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第 1 章 序論 

 

1.1 パワーエレクトロニクス分野の定義と要求 

 パワーエレクトロニクス分野が明確に示されたのは 1973 年にアメリカの Newell

氏が図 1.1 のように，電力工学（Power），電子工学（Electronics），制御工学（Control）

の 3 つの分野から構成される総合的な分野と説明されたのが始まりである(1)。パワ

ーエレクトロニクスは半導体デバイスを制御することによって，電気の形状や周波

数などの変換や制御を可能とする。このように電力を変換及び制御する機器を電力

変換器と呼び，主に DC/DC（直流/直流）変換器，AC/DC（交流/直流）変換器，DC/AC

（直流/交流）変換器，AC/AC（交流/交流）変換器の 4 つに分類される。これらの

電力変換器はテレビやエアコンなどの家電製品から電気自動車といった運輸機器，

太陽光，風力発電等の発電機周辺機器などの様々な製品に使用されている。近年で

は省エネルギー化による CO2 削減効果が世界的にも注目されており，地球温暖化

抑制の観点から電力変換器の高効率化が求められている。世界の CO2 削減への取

り組みは積極化し，2015 年 11 月 30 日から 12 月 12 日にフランス・パリにて開催

された国連気候変動枠組み条約第 21 回締約国会議（COP21）においてパリ協定が

採択され，世界共通の長期目標として世界的な平均気温上昇を産業革命以前に比べ

図 1.1 パワーエレクトロニクスの構成分野 
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て 2℃より十分低く保つとともに，1.5℃へ抑える努力を追及されている(2)。これに

対して，現在までに公表された情報の中で最新データである 2015 年度の日本にお

ける CO2総排出量は 13 億 2500 万トンと膨大な量となっている(3)。また，CO2総排

出量の部門別割合を示したものが図 1.2 となる(4)。CO2排出量の大部分を占めてい

るのがエネルギー転換部門になっており，まさに電力変換器を対象とするパワーエ

レクトロニクスが必要とされている。続いて大きな割合を占めている産業部門，そ

れに続く運輸部門においても高効率モータドライブ，電気自動車といったパワーエ

レクトロニクスの応用技術によって CO2 削減に貢献することが可能である。以上

のような CO2 排出における大部分を占める領域を主体にパワーエレクトロニクス

技術は高性能な電力変換器の実現が求められている。 

 

1.2 研究背景 

 電力変換器にはパワー半導体デバイスが用いられており，従来まで大きな進化を

遂げている。パワー半導体デバイスは，非可制御デバイス，オン制御デバイス，オ

ンオフ制御デバイスに分けられる(5)。代表的な非可制御デバイスとしてダイオード

図 1.2 2015 年度部門別二酸化炭素排出割合 

（「日本の温室効果ガス排出量データ 2017 年公開版」のデータをもとに作成） 
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が挙げられる(6)。ダイオードは p 層と n 層からなり，n 層から p 層に向かって電圧

を印加したときのみ電流が流れ，逆方向は流れないという特性を有している。オン

制御デバイスとしてはサイリスタが挙げられる(7)。サイリスタはゲートに電流を流

すことでオン状態となるが，オフ状態にするためには電流を外部で切るか，アノー

ドに逆電圧を印加しなければならない。オンオフ制御デバイスには，さらに電流制

御型と電圧制御型デバイスに分けられる。電流制御型は GTO(8)（Gate Turn-Off 

Thyristor）やバイポーラトランジスタ(9)（BJT：Bipolar Junction Transistor）が挙げら

れ，ゲートまたはベース電流によってデバイスに流れる主電流を制御し，オンオフ

制御が可能である。一方で電圧制御型は MOSFET(10)-(11)（Metal Oxide Semiconductor 

Field Effect Transistor）や IGBT(12)-(13)（Insulated Gate Bipolar Transistor）が挙げられ，

ゲート電圧によってデバイスに流れる主電流を制御し，オンオフ制御を可能とする。

また，複数のMOSFETや IGBTをゲートドライバーと共にパッケージ化した IPM(14)-

(15)（Intelligent Power Module）も登場し，パワー半導体デバイスの小型・高密度化

に向けた開発が進んでいる。これらパワー半導体デバイスの多くは従来までシリコ

ンが用いられていた。しかしながら，シリコンの物性性能の限界により高度化する

アプリケーションの要求実現に限界を迎えつつある。そこで近年注目されているの

が，新素材半導体デバイスと呼ばれる SiC(16)-(18)（Silicon Carbide）や GaN(19)-(21)

（Gallium Nitride）といった素材を用いたデバイスである。これらのデバイスは材

料の特性でシリコンよりも優位性があり，高性能な電力変換器実現が可能となる。

一方で，シリコン半導体と置き換えるだけでは様々な問題を誘発し，優れた特性を

十分に引き出すことができないため，SiC や GaN に適応した回路設計が必要とな

る。 

 

1.3 研究目的 

GaN デバイスに比べ SiC MOSFET は既に電気自動車搭載へ向けた開発(22)や電車

の実用化(23)と産業へ浸透しつつあり，従来までのシリコン半導体デバイスのよう
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な産業化が有望視されている。さらに SiC MOSFET の持つ優位性から多分野で高

性能電力変換器の開発が期待されている。 

ここで，シリコン半導体が産業化し，一般化した理由の背景の一つに IPM やデ

ィスクリート半導体の並列接続手法がある。並列接続手法は回路の高効率化(24)-(26)

や電流定格の増加 (27)-(28)，熱分散 (29)-(30)などの観点から用いられてきた。SiC 

MOSFET による電力変換器の高性能化とその産業化促進を果たすためには並列接

続手法が必要不可欠である。そこで，SiC MOSFET の並列接続手法についての研究

が必要となる。また，並列接続手法には主に他種のデバイスを並列化させる手法と

同種類のデバイスを並列化させる手法の 2 つがある。そこで，本論文では以下の 2

種類の並列接続手法の対象とする。 

1. SiC MOSFET と SiC SBD（Schottky Barrier Diode）の並列接続 

2. SiC MOSFET 同士の並列接続 

それぞれについての研究目的を以下に示す。 

□ 1. SiC MOSFET と SiC SBD の並列接続 

高性能電力変換器を実現するために，SiC MOSFET の持つボディダイオードの

高い順方向電圧は無視できない(31)。そのため，SiC MOSFET を搭載した電力変換

器には SBD の並列接続手法は必要不可欠な技術となる。しかしながら，並列化す

ることにより発生する問題についての検討が行われていない。そのため，並列化に

関する問題抽出と有効性性確認を行う必要がある。 

 

□ 2. SiC MOSFET 同士の並列接続 

SiC MOSFET は Si MOSFET に比べ，回路の寄生パラメータの影響を大きく受け

やすく波形が振動する(32)。この振動は損失やノイズとなる不必要なものである。

よって，振動の起因となる要素の特定と振動抑制のために，回路の寄生パラメータ

を考慮に入れたモデルの構築と検証が必要である。 

以上を目的として，論文は以下のように構成される。 
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1.4 論文構成 

本論文は 5 章で構成されており，各章の内容は以下の通りである。 

第 1 章では，パワーエレクトロニクスの分野の定義と要求について示し，新素材

半導体デバイスの電力変換器への応用化のための設計の必要性を述べた。また，

SiC MOSFET の並列接続手法の研究がさらなる電力変換器の高性能化と産業化促

進を実現するために必要であることを述べ，2 種類の SiC MOSFET の並列接続手

法と，それぞれに対する研究目的を示した。第 2 章では SiC の材料の持つ諸特性

と SiC MOSFET の基本特性と問題点を示す。第 3 章では，SiC MOSFET の抱える

問題点を払拭する方法としての SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続した際の実機

評価を行う。実験結果より並列接続手法の問題点の抽出と考察を行い，降圧 DC/DC

コンバータでの効率比較により並列接続手法の有効性を示す。第 4 章では SiC 

MOSFET 同士の並列接続手法について取り上げ，並列化した際に発生するスイッ

チング波形の振動のモデリングを行う。また，実機検証を行い提案モデルとの整合

性を確認する。提案モデルの整合性を示した後，提案モデルにより SiC MOSFET の

振動ループの特定と回路寄生パラメータの影響を確認する。影響が大きなパラメ

ータを設計することで各経路に発生する振動を互いに打ち消す方法を提案する。

第 5 章では，本論文の成果と並列接続手法を採用する上での検討事項の総括を述

べる。 
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第 2 章 SiC MOSFET の諸特性 

 

2.1 SiC の物性 

 SiC の結晶は，各々の電子の周りに異なる 4 つの最近接原子が正四面体配置をし

た構造をしており，その配列及び積層構造の違いで性能に大きな違いが発生する。

この数ある積層構造の中で，発生率が高く応用上重要なものが図 2.1 に示す 3C-

SiC，4H-SiC，6H-SiC である(1)-(2)。先頭の数字は原子配列の繰り返し周期を示し，

その後のアルファベットはそれぞれ C：立法晶，H：六方晶を表わしている。3 種

類の積層構造の違いにより，物理的性質が異なる。これらの物理的性質を表 2.1 に

示す。これより，4H-SiC が他の 2 種類の積層構造に比べて，バンドギャップ幅も

大きく，電子移動度，正孔移動度共に早いことから，優れた積層構造だと言える。

この 4H-SiC を Si と GaAs と比較したものを表 2.2 に示す(3)。表より，4H-SiC は Si

と GaAs に対して絶縁破壊電界が約 10 倍，電子の飽和ドリフト速度が約 2 倍，熱

伝導率が Si の約 2-3 倍，GaAs の約 10 倍と大きい。この特性より，SiC は高耐圧特

性に優れ，高温特性についても優れていることがわかる。したがって，Si や GaAs

では実現不可能なアプリケーションにおいて SiC は大きなアドバンテージを持っ

ていると言える。 

 

 

(a) 3C-SiC        (b) 4H-SiC     (c) 6H-SiC 

図 2.1 SiC 積層構造の違い 
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表 2.1 各積層構造における特性 

 3C-SiC 4H-SiC 6H-SiC 

Band gap [ eV ] 2.36 3.26 3.02 

Electron mobility [ cm2 / Vs ] 1000 1020 450 

Hole mobility [ cm2 / Vs ] 100 120 100 

Breakdown field [ MV / cm ] 1.4 2.8 3.0 

Saturated velocity [ cm / s ] ~2 × 107 2.2 × 107 1.9 × 107 

Thermal conductivity [ W / cmK ] 3.3-4.9 3.3-4.9 3.3-4.9 

Relative permittivity  9.72 9.76 9.66 

 

