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第1章                  

序論 

 

1.1 研究背景 

1.1.1 パワーエレクトロニクスの技術発展 

 東日本大震災により，私たちの暮らしの中で物やエネルギーを当たり前のように消費

してきた考え方を改めて見直す機会となり，個人や企業が今まで以上にエネルギーの重

要性を再認識することとなった。国や地方行政の支援もあり，太陽光発電をはじめとす

る再生可能エネルギーなどの”創エネルギー”の導入が活発化している。一方，”省エ

ネルギー”（以下，省エネ）についても，経産省主導で，環境配慮型自動車への補助金

支援だけでなく，省エネの実現可能性のある新構造・新材料からなる次世代デバイス技

術の支援，Li（リチウム）電池応用などによるエネルギーの回収や，マンションやビル

や地域のエネルギー管理を有効に行う”エネルギマネージメント”事業への開発支援が

続けられている。 

この省エネ技術を牽引してきたのが，パワーエレクトロニクス技術である。パワーエ

レクトロニクスは，パワー半導体素子（パワーデバイス）を用いた電力変換，電力開閉

に関する技術を扱う工学であり，パワーエレクトロニクスの語源は，1973 年，ウェス

ティングハウス社のウィリアム・ニューウェルによって「パワー（電気・電力・電力機

器）と，エレクトロニクス（電子・回路・半導体）と，コントロール（制御）を融合し

た学際的分野」と図を用いて説明されたのが始まりと言われている[1]。 

パワーエレクトロニクスの心臓部品であるパワーデバイスは，アナログ半導体に属す

る電力制御用の半導体素子と定義される。パワーデバイスが最初に実用化されたのは

Si（シリコン）ダイオードであるが，1957 年に米国の GE 社で開発されたサイリスタが

先駆けとなり，トライアック，逆導通サイリスタ，ゲートターンオフサイリスタ（Gate 

Turn-Off サイリスタ，以下 GTO サイリスタ），光サイリスタなどが開発された。 

パワーエレクトロニクスの進展は，パワーデバイスの進歩と共に進んできた。パワー

デバイスの応用製品の例をとると，大容量 Si ダイオードは，1960 年頃より国鉄の電車
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用整流装置などに採用された。大容量サイリスタは，1970 年頃より，鉄鋼用の直流電

動機に採用された[2]。また，高速サイリスタや逆導通サイリスタは，無停電電源や電

車用チョッパ装置向けに開発され，光サイリスタは，直流送電用として開発された[3][4]。

また，ゲート電流を供給することによって，オン・オフできる自己消弧型の素子である

GTO サイリスタやバイポーラパワートランジスタの出現し，転流回路が不要になり，

回路が簡素化された。特に，GTO サイリスタは，高速化・高耐圧化・大容量化・低損

失化が実現可能となり，併せてインバータの低騒音化にも繋がり，電車などの交流機の

可変速駆動の応用が著しく広がった[5]。一方，GTO サイリスタは，遮断に大きな電流

を必要とするため，ゲート駆動回路が大きくなることや，素子を保護するためのスナバ

回路を必要とするなどの欠点があった。 

パワーエレクトロニクスを大きく進展させたのは，ゲート電圧を供給することによっ

て，オン・オフできる自己消弧型の素子である MOSFET（Metal Oxide Semiconductor  

Field Effect Transister）や IGBT（Insulated Gate Bipolar Transistor）の出現である[6]。電圧

制御型の MOSFET は，電子電流のみで動作するユニポーラデバイスであり，スイッチ

ング速度が速く，低電圧領域での変換効率が高い特長を持つことから，現在まで，200 V

以下の領域で，スイッチング電源や，DCDC コンバータ等の数多くのアプリケーション

に用いられている。一方で，数百 V を超える高耐圧領域では，MOSFET のオン抵抗は

高くなるため，電子と正孔で動作するバイポーラデバイスが期待されていた。1984 年

に開発された IGBT[7]は，MOSFET の欠点である高耐圧に伴って高くなるオン抵抗と，

バイポーラトランジスタ（Bipolar Junction Transistor， 以下 BJT)）の低いスイッチング

速度という欠点をそれぞれ補うように，入力段に MOSFET を，出力段にバイポーラト

ランジスタを 1 つの半導体素子に構成したものである。このデバイスは，電子と正孔で

動作するバイポーラデバイスであることから，数百 V を超える高耐圧領域では，

MOSFET と比較し，大幅なオン抵抗の低減を実現した。さらに，ゲート・エミッタ間

を電圧で駆動することができ，ゲート駆動回路を大幅に小型化できる。1980 年代後半

の開発当初は，600 V，1.2 kV 耐圧の素子開発が急ピッチで進み，1990 年代には，産業

用インバータを始め，エアコン，洗濯機，冷蔵庫，IH 調理器などの白物家電，エレベ

ータ，ロボット，工作機等のインバータに採用されている。また，1997 年からは，HEV

（Hybrid electric vehicles）用インバータにも搭載されている[8]。また，高耐圧向けの

IGBT は，1990 年代前半から開発が進み，IGBT を利用したインバータ搭載車両は，1992

年に初めて搭載された。IGBT は，安全動作領域が広いことから，スイッチング時の破
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壊から素子を守るためのアノードリアクトルやスナバ回路などの付属回路が不要であ

ることから，1990 年後半からは，鉄道用インバータでは，GTO サイリスタに代わり，

IGBT を搭載した電車が主流となっている[9]。 

既に，IGBT は開発されてから 30 年が経過したが，IGBT の構造に関する研究・開発

も精力的に進められ，IGBT の表面の構造では，微細化技術を適用したトレンチゲート

構造の適用，IGBT の裏面の構造では，ノンパンチスルー（NPT）化と基板の薄化等の

技術により世代を重ねて，特性を改善してきている[6][10]。 

また，IGBT の駆動・保護技術に関しても，IGBT の登場以来，盛んに開発が進めら

れている。IGBT は壊れにくいデバイスであるが，IGBT を搭載したインバータの高性

能化を図るためには，駆動回路や保護機能の高機能化が重要である。また，駆動回路と

保護回路を一体化したインテリジェントパワーモジュール（Intelligent Power Module）

や，マイコンなどを搭載したシステムパワーモジュール（System Power Module）なども

製品化されている。 

近年，SiC（炭化ケイ素）を応用したパワーデバイスの開発が盛んである。SiC は，

強い共有結合を持つⅣ-Ⅳ族の化合物半導体であり，ダイヤモンドの次に固く，熱伝導

の良い材料である。工業的には，セラミック材料としての応用が先行したが，早いうち

から，広い禁制帯幅を持つ半導体（Wide Bandgap Semiconductor）として注目を浴びて

いた。1960 年に，Shockley が SiC は，Si の限界を打破する高性能デバイス実現の可能

性を予言[11]したが，結晶成長の困難さにより，SiC 半導体研究の進展は遅れた。しか

しながら，1980 年代以降，バルク結晶成長，およびエピタキシャル成長におけるブレ

ークスルーが相次いで研究され[12] [13]，1990 年代に入ると SiC 単結晶ウエハの市販が

開始され，注目を集めるようになった。SiC は Si の約 10 倍の絶縁破壊電界を有し，パ

ワーデバイスの耐圧維持層（ドリフト領域）が 1/10 ですみ，この領域のドーピング濃

度を 100 倍にできる。このことから，SiC のドリフト領域のオン抵抗を，Si と同耐圧で

比較すると，1/300 程度に低減することが可能である。従って，SiC を用いたパワーデ

バイスでは，ユニポーラデバイスである SiC-MOSFET[14]や，SiC-接合 FET（SiC-Junction 

Field Effect Transister：以下 SiC-JFET）[15]が，Si のバイポーラデバイスである IGBT に

置き換わるデバイスとして期待されている。 

 インバータに用いられるパワーデバイスは，スイッチング素子に並列してダイオード

が搭載されている。これは，インダクタンスを持つ回路の電流を遮断するとき，大きな

サージ電流が発生するため，負荷に対して並列に，かつ負荷の入出力方向とは逆を向く
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ようにダイオードを接続し，サージ電流をダイオード側に逃がすようにしている。この

ダイオードも，スイッチング素子と同じ耐圧が必要である。ダイオードの種類としては，

電子で動作するユニポーラデバイスであるショットキーバリアダイオード（Schottky 

Barrier Diode：以下 SBD）と，電子と正孔で動作する pn 接合ダイオード（以下 pn ダイ

オード）がある。pn ダイオードでは，電子と正孔で動作するため，低いオン抵抗が得

られるが，ダイオードのターンオフ時に，電子と正孔の再結合による大きな逆回復電流

が流れ，スイッチング時の発生損失が大きくなる。一方，SBD では，電子で動作する

ため，ダイオードのターンオフ時に，電子と正孔の再結合がなく，スイッチング損失が

なくなるという特長を持つ。SBD がカバーする領域は，Si ダイオードでは，耐圧 200 V

以下であるのに対して，SiC ダイオードでは，耐圧 3 kV を超える領域まで充分に低い

オン抵抗を実現できる[16][17]。600Ｖを超える IGBT を搭載したパワーモジュールには，

Si-pn ダイオードが用いられてきたが，SiC-SBD は，Si-pn ダイオードに代わる低スイッ

チング損失で，低導通損失なデバイスとして開発が進められてきた。この特性が生かせ

るスイッチング力率改善（Power Factor Correction：以下 PFC）回路での実用化が始まっ

ている。また，この SiC-SBD をインバータ回路に適用した場合，インバータの損失低

減が期待されている。このように，SiC パワーデバイスは，現在主流の IGBT モジュー

ルの Si-IGBT の置き換えだけでなく，Si-pn ダイオードの置き換えも期待されている。 
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1.1.2 パワー半導体の駆動・保護技術とその技術課題 

パワー半導体素子（パワーデバイス）は，産業，家電，エレベータ，HEV，鉄道など

の誘導電動機や同期電動機などの電動機モータ制御用や，無停電電源装置

（Uninterruptible Power Supply ：以下 UPS）などの電力補償装置や，太陽光パワーコン

ディショナー（Power Conditioning System：以下 PCS）などの電力変換機器などに広く

使用されている。これらの電力変換機器は，年々，高パワー密度化（装置体積に対する

出力電力量の割合）が，進んできている。また，インバータの普及促進を図るには，イ

ンバータのコスト低減も重要である。さらに，壊れない・故障しにくい・寿命が長いと

いった高信頼化・高寿命化に対する要求も高い。 

インバータの小型・低コスト・高信頼化を実現するためには，IGBT やダイオードな

どのパワーデバイスの損失低減技術，パワーデバイスを搭載するパワーモジュールの高

効率冷却技術，IGBT の駆動・保護回路の高性能・小型化技術が重要である。IGBT の

損失低減のためには，IGBT の構造最適化により，IGBT の導通特性やスイッチング特

性を改善している[6]。また，HEV 用インバータのパワーモジュールの高効率冷却技術

としては，IGBT を搭載するベースを直接媒体で冷却する直接冷却方式や[18]，IGBT を

両面から冷却する両面冷却方式[19]などが提案され，インバータの小型・低コスト化に

寄与している。 

また，パワーデバイスの駆動・保護回路の高性能化・小型化のためには，駆動回路を

構成する部品点数の低減，保護回路の IC 化，制御回路と駆動回路の絶縁方式の簡素化

が重要である。さらに，IGBT の保護回路については，IGBT の過電流保護回路や，IGBT

の短絡保護回路や，IGBT の制御電源電圧不足保護・過電圧保護や，IGBT の過温度保

護などが一般的に使用され，IGBT の保護回路の高性能化に寄与している[20][21]。 

現在広く用いられている IGBTの短絡検出方式には，センス電流検出機能付きの IGBT

を使用して，IGBTの電流を検出する方式[22]があるが，センス電流検出機能付きの IGBT

を内蔵するために，コストが高いという欠点があった。また，IGBT のコレクタ電圧と

ドライバ IC の入力信号を併用して検出する方式[23]があるが，短絡状態を判断するた

めに， 5 μs 以上の比較的長い時間が必要という欠点があった。本論文では，HEV 用イ

ンバータの IGBT の短絡保護回路にて，保護誤検出の無い安定な短絡保護動作を，高速

で実現する電圧検出型の短絡保護方式を提案する。 
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 また，鉄道車両などの高耐圧のインバータは，パワーデバイスの進歩によって，高性

能，高効率，小型･軽量，高信頼化が図られてきた。1980 年代半ばに，4.5 kV GTO サイ

リスタを用いた GTO インバータが登場したが，その後， 1990 年代始めに，2 kV IGBT

モジュールを適用した 3 レベル IGBT インバータが実用化された[9]。1996 年には，耐

圧 3.3 kV の IGBT を用いた 2 レベルインバータが製品化[24]され，鉄道車両用駆動装置

の高効率化，小型・軽量化を進めてきた。 その後も，IGBT の高耐圧化，大電流化は進

み，現在の車両用インバータの多くは，IGBT インバータに置き換わっている。また，

様々な架線電圧に対応するため，現在では，1.7 kV，3.3 kV，4.5 kV，6.5 kV の高耐圧の

IGBT モジュールが製品化[25][26]されている。そして，IGBT もダイオードも構造の最

適化が進み，更なる高効率化のためには，新材料の SiC デバイスの適用が期待されて

いる。本論文では，IGBT に並列に接続するダイオードに，SiC-SBD を適用し，この

SiC-SBD と Si-IGBT を組合わせたモジュール（以後，SiC ハイブリッドモジュールと呼

ぶ）を試作し，高速駆動の可能性を検討した。さらに，鉄道用インバータの更なる低損

失化・小型化の可能性について検討する。 

 また，電力変換器の更なる省エネ・小型化を実現するため，スイッチング素子にも

SiC の適用を検討する。2000 年後半から，耐圧が低く，小容量の SiC スイッチング素

子のデバイスが販売され始めている。SiC -MOSFET は，酸化膜信頼性が課題であり，

酸化膜を使用しない SiC-JFET 素子が先行して製品化されている。SiC-JFET は，ノーマ

リオン型とノーマリオフ型の 2 つのタイプがある。ノーマリオン型 SiC-JFET[27]は，

HEV や鉄道用途では，フェールセーフの観点から，不向きである。一方，ノーマリオ

フ型の SiC-JFET[15] [28]は，閾値電圧が 1 V 程度と非常に低く，3 V を越えるとゲート

-ソース間に電流が流れるため，制御電圧範囲が狭い点が課題である。本論文では，サ

ーバ用電源の高効率化をめざし，閾値電圧の低いノーマリオフ SiC-JFET の適用と，ノ

ーマリオフ SiC-JFET の高速駆動の可能性を，回路・実装方式の両面から検討する。 
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1.2 本論文の目的 

 本研究では，HEV 用インバータや鉄道用インバータやサーバ用電源などの電力変換

装置を研究対象とし，電力変換装置の省エネ化，低コスト化，小型化，及び高信頼化を

めざし，IGBT や SiC ダイオード，SiC-JFET などのパワーデバイスの高速駆動回路技

術の構築，高信頼保護回路技術の構築を目的とする。 

 HEV 用大電流 IGBT 用駆動回路・保護回路の検討では，HEV インバータの保護回路

の小型・低コスト化・高信頼化のため，新しい電圧検出型の高速短絡保護回路を有する

600V ドライバ IC を開発する。高コストのセンス電流検出機能付き IGBT を使用せずに，

多様なゲート特性を持つ IGBTに対応する低コストで高信頼な短絡保護方式を構築する。

また，駆動回路・保護回路の小型化のため，駆動・保護回路をドライバ IC に搭載した

ドライバ IC を開発する。 

 また，鉄道用 IGBT インバータの検討では，小型・低損失化のため，SiC-SBD の適用

と低損失な駆動方式を検討する。直流架線 1500 V に適用可能な 2 レベルインバータを

構築するため，世界に先駆けて，3.3 kV の SiC-SBD と Si-IGBT を搭載した，3.3 kV/1200 

A の小型 SiC ハイブリッドモジュールを開発し，このハイブリッドモジュール対応の

低損失ゲート駆動方式，小型冷却方式を検討し，小型で高効率なインバータ開発する。 

 さらに，高効率サーバ電源の検討では，サーバ電源の高効率化のため，スイッチング

素子に 600 V/40 A のノーマリオフ型の SiC-JFET を，ダイオードに 600 V /40 A の

SiC-SBD の適用を検討する。ノーマリオフ型の SiC-JFET は，閾値電圧が 1 V 程度と非

常に低く，3 V を越えるとゲート-ソース間に電流が流れるため，制御電圧範囲が狭い点

が課題であり，低閾値電圧であるノーマリオフ SiC-JFET の高速駆動を実現するための

駆動方式・実装方式を開発する。 
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1.3 本論文の構成 

 本論文は，全 7 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 序論 

   第 1 章では，本論文の背景となるパワーエレクトロニクスと心臓部品であるパワ

ーデバイスの技術発展について述べ，続いてここ 30 年に渡って使われてきた IGBT

を中心としたパワーデバイスの駆動回路・保護回路の技術発展とその課題について

概説する。さらに，本論文の目的を説明し，構成を概説する。 

 

第２章 パワー半導体素子，駆動回路・保護回路の技術動向 

   第 2 章では，シリコン（Si）系パワーデバイスの分類と歴史を概説し，ここ 30

年に渡って使われてきている IGBT の駆動・保護回路の技術動向を述べる。特に，

短絡保護技術について詳細に述べ，従来の短絡保護技術の課題を明確化する。 

次に，シリコンカーバイド（SiC）系パワー半導体の開発の歴史を概説する。電

力変換装置の小型・低損失化を実現するめには，SiC 素子の適用が期待されている。

従来の IGBT モジュールに用いられている Si-pn ダイオードに代わり，SiC-SBD が

期待されており，SiC-SBD の特長について述べる。また，スイッチング素子として

は，酸化膜を使用しない SiC-JFET 素子が注目されている。SiC-JFET は， ノーマ

リオン型とノーマリオフ型の 2 つのタイプがある。ノーマリオン型 SiC-JFET は，

Si-MOSFET とカスコード接続してノーマリオフを実現しているが，オン抵抗が高

くなる。一方，ノーマリオフ型の SiC-JFET は，閾値電圧が 1 V 程度と非常に低く，

3 V を越えるとゲート-ソース間に電流が流れるという特有の課題について述べる。 

 

第３章 新しい電圧検出型高速短絡保護回路を有する大電流 IGBT 用 600 V ドラ

イバ IC 

   第 3 章では，1997 年に世界に初登場した HEV 用のインバーに広く使用されてき

ている IGBT に関して，高信頼な駆動回路・保護回路を検討した。大電流用途のイ

ンバータにおいて，数百 A でのスイッチング時でも，安定な駆動回路や保護回路

を備え，数百 A の大電流 IGBT を駆動できるロバストな駆動回路や短絡保護回路

を内蔵した 600 V のドライバ IC の開発について述べる。特に，IGBT の短絡保護
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技術に関しては，従来の高価なセンス IGBT を用いた方式から，IGBT の制御端子

