（TCAD）を用いて検証を行った。図 5.4(a)は，本研究で検討した SiC-

MOSFETセルの断面構造を示す。デバイス構造は 1.2 kV定格耐圧のプレーナ型
の SiC-MOSFETである。SiC-MOSFETの構造パラメータを表 5.1に示す。閾値
電圧（Vth）およびゲート-ドレイン電荷量（QGD）は，前述の SPICE解析に用い
たデバイスと同じCree社製 1.2 kV/115 A定格の SiC-MOSFET（C3M0016120K）
のデータシートの数値に合うように調整した。図 5.1(a)に示した試験回路にて，
SiC-MOSFETのボディダイオードのスイッチングリカバリー時のデバイスの内部
状態（電子電流密度）を解析した。以下に示すシミュレーションは，DCリンク電
圧 VDC = 800 V，ドレイン電流 ID = 80 A，デバイス温度 Tj = 25 ◦Cの下で実施
した。
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図 5.4: (a)本研究で検討した SiC-MOSFETセルの断面構造 (b) スイッチングリカ
バリー中のDUT内部の電子電流密度分布

図 5.5は，SiC-MOSFETのターンオン動作中の電圧・電流のTCADシミュレー
ション波形を示す。ボディダイオードのスイッチングリカバリーによって引き起
こされるリンギング振動を解析した。スイッチングリカバリーのはじめ（図 5.5(b)

の t = t0）において，CLC方式ではDUT1の VGSを Vm = −4.0 Vから Vint = +2.1

Vに持ち上げている。図 5.2(b)に示すように，VGSの上昇を開始するタイミングを
tstartと定義する。ここで tstart = t0である。図 5.5(b)に示したスイッチングリカバ
リーのはじめ（t = t0），逆回復サージ電圧のピーク時（t = t1），2回目のリンギ
ング振動のピーク時（t = t2），および 3回目のリンギング振動のピーク時（t =

t3）の各時刻におけるDUT1内部の電子電流密度の分布を図 5.4(b)に示す。CLC

方式では VGSを Vintまで持ち上げることにより，DUT内部にチャネルリーク電流



98 第 5章 低ノイズ化と低損失化を両立する駆動技術

表 5.1: SiC-MOSFETの構造パラメータ
項目 数値

結晶多形（Crystal polymorphism） 4H-SiC

n-ドリフト層のドーピング濃度 6.0 × 1015 cm−3

n-ドリフト層の厚さ 14 µm

ゲート酸化膜（SiO2）の厚さ 70 nm

セルサイズ 5.0 µm

チャネルの移動度 12 cm2/V·s

チャネルの長さ 0.35 µm

アクティブ面積 0.18 cm2

が流れていることが確認できる。一方，Fixed RG方式ではチャネルリーク電流は
流れていない。図 5.5(b)に示すように，CLC方式では，VGS = Vint = +2.1 Vに
上昇させた後Fixed RG方式に比較して急速にリンギング振動が減衰することを確
認した。
CLC方式では，DUT1に高電圧（VDC = 800 V）が印加している状態でチャネ
ルリーク電流を流すため，パワーデバイスの電力損失の増加に繋がりうる。VGSが
過剰に上昇した場合，チャネルリーク電流が増加するためスイッチング損失も増
大する。したがって，CLC方式ではゲート電圧の上昇量（Vint）を適切に設計する
ことが必要である。すなわち，リンギング振動時にパワーループの寄生 LC成分
に蓄積されたエネルギーよりもスイッチング損失が増加しない範囲で，リンギン
グ振動の減衰効果が得られように Vintを設計することが必要である。図 5.5(d)は，
Vintをパラメータとして，リンギング振動の振幅（VOSC）とスイッチング損失との
関係の計算結果を示す。ここで，スイッチング損失はDUT1のスイッチングリカ
バリー損失（Err）と反対側のアーム（上アーム）の SiC-MOSFETのターンオン
損失（Eon）との合計である。ErrとEonは，上アームの SiC-MOSFETの VGSが上
昇を開始する時点から Vp = +15 Vに達する時点までスイッチング時間全体にわ
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たって電圧と電流の積を時間積分して計算した。ここで Vpは，DUTのオン状態
における正のゲートバイアス電圧である。図 5.5(d)でCLC方式に対する VOSCお
よびスイッチング損失（Eon +Err）は，Fixed RG方式に対してそれぞれ規格化し
ている。Vintが+1.6 Vから+2.1 Vの範囲では，Fixed RG方式に対してスイッチ
ング損失の増加を 5 %以下に抑制しながら，リンギング振動の振幅（VOSC）を低
減することが可能である。これはCLC方式が VGS電圧の変動に対してある程度ロ
バストであり，実現可能な駆動方式であることを示している。
Fixed RG方式に対して規格化したCLC方式によるスイッチング損失（Eon+Err）
および VOSCについて，tstartに対する依存性を図 5.5(e)に示す。CLC動作の開始
タイミングがDUT1のスイッチングリカバリーの開始タイミングよりも早い場合
（tstart < t0），チャネルリーク電流はDUT1を流れる電流に重畳する。このとき，
逆回復電流のピーク値（図 5.5(b)の Irp）が増加するためスイッチング損失の増
加を引き起こす。また tstartが t0に対して遅れるほど（tstart > t0），CLCによる
リンギング減衰の開始タイミングも遅延するため VOSCは増大する。したがって，
CLC動作を開始する最適なタイミングはスイッチングリカバリーの開始時である
（tstart = t0）。この動作を実現するためのゲート駆動回路の構成について，次節で
説明する。なお，CLC方式による振動減衰効果は，パワーデバイス内部に流れる
チャネルリーク電流によって，パワーループの寄生LCに蓄積したエネルギーが消
費されることに起因している。したがって，CLC方式は SiC-MOSFETのデバイ
ス構造（プレーナ型，トレンチ型）には依存せずに成立すると考えてよい。
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図 5.5: ボディダイオードのスイッチングリカバリー時のリンギング振動のTCAD