表 2.2 各素材における特性 

 Si GaAs 4H-SiC 

Band gap [ eV ] 1.11 1.43 3.26 

Electron mobility [ cm2 / Vs ] 1350 6000 1020 

Hole mobility [ cm2 / Vs ] 450 330 120 

Breakdown field [ MV / cm ] 0.3 0.4 2.8 

Saturated velocity [ cm / s ] 1.0× 107 1.0 × 107 2.2 × 107 

Thermal conductivity [ W / cmK ] 1.5 0.46 3.3-4.9 

 

2.2 ダイオードの構造と特性 

SiC MOSFET の特性について言及する前に重要となるダイオードの構造と特性

について述べる。半導体技術を用いた最も簡単な構造を有しているのが，ダイオー

ドである。本節では 2 種類のダイオードについて触れる。1 つめのダイオードが図 

2.2 に示す PN ダイオードと呼ばれるダイオードで，n 型半導体と p 型半導体を用

いることで整流作用を実現したダイオードである(4)。図の PN ダイオードは高耐圧

用に n-ドリフト層を設けている。n-ドリフト層を設けることで，キャリア濃度を下

げる代わりに耐電圧を増加させている。PN ダイオードの動作を図 2.3 に示す。図 

2.3(a)は PN ダイオードの平衡状態を示している。p 層には正孔（ホール）が存在し

ており，n 層は電子が存在している。p 層と n 層の接合近傍はそれぞれのキャリア

が拡散・再結合しており，空乏層が生成されている。この PN ダイオードに順バイ

アスを印加すると，図 2.3 (b)のように電子は正電圧を印加した電極側に，正孔は逆

側の電極側に引き寄せられ，電流が流れる。その後，電圧印加を止めるとキャリア
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図 2.2  PN ダイオード 

  

図 2.3  PN ダイオードの動作 

の移動が止まり，流れていた少数キャリアは平衡状態へと戻ろうとする。この時，

PN ダイオードに逆バイアスが印加されていると，リカバリ電流と呼ばれる大電流

が流れる。図 2.4 はダイオードターンオフ時のダイオード電流 Idの波形である。電

流が一度負に流れてからゼロに収束するような動作となっている。これがリカバリ

電流である。もう 1 種類のダイオードがショットキーバリアダイオード（SBD）と

呼ばれるダイオードである(5) (6)。このダイオードはショットキー接合を用いたダイ

オードである。ショットキーバリアダイオードを図 2.5 に示す。 

n- drift layer

n+ layer

Ohmic electrode

Ohmic electrode

p layer

(a) 平衡状態 (b)順バイアス時 
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図 2.4 リカバリ電流 

 

図 2.5 ショットキーバリアダイオード 

ショットキーバリアダイオードは金属電極と接合してあり，多数キャリアデバイス

であるので，少数キャリアの蓄積が無い。したがって，リカバリ電流が発生しない。

また，ショットキーダイオードは電流阻止特性を高めるためにエッジ終端（edge 

termination）が重要である。図のショットキーバリアダイオードは JTE（junction 

termination extension）と呼ばれる終端構造を有している(7)。この終端構造により，

金属電極の端部で電界集中が起こり，絶縁破壊電圧以下で起こる絶縁破壊を防ぐ効
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果がある。また，ダイオードのドリフト層（n-層）が持つ順方向抵抗を固有オン抵

抗と呼ぶ。この固有オン抵抗を Ronとすると，Ronは空乏層の厚さ w，電荷 q および

ドナー密度 Ndに関係し，次の式となる(8)。 

3
bs

2
b

d
on

4

E

V

Nq

w
R


==  ····························· (2-1) 

ここで，Vbは絶縁破壊電圧，Ebは絶縁破壊電界，μ は電子の移動度，εsは半導体

の誘電率である。この式により絶縁破壊電界 Ebの高いワイドギャップ半導体のよ

うな素材を用いることで，低オン抵抗を実現できることが分かる。ここで，SiC

ショットキーバリアダイオードと Si ダイオードを同条件で駆動させた際のリカバ

リ電流波形の違いを図 2.6 に示す。これにより，SiC ショットキーバリアダイオ

ードはリカバリ電流が発生せず，Si ダイオードよりも優れていることが分かる。

したがって，ショットキーダイオードは低オン抵抗による導通時の損失も小さい

だけでなく，ダイオードターンオフ時に発生する損失も小さくなることから，

様々なアプリケーションで採用されている。 

 

図 2.6 リカバリ電流比較 
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2.3 MOSFET の構造と特性 

 続いて MOSFET の基本的な構造と特性について取り上げる。MOSFET はゲート，

ドレイン，ソースの三端子からなる半導体デバイスである。その構造は MIS（metal 

insulator semiconductor）構造と呼ばれ，金属と半導体で絶縁体を挟んだ構造となっ

ている。MOSFET は電流を流す方向の違いで，縦型と横型に分けられる。ここでは

縦型 MOSFET の構造を図 2.7 に示す。図 2.7（a）の MOSFET は DIMOSFET（double 

implanted MOSFET）と呼ばれる縦型 MOSFET である(9)。また，縦型 MOSFET は大

きく分けて 2種類あり，DIMOSFETの構造はプレーナ構造と呼ばれる構造である。

一方で図 2.7（b）に示すような縦型 MOSFET はトレンチ構造と呼ばれる。MOSFET

の動作原理をプレーナ構造の MOSFET を用いて説明する。図 2.8 に示すようにゲ

ート・ソース間に閾値電圧以上の電圧を印加すると，ゲート直下の p 層表面部分に

電子が誘起される。電子誘起により，n+層とドリフト層（ n-層 ）が繋がるように

チャネルが形成される。チャネルの形成により，電子が流れ出す。したがって，素

子のドレイン・ソース間に電流が流れる。この際に電子は，ドリフト層を流れ，

MOSFET のドレイン・ソース間にはオン電圧が発生する。ドリフト層は膜厚を厚く

することで，素子の耐圧を大きくすることが出来る。一方で，オン電圧が上昇し，

 
図 2.7 MOSFET 構造 

(a) プレーナ構造     (b)トレンチ構造 
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図 2.8 MOSFET 動作 

MOSFET 導通時の導通損失を増大させてしまう問題がある。また，このゲート・ソ

ース間電圧の印加を止めると，チャネルが無くなり電子の流出が無くなることによ

って電流を止めることが出来る。この動作により MOSFET は電圧駆動型半導体と

呼ばれる。加えて，MOSFET にはソース側からドレイン側に向かって PN ダイオー

ド構造が存在する。このダイオードをボディダイオードと言う。 

 

2.4 SiC MOSFET の特徴 

現在に至るまで，MOSFET を高耐圧にするためにはの図 2.9(a)ように n 層（ドリ

フト層）を厚くする必要があった。このドリフト層のキャリア濃度は一般に，小さ

いものを挿入することで高耐圧を実現する。よって，ドリフト層が厚ければ厚いほ

ど，オン抵抗が大きくなってしまう。しかしながら，SiC デバイスの登場により，

その高絶縁破壊電解特性を生かし，図 2.9(b)のようにドリフト層を厚くすることな

く，高耐圧の素子を製造することが可能となった。つまり，SiC MOSFET はオン抵

抗が小さく，高耐圧を実現可能な素子である。一方で SiC MOSFET のボディダイ

オードの順方向電圧は Si MOSFET と比べて大きく，Si MOSFET のボディダイオー
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図 2.9 SiC によるドリフト層の薄膜化 

ドの順方向電圧が約 0.7V に対し，SiC MOSFET のボディダイオードの順方向電

圧は 3-5V 発生してしまう(10)-(11)。この順方向電圧の増加により，逆導通時（ダイオ

ード導通時）の損失が大きくなってしまうといった問題を抱えている。降圧 DC/DC

コンバータやインバータなどの還流モードのあるアプリケーションにおいて，ダイ

オードの逆導通損失の増加は回路全体の効率に著しく影響する(12)。その問題を払

拭すべく，SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続することで，逆導通時の特性を向

上している素子も登場している(13)。 

 

2.5 ゲートドライブ回路 

半導体デバイスをスイッチとして動作させるためにはゲートドライブ回路が必

要不可欠である。ゲートドライブ回路により半導体デバイスのゲート電圧を制御し，

スイッチとして動作させる。ゲートドライブ回路を理解するために，図 2.10 に電

圧駆動型半導体デバイス等価回路を示す。ここで，それぞれ入力容量 Ciss，出力容

量 Coss，帰還容量 Crssは，ドレイン・ゲート間容量 Cdg，ゲート・ソース間容量 Cgs，

ドレイン・ソース間容量 Cdsを用いて次式で表わすことができる。 

(a) Si MOSFET      (b) SiC MOSFET 
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図 2.10 電圧駆動型半導体デバイスの等価回路 

 

gsdgiss CCC +=  ······································· (2-2) 

dgdsoss CCC +=  ······································ (2-3) 

dgrss CC =  ············································· (2-4) 

この等価回路におけるゲート・ソース間容量 Cgs に正電圧を印加することにより，

電圧駆動型半導体デバイスがオン状態となる。一般に，突入電流を防ぐためにゲー

トドライブ回路にはゲート抵抗が用いられている。ここで，帰還容量が無視できる

と仮定すると，ゲート・ソース間容量に印加される電圧 Vgsはゲート抵抗 Rgとゲー

ト・ソース間容量 Cgs，制御電圧 Vccを用いて次式で表される。 


















−

−= gsg
ccgs 1)( CR

t

eVtV  ··························· (2-5) 

図 2.11 に簡単なゲートドライブ回路とその動作を示す。Mode 1 は制御電圧を印

加していない状態で，スイッチにはオフ状態であり，電流は流れていない。続いて，

Mode 2 は制御電圧を印加した状態であり，ゲート・ソース間容量に電荷が蓄積さ

れ，徐々に電圧がかかり始め，スイッチがオン状態へと遷移している。一方でドレ

イン・ソース間容量はスイッチの導通に伴い放電を始め，同時にドレイン・ソース

(12) 



 
SiC MOSFET の諸特性 

 

 

 

19 

 

図 2.11 ゲートドライブ回路動作モード 

Mode 1 

Mode 2 

Mode 3 

Mode 4 
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間電圧は減少する。Mode 3 は常にゲート・ソース間容量に電圧が印加されており

スイッチはオン状態となっている。この時ドレイン・ソース間容量の電荷は放電し

ており，ドレイン・ソース間電圧はほぼ 0V となる。Mode 4 では制御電圧が 0V と

なり，ゲート・ソース間容量の電荷が放電し，スイッチがオフ状態へと遷移してい

る。この時ドレイン・ソース間容量は電源によって充電され，ドレイン・ソース間

電圧は上昇する。その後，Mode 1 へと遷移し，スイッチはオフ状態となる。半導

体デバイスを動作させるにあたって，スイッチング動作切り替え時に Mode 2 およ

び Mode 4 のようなスイッチング遷移時間が発生する。この時，図 2.12 に示すよう

に電流波形と電圧波形が重なる部分が発生すし，この重なりの部分は熱となる。こ

の熱は損失となるため，ジュールの法則により，ジュール熱 QLoss は次式で表わさ

れる。 

 = dtIVQLoss  ··································· (2-6) 