（ゲート）電圧と，IGBT の高圧端子（コレクタ）電圧を併用して電圧検知する方

式を採用することで， 通常市販されている多様なゲート特性を持つ IGBT の全て

に対応可能なようにし，短絡検出時間を，センス IGBT を用いた方式よりも短い

2.5 μs 以内の高速で検知する方式を構築する。また，通常動作時には，誤動作しな

い短絡保護技術を構築した。さらに，通常動作時の IGBT のターンオフ損失を増加

させずに，IGBTの短絡時のピーク電流を 15％低減するゲート駆動回路を構築した。 

これらを搭載した回路で，インバータ実機にて，短絡動作検証及び誤動作の有無

の検証を行って，HEV の実製品へ製品適用した結果を述べる。 

 

第４章 3 kV 級ショットキーバリアダイオードを搭載したハイブリッドモジュ

ールと高速駆動回路を併用した鉄道インバータ 

   第 4 章では，Si に代わる次世代のデバイスと注目されている SiC を用いたデバ

イスの導入を検討した。日本では，直流 1500 V 架線が 90％以上を占めているため，

直流 1500 V に適用可能な 2 レベルインバータを構築するため，世界に先駆けて，

3 kV 級の SiC-SBD と Si-IGBT を搭載したプロトタイプ（3 kV/200 A） の SiC ハ

イブリッドモジュールを開発した。SiC-SBD は，3 kV の高電圧でも，逆方向印加

時の漏れ電流を低減するため，ショットキー接合に pn 接合をマージした JBS

（Junction Barrier Schottky）構造を開発した。 

また，従来の Si -pn ダイオードでは， 定格電流が 30％程度で，ダイオードの通

流幅が 5 μs 以下と小さい場合は，Si -pn ダイオード内の正孔と電子の再結合する影

響で，過大な電圧を発生するため，ゲート抵抗を大きくせざるを得なかったが，開

発した 3 kV 級の SiC-SBD を適用することによって， ゲート抵抗を小さくするこ

とができ，ターンオン損失やリカバリ損失を大幅に低減した。 

さらに，この回路を鉄道用のインバータやコンバータに適用した場合のインバー

タ及びコンバータの損失低減効果を見積もる。また，180 kW モータの無負荷駆動

に成功した結果を述べる。 

 

第５章 3.3 kV/1200 A 小型 SiC ハイブリッドモジュールを適用した鉄道用小型

インバータ 
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   第 5 章では，鉄道用インバータの小型・低損失化のため，従来の 3.3 kV/1200 A の

モジュールの 2/3 のサイズの SiC ハイブリッドモジュールを開発した。ショット

キーバリア接合に pn 接合をマージした JBS 構造を適用した SiC-SBD の採用と，ス

イッチング素子には， 導通特性を改善した Si-IGBT を適用した。また，駆動技術

については，3.3 kV/1200 A SiC ハイブリッドモジュールのターンオン時に， IGBT 

のゲートの状態を検出して，3 段階に分けて制御する低損失駆動（アクティブゲー

ト駆動）技術を適用することで，従来の固定ゲート方式と比較して，ターンオン損

失を低減する手法を述べる。また， 実装技術については，熱伝達率に優れた小型

冷却器を開発した。 

その結果，IGBT の性能改善と SiC ダイオードによるスイッチング損失の低減効

果，アクティブゲート制御技術の適用により，インバータ損失を 35％低減した。

また，コンデンサの改善や，冷却器の小型化により，インバータの質量と体積を

40％低減した。また，190 kW モータを 4 台同時に駆動することに成功した結果に

ついて述べる。 

 

第６章 低閾値電圧を持つ SiC-JFET の高速駆動回路の構築とサーバ電源への適

用 

第 6 章では，電力変換器の更なる低損失化をめざし，SiC スイッチング素子の適

用を検討した。フェールセーフの観点から，酸化膜を使用しないノーマリオフ型

SiC-JFET を候補とした。閾値電圧の低いノーマリオフ SiC-JFET の駆動速度の高速

化について，回路・実装方式の両面から検討した。SiC-JFET のソース分割端子の

実装方式と，ゲート抵抗にコンデンサを並列接続するスピードアップコンデンサ駆

動回路方式を開発し，50 ns 以内のターンオン時間，ターンオフ時間を実現した。 

また，この実装方式や駆動回路方式を適用した PFC 回路や，DCDC 回路を構築

し，製品版同等の 2 kW のサーバ電源を試作し，効率最高点で 95.1％となる世界最

高クラスの電源効率を実現した結果を述べる。 

 

第７章 結言 

   本論文における成果を要約し，今後の課題について言及する。 

 

  



14 

 

第2章 パワー半導体素子，駆動回路・保護回

路の技術動向 

 

 

 

この章では，シリコン（Si）系パワーデバイスの分類と歴史を概説し，ここ 30 年に

渡って使われてきている IGBT の駆動・保護回路の技術動向を述べる。特に，短絡保護

技術について詳細に述べ，従来の短絡保護技術の課題を明確化する。 

次に，シリコンカーバイド（SiC）系パワー半導体の開発の歴史を概説する。電力変

換装置の小型・低損失化を実現するめには，SiC 素子の適用が期待されている。 

従来の IGBT モジュールに用いられている Si-pn ダイオードに代わり，SiC-SBD が

期待されており，SiC-SBD の特長について述べる。また，スイッチング素子としては，

SiC-MOSFET は，酸化膜信頼性が課題であり，酸化膜を使用しない SiC-JFET 素子が

注目されている。SiC-JFET は， ノーマリオン型とノーマリオフ型の 2 つのタイプが

ある。ノーマリオン型 SiC-JFET は，Si-MOSFET とカスコード接続してノーマリオ

フを実現しているが，オン抵抗が高くなる。一方，ノーマリオフ型の SiC-JFET は，

閾値電圧が 1 V 程度と非常に低く，3 V を越えるとゲート-ソース間に電流が流れると

いう特有の課題について述べる。 

 

 

 

  



15 

 

2.1 シリコン系パワー半導体の分類と歴史 

2.1.1 シリコン（Si）系パワー半導体の分類と開発の歴史 

図 2.1 に，シリコン（Si）系パワー半導体の分類を示す。図 2.2 に，パワー半導体素

子の開発の歴史を示す。パワーエレクトロニクスの心臓部品であるパワーデバイスは，

アナログ半導体に属する電力制御用の半導体素子と定義される。 

パワー半導体素子は，ゲート端子を持たず，オン・オフを制御できない非可制御型の

ダイオードと，ゲート端子により，オン・オフを制御できる可制御型のパワー半導体素

子に分かれる。可制御型のパワー半導体素子は，1957 年に米国の GE 社で開発されたサ

イリスタが先駆けとなり，トライアック，逆導通サイリスタ， GTO サイリスタ，光サ

イリスタなどが開発された。大容量サイリスタは，1970 年頃より，鉄鋼用の直流電動

機に採用された。700 V の直流電動機駆動用に，2.5 kV の定格デバイス，1.2 kV の直流

電動機用に，4 kV 定格のデバイスが採用された[2]。また，高速サイリスタや逆導通サ

イリスタは，無停電電源や電車用チョッパ装置向けに開発され，光サイリスタは，直流

送電用として開発された。1979 年に日本初の本格的な直流送電となった本州（上北変

換所）と 北海道（函館変換所）間を結ぶ北本連系では，4 kV/1500 A の光サイリスタが

採用された[3]。また，2000 年に運用を開始した本州（紀北変換所）と 四国（阿南変換

所）間を結ぶ世界最大級の設計電圧である紀伊水道直流連系では， 8 kV/3500 A の光サ

イリスタが採用された[4]。 

パワーデバイスの第 2 期は，ゲート電流を供給することによって，オン・オフできる

自己消弧型の素子である GTO サイリスタやバイポーラパワートランジスタの出現であ

る。自己消弧型の素子を使うと，転流回路が不要になり，回路が簡素化される。特に，

GTO サイリスタは，高速化・高耐圧化・大容量化・低損失化が実現可能となり，併せ

てインバータの低騒音化にも繋がり，交流器の可変速駆動の応用が著しく広がった。

1986 年には，4.5 kV/2000 A 定格の GTO サイリスタを適用した直流架線 1500 V 対応の

VVVF（Variable Voltage Variable Frequency）インバータが実用化された[5]。1990 年代に

は，300 系や 500 系新幹線など，多くの電車に採用された。一方，GTO サイリスタの欠

点は，遮断に大きな電流を必要とするため，ゲート駆動回路が大きくなることや，素子

を保護するためのスナバ回路を必要とすることである。 
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パワーデバイスの第 3 期は，ゲート電圧を供給することによって，オン・オフできる

自己消弧型の素子であるMOSFETや IGBTの出現である[6]。電圧制御型のMOSFETは，

電子電流のみで動作するユニポーラデバイスであることから，スイッチング速度が速く，

低電圧領域での変換効率が高い特長を持つ。このことから，現在まで，200 V 以下の領

域で，スイッチング電源や，DCDC コンバータ等の数多くのアプリケーションに用いら

れている。1984 年に，東芝から発表された IGBT[7]は，MOSFET の欠点である高耐圧

に伴って高くなるオン抵抗と，バイポーラトランジスタの低いスイッチング速度という

欠点をそれぞれ補うように，入力段に MOSFET を，出力段にバイポーラトランジスタ

を 1 つの半導体素子に構成したものである。このデバイスは，電子と正孔で動作するバ

イポーラデバイスであることから，MOSFET と比較し，大幅なオン抵抗の低減を実現

した。さらに，ゲート・エミッタ間を電圧で駆動することができ，ゲート駆動回路を大

幅に小型化できる。1980 年代後半の開発当初は，600 V，1.2 kV 耐圧の素子開発が急ピ

ッチで進み，1990 年代には，産業用インバータを始め，エアコン，洗濯機，冷蔵庫，IH

調理器などの白物家電，エレベータ，ロボット，工作機等のインバータに採用されてい

る。また，1997 年からは，HEV 用インバータにも搭載されている[8]。 

また，高耐圧向けの IGBT の開発も 1990 年代前半から進み，IGBT を利用したインバ

ータ搭載車両は，1992 年に，帝都高速度交通営団の 06 系電車・07 系電車に初めて搭載

された。IGBT は，安全動作領域が広いことから，スイッチング時の破壊から素子を守

るためのアノードリアクトルやスナバ回路などの付属回路が不要であることから，1990

年後半からは，鉄道用インバータでは，GTO サイリスタに代わり，IGBT を搭載した電

車が主流となっている[9]。 

既に，IGBT は開発されてから 30 年が経過されようとしている。IGBT の構造に関す

る研究・開発も精力的に進められ，IGBT の表面の構造では，微細化技術を適用したト

レンチゲート構造の適用，IGBT の裏面の構造では，ノンパンチスルー（NPT）化と基

板の薄化等の技術により世代を重ねて，特性を改善してきている[6][10]。また，6 つの

IGBTを１つの ICに集積したワンチップインバータ ICも 1990年頃に製品化されている。 
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図 2.1 シリコン（Si）系パワー半導体の分類 

 

 

 

図 2.2 パワー半導体素子の開発の歴史 
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2.1.2 パワーMOSFET と IGBT の棲み分けと市場規模 

図 2.3に，パワー半導体の中のパワーMOSFETと IGBTの棲み分けと市場規模を示す。

パワー半導体素子の市場規模については，年 1 兆円の規模で，パワーエレクトロニクス

機器の市場規模は，年 7.5 兆円の規模である。 

次に，パワー半導体の中のパワーMOSFET と IGBT の棲み分けを説明する。Si 系パ

ワーデバイスの場合，200 V 以下の領域では，パワーMOSFET が使用されるケースが多

く，情報機器や電源や自動車電装機器の分野は，パワーMOSFET が多用されている。 

一方，数百 V 以上の領域では，IGBT が多く用いられ，耐圧のラインナップとしては，

600 V, 1.2 kV, 1.7 kV, 2 kV, 2.5 kV, 3.3 kV, 4.5kV, 6.5kV の IGBT が既に製品化されている。

PDP（Plasma Display Panel）やエアコンや冷蔵庫などの家電品や、HEV 用インバータや、

太陽光や UPS や産業機器などの電力変換装置や，建設機械や鉄道など様々な分野で

IGBT が使われている。 

 また，電力用大容量高電圧自励式変換器など，10 kV を超える耐圧を必要とする領域

では，現在は光サイリスタを多段接続する方式が主流であるが，IGBT の高耐圧化に伴

い，チョッパ構成の単位セルをカスケードに接続した構成である MMC（Modular 

Multilevel Converter）などのマルチレベル変換器が主流になると考えられる[29]。 

 図 2.4 に，年度毎の MOSFET と IGBT の市場規模を示す。情報機器や電源や自動車電

装機器の台数が極めて多く，パワーMOSFET の市場規模は，IGBT の市場規模の約 10

倍となっている。また，パワーMOSFET，IGBT 共に，年率 10％で市場は大きくなって

おり，2015 年には，IGBT の市場として，1500 億円になると予想されている。 
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図 2.3 パワー半導体の中の棲み分けと市場規模 
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2.1.3 パワーMOSFET と IGBT の動作原理 

図 2.5 に，パワーMOSFET と IGBT の断面比較・動作原理を示す。パワーMOSFET

と IGBT の表面は，MOS ゲートとなっており，ゲート-ソース間と，ゲート-エミッタ間

の構造は n 型の MOS 構造になっている。ゲート電圧を印加することによって，電子の

供給を制御している。 

 図 2.5(a)に示すパワーMOSFET は，裏面の Drain 側は n
+になっており，電子電流のみ

で動作する半導体素子である。高耐圧のパワーMOSFET を実現するには，ベース層で

ある n
-層の濃度を低くし，n

-層を厚くする必要がある。n
-層の温度特性は，非常に大き

いため，高耐圧素子に適用すると，高温の導通電圧が非常に高くなるデメリットがある。 

 一方，図 2.5(b)に示す IGBT は，裏面の Collector 側は p
+になっている。IGBT にゲー

ト電圧を印加すると，表面から電子を供給し始めると同時に，裏面から正孔が供給され

る。ベース層である n
-層の内部には，多数の電子と正孔が存在し，高耐圧素子に適用し

た場合でも，高温の導通電圧を低く抑えることができるメリットがあり，数百 V 以上

の耐圧を持つパワー半導体素子では，IGBT を採用する場合が多い。 

  

 

(a）パワーMOSFET            (b）IGBT 

図 2.5 パワーMOSFET と IGBT の断面比較・動作原理 
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表 2.1 に，最近の IGBT の開発状況の特徴を示す。IGBT の導通損失は，MOS 構造部

分のチャネル抵抗と，チャネル近辺のドリフト抵抗と，n
-ベース層の基板抵抗に分類さ

れる。MOS 構造部のチャネル抵抗は，既に移動度の改善やゲート酸化膜の改善などが

行われてきた。 

 チャネル近辺のドリフト抵抗については，IGBT の表面にゲートを付加するプレーナ

構造から，IGBT の表面にゲートを埋め込むトレンチ構造の採用により，ドリフト抵抗

を低減する構造が主流となっている。この構造では，従来のプレーナ構造と比較し，導

通電圧を 1 割程度低減することができる。一方，ゲート電極とコレクタ電極の距離が短

くなり，IGBT の帰還容量が多くなるため，ゲート駆動能力は増強する必要がある。 

 また，LiPT（Low injection Punch Through）構造は，薄いコレクタ接合構造で，n
-層の

ライフタイム制御を無くして，導通電圧を 1 割程度低減すると共に，IGBT の製作プロ

セスの簡略化を図っている。 

 

 

 

表 2.1 最近の IGBT の開発状況 
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2.1.4 HEV 用パワーデバイスの歴史 

 19 世紀の産業革命以降，急激に待機中の CO2 濃度が増加してきている。現在，大気

中に放出される CO2の約 1/4 は，自動車を含む輸送関連事業によるものとされている。

トヨタ自動車は，1997 年に世界に先駆けて，ハイブリッド自動車（HEV）を販売した。

図 2.6 に，HEV 用インバータのパワーデバイスの歴史を示す。 

1997 年に，トヨタ自動車から発売されたプリウスハイブリッドは，当初，600 V の 6

アームの IGBT が１つのパッケージに内蔵される 6in1 構成の IPM（Intelligent Power 

Module）が採用された。IPM には，駆動回路の他に，過電流保護や短絡保護や制御電圧

不足保護や過温度保護などの保護機能が搭載されている。 

その後，昇圧回路方式が採用され，バッテリ電圧は，288 V から 500 V に，2009 年か

らは 650 V に昇圧され，IGBT の耐圧は 600 V から 1.2 kV に引き上げらた。また，冷却

方式に関しても，直接水冷構造や，両面冷却構造が採用され，パワーユニットの小型化

を図り，艤装スペースを確保している。 

 

 

 

図 2.6 HEV 用インバータのパワーデバイスの歴史 
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 また，ハイブリッド自動車だけでなく，2014 年からは，プラグインハイブリッドカ

ー（Plug-in hybrid vehicle：PHV）が製品化され，2015 年からは，電気自動車の発売が

予定されている。いずれも，インバータが搭載され，そのキーデバイスは IGBT である。

また，2020 年には，SiC-MOSFET を使ったフル SiC モジュールでの製品化の発表があ

った。 

 

 

2.1.5 鉄道用パワーデバイス・周辺回路の歴史 

蒸気機関車が 1814 年に英国で発明され，世界中の陸上輸送に革命をもたらし，約 200

年が経過した。日本や欧州では，1900 年台初頭に発明された飛行機と競合しながら，

高速鉄道の開発が進められてきた。高速鉄道は，1965 年，世界で初めて時速 210 km 走

行を成功させた日本の新幹線が有名であるが，欧州でも 1990 年代以降，急速に高速鉄

道列車が普及した。フランスの TGV やドイツの ICE などが有名である。 

鉄道が，旅客 1 人を 1 km 運ぶのに必要とするエネルギーは，図 2.7 (a)に示すように，

飛行機の約 1/3，自家用乗用車の約 1/5 と，他の輸送手段より格段に小さい[30]。また，

鉄道が，旅客 1 人を 1 km 運ぶときに排出する CO2 排出量は，図 2.7 (b)に示すように，

飛行機の約 1/6，自家用乗用車の約 1/10 に低減できる[31]。このため，世界中で高速鉄

道のインフラ整備プロジェクトが発表され，時速 300 km クラスの高速鉄道路線が，世

界的に一気に普及していくと考えられる。 

今後，拡大する鉄道事業を考えると，更なる環境負荷低減の取り組みが必要である。

今日まで，鉄道の省エネルギー化のためには，車体の材料や構造を見直して軽量化を図

ること，電気式ブレーキの採用により，回生エネルギーを有効に利用することなど様々

な技術開発が進められてきた。今後，主回路システムとしても，インバータの高効率化，

全閉誘導電動機の高効率化，永久磁石同期電動機の採用，Li 電池などの蓄電デバイスの

採用などにより，駆動システム全体としての高効率化が求められている。 
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(a) 旅客 1 人を 1 km 運ぶのに必要とするエネルギー[30] 