解析結果
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5.4 駆動回路の設計
本研究で提案するゲート駆動回路はシンプルな回路構成と動作により，SiC-MOSFET

のボディーダイオードのスイッチングリカバリー時のリンギング振動を抑制する
ことができる。CLC方式を実現するには，ボディーダイオードのスイッチングリ
カバリーの期間中，駆動回路が VGSを Vthよりもわずかに大きい値（Vint）まで上
昇させて一定時間（Tint）保持することが必要である。図 5.6(a)は，提案するCLC

回路を含むゲート駆動回路の構成を示す。ゲートドライバ IC（Driver IC）とCLC

回路から構成されている。CLC回路は，CLC動作を開始する「タイミング検知回
路」とデバイス内部にチャネルリーク電流を誘起する「Vkeep生成回路」から構成
される。
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図 5.6: (a)CLC動作を実現するゲート駆動回路の構成. (b)CLC回路を実装した試
験回路基板の外観.
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5.4.1 タイミング検知回路
CLC動作を開始するタイミングは，スイッチング損失とリンギング振動を最小

化するために重要である。前述したように，CLC動作はダイオードのスイッチング
リカバリーの開始タイミングに合わせて開始（図 5.5(b)では tstart = t0）するのが
理想的である。図 5.5(b)のTCAD解析が示すように，スイッチングリカバリーの
開始（t = t0）は，ボディーダイオードのカソード-アノード間電圧（VKA）が増加
を開始するタイミング（VKAの立ち上がり）に一致している。提案したゲート駆動
回路は，図 5.6(a)に示すRC微分回路によりVKAの立ち上がりを検知する。VKAの
立ち上がりのタイミングは，パワーデバイスの駆動条件によらずに，Irpのタイミ
ング（t = t0）に一致している。そのため，駆動条件に応じてタイミング検知回路
のパラメータを調整する必要はない。したがって，適切に設計されたRC微分回路
を用いれば，本提案回路ではCLC動作を開始する理想的なタイミングに自己調整
することが可能である。RC微分回路を通して図 5.6(a)のコンパレータがVKAの立
ち上がりを検知する。コンパレータにトリガされたワンショット ICがPMOSFET

1をターンオンし，DUT1のスイッチングリカバリーが完了するまでオン状態を維
持する。またコンパレータの入力電圧が定格値を超えないように，ショットキーバ
リアダイオード（D1, D2）とツェナーダイオード（D3）が挿入されている。
図 5.7(a)は，図 5.6(a)に示すRC微分回路の SPICEシミュレーション回路を示

す。図 5.7(b)は，RC微分回路の抵抗（R）と容量（C）に対する tstartの計算結果を
示す。ここでの tstartは，スイッチングリカバリーの開始（t = t0）からの図 5.6(a)

のワンショット ICのターンオンのディレイ時間で定義している。tstartはRに対し
ては鈍感であるが，C > 15 pFではCに対して急激に減少する（C > 15 pFでは
tstart < t0となりスイッチングリカバリーの開始よりも早いタイミングでCLC動作
が開始する）。計測やシミュレーションモデルの誤差によるいくらかの乖離はある
ものの，図 5.7(b)に示すCを変えた場合の tstartの実測結果より，シミュレーショ
ン結果が妥当であることが示された。本論文では，コンデンサの容量ばらつきを
±20 %と仮定してCの最適値を 10 pFとし，R = 390 Ω, C = 10 pFにてRC微分
回路を設計した。別の型式の SiC-MOSFETがDUTとなる場合でも，RC微分回
路が tstart = t0を検出するように，同じ手順に従って最適なCを決定することがで
きる。
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図 5.7: (a)RC微分回路の SPICEシミュレーション回路. (b)RC微分回路の抵抗
(R)と容量 (C)に対する tstartの計算および実測結果.
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5.4.2 Vkeep生成回路
図 5.2(b)に示した Tkeepは，DUT1のターンオフ動作時にCLC回路が出力電圧