ここで， 図 2.12 (a)の損失をスイッチング損失と呼び，図 2.12(b)に示される損失

を導通損失と呼ぶ。導通損失とはスイッチがオン状態の際に発生するオン抵抗によ

る損失である。この 2 種類の損失がスイッチング動作に発生する損失である。 

 

 

図 2.12 半導体デバイスの損失 

(a) スイッチング損失 (b) 導通損失 
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図 2.13 テール電流による損失増加 

また，IGBT はテール電流が発生するため，図 2.13 のように MOSFET に比べて大

きなスイッチング損失となってしまうことが問題とされている。このスイッチング

損失や，導通損失を低減出来る素子が前節で述べた SiC MOSFET である。Si デバ

イスに比べ高速で，低オン抵抗を実現できるため，スイッチング時における損失が

低損失となることから，注目を集めている(14)。 
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第 3 章 SiC SBD の並列接続 

 

3.1 SiC MOSFET のボディダイオードの問題 

 SiC MOSFET は多くのメリットを持つ半導体デバイスであることを前章で述べ

た。一方，デメリットとしてボディダイオードの高い順方向電圧が挙げられる。式

(2-1)に示したように，絶縁破壊電界の高さによるドリフト層のオン抵抗を下げるこ

とが可能であるが，そのバンドギャップ幅により PN 接合の空乏層領域内の電界に

発生する電位差が大きくなってしまう。この電位のことをビルトイン・ポテンシャ

ルまたはビルトイン電圧と呼ぶ。ビルトイン・ポテンシャルを φbi とすると次の式

で与えられる(1)。 

2
i

AD
bi ln

n

NN

q

kT
=  ································· (3-1) 

ここで，k は波数，T は温度，q はキャリアの電荷，NDはドナー密度，NAはアクセ

プタ密度，niは真性キャリア密度を示す。図 3.1 に平衡状態の PN 接合のエネルギ

ーバンド図を示す。図 3.1 (a)に示すように，式(3-1)で求まるビルトイン・ポテンシ

ャルはエネルギー障壁の高さを意味している。そのため，高いビルトイン・ポテン

シャルを持つ半導体にキャリアを流すためには高い順バイアスが必要になる。その

電圧がダイオードの順方向電圧 VFとなり，エネルギーバンド図は図 3.1 (b)のよう

になる。そのため，SiC MOSFET のボディダイオードの順方向電圧は高くなる。高

い順方向電圧は，ダイオードを導通するような還流ループのあるアプリケーション

において損失増加を招く。この問題に対し，SiC SBD を SiC MOSFET に並列接続

してダイオードの導通損失低減を実現する手法が用いられている。SiC SBD は 2.2

節で述べたように，リカバリ電流が理想上発生しないため，リカバリ損失低減も同

時に実現可能な半導体デバイスである(2)-(3)。しかしながら，並列接続手法の有効性

及び有効使用領域に関する定量的な検討が行われていない。そこで，本章では様々
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図 3.1 PN 接合半導体のエネルギーバンド図 

な条件の半導体デバイスの並列接続における，並列接続手法の有効性及び有効使用

領域について実機評価・検討を行う。 

 

3.2 SiC SBD 並列接続手法のリカバリ特性評価  

 並列接続手法の有効性を，表に示す 4 つの条件下でリカバリ特性を評価する。評

価に使用する半導体デバイスは 3 種類とし，それぞれ ROHM 社製 SiC MOSFET の 

(a) 平衡時 

(b) 順バイアス時 
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表 3.1 評価条件一覧 

 Device Product number Note 

1 SiC MOSFET SCT2080KE (ROHM) - 

2 SiC MOSFET SCH2080KE (ROHM) Bult-in SiC SBD 

3 SiC SBD C3D08060A (CREE) - 

4 
SiC MOSFET 

SiC SBD 

SCT2080KE (ROHM) 

C3D08060A (CREE) 
Parallel connection 

 

SCT2080KE(4)，SCH2080KE(5)及び CREE（Wolfspeed）社製 SiC SBD の C3D08060A(6)

である。条件 1 では SCT2080KE を用いて SiC MOSFET のリカバリ特性を評価す

る。条件 2 で用いる SCH2080KE は SCT2080KE に SiC SBD を並列接続させてパッ

ケージングした製品となっており，パッケージ内での並列接続した場合の特性を評

価する。条件 3 は C3D08060A を用いて SiC SBD の特性を評価する。条件 4 では，

パッケージ内に SiC SBD を持たない SCT2080KE に並列に C3D08060A を接続する

ことにより，パッケージ外部で並列接続をした場合の特性を評価する。また， 

SCT2080KE のボディダイオードの順方向電圧は 4.6V(Typ.)に対し，SCH2080KE の

内部 SiC SBD の順方向電圧は 1.3V(Typ.)であり，C3D08060A の順方向電圧は

1.5V(Typ.)である。よって，本評価で使用する全ての SiC SBD は SiC MOSFET のボ

ディダイオードの持つ順方向電圧よりも低い電圧で導通するため，逆導通時に電流

が SiC SBD を流れる。 

3.2.1  ダブルパルス評価回路  

 それぞれの条件におけるリカバリ特性を測定するために，図 3.2 のダブルパルス

評価回路を用いる。ダブルパルス評価回路はスイッチ Q1，Q2 を直列に接続し，そ

のうちハイサイド側に並列に負荷インダクタ Loutを接続した構成になっている。電

源は直流電圧源 Vin とし，入力インピーダンスを考慮して入力キャパシタ Cin を直

流電圧源と並列に接続する。また，リカバリ特性評価対象デバイス（ D.U.T.：Device 

Under Test ）は Q1となる。この回路の動作を図 3.3 と図 3.4 に示す。ここで，vcは

ゲート・ソース間に印加される制御電圧，id1はスイッチ Q1のボディダイオード電
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図 3.2 ダブルパルス評価回路 

流，iQ2は Q2 に流れる電流を示す。電流の向きは，ダイオードはアノードからカソ 

ードの向き，MOSFET はドレインからソースの向きを正とする。Q2 のゲートに 2

回矩形波を入力することで 2 度だけスイッチングさせる。これにより，スイッチに

電流が流れていた直後のターンオン及びターンオフ動作を観測することができる

ため，インバータなどの連続動作する回路のスイッチング動作を模擬することが可

能である。ダブルパルス評価回路は大きく 4 つのモードで表すことが可能である。 

 

< Mode 1 > 

ローサイドスイッチのゲート信号がオン状態となり，スイッチが導通する。電流が

負荷インダクタとローサイドスイッチを流れ，線形的に増加する。電流の傾斜は負

荷インダクタンス値によって決定される。 

 

< Mode 2 > 

ローサイドスイッチのゲート信号がオフ状態となり，ローサイドスイッチに流れて

いた電流が徐々に減少する。同時にハイサイドスイッチのボディダイオードへ転流

を始め，ボディダイオードの電圧が順方向電圧を超えたら Mode 3 へ移行する。 
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< Mode 3 > 

ローサイドスイッチのゲート信号はオフ状態であり，負荷インダクタに蓄積された

エネルギーがハイサイドスイッチのボディダイオードを通り還流する。この時ボデ

ィダイオードの内部抵抗によりインダクタの蓄積エネルギは熱となり消費される。

そのため，ボディダイオードを流れる電流は僅かながら減少する。 

 

< Mode 4 > 

ローサイドスイッチのゲート信号がオン状態になり，スイッチに流れる電流が増加

する。同時にハイサイドスイッチのボディダイオードに蓄積されていた少数キャリ

アによってリカバリ電流が流れる。その後，Mode 1 へ移行する。 

 
図 3.3 ダブルパルス動作モード図 
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図 3.4 モード遷移図 

3.2.2  評価回路定数の設定 

 D.U.T.の評価範囲は条件 3 の SiC SBD：C3D08060A の許容電流値が 8A であるこ

とから，1-8A での評価とする。リカバリ電流は Mode 4 で発生するため，Mode 3 か

ら Mode 4 に切り替わるときのダイオード電流を 1-8A に調整する必要がある。そ

のために Mode 1 の負荷インダクタ導通時間でインダクタ電流を調整し，負荷イン

ダクタのエネルギーがダイオードの損失になって電流が減少する Mode 2 は極力短

い時間に設計する。本評価では Q2は SCT2080KE，負荷インダクタは 50µH の空芯

インダクタを使用した。評価回路及び回路定数をそれぞれ図 3.5 と表 3.2 に示す。 

Mode 1 Mode 2 

Mode 3 Mode 4 
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図 3.5 実験回路 

表 3.2 回路定数 

Input voltage Vin  400V 

Input capacitance Cin  2200µF 

Load inductance Lout  50µH 

Control voltage vc  0-15V 

Gate on-time ton  0.34-2.39µs 

Gate resistance Rg  5Ω 

3.2.3  リカバリ特性の各変数定義 

 ダイオードのカソードからアノード方向を正として評価を行う。図 3.6 にリカバ

リ特性評価における各変数を示す。図 3.6 に示すのはリカバリ電流が発生する

Mode 4 とその前後を拡大した波形である。t1までは Mode 3 であり，インダクタが

電流源となり，ダイオードに還流している状態である。この時，ダイオード両端に

は順方向電圧 VF がかかっている。その後スイッチがオフし，ダイオードのリカバ

リ電流が流れる。このリカバリ電流のピーク値を Irr_pkとする。また，このリカバリ

電流ピーク時の時間を t2 として，t2-t1 を初期リカバリ時間 Δt と定義する。その後

ダイオード電流 Idが 0Aに収束し始めると同時にダイオードに逆電圧が印加され始

める。この時，ローサイドスイッチは寄生容量に蓄積されていた電荷が放電し，ス
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図 3.6 リカバリ特性評価における各変数定義 

イッチが導通状態へと遷移しているモードである。すなわち，t2後のダイオード電

流はリカバリ電流のみではなく，リカバリ電流によって励起された回路の寄生イン

ダクタによる振動と寄生容量の充放電による電流を含んでいる。本検討では，純粋

なリカバリ電流による損失に着目し，リカバリ特性は Δt を基準として評価する。 

3.2.4  リカバリ電流ピーク値 Irr_pk 

 まず初めにリカバリ電流ピーク値に着目して評価を行う。ダイオード電流 1A 時

のそれぞれの条件におけるダイオードのターンオフ波形を図 3.7 に示す。条件 1 及

び条件 2 については SCH2080KE は SiC SBD を内蔵しているにも関わらず，リカバ

リ電流ピーク値はほぼ同程度である。一方，条件 3 は SiC SBD の性能を十分に発

揮し，すべての条件の中で一番リカバリ電流ピーク値が小さいことが確認された。

しかしながら，条件 4 は条件 3 と同じ型番の SiC SBD を使用しているのにも関わ

らず，ダイオード電流波形は条件 3 のものと乖離しており，リカバリ電流ピーク値

も大きい。図 3.8(a)に示すようにダイオード電流が 1A の時の C3D08060A の順方

向電圧値はデータシートより，約 1V となっている。 
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(a) Condition 1: SiC MOSFET (SCT2080KE) 