 

 

 

(b) 旅客 1 人を 1 km 運ぶのに必要とする CO2排出量[31] 

 

図 2.7 旅客 1 人を 1km 運ぶのに必要とするエネルギーと CO2排出量 
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図 2.8 に，鉄道用インバータ用のパワーデバイス・主回路構成の変遷を示す。電車へ

の電力供給には，直流電化方式と交流電化方式がある。直流電化方式においては，世界

的に多用されているものは 600 V, 750 V, 1500 V, 3000 Vの 4種類であるが，図 2.8では，

主に 1500 V 直流架線用の素子・主回路構成を中心に記載している。 

1980 年代になると，鉄道用途に利用可能な耐圧 2.5 kV，さらには 4.5 kV の GTO が実

用化され，可変電圧可変周波数制御（VVVF 制御）が可能となり，誘導電動機が主電動

機に使用されるようになった。1990 年代になると，電圧制御型で電流飽和特性を有す

る高耐圧の IGBT が実用化された。IGBT を利用したインバータ搭載車両は，1992 年の

帝都高速度交通営団の 06 系電車・07 系電車が始めてであり，その後，IGBT を搭載し

たインバータが主流になった。 

IGBT は，安全動作領域が広いことから，スイッチング時の破壊から素子を守るため

のアノードリアクトルやスナバ回路などの付属回路が不要である。この IGBT を搭載し

たインバータの出現により，駆動システムの小型・軽量化，省エネルギー化が進んでき

た。このように，パワーデバイスの進化とともに，インバータの小型，軽量，高効率化

が進んできた。 

 

 

 

図 2.8 鉄道用インバータ用のパワーデバイス・主回路構成の変遷 
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鉄道用の IGBT が登場した当時は耐圧が 2 kV と低かったため，当初は IGBT を各アー

ムに 2個直列に接続して高い電圧に耐えられるような 3レベルインバータを採用してい

た（図 2.9）。3 レベルインバータの主回路構成は各アームに素子が 2 個直列になり，こ

れがさらに 2 組直列，これを 3 組並列にしたものである。各アームの中点からダイオー

ドを介して，電源電圧の中間点へ接続する構成である。中間電圧も利用するため，全電

圧－中間電圧－0 V の 3 つの段階の電圧が得られ，波形の歪を小さくでき，より正弦波

に近い波形を得られる。課題は，2 レベルインバータと比較して，2 倍以上の素子を使

用し，回路構成が複雑になるため，コストが高くなり，装置が大型化することである。 

1990 年後半から，IGBT の高耐圧化が進み，2 レベルインバータが可能になった（図 

2.10）。この 2 レベルインバータでは，使用する IGBT の数が抑えられることから，装置

の小型化，コスト低減が可能となる。また，欧州などでは，直流架線 3000 V の路線も

あり，現在では 6.5 kV 定格の高耐圧 IGBT も製品化されている。 

一方，交流電化区間では，直流電化区間の約 10 倍の高圧電圧を用いており，送電ロ

スが少なく，変電所間隔を長く取ることができ，地上設備のコスト低減が図れる。この

交流電化区間を走行する電車の駆動システムでは，インバータに加えて，変圧器やコン

バータを搭載する（図 2.11）回路構成となっている。 

 

 

 

図 2.9 3 レベルインバータの主回路構成（直流電化区間） 
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図 2.10 2 レベルインバータの主回路構成（直流電化区間） 

 

 

 

 

 

図 2.11 2 レベルインバータの主回路構成（交流電化区間） 
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2.2 IGBT の駆動・保護回路の技術動向 

2.2.1 電力変換器の構成と課題  

インバータが導入され，既に 40 年以上が経過し，産業，家電，エレベータ，HEV，

鉄道などの誘導電動機や同期電動機などの電動機モータ制御用や， UPS などの電力補

償装置や，PCS などの電力変換機器などに広く使用されている。これらの電力変換機器

は，年々，高パワー密度化が，進んできている。また，インバータの普及促進を図るに

は，インバータのコスト低減も重要である。さらに，壊れない・故障しにくい・寿命が

長いといった高信頼化・高寿命化に対する要求も高い。 

図 2.12 に，電力変換器の構成と課題を示す。インバータの小型・低コスト・高信頼

化を実現するためには，IGBT やダイオードなどのパワーデバイスの損失低減技術，パ

ワーデバイスを搭載するパワーモジュールの高効率冷却技術，IGBT の駆動・保護回路

の高性能・小型化技術が重要である。 

IGBT の損失低減のためには，2.1.3 節で述べたように，ゲート部へのトレンチ構造の

適用[6][10]や，裏面構造の最適化などにより，IGBT の導通特性やスイッチング特性を

改善している。また，パワーモジュールの高効率冷却技術としては，IGBT を搭載する

ベースを直接媒体で冷却する直接冷却方式や[18]，IGBT を両面から冷却する両面冷却

方式[19]などが提案され，インバータの小型・低コスト化に寄与している。 

また，高信頼化のためには，IGBT のスイッチング動作によって発生する電磁放射

（Electro Magnetic Interference ：EMI）低減技術や，IGBT やゲート駆動回路の動作が阻

害されない電磁耐性（Electro Magnetic Susceptibility：EMS）を持つことも重要である。

さらには，IGBT モジュールに使用されている半田や，ワイヤボンディングなどの高寿

命化技術の開発も重要である。 

パワーデバイスの駆動・保護回路の小型・低コスト化のためには，駆動回路を構成す

る部品点数の低減，保護回路の IC 化，制御回路と駆動回路の絶縁方式の簡素化が重要

である。絶縁方式の低コスト化・簡素化には，フォトカプラやパルストランスなどの絶

縁通信手段の数を低減することが効果的で，ハイサイドとの PWM 信号や異常信号の伝

達には，レベルシフト回路を用いる構成なども開発されている[20][21]。また，EMI を

低減するために，ゲート電圧の最適化や，IGBT のスイッチング速度と損失を最適化す

るゲートの駆動技術も重要である。 
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IGBT の保護回路については，IGBT の過電流保護回路，IGBT の短絡保護回路や，IGBT

の制御電源電圧不足保護・過電圧保護，IGBT の過温度保護などが一般的に使用され，

IGBT の保護回路の高性能化に寄与している[20][21]。次の節では，IGBT を用いた電力

変換装置の過電流・短絡保護回路について詳しく説明する。 

 

 

 

 

 

図 2.12 電力変換器の構成と課題 
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2.2.2 過電流保護回路と短絡保護回路の構成と課題 

表 2.2 に，電流検出方式を示す。大別して 4 つの方式がある。電流トランス方式は，

主に電流検出方式として用いられる。検出素子には，ホール素子やフェライトコアを使

用する方式が主流であり，検出精度は良好であるが，検出速度は数十 μs 以上であり，

コストも高い。 

 シャント抵抗方式は，過電流検出方式と短絡検出方式で用いられるが，シャント抵抗

は，1 mΩ 以上で，数 mW クラスのものが多く，HEV や鉄道用などの大電流用途には，

不向きである。また，シャントに発生する電圧（Vo）は，1 V 以下に設定されるのが 

一般的で，マイコン（１次側）電位とは絶縁していないため，電流値をマイコン側にフ

ィードバックすることが難しい。 

 大電流用途向け電力変換器の短絡保護方式としては，Vce検出方式[22]とセンス IGBT

方式[23]が広く使用されている。センス IGBT 方式は，センス電流検出機能付きの IGBT

を使用して，IGBT の数百～数千分の 1 の電流を検出する方式である。センス電流検出

機能付きの IGBT を内蔵するために，コストが高いという欠点があった。また，センス

電流とセンス抵抗の積となるセンス電圧をモニターするときに，モニターする配線が長

い場合，センス電圧にノイズが乗りやすく，ローパスフィルタが必要であり，動作時間

が遅くなるという欠点があった。 

 大電流用途向け電力変換器のもう一つの短絡保護方式である IGBTのVce検出方式は，

通常，IGBT のコレクタ電圧とドライバ IC の入力信号を併用して検出する方式が採用さ

れている。この方式では，IGBT の短絡を誤検知しないように，正常状態か短絡状態か

を判断するために，入力信号に 5 μs 以上のマスク期間を設けていたため，短絡保護時

間は，5 μs 以上の長い時間が必要という欠点があった。 

 今回検討する方式は，Vce 検知とゲート電圧検知を組合わせる方式を採用する。高コ

ストなセンス IGBT を使用せずに，閾値電圧が異なる多様なゲート特性を持つ IGBT に

対応し，センス IGBT 方式より短い時間で，短絡検知可能な短絡保護回路を構築する。 
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表 2.2 電流検出方式 

 

 

 

2.2.3 大電流対応の短絡保護・短絡電流低減の技術動向 

大電流用途向け電力変換器の短絡保護方式としては，Vce検出方式[22]とセンス IGBT

方式[23]が広く使用されているが，他の短絡保護方式として，IGBT のゲート電流を検

出する方式[32][33]や，IGBT モジュールのエミッタインダクタンスに発生する電圧と

IGBT のコレクタ電圧を併用して検出する方式[34]や，IGBT のゲート電圧のみで検出す

る方式[35]も提案されている。しかしながら，回路規模が大きい，検出速度が遅い，誤

検出率が高いなどの点から，これらの短絡保護方式は普及していない。 

IGBT が短絡した場合の短絡電流を低減するために，短絡時に IGBT のゲート電圧を

クランプする方式[36-38]が提案されている。また，IGBT のコレクタ電流を遮断する際

に IGBT の過電圧による破壊を防止するため，短絡時に IGBT をソフト遮断する方式も

提案されている[39]。また，短絡時に IGBT のゲートの共振を防止する手法[40]や，IGBT

のゲート電流を検出して，短絡電流を低減する手法が提案されている[41]。 
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2.3 シリコンカーバイド系パワー半導体の特長 

シリコン（Si）を用いたパワーデバイスでは，Si の物性に起因する性能限界に近づい

ており，シリコンカーバイド（SiC）への期待が大きい。SiC の特長は，①Si：50％，C：

50％の化学量論的組成を有するⅣ-Ⅳ族化合物半導体，②11％のイオン性を有する共有

結合結晶，③SiC 結晶では Si-C 原子間距離が 0.189 nm と短い，④結合エネルギーが高

い（約 4.5 eV）である。SiC の強い原子間結合力は高いフォノンエネルギーを持ち，高

い熱伝導度を有する。この高い熱伝導度と熱的・科学的安定性を活用して，集積回路の

放熱板やセラミック材やヒータ材料としても広く用いられている。一方，半導体として

の SiC は，その強い原子間結合力は広い禁制帯幅と高い絶縁破壊電界強度，高い光学フ

ォノンエネルギーを有するため，キャリアの飽和ドリフト速度が速い。広い禁制帯幅と

優れた熱的安定性は，高温動作デバイスに適している。 

 1960 年に，Shockley が SiC は，Si の限界を打破する高性能デバイス実現の可能性を

予言した[11]が，結晶成長の困難さにより，SiC 半導体研究の進展は遅れた。しかしな

がら，1980 年代以降，バルク結晶成長，およびエピタキシャル成長におけるブレーク

スルーが相次いで研究[12][13]され，1990 年代に入ると SiC 単結晶ウエハの市販が開始

され，注目を集めるようになった。 

 SiC 半導体の研究開発の歴史は，結晶成長技術の開発が長い。SiC は常圧では液相が

存在せず，約 2000～2200℃以上の高温で昇華する。従って，SiC 単結晶インゴット成長

を育成する方法として，融液からの引上げ法を適用できない。現在主流の SiC 単結晶イ

ンゴット成長は，「昇華法」である。黒鉛るつぼ内に配置した SiC 多結晶原料を約 2400℃

の高温で昇華させ，やや低温部（約 2200℃）に設置した種結晶上に再結晶化させ，SiC

インゴットを得る方法である。結晶成長時の温度分布やインゴットの長尺化の制御が容

易ではなく，様々な課題があるが，良質の単結晶ウエハの工業化が進められ，現在では

直径 150 mm の低抵抗あるいは半絶縁性ウエハが市販され始めた。 

 SiC の結晶成長では，SiC 特有の重要な物理現象として，SiC の結晶多形（ポリタイ

プ）現象が挙げられる[42]。SiC は，結晶学的には同一の組成で c 軸方向に対して多様

な積層構造を取るポリタイプ現象を示す材料として有名である。このポリタイプ現象は，

Si，C 原子単位層の最密充填構造を考えたときの原子の積み重なりの違いにより記述で

きる。SiC では 200 種類以上のポリタイプが確認されているが，発生確率が高く応用上

重要なのは，3C-SiC，4H-SiC，6H-SiC，15R-SiC である。この表記法で，最初の数字は
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積層方向（c 軸方向）の 1 周期中に含まれる Si-C 単位層の数を意味し，後の C，H，R

は結晶系の頭文字（C：立方晶，H：六方晶，R：菱面体晶）を表している。図 2.13 に，

3C-SiC，4H-SiC，6H-SiC の積層構造の模式図を示す。同図における“A，B，C”の表記

は，六方最密充填における 3 種類の原子の占有位置（Si-C 対に相当）を意味している。

なお，他の半導体でよく現れる閃亜鉛鉱（zincblende）構造は 3C，ウルツ鉱（wurtzite）

構造は 2H と表記できる。  

 

 

 

 

 

SiC はポリタイプによって熱的安定性や発生確率が異なり，高温（約 2000℃以上）で

は 6H-SiC，15R-SiC，4H-SiC の発生確率が高く，低温（約 1800℃以下）では 3C-SiC

が発生しやすい。このため，高温で結晶成長を行う昇華法では 4H-SiC あるいは 6H-SiC

が得られ，3C-SiC のインゴット成長は困難である。表 2.3 に，代表的な SiC ポリタイ

プの主な物理的性質[43]を示す。SiC は，各ポリタイプで禁制帯幅だけでなく移動度や

不純物準位などの物性が異なるが，半導体デバイスとしては，電子移動度，正孔移動度

が大きい，4H-SiC が最も注目されている。 
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表 2.3 代表的な SiC ポリタイプの主な物理的性質 

 

 

SiC を進める上で大きなブレークスルーとなったのが，京大の松波先生らが提案した

「ステップ制御エピキタシー」[13][44]である。昇華法により作製された SiC ウエハは，

無添加（アンドープ）結晶でも不純物や点欠陥密度が比較的高く（～10
15

 cm
-3），デバイ

ス作製に適しない。通常は，精密なドーピング密度と膜厚制御が容易な科学気相堆積

（CVD）法により，SiC ウエハ上にデバイスを作製する活性層となる SiC 薄膜のエピタ

キシャル成長が行われる。このエピタキシャル成長において，基底面である SiC｛0001｝

面オン基板を用いると，低温安定な 3C-SiC の双晶が成長しやすいが，基板に数度のオ

フ角を設けることによって，4H-SiC，6H-SiC の高品質ホモエピタキシャル成長が可能

となる。オフ角の導入によって SiC 基板表面に原子レベルのステップが形成され，いわ

ゆるステップフロー成長（ステップからの 1 次元的横方向成長）が誘起される。この結

果，吸着原子の占有位置がステップ端で一意に決定されるために，基板と同一のポリタ

イプがエピタキシャル成長層に複製される。つまり，基板表面のステップにより，成長

層のポリタイプを制御できることから，「ステップ制御エピタキシー」の名称が付けら

れた。 

 表 2.4 に，SiC ポリタイプの中で現在最もデバイス応用に適している 4H-SiC と，Si，

GaAs，GaN，ダイヤモンドの主な物性値とそれを基に計算した Johnson の性能指標（高

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

積層構造 ABC ABCB ABCACB 

格子定数（Å） 4.36 
a=3.09 

c=10.08 

a=3.09 

c=15.12 

禁制帯幅（eV） 2.23 3.26 3.02 

電子移動度（cm
2
/Vs） 1000 

1000（⊥c） 

1200（//c） 

450（⊥c） 

100（//c） 

正孔移動度（cm
2
/Vs） 50 120 100 

絶縁破壊電界強度（MV/cm） 1.5 2.8 3.0 

飽和ドリフト速度（cm/s） 2.7×10
7
 2.2×10

7
 1.9×10

7
 

熱伝導率（W/cmK） 4.9 4.9 4.9 

比誘電率 9.72 
9.7（⊥c） 

10.2（//c） 

9.7（⊥c） 

10.2（//c） 
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周波デバイス応用）および Baliga の性能指標（パワーデバイス応用）を示す（それぞれ

Si の値で規格化している）[43]。 

4H- SiC の物性の特長は，絶縁破壊電界強度が Si や GaAs の約 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 3 倍と高い。GaN は 4H-SiC と同様の優れた物

性値を示し，AlGaN や InGaN などの混晶を作製し，ヘテロ接合構造を形成できること，

直接遷移型半導体であるので発光デバイスに適していることが特長である。一方，SiC

は，広禁制帯幅半導体の中では例外的に p，n 両伝導型の広範囲価電子制御が容易であ

ること，Si と同様に熱酸化により良質の絶縁膜（SiO2）が形成できること，および良質

の導電性ウエハが市販されていることが特長である。SiC と GaN パワーデバイスは同等

のポテンシャルを有しているが，SiC は，導電性ウエハがあり，縦型のデバイスを製作

可能であることから，数 kV 以上の半導体デバイスに，GaN は，Si，SiC，サファイア

などの基板上に横型デバイスを製作可能であり，比較的パワーの小さい高周波向けの半

導体デバイスに向いていると考えられる。一方で，結晶の品質，サイズ，欠陥密度など

の技術的側面やコストについては時代とともに変化しており，ブレークスルー技術によ

り，優位な立場がいつ変化するか判らない状態にあるとも言える。 

 上述のように，SiC は広い禁制帯幅を有し，熱的に安定な材料であることから，当初

は高温動作デバイス用材料として研究開発が進められた。通常，Si を用いたデバイスで

は，最高動作温度（接合温度）が 150～200℃に制限されるが，SiC では 500℃の高温に

おいても真性キャリア密度は約 10
10

 cm
-3 と低く（室温における真性キャリア密度は

10
-8

cm
-3），理論的には 800℃以上の温度でもデバイス動作は可能である。実際，650℃で

SiC-MOSFET（Metal-Oxide-Semiconductor Field Effect Transistor）の動作を確認した報告

や，300～350℃動作の SiC-MOSFET 適用の集積回路実現の報告がある。 

発熱が大きい電力用パワーデバイスにおいても，SiC の高温動作性能は大きな魅力と

なる。特に容量の大きな鉄道や鉄鋼用の電力変換器（Si パワーデバイス搭載）では，パ

ワーデバイスユニットより大きい体積の水冷ユニットを併設することが多い。SiC を用

いることにより，この水冷システムを小さくしたり，水冷ユニットを省き，空冷で対応

できれば，変換器全体として大幅な小型化，高効率化と信頼性向上につながる。ただ，

酸化膜やパッケージ，周辺の受動素子の制約があり，500℃動作を保証するのは容易で

はない。当面は，SiC パワーデバイスの 150～250℃動作を確保しながら，周辺の実装技

術の開発を進めることが重要である。 

 このように，パワー半導体として，Si よりも良い特性を持つ SiC であるが，Si と同
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等以上の信頼性も期待されている。しかしながら，SiC ウエハに存在する結晶欠陥（転