を上昇させる保持時間に相当する。Tkeepは図 5.6(a)のPMOSFET1のオン状態の
持続時間として，ワンショット ICで設定することができる。TkeepはDUTのスイッ
チングが完了する時間よりも長くする必要があるため，本論文では 0.8 µsに設定
した。このようにして，図 5.6(a)のPMOSFET1とNMOSFETがスイッチングリ
カバリーの動作中（図 5.5(a)では tstart）からともにオン状態になり，CLC回路は
出力電圧を Vkeepに維持する。ここで Vkeepは，図 5.6(a)のRAGDとROFFの抵抗比
により式 (5.1)で決まる。

Vkeep = (Vp − Vm)×
ROFF

ROFF +RAGD

+ Vm (5.1)

ここで Vpと Vmは，それぞれゲート駆動回路の正側および負側の電源電圧である。
本論文では，Vp = +15 V，Vm = −4 Vである。RONとROFFは，それぞれターン
オンおよびターンオフ時のゲート抵抗である。RAGDの抵抗値により，CLC動作
時の Vkeepを式 (5.1)に従って調整することができる。PMOSFET1とNMOSFET

のオン抵抗はROFFやRAGDに対して十分に小さいため，式 (5.1)では無視してい
る。図 5.6(b)は，CLC回路を実装した試験回路基板の外観写真を示す。DCリン
クキャパシタと，上・下アームそれぞれにDUT（SiC-MOSFET）と絶縁型DC電
源を備えたゲート駆動回路とから構成される。CLC回路のサイズは 13 mm x 51

mmであり，ゲート駆動回路全体のサイズに対して小さい面積で実装できている。
上述したように，CLC回路はVKA電圧の上昇（立ち上がり）を検知し，ROFFと

RAGDを介して出力電圧をVkeepとする。VKA電圧が上昇（dv/dt）すると，図 5.6(a)

に示す DUT1の帰還容量（Crss）を介して，パワーループからゲート駆動回路に
向かった電流が流れる。ゲート駆動回路に入った電流は，ともにオン状態にある
PMOSFET1およびNMOSFETの中を流れていく。したがってこのとき，DUT1

の VGSは，VkeepにRcomb ×Crss × dv/dtが重畳した電圧（Vint）まで過渡的に上昇
する。ここでRcombは，ROFFとRAGDの並列合成抵抗である。この回路動作より，
DUT1に誘起されるチャネルリーク電流（ICLC）は式 (5.2)で表される [36]。ここ
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で gmは，SiC-MOSFETの伝達コンダクタンスである。

ICLC = gm × (Vkeep +Rcomb × Crss × dv/dt− Vth) (5.2)

式 (5.1)式 (5.2)に従って，抵抗RAGDで制御することができる電圧 Vkeepを調整す
ることにより，チャネルリーク電流 ICLCを制御することができる。したがって，
図 5.6(a)に示したRAGDの抵抗値によりリンギング振動の減衰を制御することが
可能である。ここで Vkeepは，駆動する SiC-MOSFETの閾値電圧（Vth）と帰還容
量（Crss）に応じて式 (5.3)を満たすように設計する必要がある。式 (5.3)の右辺
（Vth < Vint）は，DUT1にチャネルリーク電流を誘起するために必要な条件であ
る。式 (5.3)の左辺（Vkeep < Vth）は，スイッチング損失の増加を最小限に抑制す
るために必要な条件である。ゲート電圧（VGS）が Vthよりも大きくなる期間（図
5.2(b)の Tint）は，式 (5.3)に示すようにDUT1に dv/dtが印加する期間に限定さ
れるため，スイッチング損失の増加を最小限に抑制することができる。

Vkeep < Vth < Vint(= Vkeep +Rcomb × Crss × dv/dt) (5.3)

具体的な Vkeepの設計値は次節で述べる。本回路では Vkeepの電圧値を駆動条件に
応じて調整する必要はない。CLC方式では図 5.5(d)に示したように，Fixed RG方
式に対してスイッチング損失を増加させることなくリンギング振動を抑制可能な
Vintの範囲に幅があるためである。したがって，文献 [94][95][96]に示すようにゲー
ト駆動電圧を高分解能でレベル制御する不要がないため，提案する回路は回路構
成を簡易化することができる。
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5.5 実測検証
5.5.1 ボディダイオードのスイッチングリカバリーにおけるリンギ