(b) Condition 2: SiC MOSFET (SCH2080KE) 

※ Built-in SiC SBD  
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図 3.7 1A 時の各条件におけるダイオードターンオフ波形 

(c) Condition 3: SiCSBD (C3D08060A) 

(d) Condition 4: SiC MOSFET  

(SCT2080KE & C3D080060A)  
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図 3.8 ダイオード IF-VF特性 (5)-(6) 

図 3.8(b)の SCT2080KE データ上ではボディダイオードの順方向電圧が 1V 時のダ

イオード電流は 0.01A となっており，電流がボディダイオードを流れているとは考

え難い。実際にダイオードの順方向電圧を測定した結果を図 3.9 に示す。条件 4 に

おける並列接続されたSiC SBDは条件3のSiC SBDの順方向電圧と一致している。

さらに，条件 4 で使用している SiC MOSFET は条件 1 のものと同じものであるた

め，条件 1 の順方向電圧と比べても十分小さくなっている。よって，実験結果から

も条件 4 の SiC SBD に電流が流れていることが確認できる。したがって，SiC SBD

に電流が流れているにも関わらず，SiC SBD が本来の性能を発揮できていないこと

が分かる。また，各電流値における条件 1－条件 4 のリカバリ電流ピーク値をまと

めたものを図 3.10 に示す。この結果からも 8A までの低電流時において SiC SBD

は並列接続することにより，性能劣化を招いていることが確認された。1A 時では

並列接続を用いた条件 4 は条件 1 及び条件 2 と同等のリカバリ電流ピーク値だっ

たのに対し，条件 3 のリカバリ電流ピーク値を SiC SBD の性能の 100%とすると，

8A 時では約 50%程度の性能を発揮できている。しかし，評価領域の全領域に当た

って，SiC SBD は並列接続した際にはその性能を発揮できていない。また，すべて

(a) C3D08060A (b) SCT208KE 
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図 3.9 ダイオード順方向電圧 

 

図 3.10 リカバリ電流ピーク値 

 

の条件で電流を増加させるとリカバリ電流ピーク値が減少する傾向にあった。これ

は電流増加に伴い di/dt が変化し，回路内の寄生成分に励起されるエネルギーが増

加したことによる影響であると考えられる。 
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3.2.5  初期リカバリ時間 Δt 

 リカバリ電流が発生し，ピーク値に至るまでの初期リカバリ時間Δt はリカバリ

損失に関わる非常に重要なパラメータである。各電流値におけるリカバリ時間を図 

3.11 に示す。電流ピーク値の最も小さな条件 3 の SiC SBD が初期リカバリ時間も

短くなっている。一方，条件 2 が最も長く，最大 22ns となっている。原因として

は，図 3.10 において，条件 3 を除くリカバリ電流ピーク値が「条件 2 ＞ 条件 1 

＞ 条件 4」の順に大きくなっており，さらに素子間の di/dt の差が小さかったこと

により，初期リカバリ時間が伸びてしまったと考えられる。また，条件 4 はダイオ

ード電流が 1A の時は条件 1 よりも初期リカバリ時間が長いものの，ダイオード電

流が 

8A 時には条件 1 に比べて短くなっている。これも同様に，条件 4 はダイオード電 

流の増加に伴いリカバリ電流ピーク値が減少しているため，初期リカバリ時間も減

少している。 

3.2.6  リカバリ損失 PLOSS 

 「3.2.4 リカバリ電流ピーク値 Irr_pk 」及び「3.2.5 初期リカバリ時間 Δt」の結果

より，リカバリ電流による損失 PLOSSを算出する。リカバリ損失は次の式を用いて

算出する。 

dtiVP

t

t

 =

2

1

LOSS dd  ··································· (3-2) 

算出結果を図 3.12 に示す。最も注目すべき点は，ダイオードの電流値に応じて条

件 1と条件 4の大小関係が入れ替わる点である。条件 1と条件 4は同じSiC MOSFET

を使用していることからも，並列接続手法は低電流時にはかえって損失を増加させ

てしまうことが確認された。今回の条件においてはダイオード電流が 5A 以上の時

が並列接続手法の有効な領域である。また，条件 1 に関しては，リカバリ電流ピー

ク値は減少傾向にあるが，減少幅が条件 4 と比べて小さいことと，初期リカバリ時 
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図 3.11 初期リカバリ時間 

 

図 3.12 リカバリ損失 

 

間もダイオード電流が増加した際に伸びたため，ダイオード電流が 5A 以上の領域 

で損失が大きくなっている。条件 2 はリカバリ電流ピークが最も大きく，初期リカ

バリ時間が最も長かったことから損失も最も大きい結果となった。 
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3.2.7  リカバリ特性に関する考察 

 上述の結果より，SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続する場合，SiC SBD のリカ

バリ特性よりも劣った特性を示すことが確認された。リカバリ電流ピーク値と初期

リカバリ時間の増加がリカバリ損失増加を招いている。また通常ダイオードは，ア

ノードからカソードに電流が流れることにより順方向電圧が発生し，その後逆バイ

アスを印加することにより，リカバリ電流が発生する。さらに，リカバリ電流は閾

値電圧を超えてダイオードが導通しないと発生しないことから，SiC MOSFET のボ

ディダイオードのリカバリ電流による特性劣化は考え難い。よって SiC SBD の特

性劣化は，ボディダイオードの閾値電圧よりも低い閾値電圧の SiC SBD を並列を

接続した場合において，SiC MOSFET との合成寄生容量が増加し，その寄生容量に

蓄積された電荷による放電電流が発生しているのではないかと考える。この仮定を

検証するため，シミュレーションソフト LTSpice(7)を用いて実機を再現し，並列接

続時に発生するであろう 0pF-300pF のキャパシタを SiC MOSFET に並列接続し，

リカバリ電流ピーク値を確認する。回路定数は実機と同様に設定し，条件は条件 1

と同様の SCT2080KE に理想キャパシタンスを並列接続し，シミュレーションを行

った。シミュレーション結果を図 3.13 に示す。 

 

図 3.13 寄生キャパシタンス増加に伴うリカバリ電流ピーク値の変化 
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並列接続したキャパシタがリカバリ電流ピーク値を増加させていることが確認さ

れた。したがって，SiC SBD の並列接続における容量がリカバリ特性劣化を引き起

こしている可能性が高い。そのため，新たに SiC SBD に 250pF のキャパシタを並

列接続し，SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続させた状態を再現する。その評価

で得られたダイオード波形を図 3.14 に示す。キャパシタの影響により，SiC SBD

の波形に比べダイオードのリカバリ電流の波形面積が大きくなっている。また，本

条件におけるリカバリ損失を含んだ全条件のリカバリ損失比較を図 3.15 に示す。

図より，SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続した際の波形と同様に減少傾向が得

られた。以上より，SiC SBD の並列接続時の要領増加がリカバリ電流ピーク値及び

初期リカバリ時間の劣化を引き起こし，結果として低電流時においてリカバリ損失

が増加することを示した。また，本実験においてはダイオード電流 5A 時に並列接

続手法のリカバリ損失低減効果が現れる境界線があることを確認した。 

 

図 3.14  1A 時のダイオードターンオフ波形（条件：SiC SBD + 250pF） 

 



 
SiC SBD の並列接続 

 

 

 

40 

 

図 3.15 ダイオード損失比較 

 

3.3 降圧型 DC/DC コンバータにおける効率比較  

 続いて 3.2で用いた条件を図 3.16に示す降圧型DC/DCコンバータに適応した場

合の効率比較を行う。 

 

図 3.16 降圧型 DC/DC コンバータ 
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3.3.1  降圧型 DC/DC コンバータの動作モード 

 降圧型 DC/DC コンバータは入力電圧よりも低い電圧を出力することのできる電

力変換機である。代表的な電流連続モード（CCM：Continuous Conduction Mode）(8)

の降圧型 DC/DC コンバータの動作モードを図 3.17 に示す。大きく 2 つのモード

があり，スイッチ Q1が導通状態の時とスイッチ Q1が開放状態で Q2のボディダイ

オードを導通している状態である。Q1 が導通している時は入力電源電圧がインダ

クタ L と負荷 Routに印加されている状態である。 

 

図 3.17 降圧型 DC/DC コンバータの動作モード 

(a) スイッチ導通時 

(b) ダイオード導通時 
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すなわち出力電圧 Voutは，Vout = Vin - VLの関係がある。その後，Q1が開放状態とな

ると，インダクタに蓄積されたエネルギーが放電して負荷 Routを通るループで電流

が流れる。この時の出力電圧の関係は Vout = VLとなり，スイッチの開閉状態で出力

電圧の大きさが変化する。そのため出力コンデンサ Coutで平均化することで一定電

圧を負荷に供給する。すなわち，スイッチの導通時間 tonと開放時間 toffの比率によ

って出力電圧を制御することが可能である。降圧型 DC/DC コンバータの出力電圧

は次の式によって求められる。 

in

offon

on
out V

tt

t
V

+
=  ···································· (3-3) 

3.3.2  降圧型 DC/DC コンバータ評価 

ダイオードの還流ループがあるスイッチ Q2 を D.U.T とし，Q1は SCT2080KE を

用いた。表 3.3 に示す回路定数を用いて実験を行った。実験に使用した回路を図 

3.18 に示し，実験により得られた効率を図 3.19 に示す。リカバリ特性評価と異な

り，降圧型 DC/DC コンバータは連続的にスイッチングをするため，リカバリ損失

以外にスイッチング損失と導通損失，インダクタ損失等が含まれた結果となるため

リカバリ損失の大小関係と異なる。しかしながら，条件 1 と条件 4 においては，低

電流時での並列接続の特性劣化の影響と同様の結果が得られ，電流増加時において

も効率の大小関係が逆転していることが確認された。また，リカバリ損失時と同様

にダイオード電流が約 5A 時に効率の大小関係が逆転することが確認された。 

表 3.3 回路定数 

Input voltage Vin  400V 

Output voltage Vout 200V 

Input current Iin 1-4A 

Output current Iout 2-8A 

Switching frequency fs 10kHz 

Inductance L  4.1mH 

Input capacitance Cin  2200µF 

Output capacitance Cout  3300µF 
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図 3.18 実験回路 

 