位欠陥，エピタキシャル膜表面欠陥）などにより，SiC デバイスの信頼性や歩留の低下

を引き起こし，特に SiC-MOSFET などのスイッチング素子は，市場製品への適用例が

非常に少ない。 

 

 

表 2.4 4H-SiC, Si, GaAs, GaN, ダイヤモンドの主な物性値，性能指標，技術の現状 

 4H-SiC Si GaAs GaN ﾀﾞｲﾔﾓﾝﾄﾞ 

禁制帯幅（eV） 3.26 1.12 1.42 3.42 5.47 

電子移動度（cm
2
/Vs） 1000 1350 8500 1500 2000 

絶縁破壊電界強度

（MV/cm） 
2.8 0.3 0.4 3 8 

飽和ドリフト速度

（cm/s） 
2.7×10

7
 1.0×10

7
 1.0×10

7
 2.4×10

7
 2.5×10

7
 

熱伝導率（W/cmK） 4.9 1.5 0.46 1.3 20 

Johnson の性能指標 420 1 1.8 580 4400 

Baliga の性能指標 420 1 15 850 13000 

P 型価電子制御 ○ ○ ○ △ ○ 

n 型価電子制御 ○ ○ ○ ○ × 

熱酸化 ○ ○ × × × 

低抵抗ウエハ ○ ○ ○ △(SiC，GaN) × 

絶縁性ウエハ ○ △（SOI） ○ △（ｻﾌｧｲﾔ） × 

ヘテロ接合 × × ○ ○ × 

○：容易あるいは入手可能，△：可能だが限定される，×：困難 

 

 

図 2.14 に，SiC パワーデバイスの開発の歴史について示す。1980 年後半に IGBT が

開発されて以来，低損失 IGBT の開発が続けられてきており，近年では，ゲートのトレ

ンチ構造や，裏面の LiPT 構造などが採用され，IGBT の低損失化の性能も限界に近づい

てきている。SiC パワーデバイスは，前述の通り，結晶性の良いウエハが 1990 年後半

から販売され，国内・海外のメーカ問わず，凌ぎを削ってデバイス開発を推進している。

リカバリ損失のない SBD は，600 V や 1.2 kV 耐圧の SBD が，各社から販売され，電源

回路や PFC 回路などに適用して，電源などの高効率化に寄与している。また，インバ
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ータ用途では，IGBT と組合わせることによって，インバータ損失のうち，リカバリ損

失とターンオン損失が大幅に低減できることから，600 V，1.2 kV クラスで，ハイブリ

ッドモジュールの製品化も進んでいる。また，スイッチング素子については，

SiC-MOSFET では，酸化膜の信頼性や，SiC-MOSFET のチャネル移動度が低いといった

問題もあり，SiC-JFET の開発が 2000 年頃より先行して開発された。SiC-JFET には，ノ

ーマリオン型とノーマリオフ型があるが，詳細は次節で述べる。 

 SiC の欠陥の代表的なものとして貫通らせん転移と，規定面転移がある。耐圧や信頼

性に影響すると言われている規定面転移は，2010 年頃に大幅に低減され，信頼性の面

で実用化が近づいてきている。また，Si と比べ 2010 年には 10 倍以上していたウエハの

価格も，2014 年からは 6 インチ化が進み，2020 年を過ぎると，Si ウエハと比較し，2

～3 倍の価格になると予想されている。今後は，SiC-MOSFET の開発も急速に進んでい

くと考えられる。 

 

 

図 2.14 SiC パワーデバイスの開発の歴史 
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2.4 SiC ダイオードの適用効果 

2.4.1 Si-pn ダイオードと SiC-SBD の導通特性の違い 

 図 2.15 に，Si-pn ダイオードと SiC-SBD の導通（順方向）特性の違いを示す。3.3 kV

素子特性を例にとって比較する。Si-pn ダイオードでは，pn 接合によるビルトイン電圧

が 0.6 V 程度あり，ダイオードに電流が流れ始める電圧（立ち上がり電圧）は，約 0.7 V

である。小電流領域での電流の傾きは小さく，大電流領域では，正孔と電子が多数存在

することにより，電流の傾きは大きくなる。また，高温の 125 ℃においては，pn 接合

によるビルトイン電圧は小さくなるが，正孔と電子の注入が少なくなり，大電流領域で

の電流の傾きは小さくなり，室温と高温（125 ℃）の導通特性は，ほぼ同じ特性を示す。 

一方，SiC-SBD では，ショットキー電位により，立ち上がり電圧が変わる。立ち上が

り電圧は，一般的な Ti（チタン）の場合で 0.9 V 程度あり，Ni（ニッケル）の場合で，

1.1 V 程度である。SiC-SBD を用いた場合，小電流領域でも，電流の傾きは大きい。ま

た，室温では，大電流領域でも電流の傾きは大きく，Si-pn ダイオードの特性とほぼ同

じ特性を示す。一方，高温の 125 ℃においては，SiC-SBD は電子電流で動作するユニ

ポーラデバイスであることから，ドリフト領域でのオン抵抗の温度依存性が，温度の 2

乗以上あるため，電流の傾きは小さくなり，高温（125 ℃）の導通特性は，Si と比べ悪

くなる。 

 

 

図 2.15 Si-pn ダイオードと SiC-SBD の導通（順方向）特性（3.3 kV 素子） 
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2.4.2 SiC-SBD のスイッチング特性とインバータ適用効果 

 図 2.16 に，Si-pn ダイオードと SiC-SBD を用いた場合のターンオン波形とリカバリ

波形の模式図を示す。インバータ 1 相分を用いて，Si-pn ダイオードと SiC-SBD を用い

た場合のターンオン波形とリカバリ波形を示す。Si-pn ダイオードでは，導通状態では，

デバイスの内部に多数のキャリア（電子と正孔）が蓄積して，導通損失（オン抵抗）を

低減している。インバータ 1 相分の回路で，(1)の方向に電流が流れ，ダイオードに通

流している状態から，下アームの IGBT がターンオンに移行すると，(2)の方向に電流が

転流し，上アームの Si-pn ダイオードは徐々に電流が減少する。電流がゼロになった状

態でも，Si-pn ダイオードの内部には，多数の電子と正孔が蓄積しており，この電子と

正孔の再結合により，逆方向に電流が流れる。この逆方向の電流と電圧の積により，リ

カバリ損失を発生する。このリカバリ電流は，下アームの IGBT にも重畳し，ターンオ

ン損失増加の要因になる。 

 

 

 

図 2.16 ターンオン波形とリカバリ波形の模式図 
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 SiC-SBD を用いた場合は，導通状態では，デバイスの内部に電子が存在する。(2)方

向に電流が転流した場合，上アームの SiC-SBD の電流は徐々に減少し，電流がゼロに

なった状態で，電子は消滅するため，リカバリ電流は発生しない。下アームの IGBT に

重畳するリカバリ電流はなくなり，ターンオン電流も，Si-pn ダイオードを用いた場合

と比べ，大幅に減少する。 

 従って，Si-pn ダイオードを SiC-SBD に代えることによって，リカバリ損失を 1/10 以

下に，ターンオン損失を 1/2 程度に低減することが期待される。 

 

 

2.5 SiC スイッチング素子と応用技術 

2.5.1 SiC スイッチング素子の種類と特徴 

表 2.5 に，SiC の代表的なスイッチング素子を示す。SiC の長所を活かせるスイッチ

ング素子としては， MOSFET や接合 FET などの電流導通領域に pn 接合を持たないユ

ニポーラデバイスである。理由としては，SiC のバンドギャップは，約 3 V と非常に大

きく，電流導通領域に pn 接合を形成した場合，ビルトイン電圧（立ち上がり電圧）が

約 2.5 V と高いためである。 

SiC-MOSFET は，酸化膜の信頼性やチャネルの移動度の向上が課題であり，酸化膜を

使用しない SiC-JFET 素子が先行して製品化されている。SiC-JFET は，ノーマリオン型

とノーマリオフ型の 2 つのタイプがある。ノーマリオン型 SiC-JFET[27]は，HEV や鉄

道用途では，フェールセーフの観点から，不向きである。日立は 2004 年からの NEDO

プロジェクト『次世代クリーン自動車対応省エネルギーパワーモジュールの研究開発』

では，ノーマリオフ型 SiC-JFET の開発を推進している。ノーマリオフ型の

SiC-JFET[15][45]は，オン抵抗は 3 つのデバイスの中で，最も小さくなると期待されて

いる。一方で，閾値電圧が 1 V 程度と非常に低く，3 V を越えるとゲート-ソース間に

電流が流れるため，制御電圧範囲が狭いことから，制御性が課題である。 

一方，SiC–MOSFET は，酸化膜信頼性やチャネルの移動度の向上が改善されれば，

ゲート駆動回路は，従来の MOS ゲートの IGBT と同じ方式を流用でき，非常に使い易

いパワーデバイスになり，将来はこの SiC-MOSFET が主流になると考えられる。  
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表 2.5  SiC の代表的なスイッチング素子 

Power 

device 

SiC-JFET SiC-MOSFET 

 

[14][46][47] 

Normally-off 

[15][45] 

Normally-on 

[27] 

Device 

structure 

   

Rating voltage ＞3kV ＞5kV ＞5kV 

Ron・Area 

（@600 V） 

◎ 

 

2.1 mΩ･cm
2
 

◎ 

 

約 5 mΩ･cm
2
 

○ (It depends on the 

mobility of the channel) 

9.4 mΩ･cm
2
 

Gate oxide Non Non 50-100 nm 

Controllability 

of gate terminal 

Low voltage drive of 

2.5V-3.0 V 

(1)Negative bias control 

0V(on)/-15V(off) 

(2) Cascode connection 

 with Si-MOSFET 

Conventional gate 

driver is applied. 

15V(on)/-10V(off) 

 

 

2.5.2 ノーマリオフ SiC-JFET の特性 

 図 2.17 に，ノーマリオフ SiC-JFET の断面概略図を示す。トレンチ部に形成した p
+
gate

でドリフト領域を挟み込んだ縦型トレンチ接合 FET である。オン抵抗低減のため局所

的にチャネル領域の不純物濃度を高めた急峻局所プロファイル構造である。これにより

チャネル領域のキャリアの伝導度が高められ，ソース幅を微細化した場合においてもオ

ン抵抗の低減が可能となる。また局所的に不純物濃度を高めているため，高電界が発生

しやすい箇所の電解集中が避けられ耐圧確保が可能となる。さらに，P
+
gate とドリフト

層の濃度勾配が急峻となるため，チャネル領域内の静電ポテンシャルが過剰に低下せず，

高耐圧化が実現できる。図 2.18 に，試作した 40 A SiC-JFET のチップ外観を示す。 
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図 2.17 ノーマリオフ SiC-JFET の断面概略図 

 

 

 

図 2.18 試作した 40 A SiC-JFET のチップ外観 
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図 2.19 に，耐圧特性の測定結果を示す。局所的な高電界領域の抑制とチャネル領域

の濃度勾配急峻化の効果によって，耐圧を 662 V まで高耐圧化できた。 

 

 

図 2.19 耐圧特性の測定結果 

 

 

図 2.20 に，ドレイン電圧-ドレイン電流特性を示す。測定温度は 25℃で，ゲート電圧

は 1.0 V~3.5 V の範囲で，0.5 V の電圧ピッチで測定している。図 2.20 から判るように，

ドレインの飽和電流は，ゲート電圧に依存して増加する。また，ゲート閾値電圧は，約

1.2 V であり，Si の MOSFET や IGBT と比較し，非常に小さい。また，1 V で 40 A の特

性を示しているので，アクティブ面積のチップサイズで換算すると，オン抵抗は，約

3mΩ･cm
2を達成している。 

図 2.21 に，ゲート電圧-ゲート電流特性を示す。測定温度は 25℃, 75℃, 125℃であ

る。25℃, 75℃, 125℃のいずれの温度においても，ゲート電圧が 2 V を超えると，ゲ

ート-ソース間に順方向寄生ダイオードが存在することにより，ゲート電流が増加する。

そのため，駆動回路では，導通時のゲート電圧をできるだけ低く抑える必要があるが，

ゲート電圧が低い場合は，ドレインの飽和電流が定格電流を超えないため，ゲート電圧

は 2.5 V から 3.0 V の間で高精度に制御する必要がある。 
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図 2.20 ドレイン電圧-ドレイン電流特性 

 

 

 

図 2.21 ゲート電圧-ゲート電流特性 
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2.5.3 SiC-JFET のサーバ電源への適用 

 図 2.22 に，データセンタの年間エネルギー消費量を示す。近年の IT 技術の進展に

より，IT 機器が消費する電力も膨大な量が見込まれている。米国でデータセンタの電

力消費が急増しているが，そのうち，約 20%はサーバ電源で電力損失として失われてお

り，2025 年には，約 1000 億 kWh/年になると予想される。サーバ電源での電力損失は

発熱となるため，空調の消費電力への影響も大きい。このままデータセンタの増設が続

けば，我が国においても，米国と同様に，多くの電力がサーバ電源で失われることにな

る。 

このような背景のもと，省エネルギー化・地球温暖化解消の観点から，データセンタ

用サーバ電源に代表される数 kW 級電源機器の電力損失の大幅低減と機器小型化の実

現が必須課題となっているが，従来の Si パワーデバイスを用いた電源の効率改善は限

界に近づいている。そのため，その実現には電源機器への SiC パワーデバイスの適用

が有効であり，高効率の電源を開発することとした。 

 

 

 

図 2.22 データセンタの年間エネルギー消費量 
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 次に，サーバ電源の概要を説明する。図 2.23に，サーバ電源のブロック図を， 図 2.24

に，力率改善回路 PFC とインバータ回路 DCDC を示す。サーバ電源の役割は，入力電

源 AC 200 V を，負荷である DC 12 V/175 A （2 kW）に変換して CPU ボード（Blade）

に供給することである。その構成は，ノイズ除去用のラインフィルタ，AC/DC 変換用

の整流ダイオード回路，DC 200V を 360 V に変換する力率改善回路 PFC，DC 360 V を

AC 360 V に変換するインバータ回路，AC360 V を AC 12 V に降圧するトランス

Transformer，及び降圧された AC 電圧を DC 変換する整流回路から構成される。 

一般的なサーバ電源では，PFC 回路とインバータ回路に Si-MOSFET 素子が適用され

ている。SiC 素子を適用する場合は，図 2.23 と図 2.24 に示したように PFC 回路とイン

バータ回路においてハッチングされた素子が好適である。PFC 回路においてはスイッチ

ング素子とチョッパーダイオード，インバータ回路においてはスイッチング素子と還流

用のダイオードがその候補である。 

 

 

 

図 2.23 サーバ電源ブロック図 

 

 

図 2.24 力率改善回路 PFC とインバータ回路 DCDC 
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第3章                                  

新しい電圧検出型高速短絡保護回路を有する

大電流 IGBT 用 600V ドライバ IC 

 

 

 

この章では，1997 年に世界に初登場した HEV 用のインバーに広く使用されてきて

いる IGBT に関して，高信頼な駆動回路・保護回路を検討する。大電流用途のインバ

ータにおいて，数百 A でのスイッチング時でも，安定な駆動回路や保護回路を備え，

数百 A の大電流 IGBT を駆動できるロバストな駆動回路や短絡保護回路を内蔵した

600 V のドライバ IC の開発について述べる。 

特に，IGBT の短絡保護技術に関しては，従来の高価なセンス IGBT を用いた方式

から，IGBT の制御端子（ゲート）電圧と，IGBT の高圧端子（コレクタ）電圧を併用

して電圧検知する方式を採用する。この技術の開発により，通常市販されている多様な

ゲート特性を持つ IGBT の全てに対応可能なようにし，短絡検出時間を，センス IGBT 

を用いた方式よりも短い 2.5 μs 以内の高速で検知する方式を構築する。また，通常動

作時には，誤動作しない短絡保護技術を構築する。 

さらに，通常動作時の IGBT のターンオフ損失を増加させずに，IGBT の短絡時の

ピーク電流を低減するゲート駆動回路を構築する。これらを搭載した回路で，インバー

タ実機にて，短絡動作検証及び誤動作の有無の検証を行って，HEV の実製品へ製品適

用した結果を述べる。 



48 

 

3.1 新しい電圧検出型短絡保護回路の提案と原理 

3.1.1 新しい電圧検出型短絡保護回路の提案 

まず始めに，新しく提案する短絡保護回路の回路方式を説明する。表 3.1 に，従来の短

絡保護方式と，本論文で提案する短絡保護方式の比較を示す。1 番目のセンス電流検出

機能付きの IGBT を使用して短絡検出する方式は，IGBT の通流電流を正確に検出でき

るという利点があり，多くの HEV 用のインバータで，この短絡検出法を使用した短絡

保護が行われてきた。しかし，この方式では，比較的高コストであるセンス機能付きの

IGBT が必要不可欠である。さらに，センス IGBT 端子からドライバ IC の検出端子まで

の配線インダクタンスの影響で，短絡の誤検出が発生する可能性があり，2 μs 程度の時

定数を持った CR フィルタ回路を，ドライバ IC の検出端子の近傍に付加することが一

般的である。このため，短絡保護動作時間は 2-3 μs 程度である。 

2 番目の IGBT のコレクタ電圧とドライバ IC の入力信号を用いる方式は，高コストの

センス電流検出機能付きの IGBT を使用する必要がないという利点がある。この方式で

は，入力信号（Vinput）と IGBT のコレクタ電圧（Vce）の状態を観測して，IGBT の短絡

の有無を判断する。IGBT のコレクタ電圧（Vce）の下降時間は，IGBT の定格容量や温

度，主回路の電圧値や電流値により変化する。この回路では，Vinputと Vceが High の場

合に，短絡と判断するため，通常のターンオン動作において，短絡の誤検出を避けるよ

うに，入力信号（Vinput）に 5 μs 以上の遅れ時間を設ける必要がある。このため，短絡保

護動作時間は，この遅れ時間に依存し，5 μs 以上の時間を必要とする。 

これらに対して，本論文で提案する方式は，IGBT のコレクタ電圧と IGBT のゲート

電圧を同時に検出する点に特長がある。この方式では，2 番目の方式と同様にセンス電

流検出機能付きの IGBT を使用する必要がないという利点がある。通常のターンオン動

作時には，ゲート電圧が一定となる（この期間をミラー期間と呼ぶ）が，短絡時のター

ンオン動作では，ミラー期間が発生しないことに着目し，短絡の有無を判断する方式で

ある。また，IGBT のゲート電圧検出値とコレクタ電圧検出値を，それぞれ別々の検出

レベルに設定することにより，短絡時には，時間遅れなく，短絡を判断することを可能

にしている。一方で，通常のターンオン動作時には，短絡の誤検出を確実に防止する回

路構成としている。従って，1 番目のセンス電流検出方式に比べて，安価で，短絡保護

動作時間を短縮し，短絡の誤検出を防止できるという優れた特長がある。 
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表 3.1 従来の短絡保護方式と，本論文で提案する短絡保護方式の比較 