ング振動の減衰
本節では，図 5.1(a)に示したダブルパルス試験回路にて，CLC方式の効果を実測

検証する。DUT1には，Cree社製1.2 kV/115 A定格のSiC-MOSFET（C3M0016120K）
を用いた。DCリンク電圧は VDC = 800 V，ドレイン電流は ID = 80 A，デバイス
温度はTj = 25 ◦Cで評価した。電流および電圧の測定には，表 5.2に示す測定器を
用いた。図 5.8(a)(b)は，Fixed RG方式とCLC方式（Vkeep = 0 V）によるDUT1

のスイッチングリカバリー時の電圧（VKA, VGS），電流（IA）の実測波形を示す。
図 5.8(c)は，同じタイミングにおける上アームの SiC-MOSFETのターンオン波形
を示す。CLC方式では，スイッチングリカバリー時に VGSを Vkeepまで上昇維持さ
せて，チャネルリーク電流を誘起することが確認できた。チャネルリーク電流が
流れる結果，アノード電流（IA）がテールを引く。これによりダイオードのスイッ
チングリカバリーがソフトリカバリーになりサージピーク電圧（Vsurge）が減少し
た。図 5.8(b)に示すように，CLC方式では効果的にリンギング振動の振幅（VOSC）
を減衰させることができた。
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図 5.8: (a)(b)DUT1のスイッチングリカバリーの電圧（VKA, VGS），電流（IA）波
形 (c)同じタイミングにおける上アームの SiC-MOSFETのターンオン波形
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表 5.2: 測定箇所および測定器
測定箇所 測定器

Cathode-anode voltage in

DUT1: VKA

Passive probe (100:1, 400 MHz, Lecroy

PPE4kV)

Gate-source voltage in

DUT1: VGS

Passive probe (10:1, 500 MHz, Lecroy PP026-

1)

Drain-source voltage in

high-side SiC-MOSFET:

VDS

Differential probe (1000:1, 100 MHz, Yoko-

gawa 700924)

Current in DUT1: IA Rogowski coil (300A, 30 MHz, PEM CWT1B)

Current in high-side SiC-

MOSFET: ID

Rogowski coil (300A, 30 MHz, PEM CWT1B)

図 5.9(a)は，スイッチング損失（Eon + Err）とリンギング振動の振幅（VOSC）
の関係を示す。Fixed RG方式では，RONを 75 Ω以上に大きくしないと，VOSCを
VDCの 10 %に相当する 80 V未満に抑制することができず，スイッチング損失の
大幅な増大を招く。CLC方式では Vkeepを大きくするほど VOSCを低減させること
ができることを確認した。Vkeepを−1.4 Vから 0 Vまで変化させたとき，スイッ
チング損失の増加は僅かな量に抑えられており，図 5.5(d)で示したTCADの計算
結果と対応している。Vkeep = 0Vにおいて，スイッチング損失を増加させること
なくFixed RG方式に対し VOSCを 65 %低減できることを確認した。図 5.9(b)はス
イッチング損失とサージピーク電圧（Vsurge）との関係を示す。Fixed RG方式に対
し Vsurgeを 74 V低減できることを確認した。
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図 5.9: (a)スイッチング損失（Eon + Err）とリンギング振動の振幅（VOSC）の関
係 (b)Eon + Errとサージピーク電圧（Vsurge）の関係
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図 5.10は，さまざまな駆動条件に対するサージピーク電圧（Vsurge）とリンギン
グ振動の振幅（VOSC）の測定結果を示す。図 5.10(a)～(d)において，CLC回路の
パラメータは図 5.8と同じである（Vkeep = 0 V）。DCリンク電圧（VDC）は 100 V

～800 V，ドレイン電流（ID）は 15 A～80 A，デバイス温度（Tj）は 25 ◦C～175

◦Cで変化させた。これらに加えて，パワーループの寄生インダクタンス（LS）と
SiC-MOSFETのスイッチング速度もリンギング振動に影響を及ぼす主要な因子で
ある。そこで，LSは 180 nH～333 nHで変化させた。DUT1のスイッチング速度
（図 5.1(a)の上アームのSiC-MOSFETのターンオン速度）は，図 5.1(a)の上アーム
のゲート駆動回路のゲート抵抗（RON）を 2.5 Ω～20 Ωの範囲で変化させることに
より調整した。図 5.10(e)においてスイッチング速度は，上アームの SiC-MOSFET

のターンオン動作にて VDSが VDCの 90 %から 10 %まで降下する時間（tr）で定義
した。図 5.10に示したように，極めて広い範囲にわたって SiC-MOSFETの駆動
条件が変化しても，CLC方式では Fixed RG方式に比較して Vsurgeと VOSCを両方
とも低減できることを実証した。
図5.11は，さまざまな駆動条件に対するCLC方式によるスイッチング損失（Eon+