図 3.19 降圧型 DC/DC コンバータ効率 
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3.4 まとめ  

 一般的に MOSFET を用いたアプリケーションにおいて，ボディダイオードのリ

カバリ損失は無視できないため，還流電流のあるアプリケーションでは並列に SiC 

SBD を接続することでリカバリ損失を抑制する手法が取られてきた。近年注目さ

れている SiC MOSFET は特にボディダイオードが高い順方向電圧特性を示すため，

並列接続手法が必要であり，その検討は重要なテーマである。 

本章では 4 つの条件で並列接続手法の有効性を確認するためダブルパルス評価

を行った。実験結果より，SiC MOSFET に SiC SBD を並列接続した場合，SiC SBD

のみ使用した場合よりも劣ったリカバリ特性となることを示した。この特性劣化現

象が並列に SiC SBD を接続することによる SiC MOSFET の出力容量との合成容量

値が原因であると仮定し，シミュレーション及び実験を行った。その結果から，合

成容量の蓄積電荷が放電されることによってリカバリ電流ピーク値の増加とリカ

バリ電流時間の増加が引き起こされることを実証した。また，本実験においては並

列接続手法の有効範囲はダイオード電流が 5A以上流れている領域であることを確

認した。さらに，同様の条件を降圧型 DC/DC コンバータに適応し，効率比較を行

った。降圧型 DC/DC コンバータの効率比較結果からも，並列接続手法による特性

劣化を確認した。並列接続手法の有効範囲はリカバリ特性評価時と同様の傾向とな

ることを確認し，並列接続手法の有効境界線が存在することを示した。 
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第 4 章 SiC MOSFET の並列接続 

 

4.1 半導体デバイスの並列化 

 ハイブリッドカーや電気自動車といったアプリケーションにおいて，大電流スイ

ッチングが求められている。多くの電力変換器は半導体デバイスの持つ定格電流を

超えた領域で使用されている。定格電流以上の動作領域を実現するためには，半導

体デバイスの並列化が必要不可欠となる。並列化はアプリケーションの大電流定格

を実現するだけでなく，熱分散や導通損失低減の実現も可能とする。そのため，並

列化した際の半導体デバイス研究開発はこれまで多くの研究対象となってきた(1)-

(4)。しかしながら並列化に伴い，回路レイアウトの違い等によって寄生成分のばら

つきが発生し，素子間に電流不平衡が発生してしまう。さらに，半導体デバイスの

特性は個体差があるため，オン抵抗やゲイン，閾値電圧等の違いにより電流不平衡

が発生しやすくなる(5)-(6)。この問題は回路レイアウトを対称に設計し，同一のスイ

ッチング特性を持つ半導体デバイスを使用することで電流不平衡は防ぐことがで

きるが，これらの解決方法は実現が非常に困難である。そのため，電流平衡のため

のさまざまな研究が行われてきた(7)-(11)。電流平衡のための研究では回路の寄生成分

を等しくさせるような構造的改善手法やスイッチのゲート信号を制御することで

電流平衡を可能とする手法等が提案されている。また，並列化において電流平衡と

同様に重要であるのが回路の安定動作の考慮である。回路の安定動作に関わる研究

も数多く行われている(12)-(15)。それにも関わらず，並列接続された半導体デバイス

のスイッチング動作に起因する電流振動に関する報告が十分になされていない。電

流振動はノイズや電力損失となるため無視できない問題のひとつである。特に寄生

成分の変動に敏感な SiC MOSFET のようなワイドバンドギャップ半導は自身の急

峻な遷移により，電流振動が発生しやすい(16)-(18)。安定した並列動作を実現するた

めには，寄生成分と電流振動の関係を明らかにする必要がある。 
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4.2 並列接続時における電流振動モデルの構築 

 図 4.1 にモデル構築対象のハーフブリッジ回路を示す。この回路はハイサイドス

イッチが並列接続されており，Q1と Q2の 2 つのスイッチで構成されている。スイ

ッチは同じゲート信号源を用いて駆動されるが，ゲート抵抗は Q1と Q2それぞれに

接続されている。また，入力電流が Q1と Q2に分岐するため，Q1の電流経路を Path 

1，Q2 の電流経路を Path 2 と定義した。ローサイドスイッチ Q3 にはゲート信号を

入力せず常にオフ状態とし，並列に接続されている負荷インダクタ Lo の還流時に

Q3 のボディダイオードが導通する。この等価回路は寄生インダクタンスや寄生キ

ャパシタンスといった寄生成分を省略して描写されているが，実際は多くの寄生成

分を含んでおりその寄生成分により電流振動が発生する。また，並列使用されるス

イッチの特性の違いや非対称回路レイアウトによって引き起こされる電流不平衡

は Q1と Q2がオン状態の時に発生する。すなわち，電流不平衡から発生する電流振

動はスイッチ Q1と Q2のターンオフ時に発生するため，本解析ではターンオフに焦

点を当てる。 

 

 

図 4.1 ハーフブリッジ回路 
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4.2.1  電流振動モデル構築準備 

 電流振動モデルを構築するにあたって回路内の寄生成分を考慮する必要がある。

よって，図 4.1 の寄生成分を考慮した等価回路を図 4.2 に示す。ここで，各変数の

定義を表 4.1 に示す。また，R1と R2はそれぞれ Path 1 と Path 2 のソースの寄生抵

抗をドレイン側に統合している。ソースの寄生抵抗が振動に影響するループは 3 つ

あり，ループ 1：E – Lp – Rp – Path 1&Path 2 を流れる主ループ（以下「コモンルー

プ」と称する），ループ 2：Q1と Q2それぞれの R - Ld - Cds - Lsを結ぶスイッチ間の

ループ（以下「ディファレンシャルループ」と称する），ループ 3：Cgs - Rg - Lg - Ls

を流れるゲート充放電ループ（以下「ゲートループ」と称する）である。ループ 1

及びループ 2 においてはドレイン側に統合しても電流はドレインとソースの両方

を流れるため，結果は変わらない。また，ループ 3 においてはソースの寄生抵抗が

 
図 4.2 寄生成分を考慮した等価回路 

表 4.1 変数定義 

E Input voltage Ec Control voltage 

Rp Common loop parasitic resistance Lp Common loop parasitic inductance 

Rn Drain-Source combined resistance Ldn Drain parasitic inductance 

Lsn Source parasitic inductance Lgn Gate parasitic inductance 

Cdsn Drain-Source capacitance Crssn Drain-Gate capacitance 

Cgsn Gate-Source capacitance d Initial current unbalance ratio 

io Initial current  Note : “n” is the path number “1” or “2”. 
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ゲート抵抗よりも十分小さいため無視できる。以上の理由とモデル式の簡単化のた

め，ドレインとソースの寄生抵抗を統合している。この等価回路より回路方程式を

解き，各経路における電流を導出可能な電流振動モデルを構築する。 

 

電流モデル構築にあたって次の 3 つの仮定を設ける。 

1. ドレイン・ソース間容量 Cdsは入力電圧 E に充電されている 

2. スイッチの持つオン抵抗は十分大きい 

3. ゲート・ソース間容量 Cgsは制御電圧 Ecに充電されている 

以上の仮定の下モデルを構築する。 

4.2.2  電流振動モデル構築の提案 

 電流振動モデル構築のためにドレイン電流 iLd1，iLd2について回路方程式を解く。

各素子に流れる電流を図 4.3 に示すように定義し，各電流を用いて回路方程式を組

み立てる。キルヒホッフの法則より，寄生容量 Cds，Crss，Cgs の関係より電圧方程

式を立て，ゲート抵抗に流れる電流 iRgについて解くと次の式が求められる。 

 

 

図 4.3 各素子に流れる電流の定義 
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また同様にして，Path 1 と Path 2 それぞれのゲートループの電圧方程式を導出し，

(4-1)-(4-2)を代入することにより次の式が導出される。 
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さらに，共通寄生成分 Lp，Rp を含んだ各経路のコモンループの電圧方程式を解く

と，次の式が導出される。 
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これら(4-1)-(4-6)を用いて iLd1について整理すると，次の式が導出される。また，iLd1

及び iLd2の詳細な導出過程については付録で取り上げる。 
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ここで，(4-7)の変数は次の通りである。 
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4.2.3  実験回路製作と対称レイアウト基板上の電流不平衡 

 電流振動モデルの整合性を確認するために実験回路製作と動作確認を行う。実

験に用いた回路を図 4.4 に示す。本実験回路は並列接続された SiC MOSFET を用

いており，回路レイアウトは Path 1 と Path 2 で対称レイアウトとなっている。ま

た，実験回路の回路定数を表 4.2 に示す。実機における寄生インダクタンス測定に

ついては次の 4.2.4 項で記述する。ダブルパルス評価を行い，ゲートパルスは ON：

5µs，OFF：15µs となっている。実験回路のゲート・ソース間電圧とドレイン電流

波形を図 4.5 に示す。 
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図 4.4 実験回路 

 

表 4.2 回路定数 

E 200V Ec 15V Lo 100µH Lp 16.4nH Rp 0.31Ω Rg1 2Ω 

Ld1 23.7nH Ld2 23.7nH Cgs1 1800pF Cgs2 1800pF Rg2 2Ω Rg3 2Ω 

Lg1 16.2nH Lg2 16.2nH Cds1 230pF Cds2 230pF R1 0.1Ω R2 0.1Ω 

Ls1 9.9nH Ls2 9.9nH Crss1 30pF Crss2 30pF io 9.5A d 0.55 

 

 

図 4.5 実験回路波形 
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対称レイアウトにも関わらず，ドレイン電流に電流不平衡が発生している。この原

因を解明するために，シミュレーションを行う。この実験回路はスイッチがオン状

態の時，単純な RL 直列回路とみなすことができる。そのため，実験回路の回路定

数を用いた場合の RL 直列回路に流れる電流を演算する。RL 直列に流れる電流は

時間 t が 0 以上である時，次の式で求めることが出来る。 

)1()(
t

L

R

e
R

E
ti

−

−=  ·································· (4-7) 

ここで，E は RL 直列回路に印加されるステップ電圧である。表 4.2 の回路定数と

使用した SiC MOSFET のオン抵抗の 80mΩ を代入してドレイン電流を求める。ま

た，並列に使用している MOSFET の一方のオン抵抗が 20mΩ 増加した場合を仮定

する。演算により求まった値を図 4.6 に示す。iLd1_calと iLd2_calが演算により求まっ

た値となっており，iLd2_cal が 20mΩ オン抵抗の増加を仮定した波形である。また，

iLd1 と iLd2 が実験結果となっており，演算結果が実験結果と同様の波形となってい

る。以上より，本実験回路における電流不平衡がオン抵抗の違いによるものである

と言える。 

 

図 4.6 オン抵抗の違いによる電流不平衡 



 
SiC MOSFET の並列接続 

 