 
Protection 

method 
IGBT 
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Circuit block diagram Waveforms 

Conven- 
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monitoring 

With 

a 

sensing 

cell 

Fast 

2-3 μs 

  

Vce 

moni- 
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With 

 input 
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With 

gate 
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monitor 

Very fast 

1-2.5μs 
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3.1.2 IGBT のゲート電圧とコレクタ電圧併用型短絡保護の

原理 

 次に，IGBT のゲート電圧とコレクタ電圧併用型短絡保護方式の原理を示す。図 3.1

に，短絡保護回路の機能ブロック図を示す。この機能ブロック図は，上アームの回路を

示しているが，下アームについても，同様の回路構成である。この短絡保護回路は，ド

ライバ IC と数種類の周辺回路部品から構成している。IGBT のコレクタ電圧（Vce）は，

ドライバ IC の SCT 端子により検出する。SCT 端子の電圧（VSCT）は，ドライバ IC 内

部のコレクタ電圧比較用のコンパレータの設定電圧（VSC）より高い場合は High を出力

し，低い場合は Low を出力する。また，IGBT のゲート電圧（Vge）は，R2 と R3 によ

り分割し，分割点の電圧を，ドライバ IC の SGT 端子により検出する。SGT 端子の電圧

（VSGT）は，ドライバ IC 内部のゲート電圧比較用のコンパレータの設定電圧（VSG）よ

り高い場合は High を出力し，低い場合は Low を出力する構成としている。 

 

 

 

図 3.1 短絡保護回路の機能ブロック図 
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この短絡保護回路では，SGT 端子の電圧と SCT 端子の電圧が，ドライバ IC 内部のそ

れぞれのコンパレータの設定電圧よりも共に高い場合に，短絡と判断する。また，短絡

状態と判別した場合には，PG 端子をハイインピーダンスの状態にし，SFT 端子に接続

する n-MOSFET をオンさせることにより，高いゲート抵抗（Rsf）で遮断するソフト遮

断動作により，大きなコレクタ電流を低い di/dt で遮断する。また，ゲート電圧の検出

には，図 3.1 に示した R2 と R3 を使用し，ゲート電圧を抵抗で分割して検出できるよう

にした。ゲート電圧の検出レベルを，駆動対象の IGBT の閾値電圧に合わせて可変でき

るようにし，広範囲な閾値電圧を持つ IGBT に対応している。 

図 3.2 に，通常のターンオン動作時とアーム短絡時のターンオン動作時におけるゲー

ト電圧（Vge），コレクタ電圧（Vce），及びコレクタ電流（IC）の波形比較を示す。ゲート

電圧が 0V から上昇し始めてから 500 ns の期間は，通常のターンオン動作時とアーム短

絡時のターンオン動作時ともに，IGBT のゲート-エミッタ間容量（Cge）を充電してい

るため，ゲート電圧波形（Vge）は同じ波形を示す。 

アーム短絡時のターンオン動作時では，コレクタ電圧（Vce）は，主回路コンデンサ

と IGBT モジュールのループ回路で構成される主回路インダクタンスと，IGBT のコレ

クタ電流の変化率（di/dt）の積で決まる電圧降下分（図 3.2 では約 200 V）減少した後

に，約 1 μs の時間で主回路電圧まで上昇する。コレクタ電圧が上昇している期間では

IGBT のゲート-コレクタ間容量（Cgc）の放電は無くなるため，ゲート電圧（Vge）が一

定の電圧を保つミラー期間は発生しない。このため，ゲート電圧は上昇し続けるととも

に，IGBT のコレクタ電流も増加し続ける。従って，アーム短絡時のターンオン動作時

では，コレクタ電圧が High（VSCT > VSC）のままで，ゲート電圧が High（VSGT > VSG）に

移行するため，ローパスフィルタの時定数の約 300 ns 経過後，短絡を直ちに検出できる。

短絡を検出後，SFT 端子に接続している高抵抗 Rsf により，約 10 μs の期間でコレクタ

電流をソフト遮断する。コレクタ電流（IC）が流れ始めてから，ソフト遮断を開始する

時間を，短絡保護動作時間と定義する。 

一方，通常のターンオン動作時には，コレクタ電圧（Vce）とゲート電圧（Vge）の両方

が High となる期間が重なると，短絡と誤検出するため，コレクタ電圧（Vce）とゲート

電圧（Vge）の両方が Low となる期間が必要になる。この期間を，ターンオン動作時の

短絡誤検出の余裕時間と定義する。通常のターンオン動作時には，ゲート電圧（Vge）

が IGBT の閾値電圧を超えると，一定の電圧を保つミラー期間に，IGBT のゲート-コレ

クタ間容量（Cgc）を放電し，IGBT のコレクタ電圧（Vce）は IGBT の飽和電圧まで単調
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に減少する。ゲート電圧の検出レベルを IGBT の閾値電圧より高い値に設定（図 3.1 で

は 14 V）すれば，SGT 端子の電圧と SCT 端子の電圧は，同時に High（VSGT > VSG， VSCT 

> VSC)にならないため，短絡を誤検出せずに，正常のターンオン動作と判断する。通常

のターンオン動作時には，Vge と Vce が両方 Low となるターンオン時の短絡誤検出の余

裕時間が長いほど，短絡の誤検出の可能性が低くなる。 

また，通常のターンオフ時においても，Vge と Vceが両方 Low となっている期間を，

ターンオフ動作時の短絡誤検出の余裕時間と定義する。 

 

 

図 3.2 通常のターンオン動作時とアーム短絡時のターンオン動作時における 

ゲート電圧(Vge)，コレクタ電圧(Vce)，及びコレクタ電流(Ic)の波形比較 
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3.2 短絡保護回路の評価 

3.2.1 短絡保護動作時間 

この節では，短絡保護動作時間の実測結果を示す。 

図 3.3 に，主回路電圧（VCC）が 300 V と 350 V における IGBT のゲート電圧の検出

レベルと短絡保護動作時間の実測結果を示す。図 3.1 のドライバ IC の外付けの R2 と

R3 の抵抗を変えることによって，IGBT のゲート電圧の検出レベルを変更した。ドライ

バ IC 内部のゲート電圧比較用のコンパレータの設定電圧（VSC）は 8 V に固定している

ため，IGBT のゲート電圧の検出レベルが 15 V の場合は，R2/R3=21 kΩ /24 kΩ とし，14 

V の場合は，R2/R3=18 kΩ /24 kΩ，13 V の場合は，R2/R3=15 kΩ /24 kΩ とした。センス

電流検出方式と同等性能以上の短絡保護動作時間を達成するために，IGBT の短絡保護

動作時間の目標値は 2.5 μs 以下とした。 

IGBT のゲート電圧の検出レベルが低いほど，IGBT の短絡保護動作時間は短くなり，

ゲート電圧の検出レベルが，14 V 以下の設定で，目標の 2.5 μs を達成可能であることを

検証した。また，主回路電圧が 350 V と高いほど，短絡保護動作時間が短くなることが

判った。 

次に，短絡保護動作時間の主回路電圧変動に対する影響について検討した。図 3.4 に，

主回路電圧変動に対する短絡保護動作時間の実測結果を示す。主回路電圧の標準電圧の

300 V に対して，±100 V の主回路電圧の変動範囲において，短絡保護動作時間を実測し

た。また，IGBT のゲート電圧の検出レベルは，13 V, 14 V, 15 V で測定を行った。IGBT

のゲート電圧検出レベルが 13 V, 14 V の場合は，主回路電圧が 200 V から 400 V の間で

変動した場合でも，短絡保護動作時間を目標値の 2.5 μs 以内に検出できることを検証し

た。 
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図 3.3 主回路電圧（VCC）が 300 V と 350 V における IGBT のゲート電圧の検出レベル

と短絡保護動作時間の実測結果 

 

 

 

図 3.4 主回路電圧変動に対する短絡保護動作時間の実測結果 
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3.2.2 短絡誤検出の余裕時間の検討 

IGBT のゲート電圧の検出レベルを低く設定すると，短絡保護動作時間はさらに短く

なるが，通常のターンオン動作において，IGBT のコレクタ電流が大きい場合には，ミ

ラー期間のゲート電圧（Vge）が高くなり，通常のターンオン動作を短絡動作と誤検出

する可能性がある。そこで，IGBT のゲート電圧の検出レベルを 14 V および 13 V とし

た場合について，通常のターンオン時と通常のターンオフ時における短絡誤検出の余裕

時間を検証した。 

図 3.5 に，IGBT のゲート電圧の検出レベルを 14 V とした場合の短絡誤検出の余裕時

間の実測波形を示す。短絡の誤検出は，ミラー電圧が高い場合，すなわち IGBT のコレ

クタ電流が大きい場合に発生し易いため，短絡誤検出の検証は，IGBT の定格電流 400 A

の場合で検証した。図 3.5(a)は，通常のターンオン時の波形である。IGBT のコレクタ

電圧(Vce)が 15 V 以上の場合は，VSCTは電源電圧にクランプしている。IGBT のコレクタ

電圧の検出レベル（VSC）が 11 V，IGBT のゲート電圧の検出レベルが 14 V（VSGは 8 V

の設定）であるので，IGBT のコレクタ電圧（VSCT）が 11 V より低下してから，IGBT

のゲート電圧（Vge）が 14 V に達するまでが，短絡誤検出の余裕時間になる。図 3.5(a)

より，通常のターンオン時には，VSGTと VSCTが両方 Low となっている期間である短絡

誤検出の余裕時間が 1760 ns であることが判った。 

次に，通常のターンオフ時の短絡誤検出の余裕時間について検討した。図 3.5(b)は，

通常のターンオフ時の波形である。IGBT のゲート電圧の検出レベルは 14 V であり，

IGBT のコレクタ電圧の検出レベル（VSC）が 11 V であるので，IGBT のゲート電圧（Vge）

が 14 V より低下してから，コレクタ電圧（VSCT）が 11 V に達するまでが，VSGTと VSCT

が両方 Low となり，短絡誤検出の余裕時間になる。図 3.5(b)より，通常のターンオフ

時には，短絡誤検出の余裕時間が 580 ns であることが判った。 

IGBT のゲート電圧の検出レベルを 13 V まで低下した場合でも，ターンオフ時には，

ゲート電圧の検出レベルが 14 V の場合と同等の短絡誤検出の余裕時間であることを確

認した。しかし，ターンオン時の短絡誤検出の余裕時間が減少するため， IGBT のゲー

ト電圧検出レベルは，14 V と設定した。 
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（a） ターンオン 

 

 

（b） ターンオフ 

 

図 3.5 IGBT のゲート電圧の検出レベルを 14 V とした場合の短絡誤検出の

余裕時間の実測波形 
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3.2.3 短絡電流を低減する駆動回路の検討 

インバータの信頼性を向上するためには，IGBT が短絡した場合に，IGBT がラッチ

アップして破壊することを防止することが重要である。IGBT の破壊防止のため，短絡

時の IGBT のピーク電流（IC(peak)）を低減する手法を検討した。短絡時の IGBT のピー

ク電流を下げる手法としては，IGBT のゲート抵抗を大きくして，ターンオン速度を遅

くする手法があるが，この手法を適用した場合，通常動作時の IGBT のターンオン損失

も大きくなる。通常動作時の IGBT のターンオン損失（Eon）を増加させずに，短絡時の

IGBT のピーク電流（IC(peak)）を低減する回路方式を検討した。図 3.1 に示す回路構成

で，IGBT のターンオン用のゲート抵抗 Rgonを小さくし，IGBT のゲート端子とエミッ

タ端子の間に C1 を付加する手法である。 

IGBT のターンオン損失（Eon）は，主に IGBT のコレクタ電流（IC）の di/dt で決まる

ため，IGBT の入力容量（Cies）と IGBT のゲート端子とエミッタ端子の間の外付けの追

加容量（C1）の和と，IGBT のターンオン用のゲート抵抗（Rgon）と IGBT の内部に存

在する内蔵抵抗の和の積の時定数を同等とした。 

図 3.6 に，ターンオン時と短絡時の波形を示す。左側の波形は，Rgon=5.6 Ω で外付け

の追加容量（C1）なしの場合を示す。右側の波形は，Rgon=2.2 Ω， C1=33 nF の場合を

示す。C1 に 33 nF を付加し，ターンオン用のゲート抵抗を 2.2 Ω に小さくした場合，IGBT

のターンオン損失は，ほぼ同等である。 

一方，短絡時には，帰還容量を介して，ゲートへの充電電流が発生し，ゲート電圧が

制御電圧の 15 V よりも高く充電される。短絡時の IGBT のピーク電流（IC(peak)）は，

IGBT のゲート構造や定格容量や主回路電圧にも依存するが，今回の実験では，IGBT

のゲート端子とエミッタ端子の間に，IGBT の入力容量（Cies）とほぼ同等の外付けの追

加容量（C1）を付加することが最も効果的である。この結果，IGBT の入力容量に対す

る帰還容量の割合を小さくすることで，短絡時のゲート電圧の過電圧（ΔVge）を抑制し，

短絡時の IGBT のピーク電流を抑制する。本検討では，IGBT の短絡時のゲート電圧の

過電圧（ΔVge）は 9 V から 5 V に約半分に低減でき，短絡時の IGBT のピーク電流を，

3800 A から 3300 A に約 15％低減していることが判る。 

図 3.7 に，短絡時のピーク電流とターンオン損失の関係を示す。追加容量（C1）なし

の場合，C1=33 nF の場合，C1=15 nF の場合を示している。今回の実験では，通常動作
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時の IGBT のターンオン損失（Eon）をほぼ同等で，短絡時の IGBT のピーク電流（IC(peak)）

を，約 15 ％低減した。 

 

 

図 3.6 ターンオン時と短絡時の波形 

 

 

 

図 3.7 短絡時のピーク電流とターンオン損失の関係 
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3.3 ドライバ IC の開発とインバータ評価 

3.3.1 ドライバ IC の開発 

図 3.8 に，開発した高耐圧ゲートドライバ IC の機能ブロック図を示す。今回開発し

たゲート電圧とコレクタ電圧を検出する短絡保護回路，短絡電流の低減回路を内蔵して

いる。さらに，ドライバ IC 内に，レベルシフト回路を内蔵して，フォトカプラの数を

低減した。 

図  3.9 に，開発した高耐圧ゲートドライバ IC のチップ外観写真を示す。DI

（Dielectric-Isolation）接合分離技術[48]を用いて，この IC を開発した。チップの上側は，

上アームの駆動回路と保護回路を構成している。チップの下側は，下アームの駆動回路

と保護回路を構成している。 

図 3.10 に，600 V/400 A の IGBT モジュールと，開発したドライバ IC を搭載したプ

リント基板を実装した写真を示す。IGBT モジュールは，6in1 タイプの 600 V/400 A 級

を試作し，開発したドライバ IC を，3 相分搭載している。 

 

 

 

図 3.8 開発した高耐圧ゲートドライバ IC の機能ブロック図 
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図 3.9 開発した高耐圧ゲートドライバ IC のチップ外観写真 

 

 

 

図 3.10 600 V/400 A の IGBT モジュールと，開発したドライバ IC を 

搭載したプリント基板を実装した写真 
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3.3.2 600 V/400 A 級 IGBT モジュールでの短絡保護動作の

検証 

図 3.10 に示す 600 V/400 A の IGBT モジュールを用いて短絡動作を検証する。図 3.9

に示すドライバ IC は，上アームと下アームに同時に駆動信号を入力すると，ゲート信

号を出力しない構成としているため，上アーム用と下アーム用の２つのドライバ IC を

用いて，短絡動作を評価した。主回路電圧は 400 V，主回路インダクタンスは 70 nH，

Rgonは 2.2 Ω， C1 は 33 nF の条件で試験を行った。下アームのドライバ IC にオンの信

号を入力した状態で，上アームのドライバ IC にオンの信号を入力した。 

図 3.11 に，短絡動作波形を示す。図 3.11(a)に，上アームの波形とインバータ出力端

子電圧波形（Vce(Lower-arm)）を，図 3.11(b)に，下アームの波形とコレクタ電流（IC）

波形を示す。上アームのドライバ IC にオンの信号を入力した後に，コレクタ電流(IC）

が流れ始める。上アームの IGBT の短絡保護回路では，IGBT のコレクタ電圧（VSCT）

は，コレクタ電圧検出レベル（VSC）の 11V より高いままで，IGBT のゲート電圧（Vge）

が，ゲート電圧検出レベルの 14V（VSGの設定は 8V）を越えて，短絡を検出し，ソフト

遮断を開始している。コレクタ電流（IC）が流れ始めてからの短絡保護動作時間は，約

1 μs である。また，下アームの IGBT の短絡保護回路では，IGBT のゲート電圧（VSGB）

は，IGBT のゲート電圧検出レベルの 14V（VSGの設定は 8V）より高いままで，コレク

タ電圧（VSCB）が，コレクタ電圧検出レベル（VSC）の 11V を越えて，短絡を検出し，

ソフト遮断を開始している。コレクタ電流(IC)が流れ始めてからの短絡保護動作時間は，

約 500 ns である。 

 このように，6in1 タイプの 600 V/400 A の IGBT モジュールを用いて，短絡保護動作

を検証した。 

 

 

  



62 

 

 

（a） 上アームの波形 

 

 

（b） 下アームの波形 

 

図 3.11 短絡動作波形 

 

 