Err）の測定結果を示す（Fixed RG方式によるスイッチング損失で規格化してい
る）。パワーループの寄生インダクタンスが極めて大きい場合（LS = 333 nH）と，
DCリンク電圧が極めて小さい場合（VDC = 100 V）を除いて，CLC方式による
スイッチング損失は，駆動条件が変化しても，Fixed RG方式によるスイッチング
損失の ±5 %以内に収まっていることを確認した。DUT1のスイッチングリカバ
リーにおける VKA電圧の上昇が，駆動条件に依存することなく図 5.5(b)の t = t0

のタイミングで確実に検知され，CLC回路が作動していることを示している。こ
のCLC回路の動作により，チャネルリーク電流がアノード電流（IA）に重畳する
タイミングが t = t0以降となるため，逆回復電流のピーク値（図 5.5(b)の Irp）の
増加が抑制される。したがって，前節で述べたように適切に設計された RC微分
回路と Vkeep電圧を用いたCLC方式では，スイッチング損失（Eon + Err）の増加
を最小限に抑制することができる。
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図 5.10: さまざまな駆動条件に対するサージピーク電圧（Vsurge）とリンギング振
動の振幅（VOSC）の測定結果
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図 5.11: さまざまな駆動条件に対するスイッチング損失（Eon + Err）の測定結果
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5.5.2 SiC-MOSFETのターンオフ動作におけるリンギング振動
の減衰

本節では，図 5.1(b)に示した試験回路にて，SiC-MOSFET（図 5.1(b)のDUT2）
のターンオフ動作におけるリンギング振動の抑制効果を実測検証する。図 5.12は，
Fixed RG 方式と CLC方式（Vkeep = 0V）による DUT2のターンオフ時の電圧
（VDS, VGS），電流（ID）の実測波形を示す。図 5.12において，CLC回路のVkeep電
圧は，図 5.8に示したDUT1のスイッチングリカバリーの場合と同じである（Vkeep

= 0V）。ターンオフ動作中に VGSを上昇させてチャネルリーク電流を誘起するこ
とにより，リンギング振動を低減できることを確認した。また，ターンオフ時の
サージピーク電圧（Vsurge）も減少することを確認した。これは VGSの上昇によっ
てチャネルリーク電流が流れることにより，ターンオフ時の SiC-MOSFET内部の
ドリフト層の空乏化が阻害されてターンオフ動作が遅くなるためである。図 5.12

に示すように，CLC方式でターンオフ時のゲート抵抗（ROFF）を Fixed RG方式
よりも小さくすることにより（ROFF = 24 Ω→ 15 Ω），VDSの上昇速度（dv/dt）
を急峻にすることができ，スイッチング損失（Eoff）の低減に寄与する。またCLC

方式では，パワーループの寄生インダクタンスが適度な場合（LS = 180 nH，図
5.12(a)）と極端に大きい場合（LS = 333 nH，図 5.12(b)）とで，ともにターンオ
フ時のリンギング振動の抑制に有効であることが確認できた。
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図 5.12: SiC-MOSFETのターンオフ時の電圧（VDS, VGS），電流（ID）の実測波
形. (a)LS = 180 nH, (b)LS = 333 nH.

図 5.13(a)はスイッチング損失（Eoff）とリンギング振動の振幅（VOSC）の関係
を，図 5.13(b)はEoffとターンオフ時のサージピーク電圧（Vsurge）の関係を示す。
Fixed RG方式では，VOSCを 80 V（VDCの 10 %）以下に抑制するためにはROFFを
51 Ω以上に増加させる必要があり，スイッチング損失の増加を招いている。CLC

方式ではスイッチング損失を増加せずに，Fixed RG方式に対して VOSCを 79 %，
Vsurgeを 75 V低減することができることを実証した。Vkeep = 0 Vでの CLC方式
に対する Vsurge，VOSCとEoffとの間のトレードオフ関係を図 5.13のマゼンタ線で
示している。ターンオフ時のゲート駆動速度の幅広い範囲（ROFF = 12 Ω～20 Ω）
にわたって，Vsurgeと Eoffおよび VOSCと Eoffとの間のトレードオフ関係が Fixed
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RG方式に対して改善し，低ノイズ化と低損失化を両立できることを確認した。

図 5.13: (a)スイッチング損失（Eoff）とリンギング振動の振幅（VOSC）の関係,

(b)Eoffとターンオフ時のサージ電圧（Vsurge）の関係
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5.5.3 ゲート駆動回路の電力損失
ここでは，ゲート駆動回路の電力損失が，CLC回路が作動することによって

Fixed RG方式に対してどの程度増加するかを見積もる。そのために，図 5.6(a)に
示した CLC回路での消費電力をスイッチング 1回あたりの時間で積分して CLC