 

 

54 

4.2.4  実験回路の寄生インダクタンス抽出 

 表 4.2 に示した実験回路の寄生インダクタンス抽出方法について述べる。寄生

インダクタンスを抽出したいループにファンクションジェネレータにより正弦波

を入力する。その際に発生するループ間電圧とループ電流よりインダクタンスを測

定可能となる。この寄生インダクタンス抽出で使用するのがフーリエ級数である。

フーリエ級数は複雑な関数を様々な周波数の周期関数の和で表すことが可能であ

る。この級数に基づくと関数 f(x)は次の式で表現することが可能である(19)。 

( )


=

++=
1

nn sincos
2

)(
0

n

xnbxna
a

xf  ······························ (4-8) 

== − ,2,1,0cos)(
1

n nxdxnxfa






 ············· (4-9) 

== − ,2,1sin)(
1

n nxdxnxfb






 ················· (4-10) 

ここで a0は関数 f(x)に含まれる直流成分を意味するため，正弦波入力を考慮して

本検討では無視する。よって f(x)の第二項の部分を抜き出して整理すると次の式と

なる。 

( ) ++=+ xnbaxnbxna sinsincos 2
n

2
nnn  ················· (4-11) 

n

n1tan
a

b−=  ········································· (4-12) 

以上より(4-8)を整理すると次の(4-13)が導出される。 

( ) 


=

++=
1

2
n

2
n sin)(

n

xnbaxf   ······················· (4-13) 

ここで sin(nωx+θ)を ej(nωx+θ)とすると，次の式となり計算結果の虚数項が sin の計

算結果と一致する。 

( ) 


=

++=
1

2
n

2
n)(

n

xnjebaxf   ···························· (4-13) 
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(4-13)を用いてループ間電圧とループ電流を求める。ループ間電圧とループ電流

をそれぞれ fv(x)，fi(x)，それぞれの変数を anv，bnv，θv，ani，bni，θiとすると，ルー

プ内インピーダンス Z は次の式となる。 

( )
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=
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=
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 ····································· (4-14) 

ここで，(4-14) は実数項と虚数項で表され R + jωL とみなせるため，虚数項を ω

で除したものがループ内の寄生インダクタンスとなる。ここで，実数項は(4-13)の

置換により正しい計算結果とはならない。 

以上の計算手法を用いることで図 4.7 に示すループの寄生インダクタンスを測

定する。 

 

図 4.7 寄生インダクタンス測定ループ 
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各測定ループに含まれるインダクタンスは Loop A: Lp+Ld+Ls，Loop B: 2Ld+2Lg，

Loop C: 2Ld+2Ls，Loop D: Lg+Ls となる。ここで，実験回路は対称レイアウトであ

ることから Path 1 と Pathe 2 の寄生インダクタンスは同値とした。以上よりそれぞ

れの値から各インダクタンス値を求めることが可能となる。 

4.2.5  電流振動モデルの整合性確認 

 電流振動モデルの整合性を実験の結果より確認する。実験結果と演算結果のタ

ーンオフ時のドレイン電流波形をそれぞれ 図 4.9 (a)，図 4.9 (b)に示す。演算結果

はスイッチの遷移時間を無視しているため，電流ピーク値に違いが発生しているが，

電流波形の形状は非常に高い精度で再現できている。その証拠として，実験波形の

電流振動共振周波数が 39.7MHz に対して，演算結果は 40.0MHz となっている。続

いて，非対称レイアウト回路の使用等によって回路内の寄生成分が変化した際を考

慮し，寄生インダクタンス増加時の電流振動モデルの実験波形の再現性を確認する。

図 4.5 と図 4.6 より，Path 2 に流れる電流はオン抵抗の違いにより小さくなってい

る。さらに Path 2 に意図的にインダクタンスを挿入することでよりドレイン電流波

形の振動を顕著にする方向で評価を行う。図 4.8 に実験回路の基板データを示す。

赤丸印部分に引き出し線を付加することで意図的にインダクタンスを増加させる。

引き出し線を用いない場合は使用基板の銅板厚と同じ厚みの銅板を用いて回路上

を短絡させることでインダクタンスを無視する。また引き出し線の持つインダクタ

ンスも同様に 4.2.4 の方法を用いて測定を行った。引き出し線は 2.5cm，5cm，10cm

の 3 種類を測定し，それぞれ 4.7nH，15.5nH，39.6nH であった。ここで引き出し線

10cm を用い，Q2のドレインに約 40nH のインダクタンスを付加した結果を図 4.10

に示す。前評価と同様電流ピーク値は異なるものの，複雑な電流波形にも関わらず

電流波形を再現している。さらに，共振周波数は実機が 32.9MHz に対して 32.3MHz

と非常に近い値となっており，共振周波数の再現も可能としている。以上より，電

流振動モデルは各経路における共振周波数及び共振ループの特定と共振波形の再

現に適したモデルである。本章では並列接続されているスイッチと寄生成分の関係 
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図 4.8 基板データと引き出し線 

性を明らかにし，振動の抑制法を検討するため，この電流振動モデルは非常に有効

であると言える。 

 

 

 

  

Leader line 

2.5cm 
5cm 

10cm 



 
SiC MOSFET の並列接続 

 

 

 

58 

 

 

図 4.9 ターンオフ時のドレイン電流波形比較 

 

 

(a) 実験結果 

(b) 演算結果 
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図 4.10 ターンオフ時のドレイン電流波形比較 

（Q2のドレインに 40nH 付加時） 

 

(a) 実験結果 

(b) 演算結果 
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4.3 寄生インダクタと電流振動の関係性 

 並列接続手法は時に，回路レイアウトを対称にすることが不可能な場合がある。

その場合において，どの寄生インダクタンスがドレイン電流振動に影響を与えるの

かを調査する。上述した電流振動モデルを用い，意図的に寄生インダクタンス 20nH

を Path 2 のドレイン，ゲート，ソースにそれぞれ付加する。 

4.3.1  ドレインインダクタンスの影響 

 ドレインインダクタンス iLd1，iLd2をそれぞれ 63.7nH と 83.7nH とし，その他の

回路定数は表 4.2 と同じものを用いた場合のドレイン電流のターンオフ波形を図 

4.11 に示す。結果より iLd2の波形が iLd1に影響を与えているような波形となり，iLd1

の波形は 2 種類の異なった周波数が重なり合った波形になっている。したがってこ

の波形を離散フーリエ変換（DFT：Discreate Fourier Transform）し，そのパワースペ

クトルを図 4.12 に示す。また計算の都合上，水平軸の 1 スケールにおけるプロッ

ト点は 5 ポイントで表示しており，プロット点間隔が 2MHz となっている。 

 

図 4.11 ドレインインダクタンス付加時のドレイン電流波形 
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図 4.12 ドレイン電流の DFT パワースペクトル 

図より，iLd1 は予測通り 2 つの周波数ピークが表れており，それぞれの周波数は

28MHz と 36MHz である。この周波数より，共振周波数がそれぞれ 29.1MHz と

36.3MHz であるコモンループとディファレンシャルループであると特定できる。ま

た，ドレインインダクタンスが増加したことにより，コモンループとディファレン

シャルループの共振周波数の乖離が生まれ，DFT パワースペクトルのピークを 2 つ

表れている。そこで，ドレインインダクタンスの増加に伴う iLd1 の DFT パワース

ペクトルの推移を図 4.13 に示す。ドレインインダクタンスの増加に伴い共振周波

数が低下し，コモンループとディファレンシャルループの共振周波数ピークが近づ

いている。その結果として，2 つの種類の周波数からなる電流振動が発生した。こ

のように 2 種類の振動系からなる振動を連成振動と呼ぶ。この連成振動は電流振動

のピーク値を増加させる傾向があり，半導体の熱や寿命の観点から避けられるべき

であると言える。 

4.3.2  ゲートインダクタンスの影響 

 前項と同様にゲートにインダクタンスを付加しドレイン電流振動を解析する。

ゲートインダクタンス Lg1，Lg2はそれぞれ 56.2nH と 76.2nH の際のドレイン電流波 
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図 4.13 ドレインインダクタンスの増加による DFT パワースペクトル推移 

 

図 4.14 ゲートインダクタンス付加時のドレイン電流波形 

形を図 4.14 に示す。ドレインインダクタンスの影響に比べゲートインダクタンス

の影響は小さく，ゲートインダクタンスを付加しているにもかかわらず波形は同相

で振動している。さらにゲートインダクタンス増加による iLd1 の DFT パワースペ

クトル遷移を図 4.15 に示す。 



 
SiC MOSFET の並列接続 

 

 

 

63 

 

図 4.15 ゲートインダクタンス増加による DFT パワースペクトル推移 

DFT パワースペクトルの結果からもゲートインダクタンスのドレイン電流への影

響は小さいことが分かる。また，DFT パワースペクトルは 2 つのピークを持って

いるが一方の先頭値が小さく他方に影響が出ていないと考えられる。最大ピーク値

を持つ周波数は 38MHz であり，コモンループの周波数と近い値となった。 

4.3.3  ソースインダクタンスの影響 

 最後にソースにインダクタンスを付加する。ソースインダクタンス iLs1，iLs2 が

それぞれ 49.9nH と 69.9nH の時のドレイン電流波形を図 4.16 に示す。ゲートイン

ダクタンスの場合と同様に他方の電流波形に影響せず，ソースインダクタンスの増

加によるドレイン電流振動への影響は小さい。また，iLd1の DFT パワースペクトル

を図 4.17 に示す。DFT パワースペクトルピークの周波数は 38MHz であり，ソー

スインダクタンスを付加した場合のコモンモードループの共振周波数は 38.5MHz

であることからもコモンモードループの振動であることが分かる。ソースインダク

タンスはドレイン電流へ大きな影響を与えなかったが，本回路の様にゲートループ

内にソースインダクタンスを包括している場合，ゲート共振周波数における DFT

パワースペクトルのピークが大きくなるため，注意が必要である。 
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図 4.16 ソースインダクタンス付加時のドレイン電流波形 

 

図 4.17 ソースインダクタンス増加による DFT パワースペクトル遷移 

4.3.4  寄生インダクタンスが与える影響の実機検証 

 電流振動モデルを用いることでドレインインダクタンスの不一致と増加が連成

振動を引き起こすことを確認した。そこで，実機を用いてインダクタンスを付加し

た場合のドレイン電流波形の観測を行い，電流振動モデルによる結果の妥当性を確
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認する。実験回路は図 4.4 に示した回路を用い，回路定数は表 4.2 に示すものとす