3.3.3 600 V/400 A 級 IGBT モジュールでのモータ駆動評価 

次に，図 3.10 に示す，開発した IGBT モジュールとドライバ IC を用いて，モータ駆

動評価を行った。 

図 3.12 に，PM（Permanent Magnet）モータ駆動時の各相の電流波形を示す。駆動条

件は，主回路電圧 400 V，出力電流 260 Ap，3000 回転，出力トルク 50 Nm である。ド

ライバ IC が短絡を誤検出することなく，IGBＴを駆動できることを確認した。 
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図 3.12 PM (Permanent Magnet) モータ駆動時の各相の電流波形 

 

 

3.4 3 章のまとめ 

HEV などの大電流用途のインバータを駆動するため，安定な短絡保護動作を高速で

実現する電圧検出型の短絡保護方式を開発した。 

開発した短絡保護方式は，IGBT のコレクタ電圧と IGBT のゲート電圧を同時に検出

する方式で，高コストのセンス電流検出機能付き IGBT を使用しないにもかかわらず，

短絡保護動作時間を 2.5 μs 以内に高速化した。主回路の標準電圧 300 V に対し，主回路

電圧の変動±100 V を考慮しても，短絡保護動作時間が 2.5 μs 以内を実現した。短絡誤

検出の余裕時間は，通常のターンオン時に 1760 ns，通常のターンオフ時に 580 ns あり，

短絡の誤検出の可能性が極めて低い。 

また，ターンオン用のゲート抵抗を小さくし，IGBT のゲート端子とエミッタ端子の

間に，IGBT の入力容量と同等の外付けの容量を付加することによって，IGBT のター

ンオン損失を同等としたまま，短絡時の IGBT ピーク電流を約 15％低減することができ

た。 

これらの技術を適用することで，安定な短絡保護回路を実現した。この回路を搭載し

たドライバ IC を使用することで，600 V/400 A 級の各種 IGBT モジュールを駆動するこ

とが可能である。  
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第4章                                   

3 kV 級 SiC ショットキーバリアダイオードを

搭載したハイブリッドモジュールと高速駆動

を併用した鉄道インバータ 

 

 

 

この章では，Si に代わる次世代のデバイスと注目されている SiC を用いたデバイス

の導入を検討した。日本では，直流 1500 V 架線が 90 パーセント以上を占めているた

め，直流 1500 V に適用可能な 2 レベルインバータを構築する。世界に先駆けて，低漏

れ電流を特長とする 3 kV 級の SiC-SBD を開発し，Si-IGBT を組合わせたプロトタイ

プ（3 kV/200 A) の SiC ハイブリッドモジュールを開発した。 

Si のダイオードでは， 定格電流が 30 パーセント程度で，ダイオードの通流幅が 5 μs

以下と小さい場合は，Si のダイオード内の正孔と電子が再結合する影響で，過大な電

圧を発生するため，ゲート抵抗を大きくせざるを得なかったが，SiC-SBD を適用する

ことによって， ゲート抵抗を小さくすることができる。 

さらに，この回路を鉄道用のインバータやコンバータに適用した場合のインバータ及

びコンバータの損失低減効果を見積もる。また，180 kW モータの無負荷駆動に成功し

た結果を述べる。 
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4.1 鉄道向け SiC インバータ開発の方針 

表 4.1 に，国内の架線電圧と国内の路線長のデータを示す｡国内では， 1500 V 架線

が約 90％を占めており，世界的にも 1500 V 架線は多い。1500 V 架線では，3.3 kV のモ

ジュール耐圧のデバイスを用いれば，2 レベルの主回路構成を実現でき，1 相に必要な

デバイス数は 3 レベルの 6 個に対し，2 個となり，主回路の構成が簡単になる。従って，

3.3 kV 耐圧の SiC 素子の開発を推進した。 

スイッチング素子への SiC 適用に関しては，2000 年後半から，SiC-MOSFET の開発

事例がある[46][49]が，酸化膜の課題もあり，現状では試作・評価段階である。 まずは，

SiC ダイオードを適用した場合でも，スイッチング損失が大幅に低減できることから，

Si-IGBT と組合わせた SiC ハイブリッドモジュールの開発を進めた。SiC ハイブリッド

モジュール開発としては，600 V 耐圧の素子では， HEV 用のインバータとして，両面

冷却に Si-IGBT と SiC-SBD を適用した事例がある[51]。また，4.5 kV 耐圧の素子では，

高電圧大電力変換器用途に，Si-IGBT と SiC-pn ダイオードを組合わせたハイブリッドモ

ジュールを適用した事例がある[52][53]。3.3 kV 耐圧で，SiC-SBD を製作する場合，逆

電圧印加時に，漏れ電流が大きくなり，素子の構造の工夫が必要である。本開発では，

逆電圧印加時にも，漏れ電流が小さくなる素子構造を検討した。 

また，Si-pn ダイオードを用いた場合は，ダイオードの電流が小さく，電流通流幅が

小さい場合には，リカバリ時に大きな跳ね上がり電圧が発生するため，ゲート抵抗を大 

 

表 4.1 国内の架線電圧と国内の路線長のデータ 

 

Line voltage 750V, 600V 1500 V

Length of domestic 
railway track

865.3 km
（7.4 %）

10817.1 km
(92.6 %)

Rating voltage 1.7 kV 1.7 kV 3.3 kV

Number of needed 
modules/leg

2 6 2

Circuit topology

2 level 3 level 2 level
+Vcc

-Vcc

Neutral 
point

+Vcc

－Vcc

+Vcc

－Vcc

Ac
output

Ac
output

Ac
output
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きくし，ターンオン速度を緩やかにして使用する必要があった[54]。今回，3.3kV SiC-SBD

と Si-IGBT を組合わせたハイブリッドモジュールでは，リカバリ時に発生する大きな跳

ね上がり電圧は発生しないと考え，併せて SiC ハイブリッドモジュールの高速駆動の検

討も行った。 

 

 

4.2 Si-pn ダイオードを搭載したインバータの課題 

図 4.1 に，Si-pn ダイオードを用いた場合と SiC–SBD を用いた場合に，ダイオードが

オフ状態からオン状態に移行したときのキャリア（正孔+電子）濃度分布を示す。Si-pn

ダイオードは，オフ状態からオン状態に移行したときに，アノード電極から正孔が注入

され，カソード電極から電子が注入される。10 μs 以内では，時間が経過すると共に，

アノード電極とカソード電極の間のキャリア濃度分布は，徐々に高くなる。約 10 μs 以

上を超えると，キャリア濃度分布はほとんど変化しない。また，ダイオードの電流が大

きい場合は，キャリア濃度分布は全体的に高くなり，電流が小さい場合は，キャリア濃

度分布は全体的に低くなる。一方，SiC-SBD を用いた場合は，1 μs 以内で，均一な電子

濃度分布になる。また，電流の大小に関係なく，電子濃度分布は一定である。 

図 4.2 に，Si-pn ダイオードを用いた場合と SiC–SBD を用いた場合に，ダイオードが

オン状態からオフ状態に移行したときのキャリア（正孔+電子）濃度分布と，電流・電

圧波形の模式図を示す。ダイオードの電流が 30％以上と 30％以下の場合，ダイオード

の通流幅が 15 μs 以上の場合と，5 μs 以下の場合を示している。 

図 4.2 (a)に示すように，ダイオードの電流が 30％以上と大きく，通流幅が 15 μs 以上

と大きい場合は，オン状態では，①に示すように，Si-pn ダイオードのアノード側(A)か

らカソード側(K)まで，ほぼ均一に高いキャリア濃度分布になり，Si-pn ダイオードの中

央部からカソード側(K)に，多くの正孔と電子が存在する。次に，ダイオードがオン状

態からオフ状態に移行する際には，②に示すように，長い期間，正孔と電子の再結合が

発生し，ダイオードの逆回復の dI/dt が小さくなる。アノード-カソード間の跳ね上がり

電圧は，この逆回復 dI/dt と主回路のインダクタンス L の積により決まるため，跳ね上

がり電圧は小さくなる。   

次に，図 4.2 (b)に示すように，ダイオードの電流が 30％以下と小さく，通流幅が 15 

μs 以上と大きい場合は，オン状態では，①に示すように，アノード側(A)からカソード
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側(K)までほぼ均一なキャリア濃度分布になるが，Si-pn ダイオードの中央部からカソー

ド側(K)に存在する正孔と電子の数は，図 4.2 (a)よりも少なくなるため，図 4.2 (a)の大電

流遮断の場合と比較し，ダイオードの逆回復の dI/dt は少し小さくなり，跳ね上がり電

圧は少し大きくなる。 

 一方，図 4.2 (c)に示すように，ダイオードの電流が 30％以下と小さく，電流通流幅

が 5 μs 以下と小さい場合（以下，狭幅リカバリ動作と呼ぶ）には，オン状態では，①

に示すように，電流通流幅が 15 μs 以上と大きい図 4.2 (a)や図 4.2 (b)と比較して， Si-pn

ダイオードの中央部からカソード側(K)に存在する正孔と電子の数は，極端に少なくな

る。そのため，正孔と電子の再結合の時間が極端に短くなるため，逆回復の dI/dt は大

きくなり，大きな跳ね上がり電圧が発生する。この跳ね上がり電圧は，ゲート抵抗を小

さくすることで，IGBT のターンオンを急峻にすると更に大きくなり，素子の破壊や

dV/dt の増加によるノイズの上昇の原因となる。このため，Si-pn ダイオードを用いた場

合には，ゲート抵抗を大きくし，ターンオン速度を緩やかにし，ターンオン損失を増加

させて使用する必要があった[54]。 

一方，SiC を用いた SBD は，図 4.1 の模式図に示すように，電子のみで動作するユ

ニポーラデバイスである。オフ状態からオン状態に移行したときには，カソード電極か

ら電子が注入され，アノード電極とカソード電極の間の電子濃度は，1 μs 以内に一定に

なる。同様に，オン状態からオフ状態に移行したときには，カソード電極から電子が掃

きだされ，1 μs 以内に電子は消滅する。 

図 4.2 (a)に示すダイオードの電流が大きく，通流幅が大きい場合，図 4.2 (b)に示す

ダイオードの電流が小さく，通流幅が大きい場合，図 4.2(c)に示すダイオードの電流が

小さく，電流通流幅が小さい場合のいずれのケースでも，オン状態では，①に示すよう

に，SiC-SBD のアノード側(A)からカソード側(K)まで一定のキャリア濃度分布になる。

ダイオードがオン状態からオフ状態に移行する際には，1 μs 以内に，電子は消滅し，②

に示すように，リカバリ電流が発生しない。 

従って，ダイオードの電流値やダイオードの電流通流幅が変化しても，逆回復に伴う

急峻な dI/dt は発生せず，大きな跳ね上がり電圧は発生しない。従って，SiC-SBD を搭

載したハイブリッドモジュールでは，Si-pn ダイオードの場合に起きる狭幅リカバリの

現象は発生せず，ターンオンを高速化できると考え，実際に，SiC-SBD と Si-IGBT を搭

載した SiC ハイブリッドモジュールを試作し，モジュールのスイッチング試験により検

証した。 
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図 4.1 ダイオードがオフ状態からオン状態に移行したときのキャリア濃度分布 

 

  

図 4.2 ダイオードがオン状態からオフ状態に移行したときのキャリア濃度分布と 

電流・電圧波形の模式図 
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4.3 試作したハイブリッドモジュールと検証回路 

4.3.1 高耐圧 3 kV 級の SiC-SBD と SiC ハイブリッドモジュ

ール  

ハイブリッドモジュールに用いた SiC ダイオードのデバイス構造について説明する。

SiC は絶縁破壊強度が Si の約 10 倍であることから，SiC を用いれば，ショットキーバ

リアダイオード(SBD)を適用できる。しかし，SBD は逆電圧印加時に，漏れ電流が大き

い。そこで，鉄道用インバータへの適用を目指して，逆方向の漏れ電流の低減とショッ

トキー界面の電界緩和効果を目的に，ショットキー接合に pn 接合をマージした JBS 

（Junction Barrier Schottky）構造を採用し，3.3 kV 耐圧の SiC-SBD を試作した。 

図 4.3 に試作した 3.3 kV SiC-SBD の断面構造を示す。アノード電極下部に，ショッ

トキー接合に pn 接合を混在させる JBS 構造を形成し，逆電圧印加時の漏れ電流を低減

する。また，終端部には，P の濃度を 2 段階にした JTE （Junction Termination Extension）

構造を形成し，逆方向電圧印加時の電界集中を緩和した。さらに，逆電圧印加時に，

SiC-SBD の表面の余剰な電子や正孔による耐圧低下の要因を防止するために，SiC-SBD

の終端部には，チャンネルストッパーを設けている。 

図 4.4 に，従来の SiC-SBD と開発した JBS 構造の SiC-SBD の逆電圧印加時の漏れ電

流の特性を示す。従来構造のショットキーバリア接合のみの SiC-SBD では，1.5 kV 以

上の逆電圧を印加すると，漏れ電流が大きくなる。一方，今回開発したショットキー接

合に pn 接合をマージした JBS 構造では，1.5 kV 以上の逆電圧を印加しても，漏れ電流

は小さい。この構造を採用することで，SiC-SBD の高信頼化を実現する。 
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図 4.3 試作した 3.3 kV SiC-SBD の断面構造 

 

 

 

図 4.4 従来の SiC-SBD と試作した JBS 構造の SiC-SBD の漏れ電流の特性 
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図 4.5 に，試作した SiC-SBD のチップ外観写真を示す。チップサイズは，4.5 mm×4.5 

mm である。SiC-SBD チップの外周部には，逆電圧印加時に，SiC-SBD の表面の余剰な

電子や正孔による耐圧低下の要因を防止するために，ポリイミドを塗布している。 

図 4.6 に，Si-IGBT と SiC-SBD を搭載した SiC ハイブリッドモジュール試作品の外観

写真を示す。定格電流 50 A の Si-IGBT を 4 個並列接続し，定格 12.5 A の SiC-SBD を 16

個並列接続している。また，比較用に，定格電流 100 A の Si-pn ダイオードを 2 個並列

接続した従来の Si-IGBT モジュールも試作し，評価を行なった。 

 

 

 

図 4.5 試作した SiC-SBD のチップ外観写真 

 

 

 

 

図 4.6 Si-IGBT と SiC-SBD を搭載した SiC ハイブリッドモジュール試作品の外観写真 
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4.3.2 スイッチング特性の評価回路 

次に，スイッチング特性の評価回路について説明する。図 4.7 に，試験回路を示す。試

験回路はインバータの 1 相分を模擬したハーフブリッジの回路を用い，IGBT をダブル

パルスでスイッチング動作させ，ターンオン特性，ターンオフ特性及びリカバリ特性を

取得した。 

主回路電圧は 1500 V で測定を行った。主回路のインダクタンスは，3.3 kV/1200 A の

モジュールを適用した場合は，通常 70 nH 程度である。今回のプロトモジュールでは，

電流は 1/6 の 200 A であることから，主回路インダクタンスは，約 6 倍の 400 nH とし

て測定を行った。また，IGBT には，並列接続時の共振防止用に，1 つの IGBT で約 32 Ω

の抵抗を内蔵しており，4 並列で 8 Ω の内蔵抵抗を付加している。従って，IGBT のタ

ーンオンを急峻にした高速駆動時の特性を取得するために，外部のゲート抵抗（Rg）を

変化させた。なお，ダイオードの電流値とダイオードの電流通流幅は，ダブルパルスの

オンパルス幅とオフパルス幅を調整し，試験を行った。 

また，リカバリ dV/dt は，図 4.8 に示すように，ダイオードの端子電圧 (Vak）の変化

率が最も急峻な値とした。 

 

 

図 4.7 試験回路 
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図 4.8 リカバリ dV/dt の定義 

 

 

4.4 スイッチング波形と損失評価 

4.4.1 スイッチング波形比較  

この節では，スイッチング波形の比較評価結果を示す。図 4.9 に，Rg が 2.2 Ω，Tj が 25 ℃

の条件で，ダイオード電流が 200 A で，ダイオードの通流幅が 164 μs の場合と，ダイオ

ード電流が 20 A で，ダイオードの通流幅が 15 μs，4 μs の場合の Si-pn ダイオードと

SiC-SBD のスイッチング波形を示す。また，図中のリカバリ dV/dt は，図 4.8 に示すよ

うに，ダイオードの端子電圧 (Vak）の変化率が最も急峻な値とした。 

Si-pn ダイオードを用いた場合，ダイオード電流が定格の 200 A で，ダイオードの通

流幅が 164 μs のときのリカバリ dV/dt は，15.2 kV/μs である。ダイオード電流が定格の

10％の 20 A で，ダイオードの通流幅が 15 μs のときのリカバリ dV/dt は，電流が 200 A

のときと比較して，約 2 倍の 32.5 kV/μs となった。さらに，ダイオード電流が定格の

10％の 20 A で，ダイオードの通流幅を 4 μs にしたときのリカバリ dV/dt は，電流が 200 

A のときと比較して，約 10 倍の 143 kV/μs に増加し，跳ね上がり電圧は 3110 V に上昇

した。 

一方，SiC-SBD を用いた場合，ダイオード電流が定格の 200 A で，ダイオードの通

流幅が 164 μs のときのリカバリ dV/dt は，50.2 kV/μs である。ダイオード電流が定格の

10％の 20 A で，ダイオードの通流幅が 15 μs と 4 μs のとき，電圧・電流波形はほとん

ど変化なく，リカバリ dV/dt は約 40 kV/μs である。従って，SiC-SBD を用いた場合，Si-pn

ダイオードの場合に考慮していた狭幅リカバリ時の大きいリカバリ dV/dt や跳ね上がり

電圧を考慮する必要がないことが判る。 
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図 4.9 Si-pn ダイオードと SiC-SBD のスイッチング波形の比較 

 

 

 図 4.10 に，Si-pn ダイオードを用いた場合と SiC-SBD を用いた場合の跳ね上がり電

圧のダイオードの通流幅依存性を示す。ダイオード電流が 20 A で，Tj が 25 ℃の場合

を示している。Si-pnダイオードを用いた場合，IGBTのRgを 2.2 Ωと小さくした条件で，

ダイオードの通流幅を小さくした場合は，跳ね上がり電圧が急激に大きくなり，ダイオ

ードの通流幅が 4 μs 付近では，跳ね上がり電圧は 3000 V を越える。一方，SiC-SBD を

用いた場合は，IGBT の Rgを 2.2 Ω と小さくした条件で，ダイオードの通流幅を小さく

しても，跳ね上がり電圧は 2000 V 以下に抑制することができる。 
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図 4.10 跳ね上がり電圧のダイオードの通流幅依存性 

 

 