動作によるゲート駆動回路の電力損失の増加分（∆Edrive）を算出することにする。
∆Edriveを「タイミング検知回路」での電力損失（E1）と「Vkeep生成回路」での
電力損失（E2）に分けて考える。Fixed RG方式によるスイッチング 1回あたりの
電力損失（EFixed），CLC方式によるスイッチング 1回あたりの電力損失（ECLC）
は，それぞれ式 (5.4)および式 (5.5)で表される。ここでESWは，SiC-MOSFETの
ターンオン損失（Eon）とターンオフ損失（Eoff）およびボディダイオードのスイッ
チングリカバリー損失（Err）の合計である。

EFixed = ESW (5.4)

ECLC = ESW +∆Edrive

= ESW + E1 + E2 (5.5)

タイミング検知回路での電力損失E1は，図 5.7(a)におけるRC微分回路の消費エ
ネルギーで定義し，SPICEシミュレーションにより求めた。図 5.6(a)の抵抗（R）
とダイオード（D1, D2, D3）を流れる電流によって発生するジュール熱をスイッ
チング 1回あたりの時間（TSW）で積分して式 (5.6)に示すようにE1を計算した。

E1 =

∫ Tsw

0

(R1i
2
1 +R2i

2
2 +RZi

2
Z +Ri2)dt (5.6)

図 5.6(a)に示すように，i, i1, i2および iZは，それぞれ R, D1, D2, D3を流れる
電流を示す。R1およびR2は，ショットキーバリアダイオード（D1 ,D2）の I − V

特性の傾きから，順方向に 1 Aの電流が流れる時の等価抵抗としてR1 = R2 = 75
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mΩとした。またRZは，ツェナーダイオード（D3）のデータシートに記載の動作
抵抗よりRZ = 80 Ωとした。本論文のRC微分回路の設計値（C = 10 pF，R =

390 Ω）の条件下で，式 (5.6)に従ってE1 = 9.7 nJと算出した。
Vkeep生成回路では，CLC回路が動作している間（Tkeep）だけ，図5.6(a)のPMOS-

FET1とNMOSFETが同時にオンするため，図 5.6(a)に矢印で示したように貫通
電流が流れる。したがって，Vkeep生成回路での電力損失E2は，式 (5.7)によって
計算できる。

E2 =
(Vp − Vm)

2

(ROFF +RAGD)
× Tkeep (5.7)

上述した本論文での回路パラメータ（Vp = +15 V, Vm = −4 V, Tkeep = 0.8 µs,

Vkeep = 0 V, ROFF = 15 Ω, RAGD = 56 Ω）に対して，式 (5.7)に従ってE2 = 4.1

µJと算出した。
表 5.3は，Fixed RG方式およびCLC方式によるスイッチング 1回あたりの電力
損失の比較を示す。CLC動作によるゲート駆動回路の電力損失の増加分（∆Edrive）
はスイッチング損失（ESW）に対して無視できるほど小さい。したがって，ゲー
ト駆動回路の損失も含めた電力損失の増加率を Fixed RG方式に対して+5 %以下
に抑制しながら，リンギング振動の振幅（VOSC）とサージ電圧（Vsurge）を大きく
低減することができ，CLC方式の適用により SiC-MOSFETの低ノイズ化と低損
失化を両立できることが実証された。

5.6 結論
本章では，SiC-MOSFETのボディダイオードのスイッチングリカバリーにおけ
るリンギング振動とサージ電圧を抑制するゲート駆動方式（CLC方式）および駆
動回路を提案した。CLC方式の有効性をTCADで検証し，SiC-MOSFETの幅広
い範囲の駆動条件に対してスイッチング試験にて実証した。CLC方式では，DUT

にチャネルリーク電流を誘起することによりパワーループの寄生LCに蓄えられて
いるエネルギーを減衰させ，リンギング振動のダンピング効果を高めている。DUT
のスイッチングリカバリー時のVKAの上昇を検知する「タイミング検知回路」によ
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表 5.3: スイッチング 1回あたりの電力損失，リンギング振動の振幅，およびサー
ジ電圧の比較 （VDC = 800 V, ID = 80 A, Tj = 25 ◦C, LS = 255 nH, Vkeep = 0 V,

RON = 20 Ω, and ROFF = 15 Ω）.

Item Fixed RG CLC Rate of change

Eon 3.21 mJ 3.31 mJ +3.3 %

Err 0.79 mJ 0.97 mJ +23 %

Eoff 5.02 mJ 5.11 mJ +1.7 %

ESW 9.02 mJ 9.40 mJ +4.2 %

∆Edrive − 4.1 µJ −

Total loss 9.02 mJ 9.40 mJ + 4.2 %

TOSC (body diode) 1470 ns 480 ns −67 %

VOSC (body diode) 229 V 77 V −65 %

Vsurge (body diode) 897 V 823 V −8.2 %

TOSC (SiC-MOSFET) 1160 ns 260 ns −77 %

VOSC (SiC-MOSFET) 261 V 56 V −79 %

Vsurge (SiC-MOSFET) 1141 V 1066 V −6.5 %

り，DUTの駆動条件が変化しても，スイッチング損失の増加を防ぎながら，CLC

動作を開始する最適なタイミングに自己調整することができる。また，ゲート電
圧（VGS）を閾値電圧（Vth）よりも大きい電圧（Vint）に上昇させチャネルリーク
電流を誘起するための設計パラメータ（Vkeep電圧）は，駆動条件に応じて調整す
る必要がない。したがって，DUTの駆動条件にかかわらず固定の回路パラメータ
のままでよく，シンプルな回路構成でリンギング振動を容易に減衰することがで
きることを実証した。
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第6章 結言