る。Path 2 の各箇所に 39.6nH を付加し，ドレイン電流の変化を観測することで影

響を確認する。 ドレインに付加した際の波形を図 4.18 (a)に，ゲートに付加した際

の波形を図 4.18 (b)に，ソースに付加した際の波形を図 4.18 (c)に示す。ドレイン

インダクタンスを付加した際の波形は iLd2の電流ピーク値が減少しており，他方の

電流の影響を受けている。電流波形形状も連成振動となっており，この特徴は図 

4.11 においても観測されている。また，ゲートインダクタンスとソースインダクタ

ンスを付加した際にはこの現象は表れていない。ゲートインダクタンス付加の影響

はシミュレーション同様に同相振動となっており，ドレイン電流への影響は小さい。

ソースインダクタンスの影響はシミュレーションと初動が異なっている。この原因

として，ソースインダクタンスがゲートループ内に入っているため，スイッチがタ

ーンオフする際に振動する電流がスイッチの閾値電圧付近で振動し，ドレイン電流

へ影響したと考えられる。しかしながら，ドレイン電流の振動は同相振動となって

おり，スイッチの挙動による誤差以外は再現できていると言える。以上の結果から

ドレインインダクタンスの不一致と増加が電流振動に影響していることを示した。

 
(a) ドレインインダクタンス付加時 
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図 4.18 寄生インダクタンスの影響実験結果 

 

(b) ゲートインダクタンス付加 

(c) ソースインダクタンス付加 
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4.4 連成振動の発生と抑制 

 並列接続時に発生する電流振動は電流経路の寄生成分が同じであったとしても，

スイッチの特性の違いによる電流不平衡で電流振動を引き起こすことを前述した。

この場合の 2 つのスイッチに流れる電流の振動の共振周波数は同じであるため，合

成電流の振動ピークは小さくなる。しかし，回路構成上非対称レイアウトを用いな

ければならない場合は寄生成分が電流経路で異なるため，ドレインインダクタンス

の増加により連成振動が引き起こされる。連成振動は電流同士が干渉しあうため，

ピーク値の増加が懸念される。この章では非対称レイアウトにおいても連成振動を

抑制し，合成電流のピーク振動を抑制する手法を提案する。 

4.4.1  共通寄生インダクタンスの影響調査 

 前節で調査されたドレイン電流は全ての場合においてコモンループの共振周波

数成分を含んで振動していた。そのため，共通寄生インダクタンスである Lp の影

響を調査する。また，等価回路内における合成インダクタンス Lsumは次式で表され

る。 

( )  ( ) 
( ) ( )  ( ) ( ) s1g1s1g1d1s2g2s2g2s2g2d2s1g1

s2g2s2g2d2s1g1s1g1d1
psum

LLLLLLLLLLLLLL

LLLLLLLLLL
LL

+++++++

++++
+= (4-15) 

この式からも Lp が回路全体の中で重要な要素であることが確認できる。非対称レ

イアウトを想定し，Ld2が 20nH 増加した場合を考える。また，その時の回路定数を

表 4.3 に示す。Lp の増加による iLd1 の DFT パワースペクトル遷移を図 4.19 に示

す。この結果より，Lp が 5nH の際は 2 つのパワースペクトルピークは有するもの

の，低周波側のピークの先頭値が低くドレイン電流への影響は小さい。一方で 5nH

から 15nH増加するとピークの先頭値がもう一方のピーク値と同等の大きさに成長

するため，ドレイン電流に影響すると考えられる。そこで，ドレイン電流波形を比

較する。図 4.20(a)に Lpが 5nH の際のドレイン電流を図 4.20(b)に Lpが 20nH の際

のドレイン電流を示す。 
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表 4.3 回路定数 

E 200V Ec 15V Lo 100µH Lp 15nH Rp 0.31Ω Rg1 2Ω 

Ld1 25nH Ld2 45nH Cgs1 1800pF Cgs2 1800pF Rg2 2Ω Rg3 2Ω 

Lg1 15nH Lg2 15nH Cds1 230pF Cds2 230pF R1 0.1Ω R2 0.1Ω 

Ls1 10nH Ls2 10nH Crss1 30pF Crss2 30pF io 9.5A d 0.75 

 

 

図 4.19 共通寄生インダクタンスの増加による DFT パワースペクトル遷移 

 

(a) Lp = 5nH 
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図 4.20 共通寄生インダクタンス増加によるドレイン電流波形変化 

5nH を付加した際のドレイン電流は経路間で干渉しておらず，電流ピーク値も小さ

い。しかしながら，20nH を付加した際のドレイン電流は予想通り経路間で干渉し，

連成振動となっている。また，コモンループとディファレンシャルループの共振周

波数におけるパワースペクトルの振幅が同等な場合だとドレイン電流に 2 種類の

周波数の成分が現れるため，2 つの周波数の差より，各経路における電流が周期的

に増加しピーク値が上昇している。以上の解析により共通寄生インダクタンスの低

減がドレイン電流振動の低減に大きく寄与していることが証明された。 

4.4.2  合成電流ピーク値の低減 

 並列接続手法を用いて使用される半導体デバイスは，結果的に合成電流がその

デバイスの出力となる。すなわち，この合成電流におけるピーク値を低減すること

が求められている。前項までで導出した寄生インダクタンスとドレイン電流の関係

性を用いて，各経路に流れるドレイン電流の合成電流のピーク値を低減する寄生成

分の設計を行う。図 4.21 の赤い破線は対称レイアウト回路を使用した場合の合成

電流を示している。一方で青い実線は共通寄生インダクタンスが 5nH で残りの定

数は表 4.3 に示すものを使用した非対称レイアウト回路を用いた場合の結果であ

(b) Lp = 20nH 
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図 4.21 合成ドレイン電流比較 

る。回路自体は非対称レイアウトにも関わらず，対称レイアウトを用いた場合より

も合成電流のピーク値が低減できている。これは図 4.20 に示したように経路間の

電流が交互に振動することによりお互いの振動を打ち消し合った結果である。 

この振動の打ち消しは次の条件の時に実現することが出来る。 

・各経路電流は近い周波数ピークを持ち，そのパワースペクトルが大きい 

・電流振動が連成振動で無い 

結果として今回の条件においては合成電流ピーク値を 37.8%低減することができ

た。したがって，半導体デバイスの特性に依って電流不平衡が発生する場合，回路

が非対称レイアウトであっても，共通寄生インダクタンスの低減と経路共振周波数

を離すことによって合成電流ピーク値の低減を実現できる。 

 

4.5 まとめ 

 本章では，2 つのスイッチを並列接続した際の電流振動を再現するために等価回

路に寄生成分を含んだ状態での電流振動モデルを構築した。また，実機を用いてそ

の電流振動モデルの妥当性を検証した。さらに導出した電流振動モデルを用いて寄

生インダクタンスとドレイン電流の関係を評価し，電流ピーク値が増加する連成振
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動が並列接続での問題であることを言及した。並列接続で重要な合成電流ピーク値

の低減にも着目し，導出した電流振動モデルを用いて合成電流ピーク値低減を実現

するために重要な条件を示した。結果として，設計した寄生成分を用いた場合，回

路レイアウトが非対称で電流不平衡が起きていた場合でも，対称レイアウトの回路

よりも合成電流ピーク値を 37.8%低減した。 
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第 5 章 結論 

本研究では，SiC MOSFET の電力変換器応用が進んでいく昨今の電力変換器分野

において次なる応用として注目されている並列接続について取り扱った。並列接続

は電流定格の増加，熱分散，導通損失低減等のメリットから多くのアプリケーショ

ンで用いられてきた。一方で SiC MOSFET は従来までの Si MOSFET や IGBT に比

べ急峻なスイッチングをすることにより回路内の寄生成分の影響が見えやすいた

め，並列接続手法の検討が非常に重要である。 

本章では SiC MOSFET を用いた高性能電力変換器実現のための並列接続に関す

る研究について，その結果を取りまとめる。 

 

□ 1. SiC MOSFET と SiC SBD の並列接続 

第 3 章では SiC MOSFET の欠点であるボディダイオードの高い順方向電圧の対

策として用いられる SiC SBD の並列化についての有効性について検討した。イン

バータなどの還流モードのあるアプリケーションにおいてダイオードの損失低減

が高効率化に向けた非常に重要な課題である。そこで，インバータを模擬するハー

フブリッジ回路で実験を行い，ダブルパルス評価を行った。条件は 4 つの条件を設

け，1. SiC MOSFET，2. SiC MOSFET（SiC SBD 内臓），3. SiC SBD，4. SiC MOSFET

に SiC SBD を並列接続，の条件下でリカバリ特性評価を行った。結果として，ダイ

オード電流が低電流の領域で並列接続を行うことでかえってリカバリ損失を増加

させてしまうことを示した。さらに，降圧型 DC/DC コンバータに並列接続化をし

たスイッチを搭載し効率比較を行った場合においても同様に，低電流領域では並列

接続したことによって低効率となることが実証された。 

 

□ 2. SiC MOSFET 同士の並列接続 

半導体デバイスの並列化に関する議論は過去にも多く議論されており，従来まで

の半導体デバイスで実用化がなされている。一方で SiC MOSFET の並列化には多
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くの問題が残されており，実用化が可能なほど十分な検討が行われていない。そこ

で，第 4 章では並列化された SiC MOSFET と回路の寄生成分を等価回路に落とし

込み，ドレイン電流の振動モデルを提案した。また，実験結果より電流振動モデル

の妥当性を実証し，そのモデルを用いて回路内における寄生成分と電流振動の関係

性を明らかにした。さらに，並列化デバイスとして求められる合成電流のピーク値

削減について取り組んだ。共通寄生インダクタンスの低減と，コモンループ周波数

とディファレンシャルループ周波数の乖離を行うことで，構造的に並列化をすると

非対称レイアウトとなってしまう場合においても合成電流のピーク値低減を実現

できることを示した。
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付録 電流振動モデル構築 

本付録では電流振動モデル構築に用いた式の導出を行う。 

 

A.1 電流経路別電圧方程式の構築 

 本章では，4.2.2 の図 4.3 に則った各電流経路別電圧方程式の構築を行う。ま

ず，各スイッチのゲート充放電ループをそれぞれキルヒホッフの法則に従い，電圧

方程式を構築すると次の式のようになる。 

Rg1g1Rg1g1Ls11sCgs1
gs1

1
i

dt

d
LiRi

dt

d
Ldti

C
+=+  ································ (A-1) 

Rg2g2Rg2g2Ls22sCgs2
gs2

1
i

dt

d
LiRi

dt

d
Ldti

C
+=+  ································ (A-2) 

また，電源から Path1 及び Path2 に流れる電流ループ毎に電圧方程式を構築する

と次の式となる。 

Ls11sCds1
ds1

Ld11dLd11LppLpp
1

i
dt

d
Ldti

C
i

dt

d
LiRi

dt

d
LiRE  +++++=  ······ (A-3) 