次に，このリカバリ dV/dt の最大値が同じ値になるゲート抵抗値を検討した。図 4.11

に，リカバリ dV/dt の電流依存性を示す。リカバリ dV/dt が最も大きくなる条件は，Si-pn

ダイオードのときは，Tj が 25 ℃，ダイオードの通流幅が約 4 μs の場合である。SiC-SBD

のときは，ダイオードの通流幅には依存せず，Tj が 125 ℃の場合である。Si-pn ダイオ

ードと SiC-SBD 共に，Rgが 2.2 Ω，22 Ω の条件で，試験を行なった。Si-pn ダイオード

を用いた場合，ダイオード電流が小さいほどリカバリ dV/dt は大きく，定格電流の 30％

の 60 A 以下の小さい電流領域で最も大きくなる。Rgが 22 Ω の場合は，dV/dt の最大値

は 50 kV/μs 程度であるが，Rgが 2.2 Ω の場合は，dV/dt の最大値は 150 kV/μs まで増加す

る。一方，SiC-SBD を用いた場合，ダイオード電流が大きいほど dV/dt は大きくなり，

100 A 以上でほぼ一定となっている。図 4.11 の結果から，dV/dt の最大値を 50 kV/μs 以

内に抑制する場合，Si-pn ダイオードを用いた時の Rgは 22 Ω，SiC-SBD を用いた時の

Rgは 2.2 Ω にする必要がある。 
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図 4.11 リカバリ dV/dt の電流依存性 

 

 

4.4.2 電圧変化率とスイッチング損失 

次に，IGBT のゲート抵抗（Rg）が，リカバリ dV/dt やターンオン損失やリカバリ損

失に及ぼす影響を検討した。図 4.12 (a)に，リカバリ dV/dt に対する IGBT のターンオン

損失の関係を，図 4.12 (b)に，リカバリ dV/dt に対するダイオードのリカバリ損失の関

係を示す。図中の数字は，IGBT の Rgの値である。横軸の値のリカバリ dV/dt の最大値

は，動作温度，通流電流幅で，最も大きくなる最悪条件で評価した。すなわち，Si-pn

ダイオードの場合は，Tj が 25 ℃，電流が 20 A の狭幅リカバリのときの値を，SiC-SBD

の場合は，Tj が 125 ℃，電流が 200 A のときの値を用いた。図 4.12 の縦軸のターンオ

ン損失とリカバリ損失の値は，電流が 200 A で評価した。 

図 4.12 (a)に，ターンオン損失とリカバリ dV/dt の関係を示す。同じ Rgで比較すると，

SiC-SBD を用いたときのリカバリ dV/dt は，Si-pn ダイオードと比較して，約 1/2 となり，

ターンオン損失も約 1/2 になる。また，50 kV/μs のリカバリ dV/dt の条件で比較すると，

ターンオン損失は約 1/6 に低減することが可能である。また，図 4.12 (b)に，リカバリ

損失とリカバリ dV/dt の関係を示す。同じ Rgで比較すると，SiC-SBD を用いたときのリ

カバリ損失は，Si-pn ダイオードと比較して，約 1/20 から約 1/50 に低減される。 

これらの結果から，最大のリカバリ dV/dt を同一の条件とした場合，SiC-SBD を用い

たときは，IGBT の Rgを小さくすることが可能になり，ターンオン損失とリカバリ損失

を大幅に低減できる。 
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(a) ターンオン損失とリカバリ dV/dt の関係 

 

 

(b) リカバリ損失とリカバリ dV/dt の関係 

 

図 4.12 リカバリ dV/dt とスイッチング損失の IGBT のゲート抵抗依存性 

 

  

300

200

100

0

400

T
u

rn
-o

n
 e

n
er

g
y

 l
o

ss
 [

m
J/

P
u

ls
e]

Recovery dV/dt [kV/μs]

2.2 Ω

2.2 Ω
11 Ω

Si

33 Ω

SiC11 Ω

22 Ω

33 Ω

0 40 80 120 160

22 Ω

50kV/μs
Si-pn:      Tj=25 ℃,  Ic=20 A

SiC-SBD:Tj=125℃, Ic=200 A

300

200

100

0

400

0

22 Ω

2.2 Ω11 Ω
22 Ω

33 Ω

2.2 Ω
11 Ω

33 Ω

SiC

40 80 120 160

Si

Recovery dV/dt [kV/μs]

R
ec

o
v

er
y

 e
n

er
g
y

 l
o

ss
 [

m
J/

P
u

ls
e]

50kV/μs
Si-pn:      Tj=25 ℃,  Ic=20 A

SiC-SBD:Tj=125℃, Ic=200 A



78 

 

4.5 鉄道用変換器の損失低減効果の検証 

4.5.1 モータ駆動試験 

図 4.13 に，試作したインバータの外観写真を示す。手前側はヒートパイプ式の冷却

器である。ヒートパイプ冷却器には，モジュールを実装するヒートブロック部がある。

ヒートブロック部には，図 4.6 で示す試作した 3 kV/200 A のモジュールを 6 個使用し，

インバータに組み込んだ。 

モータ駆動試験は，180 kW の誘導モータを用いて実施した。図 4.14 に，180 kW モ

ータを駆動した場合の 3 相の電流波形を示す。電流ピーク 150 A で正常に駆動できるこ

とを確認した。 

 

図 4.13 試作したインバータの外観写真 

 

 

図 4.14 180 kW モータを駆動した場合の 3 相の電流波形 
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4.5.2 シミュレーションによる鉄道変換器の損失低減効果

試算 

次に，SiC-SBD を適用したハイブリッドモジュールを，交流路線の電車に適用した時

の損失低減効果を，走行シミュレーションにより試算した。デバイスで発生する損失は

IGBT とダイオードの順方向特性と，スイッチング損失の電流依存性から見積もる。 

図 4.15 に，試作したハイブリッドモジュールに搭載されている SiC-SBD と，従来の

IGBT モジュールに搭載されている Si-pn ダイオードの順方向電圧特性を示す。25℃で

は，SiC-SBD と Si-pn ダイオードでは同等の電圧-電流特性を示している。Si-pn ダイオ

ードの 125℃の順方向電圧は，定格電流で，25℃の場合と比較すると，約 0.2 V 程度大

きくなる。この要因は，Si-pn ダイオードは正孔と電子で動作するバイポーラデバイス

であり，抵抗成分の温度依存性は小さいためである。一方，SiC-SBD の 125℃の順方向

電圧は，定格電流で，25℃の場合と比較すると，約 1 V 大きくなる。この要因は，SiC-SBD

は電子のみで動作するユニポーラデバイスであり，抵抗成分の温度依存性が大きいため

である。また，計算に用いる Si-IGBT の順方向電圧特性は，従来の IGBT モジュール，

試作したハイブリッドモジュールともに同じ値である。 

 

 

 

図 4.15 SiC-SBD と Si-pn ダイオードの順方向電圧特性 
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図 4.16 に，IGBT のターンオン損失とダイオードのリカバリ損失の電流依存性を示す。

測定温度は，最悪条件を仮定して，Tj が 125℃の条件で測定した。50 kV/μs のリカバリ

dV/dt に抑制する条件として，Si-pn ダイオードを用いた時の Rgは 22 Ω を用い，SiC-SBD

を用いた時の Rg は 2.2 Ω を用いた。ターンオン損失の電流依存性は，全電流領域で約

1/6 に，リカバリ損失の電流依存性は，全電流領域で約 1/10 から約 1/50 に低減可能であ

る。また，IGBT のターンオフ時の Rgは同等の条件とし，ターンオフ損失の電流依存性

は，同じ値を用いた。 

図 4.17 に，SiC-SBD を交流路線の電車に適用した際の損失低減効果の走行シミュレ

ーション結果を示す。走行シミュレーションでは，交流路線に，高速車両を約 40 分間

走行した場合を試算した。計算で適用する損失の値は，インバータの最悪動作条件を考

慮して，Tj が 125℃で計算した。図 4.17(a)はインバータ損失，図 4.17 (b)はコンバータ

損失，図 4.17 (c)はインバータとコンバータを合わせた損失を示す。コンバータでは，

高調波を抑制するため，約 1 kHz の高周波スイッチングで動作し，インバータは車両の

速度に合わせ，50～約 2 kHz の可変周波数で動作している。 

インバータでは，図 4.17 (a)に示すように， IGBT の導通損失が占める割合が大きい

ため，インバータの損失は約 15％低減する。さらにインバータ損失を低減するために

は，IGBT の順方向電圧特性や IGBT のターンオフ特性の改善が必要である。 

一方，常時高周波で動作するコンバータでは，図 4.17 (b)に示すように，ターンオン

損失，リカバリ損失を大幅に低減しているため，コンバータ損失は約 40％低減する。 

また，インバータとコンバータを合わせた損失は，図 4.17 (c)に示すように，約 32％

低減する。このように，SiC-SBD を適用した SiC ハイブリッドモジュールを用い，ター

ンオンの時に高速駆動を適用することで，大幅な損失低減が可能であることを見出した。 
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(a) ターンオン損失 

 

(b) ターンオフ損失 

 

図 4.16  IGBT のターンオン損失とダイオードのリカバリ損失の電流依存性 
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(a) インバータ 

 

 

 

 

 

 

 

 

(b) コンバータ 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) インバータ＋コンバータ 

 

 

 

 

図 4.17  SiC-SBD を交流路線の電車に適用した際の損失低減効果の 

シミュレーション結果 
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4.6 4 章のまとめ 

Si に代わる次世代のデバイスと注目されている SiC ダイオード を用いた 3 kV 級ハ

イブリッドモジュールを開発した。日本で 90％以上を占める直流 1500 V 架線に対応可

能なハイブリッドモジュールである。 

世界に先駆けて，低漏れ電流を特長とする 3 kV 級の SiC-SBD を開発し，Si-IGBT を

組合わせたプロトタイプ（定格電流 200 A) の SiC ハイブリッドモジュールを開発した。 

Si のダイオードでは， 定格電流が 30％程度で，ダイオードの通流幅が 5 μs 以下と

小さい場合は，Si のダイオード内の正孔と電子の再結合する影響で，過大な電圧を発

生するため，ゲート抵抗を大きくせざるを得なかったが，SiC-SBD では，ダイオード

の電流値や通流幅の影響がなくなり，ゲート抵抗の値を小さくすることができ，ターン

オン損失やリカバリ損失を大幅に低減できることを見出した。 

SiC-SBD を Si-IGBT と並列に実装した 3 kV/200 A の SiC ハイブリッドモジュールを

試作し，リカバリ時の dV/dt の最大値を同程度にした条件で，リカバリ損失を約 1/10 以

下に低減し，ターンオン損失を約 1/6 に低減して，リカバリ dV/dt とスイッチング損失

のトレードオフを改善した。 

さらに，シミュレーションを用い，交流路線の電車に適用した際の損失低減効果を検

証した結果，インバータ部では約 15％の損失を低減し，コンバータ部では約 40％の損

失を低減し，インバータとコンバータを合わせた損失では，約 3 割低減可能であること

を確認し，その有効性を示した。さらに，180 kW モータの駆動を実施し，安定した動

作を確認した。 
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第5章                                 

3.3 kV/1200 A 小型 SiC ハイブリッドモジュ

ールを適用した鉄道用小型インバータ 

 

 

 

この章では，鉄道用インバータの小型・低損失化のため，従来の 3.3 kV/1200 A のモ

ジュールの 2/3 のサイズの SiC ハイブリッドモジュールを開発する。ショットキーバ

リア接合に pn 接合をマージした JBS 構造を採用し，スイッチング素子には， 導通特

性を改善した Si-IGBT を適用する。 

また，駆動技術については，3.3kV/1200A SiC ハイブリッドモジュールのターンオン

時に， IGBT のゲートの状態を検出して，3 段階に分けて制御する低損失駆動（アク

ティブゲート駆動）技術を適用することで，従来の固定ゲート方式と比較して，ターン

オン損失を低減する手法を述べる。また， 実装技術については，熱伝達率に優れた小

型冷却器を開発する。 

その結果，IGBT の性能改善と SiC-SBD によるスイッチング損失の低減効果，アクテ

ィブゲート駆動技術の適用により，インバータ損失を 35 パーセント低減した。また， 

コンデンサの改善や，冷却器の小型化により，インバータの質量と体積を 40 パーセン

ト低減した。また，190 kW モータを 4 台同時に駆動することに成功した結果について

述べる。 
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5.1 鉄道向け小型 SiC インバータ開発の課題 

表 5.1 に，インバータ体積の削減のための課題と対応方針について示す。インバータ

の体積低減のためには，①回路構成のシンプル化，②IGBT モジュールの低損失化，③

冷却効率の向上が重要である。 

回路のシンプル化に関しては，耐圧 3.3 kV の SiC-SBD を開発することで，1500 V 直

流架線で 2 レベル制御を可能とし，回路規模を最小化する。 

SiC ハイブリッドモジュールの損失低減には，SiC-SBD の採用により，スイッチング

損失を従来 IGBT モジュールよりも半減する。さらに，IGBT の導通損失も同時に行い，

SiC ハイブリッドモジュールの更なる低損失化を図る。また，アクティブゲート技術の

採用により，SiC ハイブリッドモジュールのスイッチング損失をさらに低減する。 

また，スイッチング損失を低減することにより，モジュールサイズを従来の 2/3 に小

型化する。一方，モジュールサイズを小型化した場合は，モジュールやフィンの熱抵抗

が大きくなるため，冷却構造の改善も課題であり，高熱伝達率の冷却器を開発する。 

 本章では，パワーモジュールの損失低減と，損失を低減するアクティブゲート技術の

検討と，冷却効率を改善する冷却構造を検討する。 

 

 

表 5.1 インバータ体積の削減のための課題と対応方針 

課題  開発内容  

回路構成の  

シンプル化  

1500 V 直流架線で 2 レベル制御を可能とするため， 

耐圧 3.3 kV の SiC ダイオードを開発  

IGBT モジュールの  

低損失化  

SiC ダイオード採用によるスイッチング損失低減  

アクティブゲート制御技術の導入  

Si-IGBT の損失低減  

冷却効率の向上  風上と風下の温度差を最小化する冷却構造  
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5.2  3.3 kV/1200 A 小型 SiC ハイブリッドモジュール 

 この節では，開発した小型ハイブリッドモジュールについて説明する。 

図 5.1 に従来の Si-IGBT モジュールとハイブリッドモジュールの外観写真を示す。定

格は 3.3 kV/1200 A である。従来の Si-IGBT のモジュールのサイズは 190 mm×140 mm

である。開発したハイブリッドモジュールは，ショットキー接合に pn 接合をマージし

た SiC-SBD の採用と，特性を改善した Si-IGBT の採用により，モジュールのサイズは

130 mm×140 mm となり，従来の Si-IGBT モジュールと比較し，約 2/3 に小型化した。 

 

 

図 5.1 従来の Si-IGBT モジュールとハイブリッドモジュールの外観写真 

 

 

図 5.2 にハイブリッドモジュールの逆方向電圧-電流特性を示す。JBS 構造の採用に

より，逆方向電圧 3.3 kV において，0.1 mA 以下の逆方向の漏れ電流を実現した。 

 図 5.3 に，3.3 kV/1200 A SiC ハイブリッドモジュールと従来の Si-IGBT モジュールの

スイッチング特性の比較を示す。Si-pn ダイオードと比較し，リカバリ電流がゼロにな
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り，従来の IGBT モジュールと比較し，リカバリ損失を 95％低減した。また，ターンオ

ン損失に関しても，リカバリ電流の重畳がなくなるため，従来の IGBT モジュールと比

較し，同じゲート抵抗を用いた場合は，ターンオン損失を約 50％低減した。これらか

ら判るように，スイッチング損失全体でも，約 50％の損失低減を実現した。 

 

 

 

図 5.2 ハイブリッドモジュールの逆方向電圧-電流特性 

 

 

 

図 5.3 3.3kV/1200A SiC ハイブリッドモジュールと従来 Si-IGBT モジュールの 

スイッチング特性の比較 
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5.3 SiC ハイブリッドモジュールのアクティブゲー

ト制御技術 

5.3.1 アクティブゲート駆動技術の原理 

次に，リカバリ時の跳ね上がり電圧とターンオン損失の関係を改善するアクティブゲ

ート駆動技術の概要について説明する。ターンオン損失を低減するために，ターンオン

速度を高速化すると dI/dt が上昇し，跳ね上がり電圧が増加する。つまり，ターンオン

損失と跳ね上がり電圧はトレードオフの関係がある。このトレードオフを改善する一手

法として，アクティブゲート駆動技術の適用を検討した。 

アクティブゲート駆動とは，ターンオン期間中にゲート抵抗を切り替えて，跳ね上が

り電圧が発生する期間においてはターンオン速度を緩やかにし，跳ね上がり電圧に無関

係な期間においてはターンオンを高速化し，ターンオン損失を低減することで，跳ね上

がり電圧とターンオン損失のトレードオフを改善するゲート駆動方式である。 

図 5.4 に，アクティブゲート駆動を適用したゲート回路図を示す。また，図 5.5 に，

アクティブゲート駆動適用時のゲート電圧，ゲート電流の模式図を示す。本方式では，

ターンオン期間を次の三つに分割し，ゲート抵抗を切り替え，ゲート電流を三段階に切

り替える。 

 期間① ターンオン時間短縮期間 

 期間② 跳ね上がり電圧低減期間 

 期間③ ターンオン損失低減期間 

期間①のターンオン時間短縮期間では，ゲート電流はスピードアップコンデンサ Csp

と値の小さなゲート抵抗 Rg1 を介して流れ，ゲート容量をゲート電圧が閾値付近に上

昇するまで，高速に充電する。これにより，ターンオン信号が入力されてから，ターン

オン開始までの時間を短縮可能となる。 

 期間②の跳ね上がり電圧低減期間では，ゲート電流は大きい値のゲート抵抗 Rg2 を

介して流れる。その結果，ターンオン速度を緩やかにし，跳ね上がり電圧を抑制する。 

期間③のターンオン損失の低減期間では，SW をオンさせ，小さい値のゲート抵抗

Rg1 により駆動し，ターンオン速度を高速化する。 
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図 5.4 アクティブゲート駆動を適用したゲート回路図 

 

 

 

図 5.5 アクティブゲート駆動適用時のゲート電圧，ゲート電流の模式図 
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5.3.2 アクティブゲート駆動の検証結果 