6.1 本研究の結論
本研究では，電力変換器の高効率化と高信頼化を目的とし，パワーデバイスの
性能を引き出す駆動技術の観点から，高信頼かつ低損失なパワーデバイスの駆動
方式およびゲート駆動回路を提案した。本章では，第 1章から第 5章までの結論
をまとめ，本研究の結論とする。

第 1章では，パワーデバイスに要求される性能指標として，低損失化・高破壊
耐量化・低ノイズ化のトレードオフ関係を示し，パワーデバイスの駆動技術から
のアプローチとして本研究の位置づけを示した。
第 2章では，破壊耐量の高いパワーデバイスの設計を目的に，短絡時の IGBT

のチップ内部のセル間の電流集中（電流フィラメント）の現象を解析した。その
結果，短絡中と短絡遮断時における電流フィラメントの挙動や発生メカニズムの
相違を明らかにし，短絡時における電流フィラメントの発生を抑制するパワーデ
バイスの設計指針として，コレクタからのホールの注入効率（p emitterのドーピ
ング濃度）を増加させることにより裏面電界を低減し，電流フィラメントの発生
を抑制することを示した。
第 3章では，パワーモジュール内のチップ間の電流アンバランスを抑制した高信
頼なパワーモジュールの設計を目的に，短絡時のチップ間の電流アンバランスを解
析した。その結果，パワーモジュールの構造に起因する寄生パラメータとチップ間
の電流バランスとの関連において，電流出力端子の配置およびボンディングワイヤ
間の距離の影響を明らかにした。また，（1）パワーモジュールのエミッタ側の寄生
インダクタンス（Le）のばらつきが，個々のチップに印加されるゲート電圧（VGE）
を変動させることにより，短絡時のパワーモジュール内部の IGBTチップ間の電



6.1. 本研究の結論 121

流アンバランスが発生すること，（2）IGBTの正の温度特性により，短絡時の自己
発熱がチップ間の電流アンバランスを抑制する方向に作用することを Si-IGBTの
等価回路モデルと電気・熱連成解析を用いて明らかにした。
第 4章では，パワーモジュール内のチップ間の電流アンバランスを許容した駆

動方式という視点から，電流アンバランス条件下でも高速遮断が可能な短絡保護
を目的に，パワーモジュールのソース制御端子（ケルビンソース）とドレイン電
流が流れる主端子（パワーソース）の間の寄生インダクタンス（Le）に発生する
電圧（Vet）の積分値を検知に用いて，アーム短絡を高速に検知・保護できる駆動
方式およびゲート駆動回路を提案した。Si-IGBTに比べて短絡耐量が厳しくなる
SiC-MOSFETを対象に効果検証した結果，並列接続された 4つの SiC-MOSFET

の間に過大な電流アンバランスがある条件下で，Type1,2,3のすべての短絡モー
ドにおいて短絡発生から 0.5 µs以内に短絡を検知し，最大で 2.2 µs以内ですべて
の SiC-MOSFETを破壊なく保護できることを実証した。さらに，提案した回路は
「di/dt積分回路」によりドレイン電流（ID）に変換して検知するため，並列接続
された SiC-MOSFETの数に関係なく，短絡を検知する電流レベル（IDsc）を任意
の値に設計することができ，必要十分な誤検知マージンを確保しながら高速に短
絡を保護できることを実証した。
第 5章では，低ノイズ（リンギング振動やサージ電圧の抑制）と低損失（スイッ

チング損失の抑制）を両立するパワーデバイスの駆動を目的に，リンギング振動と
サージ電圧を抑制する駆動方式（CLC方式）およびゲート駆動回路を提案し，一般
に Si-IGBTに比べてリンギング振動が大きい SiC-MOSFETを対象に効果検証し
た。その結果，CLC方式では，(1)SiC-MOSFET内にチャネルリーク電流を誘起す
ることによりパワーループの寄生LCに蓄えられているエネルギーを減衰させリン
ギング振動のダンピング効果を高めること，(2)ボディダイオードのスイッチング
リカバリー時の電圧上昇を検知する「タイミング検知回路」により，SiC-MOSFET