Ls22sCds2
ds2

Ld22dLd22LppLpp
1

i
dt

d
Ldti

C
i

dt

d
LiRi

dt

d
LiRE  +++++=  ····· (A-4) 

さらに，スイッチの寄生容量の関係より次の式が導かれる。 

 += dti
C

dti
C

dti
C

Cgs1
gs1

Crss1
rss1

Cds1
ds1

111
 ·································· (A-5) 

 += dti
C

dti
C

dti
C

Cgs2
gs2

Crss2
rss2

Cds2
ds2

111
 ································· (A-6)  

 

以上より各電流経路の電圧方程式が導出された。 
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A.2 各電圧方程式のラプラス変換 

本章では(A-1)-(A-6)の電圧方程式のラプラス変換を行う。初期条件として，ハー

フブリッジ回路には電流 io が流れている。また，Path1 と Path2 には電流不平衡が

発生しており，その電流不平衡係数を d とする。すなわち，Path1 の初期電流は dio，

Path2 は(1-d)io で表される。さらに，入力電圧はステップ入力とする。各素子の初

期条件を考慮してラプラス変換を行うと次の式となる。 

0
1

g1Rg1g1Rg1g1o1sLs11s
c

Cgs1
gs1

−+=−++ LsILIRidLsIL
s

E
I

sC
 ··········· (A-7) 

( ) 01
1

g2Rg2g2Rg2g2o2sLs22s
c

Cgs2
gs2

−+=−−++ LsILIRiLdsIL
s

E
I

sC
 ··· (A-8) 

 o1dLd11dLd11opLppLpp idLsILIRiLsILIR
s

E
−++−+=  

o1sLs11sCds1
ds1

1
idLsIL

s

E
I

sC
−+++  ············· (A-9) 

( ) o2dLd22dLd22opLppLpp 1 iLdsILIRiLsILIR
s

E
−−++−+=  

( ) o2sLs22sCds2
ds2

1
1

iLdsIL
s

E
I

sC
−−+++  ····· (A-10) 

s

E
I

sCs

EE
I

sCs

E
I

sC

c
Cgs1

gs1

c
Crss1

rss1
Cds1

ds1

111
++

−
+=+  ··················· (A-11) 

s

E
I

sCs

EE
I

sCs

E
I

sC

c
Cgs2

gs2

c
Crss2

rss2
Cds2

ds2

111
++

−
+=+  ··················· (A-12) 

 

(A-7)-(A-12)を整理したものを次の式に示す。 
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( ) Rg1g1g1o1sLs11s
c

Cgs1
gs1

1
IsLRidLsIL

s

E
I

sC
+=−++  ························· (A-13) 

( ) ( ) Rg2g2g2o2sLs22s
c

Cgs2
gs2

1
1

IsLRiLdsIL
s

E
I

sC
+=−−++  ················· (A-14) 

( ) ( ) Ld11d1Lppp IsLRIsLR +++  

0
11

o1s1dpLs11sCds1
ds1

=







++−++ iLLL

d
dsILI

sC
 ················ (A-15) 

( ) ( ) Ld22d1Lppp IsLRIsLR +++  

( ) 0
1

1
1

1
o2s2dpLs22sCds2

ds2
=








++

−
−−++ iLLL

d
dsILI

sC
 ····· (A-16) 

Cgs1
gs1

Crss1
rss1

Cds1
ds1

111
I

sC
I

sC
I

sC
+=  ··········································· (A-17) 

Cgs2
gs2

Crss2
rss2

Cds2
ds2

111
I

sC
I

sC
I

sC
+=  ·········································· (A-18) 

以上より各電流経路の電圧方程式のラプラス変換式が導出された。 

 

A.3 電圧方程式(4-1)-(4-6)の導出 

本章では(A-13)-(A-18)のラプラス変換式より 4.2.2 の(4-1)-(4-6)の導出を行う。ま

ず，(A-17)及び(A-18)式を電流関係式 ICds=ILd-ICrss，ICgs=ICrss-IRgより変形し，整理す

ると次の式が導出される。 

Ld1
ds1

gs1
Crss1

ds1

gs1

rss1

gs1
Rg1 1 I

C

C
I

C

C

C

C
I −








++=  ········································ (A-19) 

Ld2
ds2

gs2
Crss2

ds2

gs2

rss2

gs2
Rg2 1 I

C

C
I

C

C

C

C
I −








++=  ········································ (A-20) 

ここで (A-19)-(A-20)は(4-1)-(4-2)は同式となる。 
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続いて(A-13)-(A-14)に電流関係式 ILs=ILd-IRg，ICgs=ICrss-IRg を適応すると次の式と

なる。 

( ) Rg1
gs1

g11sg1o1s
c

Ld11sCrss1
gs1

11
I

sC
RsLLidL

s

E
sILI

sC 







++=−++ +  ······ (A-21) 

( ) ( ) Rg2
gs2

g22sg2o2s
c

Ld22sCrss2
gs2

1
1

1
I

sC
RsLLiLd

s

E
sILI

sC 







++=−−++ +  (A-22) 

ここで，(A-19)-(A-20)を(A-21)-(A-22)に代入すると次の式となる。 

o1s
c

Ld11sCrss1
gs1

1
idL

s

E
sILI

sC
−++  

( )








−







++









++= + Ld1
ds1

gs1
Crss1

ds1

gs1

rss1

gs1

gs1
g11sg1 1

1
I

C

C
I

C

C

C

C

sC
RsLL  (A-23) 

( ) o2s
c

Ld22sCrss2
gs2

1
1

iLd
s

E
sILI

sC
−−++  

( )








−







++









++= + Ld2
ds2

gs2
Crss2

ds2

gs2

rss2

gs2

gs2
g22sg2 1

1
I

C

C
I

C

C

C

C

sC
RsLL  (A-24) 

ここで， ICrss1及び ICrss2について解くと次の式が導出される。 

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

idL
s

E
I

sC
R

C

C
sL

C

C
L

C

C

I

gs1gs1
g1g1s1

ds1

gs1

rss1

gs1

os1
c

Ld1
ds1

g1
ds1

gs1
g1

ds1

gs1
s1

ds1

gs1

Crss1
11

1

1
1

−








+++







++

−+







++









+







+

=  .......... (A-25) 

( )

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

iLd
s

E
I

sC
R

C

C
sL

C

C
L

C

C

I

gs2gs2
g2g2s2

ds2

gs2

rss2

gs2

os2
c

Ld2
ds2

g2
ds2

gs2
g2

ds2

gs2
s2

ds2

gs2

Crss2
11

1

1
1

1

−








+++







++

−−+







++









+







+

=  ·· (A-26) 

ここで，(A-25)-(A-26)は(4-3)-(4-4)と同式となる。 
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最後に(A-15)，(A-16)に電流関係式 ILp=ILd1+ILd2，ICds=ILd-ICrss，ILs=ILd-IRgを適応し

て整理すると次の式が導出される。 

( ) ( ) Ld2ppLd1
ds1

1ps1d1p
1

IRsLI
sC

RRsLLL ++







+++++  

0
11

os1d1pRg1s1Crss1
ds1

=







++−−− iLLL

d
dsILI

sC
 ················ (A-27) 

( ) ( ) Ld2
ds2

2ps2d2pLd1pp
1

I
sC

RRsLLLIRsL 







+++++++  

( ) 0
1

1
1

1
os2d2pRg2s2Crss2

ds2
=








++

−
−−−− iLLL

d
dsILI

sC
 ····· (A-28) 

ここで，(A-27)-(A-28)は(4-5)-(4-6)と同式となる。 

 

A.4 ドレイン電流式 iLd1の導出 

本章では 4.2.2 の(4-7)の導出を行う。まず(4-1)に(4-3)を代入すると次の式となる。 

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

sC
R

C

C
sL

C

C
L

C

C

C

C

C

C

I

gs1gs1
g1g1s1

ds1

gs1

rss1

gs1

ds1
g1

ds1

gs1
g1

ds1

gs1
s1

ds1

gs1

ds1

gs1

rss1

gs1

Rg1
11

1

1
11

−








+++







++









++









+







+








++

=  

( )

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

I
sCsC

RsLL
C

C

C

C

C

C

gs1gs1
g1g1s1

ds1

gs1

rss1

gs1

Ld1
ds1gs1

g1g1s1
ds1

gs1

rss1

gs1

ds1

gs1

11
1

11
1

−








+++







++

+








+++







++−

+  

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

idL
s

E

C

C

C

C

gs1gs1
g1g1s1

ds1

gs1

rss1

gs1

os1
c

ds1

gs1

rss1

gs1

11
1

1

−








+++







++









−








++

+  ······················ (A-29) 

同様に(4-2)を(4-4)に代入すると次の式となる。 



 
付録 電流振動モデル構築 

 

 

 

82 

( )
sCsC

RsLL
C

C

C

C

sC
R

C

C
sL

C

C
L

C

C

C

C

C

C

I

gs2gs2
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ds2

gs2

rss2

gs2

ds2
g2

ds2

gs2
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gs2
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gs2
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以上により求まった(A-29)-(A-30)及び(4-3)-(4-4)を(4-5)-(4-6)に代入すると次の式

となる。 
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ここで(A-31)を ILd2について解くと次の式となる。 
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(A-33)を(A-32)に代入し，iLd1について整理すると次の式が求められる。ここで式

が非常に複雑になるため，分母及び分子に分けて記載する。 
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ここで 4.2.2 における変数 A1，A2，B1，B2，C1，C2を(A-34)-(A-35)に適応すると

それぞれ次の式となる。 

（分母） 

( ) 12pp21 CARsLBA +−  ······································· (A-36) 

（分子） 

( ) 21
2

pp21 CCRsLBB +−  ······································ (A-37) 

以上より，再度 iLd1について整理すると次の式が導出される。 

( )

( ) 21
2

pp21

12pp21
Ld1

CCRsLBB

CARsLBA
I

+−

+−
=  ····························· (A-38) 

ここで，(A-38)は(4-7)と同式となる。 

 

A.5 ドレイン電流式 iLd2の導出 

本章では 4.2.2 の(4-7)より Path2 に流れるドレイン電流式 iLd2 を導出する。まず

(A-33)を(A-7)と同様，変数に置き換えると次の式となる。 

( ) ( ) 1pp

1
Ld1

1pp

1
Ld2

CRsL

A
I

CRsL

B
I

+
+

+

−
=  ···················· (A-39) 

(A-39)に(A-38)を代入し，整理すると次の式が導出される。 
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( )

( ) 21
2

pp21

21pp12
Ld2

CCRsLBB

CARsLBA
I

+−

+−
=  ····························· (A-40) 

以上により，Path2 に流れるドレイン電流式 iLd2 が導出された。またこの時のド

レイン電流式は Path1 のドレイン電流式 iLd1と比較して，分子の係数のみが互い違

いとなっている関係となっている。 
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