の駆動条件が変化しても，スイッチング損失の増加を防ぎながら最適なタイミン
グでチャネルリーク電流を誘起するように自己調整できることを実証した。また，
チャネルリーク電流を誘起するための駆動回路の設計パラメータ（Vkeep電圧）は，
駆動条件に応じて調整する必要がなく，SiC-MOSFETの駆動条件にかかわらず固
定の回路パラメータのままで，リンギング振動を減衰できることを実証した。さ
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らに，提案したゲート駆動回路の電力損失の増加分は，SiC-MOSFETのスイッチ
ング損失に対して無視できるほど小さく，CLC方式の適用により従来の駆動方式
に対して電力損失の増加を+5 %以下に抑制しながら，リンギング振動とサージ電
圧を大きく低減できることを実証した。

本研究で用いた手法（第 2章: TCAD解析，第 3章: パワーデバイスの等価回路
モデルの電気・熱連成解析）により，破壊耐量の高いパワーデバイスおよびチップ間
の電流アンバランスを抑制した高信頼なパワーモジュールの設計指針が得られるた
め，電力変換器の高信頼化に貢献できる。また，本研究で提案したパワーデバイス
の駆動方式およびゲート駆動回路（第 4章: 高速短絡保護，第 5章: SiC-MOSFET

のリンギング振動の抑制）により，オン時のゲートバイアス電圧の上昇によるオ
ン抵抗の低減や，高速スイッチングによるスイッチング損失の低減といったパワー
デバイスの低損失化を追求しながらも，その副作用としての短絡耐量の低下やリ
ンギング振動の増大といった課題を克服できるため，従来の駆動方式よりも高信
頼かつ高効率なパワーデバイスの駆動を実現し，パワーデバイスの性能をさらに
引き出すことができる。

6.2 今後の課題
今後さらに電動化が進み，さまざまな環境下で電力変換器が使用されると，パ
ワーデバイスの状態センシングや最適駆動技術がますます重要になると考えられ
る。パワーデバイスの状態を検知するセンサやセンシングデータに基づいて最適
な駆動方式を導出するデジタル回路を搭載したインテリジェントなゲート駆動回
路 [103]を実現すれば，パワーデバイスの性能をさらに引き出すことができる。一
方で，電力変換器の普及を促進する目的からすれば，（1）システムレベル（電力変
換器）での効果，（2）信頼性（部品点数の増加による故障率の影響，耐温度・耐ノ
イズ性）（3）費用対効果が重要な指標になる。
本研究で検討したパワーデバイスの電流アンバランス抑制や低ノイズ・低損失
駆動に対しては，上記 (1)～(3)の観点を踏まえて以下のような課題が残されてお
り，引き続き検討していく。
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• 第 3章で検討した並列チップ間の電流アンバランスに関しては，パワーデバ
イスの特性がばらついていてもスイッチング時の電流アンバランスを補正す
る技術 [104][105]が提案されている。このような技術を耐ノイズ環境でも実
証し，低コストで実現できれば，特性の揃ったパワーデバイスを選別するコ
ストが抑制でき，電力変換器の高信頼化と低コスト化に繋がる。

• 第5章で検討したSiC-MOSFETのスイッチング損失を抑制する駆動方式に関
連して，導通損失を低減する駆動技術 [106]が報告されている。SiC-MOSFET

はスイッチング周波数に応じて，スイッチング損失と導通損失の比率が変わ
るため，駆動条件に応じて電力変換器の損失低減効果が最大になるような駆
動モードを選択できる技術を実現すれば，システムレベルでの省エネに寄与
できる。

• パワーデバイスの性能を引き出すとともに電力変換器の信頼性を向上する機能
集積型のゲート駆動の例として，電流計測回路とデジタル制御回路（FPGA）
をゲート駆動回路に集積した closed-loop型のアクティブゲート制御 [107]や，
ゲート駆動回路が収集するセンサデータとデバイス物理に基づいた電力変換
器の状態監視や故障予兆診断 [108]がある。このような技術をユーザが使い
こなすためには，デバイス物理に基づいてどのようなセンシングデータを取
得し，どのような駆動アルゴリズムを FPGAに実装するかが重要であるが，
報告数はまだ少なく，case studyを充実させる必要がある。
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おります。
ご多忙の中で論文審査をして頂いた高井重昌教授，牛尾知雄教授に厚く御礼申

し上げます。博士論文の審査会でも本研究の有用性に関して前向きなご助言を多
数頂き，大変励みになりました。
また，社会人博士課程として進学を支援してくださいました，日立製作所の島

明生主幹研究長，豊田善章部長，古川智康主任研究員，白石正樹主任研究員に深
く感謝いたします。今回の学位取得の経験を活かして，研究者としてさらなる貢
献ができるよう精進して参ります。
最後に研究生活を応援してくださった同僚，子育てが大変な時期にもかかわら

ず研究を応援し支えてくれた妻をはじめ家族に感謝申し上げます。