 この節では，アクティブゲート方式の波形比較とターンオン損失の低減効果について

説明する。 

図 5.6 に，SiC ハイブリッドモジュールを用いた場合の，従来の固定ゲート方式とア

クティブゲート方式の波形の比較を示す。上段から，ゲート電流，コレクタ電圧，リカ

バリ電圧を示し，最下段は，コレクタ電流とコレクタ電圧の積であるターンオン損失を

示している。 

アクティブゲート方式のゲート電流は，ゲート電流固定ゲート抵抗適用時と比較し，

期間①の領域では，スピードアップコンデンサ（Csp）により高速に充電し，ターンオ

ン時間を，従来の固定ゲート方式より，100 ns 程度低減している。期間②の領域では，

高抵抗（Rg2）により，ゲート電流を低減している。この電流を低減することによって，

リカバリ電圧の跳ね上がり電圧を低減している。期間③の領域では，ソフトゲート駆動

回路のスイッチをオンさせ，低抵抗（Rg1）でゲート駆動することにより，ゲート電流

を増加している。コレクタ電圧は，従来の固定ゲート方式より，200 ns 程度高速に遮断

している。この結果，ターンオン損失は，従来の固定ゲート方式と比較し，15％程度低

減することができた。 

図 5.7 に，ターンオン損失と跳ね上がり電圧の 3 つのケースのトレードオフカーブを

示す。測定条件は，直流電圧が 1500 V，電流が 1200 A である。従来の 3.3 kV/1200 A 定

格の IGBT と，開発した 3.3 kV/1200 A 定格の SiC ハイブリッドモジュールを用いて試

験を行った。実験結果で示すトレードオフカーブの 1 つ目は，従来の IGBT モジュール

にアクティブゲート駆動を適用した場合である。2 つ目は，SiC ハイブリッドモジュー

ルに従来の固定ゲート方式を適用した場合である。3 つ目は，SiC ハイブリッドモジュ

ールにアクティブゲート駆動を適用した場合である。 

同じ跳ね上がり電圧でターンオン損失を比較すると，SiC ハイブリッドモジュールに

アクティブゲート駆動を適用した場合は，固定ゲート抵抗で動作させた場合と比較して，

損失を約 15%程度低減可能である。また， SiC ハイブリッドモジュールにアクティブ

ゲート駆動を適用した場合のターンオン損失は，従来の IGBT モジュールにアクティブ

ゲート駆動を適用した場合と比較し，ターンオン損失を約 44％低減できることを見出

した。 
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図 5.6 従来方式とアクティブゲート方式の波形の比較 

 

 

 

 

図 5.7 ターンオン損失と跳ね上がり電圧のトレードオフ 
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5.4 鉄道向け小型・高効率インバータの開発 

5.4.1 小型冷却器の開発 

5.2 節に記載のように，IGBT の導通損失の低減と，SiC-SBD の採用で，スイッチング

損失を低減することにより，モジュールサイズを従来の 2/3 に小型化した。一方，モジ

ュールサイズを小型化した場合は，モジュールやフィンの熱抵抗が大きくなるため，冷

却構造の改善も課題であり，熱伝達率の高い冷却器を開発する。 

図 5.8 に，従来構造と開発した冷却構造を示す。受熱部に，グリースを介して，6 個

の IGBT モジュールや SiC ハイブリッドモジュールが搭載される。モジュールが発熱す

ると，グリースを介して，熱が伝熱される。ヒートパイプ内には冷媒が内蔵されており，

この冷媒は上の方向に移動する。その後，この冷媒は，走行風により冷却される。 

従来構造では，上方向のみに冷媒が移動する構造で，ヒートパイプは走行風に対して，

一列に並ぶ構成としていた。開発構造では，ヒートパイプを左右の 2 方向に分岐するこ

とで，均熱効果を最大化した。さらに，ヒートパイプは走行風に対して，多段に配置す

ることによって，熱伝達率の高いの冷却器を開発した。 

 

 

 

 

図 5.8 開発した冷却構造 

 

Conventional Developed：Uniform heat diffusion design

Heat flow

Fin High

Low

Cooling 

air flow

Heat flow

Heat radiation

Heat accumulation

Only vertical heat flow causes large thermal 

distribution between windward and leeward 

(Insufficient cooling on leeward side)

Maximized uniform heat diffusion by placing 

a heat pipe along the rail direction                

(Heat transfer to both windward and leeward)

Cooling 

air flow

Fin



93 

 

5.4.2 鉄道向け小型インバータ 

 図 5.9 に，従来の鉄道用インバータと今回開発したインバータの外観写真を示す。従

来の 2/3 のサイズの SiC ハイブリッドモジュールを採用し，実装面積を削減した。 

SiC ハイブリッドモジュールの冷却部についても，冷却性能を高めるため， 

図 5.8 で示すようにヒートパイプの形状を改善し，冷却器を小型化した。 

これらの技術を採用することで，従来の鉄道用インバータと比較して，体積と質量を

それぞれ 40％低減した。 

 

 

 

 

図 5.9 従来の鉄道用インバータと今回開発したインバータの外観写真 
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5.4.3 SiC ハイブリッドモジュール適用による損失低減効果 

 次に，SiC ハイブリッドモジュールを鉄道の電力変換システムに適用した際の損失低

減効果をシミュレーションにより試算した。直流架線電圧 1500 V とし，インバータで

発生する損失を従来の IGBT インバータと比較した。計算には実際の路線パターンを模

擬した。 

図 5.10 に，損失低減効果シミュレーション結果を示す。IGBT は，表 2.1 に示すよう

に，表面にはトレンチ構造を採用し，裏面には LiPT（Low injection Punch Though）構造

を採用することで，IGBT の導通損失を，約 20％低減した。さらに，SiC ハイブリッド

モジュールの適用と，アクティブゲート駆動技術を適用することで，スイッチング損失

を約 15％低減した。この結果，インバータ損失を約 35%低減可能である。 

 

 

 

 

図 5.10 損失低減効果シミュレーション結果 
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5.4.4 モータ駆動試験 

 次に，モータ駆動試験の試験結果を示す。 

図 5.11に，190 kWの誘導モータを 4個駆動した場合のインバータ出力電流波形示す。

正常な 3 相交流電流波形を確認し，インバータとしての正常動作を確認した。図 5.12

に，走行試験時のチャート図を示す。上から，供給電圧，モータ電流，トルク指令，ト

ルク電流，界磁電流，スリップ周波数，変調率，インバータ周波数，モータ周波数，モ

ータ電流を示す。力行，惰行，回生動作にて，インバータとしての正常動作を確認した。 

 

 

 

図 5.11 誘導モータ駆動時のインバータ出力電流波形 
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図 5.12 走行試験時のチャート図 
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さらに，冷却性能を高めたヒートパイプ構造を採用することで，従来の鉄道インバー
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第6章                                  

低閾値電圧を持つ SiC-JFET の高速駆動回路

の構築とサーバ用電源への適用 

 

 

 

この章では，閾値電圧の低いノーマリオフ SiC-JFET の駆動速度の高速化について，

回路・実装方式の両面から検討する。SiC-JFET の 50 ns 以内のターンオン時間，ター

ンオフ時間を実現するため，ソース分割端子の実装方式や，ゲート抵抗にコンデンサを

並列接続するスピードアップコンデンサ駆動回路方式を検討する。 

また，この実装方式や駆動回路方式を適用した PFC 回路や，DCDC コンバータ回路

を構築し，製品版同等の 2 kW のサーバ電源を試作し，効率最高点で 95.1 パーセント

となる世界最高クラスの電源効率を実現した結果を述べる。 
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6.1 ノーマリオフSiC-JFETの高速駆動実装方式の検

討 

6.1.1 従来の実装方式の課題 

 図 6.1 に，従来方式であるソース共通端子（Common source terminal）方式の回路図

と波形概念図を示す。図 6.1 は，SiC-JFET を一般的なスイッチング素子の駆動方法を用

いて動作させた場合の動作波形を示している。図 6.1 の左図に示すように，ゲートドラ

イバ回路（Gate Driver）はソース端子（S）の電位を基準に所望のゲート電位（VGS）を

出力する。ゲート端子（G）の電位の立ち上がり立ち下がりは，ゲートドライバの出力

電流や外付けゲート抵抗（RG）、スイッチング素子の入力容量等に依存する。従って，

ゲート駆動時間を高速化するには，ゲート端子に発生するノイズを抑えつつ，ゲート抵

抗を低く設定することが通常の IGBT 素子では効果的である。なお，例えばスイッチン

グ素子をディスクリートパッケージに実装する際には，図 6.1 に示すような寄生インダ

クタンス（LS）が生じる。この寄生インダクタンスによってサージ電圧（VL）が発生す

るが，通常の IGBT 素子ではゲート電位（VGS）が高く（一般的に 15 V 程度）設定でき

るため，そのサージ電圧（VL）を差し引いても，実効的なゲート電位（VGS）を十分に

確保できる。一方，SiC-JFET は，ゲートソース間に順方向寄生ダイオードが存在する

ため，図 2.21 に示すように，ゲート電位（VGS）は最大 3 V が設定上限値である。3V 以

上の高いゲート電位 VGSを印加すると，SiC-JFET の寄生ダイオードが完全にオンするた

め，1 A 以上のゲートリーク電流が流れてしまい，電源回路の損失を増加させる。この

ため，ソース端子（S）に接続される寄生インダクタンス（LS）が存在すると，図 6.1

の右図に示す波形のようにサージ電圧（VL）が発生し，実効的なゲート電位（VGS）が

低下する。特に SiC-JFET の場合は，この影響が大きい。また SiC-JFET はその構造上入

力容量（Ciss）が大きく，ゲート電位（VGS）を完全にオン電圧に遷移するために必要な

ゲート電荷（Qg）も大きいので，スイッチング速度を高速化することが難しい。 

以上のように，一般的なスイッチング素子の駆動方式を流用して SiC-JFET を駆動す

る場合には、 

① ソース端子（S）の寄生インダクタンス（LS）を低減する、 

② SiC 接合 FET の入力容量（Ciss）を高速充放電する、 

以上の 2 点が高速駆動に対して，重要な要素になる。 
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図 6.1 従来方式であるソース共通端子方式の回路図と波形概念図 

 

 

6.1.2 高速駆動を実現する実装・回路方式の検討 

 6.1.1 で記載したの 2 つの課題を解決するために，スピードアップコンデンサ併用ソ

ース端子分割方式（Separated source terminal）を考案した。 

まずソース端子分割方式について説明する。図 6.2 に，ソース端子分割方式の回路図と

波形概念図を示す。ソース端子分割方式は，図 6.2 の左図に示すように，ソース端子（S）

を S1 と S2 に分割し，ソース端子 S1 を主回路電流（ID）が流れる接地側へ接続し，ソ

ース端子 S2 を主回路電流（ID）が流れないゲートドライバ回路のソース電位側へ接続

する。ゲートドライバ側には主回路電流（ID）が流れないので，寄生インダクタンス（LS2）

に起因するサージ電圧（VL）は非常に小さい。このため，図 6.2 の右図の波形に示すよ

うに，サージ電圧が小さく，SiC-JFET を高速駆動するために必要な実効的なゲート電

圧（VGS）を十分に確保できる。 

次に，提案したソース端子分割方式に，さらなる高速化のためのスピードアップコン

デンサを併用した方式について説明する。図 6.3 に，ソース分割方式とスピードアップ

コンデンサの併用方式の回路図と波形概念図を示す。図 6.3 の左図に示すように，スピ

ードアップコンデンサ（CSP）を外付けゲート抵抗（RG）と並列接続する方式である。
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蓄積した電荷を，SiC-JFET の入力容量（Ciss）に高速充電することが可能となる。コン

デンサ（CSP）に蓄積された電荷を，SiC-JFET のゲート電荷（Qg）の充放電に利用する

ことができるため，入力容量（Ciss）の高速充放電が可能となる。従って，スイッチ時

間（tr’’）が，ソース端子分割方式だけを用いた場合よりもさらに短縮できる。 

 

 

図 6.2 ソース端子分割実装方式の回路図と波形概念図 

 

 

 

図 6.3 ソース分割方式とスピードアップコンデンサの併用方式の回路図と 

波形概念図 

VGS

VDS

ID

G

D

S1

Gate 

Driver CGD

CGS

RG

LS1vL

Ciss

VG

VGS

vL

Ciss

VDS

ID

Time

tr’

LS2

S2

Proposed drive circuit

- Separated source terminal

- Simplified gate resistor (RG)

VG

VGS

VDS

ID

G

D

S1

VG

Gate 

Driver CGD

CGS

RG

LS1vL

Ciss

VG

VGS

vL

Ciss

VDS

ID

Time

tr”

LS2

S2

Proposed drive circuit

- Separated source terminal

- Speed-up capacitor (CSP)

CSP



101 

 

 尚，提案したスピードアップコンデンサ併用ソース端子分割方式は，ソース端子を物

理的に分割するため，一般的なディスクリートパッケージである TO-247 や TO-220 を

用いて SiC 接合 FET を実装することはできない。そのため，今回提案した方式の駆動

方式を実現するために、4 ピンのパッケージを新たに試作した。 

図 6.4 に，今回開発したソース分割端子方式の実装パッケージを示す。試作したパッ

ケージの端子配置は、左からゲート端子（G）、ドレイン端子（D）、ソース端子（S）、

センス端子（Se）である。ソース端子（S）は主回路電流（ID）が流れる接地側へ接続

し、センス端子（Se）は主回路電流（ID）が流れないゲートドライバ側へ接続する。ま

た SiC-JFET と各端子は 125 μm のアルミワイヤを超音波接合して接続した。パッケージ

は DCDC 回路用であり、還流用ダイオードである SiC ショットキーバリアダイオード

SBD を集積実装している。 

 

 

 

 

図 6.4 ソース分割方式の実装パッケージ 
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6.2 ノーマリオフ SiC-JFET の高速駆動方式の検証 

この節では，ソース端子分割方式とスピードアップコンデンサ方式について，評価検証

する。まず最初に，ソース端子分割方式の効果について検証する。 

図 6.5 に，従来のソース端子共通方式とソース端子分割方式を用いた場合のスイッチ

ング波形を示す。なお，スイッチング評価は，誘導負荷を用い，下アームの SiC-JFET

をダブルパルスで駆動した。主回路電圧（VDS）は 300 V，電流は 40 A の条件で試験を

行った。また，両方式ともに，スピードアップコンデンサ（CSP）は 100 nF，外付けゲ

ート抵抗（RG）は 100 Ωの条件で，試験を実施した。ターンオン時間（ton），ターン

オフ時間（toff）は，それぞれスイッチング電流の立ち上がり 10%～90%，および立下

り 90%～10%を測定した。 

図 6.5 の結果から分かるように，ソース端子共通方式のターンオン時間は 73.4 ns，タ

ーンオフ時間は 39.5 ns，ターンオン損失は 1.8 mJ/pulse，ターンオフ損失は 0.97 mJ/pulse

であった。一方，提案したソース端子分割方式のスイッチング時間は，ターンオン時間

は 48.4 ns，ターンオフ時間は 35.3 ns，ターンオン損失は 0.76 mJ/pulse，ターンオフ損

失は 0.91 mJ/pulse であった。この結果から，ターンオン時間及びターンオン損失が大幅

に低減できることが判った。 

 次に，スピードアップコンデンサ方式の効果を評価検証する。図 6.6 に，ターンオン

時のスピードアップコンデンサ方式の高速駆動の検証結果を示す。スピードアップコン

デンサ併用ソース端子分割方式を用いた場合のターンオン時の立上り時間（tr）と，タ

ーンオン損失（Eon）のスピードアップコンデンサ容量値（CSP）依存性である。パラメ

ータは外付けゲート抵抗（RG）の値である。スピードアップコンデンサの容量値 1 nF

においてゲート抵抗 RGを小さくすると，ターンオン時の立上り時間（tr）およびスイッ

チング損失（Eon）が低減することがわかる。これはコンデンサ容量値が比較的小さく，

スイッチング速度がゲート抵抗（RG）の値に依存しているためと考えられる。また，ゲ

ート抵抗（RG）が 4.7Ωと小さい場合は，ターンオン時の立上り時間（tr）は，スピー

ドアップコンデンサ容量値（CSP）にあまり依存しない。ゲート抵抗（RG）が小さいと，

スピードアップコンデンサ（CSP）の容量カップリング効果が小さくなるためである。

なお，ゲート抵抗（RG）が小さいと，ゲート損失が増加するため，ゲート抵抗（RG）は

スイッチング損失が増加しない範囲で大きくすることが望ましい。今回の実測結果から，
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ゲート抵抗 RG の値は 100Ω，スピードアップコンデンサ（CSP）の値は 100 nF と設定し

た。 

 

 

 

図 6.5 スピードアップコンデンサ方式を採用した場合の回路図と波形概念図 

 

 

    (a)立上り時間             (b)ターンオン損失 

図 6.6 ターンオン時のスピードアップコンデンサ方式の高速駆動の検証 
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6.3 SiC-JFET のサーバ用電源回路への課題と検討 

 次に，SiC-JFET のサーバ電源への適用結果について述べる。図 2.23 に，サーバ電源

のブロック図を，図 2.24 に，力率改善回路 PFC とインバータ回路 DCDC の回路構成を

示す。本開発では，力率改善回路 PFC においては，主スイッチとチョッパーダイオー

ド，インバータ回路 DCDC においては，主スイッチと還流用ダイオードに，SiC-JFET

と SiC-SBD の適用を検討した[55]。 

表 6.1 に，PFC 回路，DCDC 回路の高効率化の施策を示す。今回試作した電源に搭載

されている主な技術は，①スピードアップコンデンサ併用ソース端子分割方式，②スピ

ードアップコンデンサとゲート抵抗の最適化，③損失削減と高速駆動を両立するゲート

オンオフ電圧設計，④動作マージン補償回路，⑤SiC-JFET とショットキーバリアダイ

オードの集積パッケージ技術，を導入した。 

また，更なる高効率化の追加検討を実施し，①SiC-JFET のゲートパッド最適配置，

②プロセス改善によるゲートリーク電流削減，③主回路電源電圧や SiC-JFET の駆動電

圧の最適化、④スイッチング高速化に伴う不要回路削除等を実施した。以上のような施

策を盛り込み，電源効率を評価した。 

 

表 6.1 PFC，DCDC 回路の高効率化の施策 

Unit Item 

PFC 1. Use of SiC-JFETs 

2, High-speed gate drive circuit 

3. Optimaized of gate voltage 

4. Removal of a ZVS circuit 

DCDC 1. Use of SiC-SBD and SiC-SBDs 

2. High-speed gate drive circuit 

3. Opmized of gate voltage 

4. Low loss transformer 

5. Optimized of ZVS vehavior 
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6.4 2 kW 級サーバ電源試験 

6.4.1 サーバ電源試作 

 図 6.7 に，構築したサーバ電源評価システムを示す。入力用の 230 V AC 電源と測定

対象物であるサーバ電源，サーバ電源の負荷として電子負荷を利用し，変換効率は電力

メータを用いて評価するものである。 

また，図 6.7 の右図に，試作したサーバ電源の外観を示した。図 6.7 ではインバータ

回路 DCDC に SiC 接合 FET を搭載した例を示している。 

 

 

図 6.7 試作したサーバ電源の外観図 

 

 

6.4.2 サーバ電源の効率評価 

 図 6.8 に，試作したサーバ電源の効率評価結果を示す。開発した技術を適用し，負荷

率 50%において，効率 95.1% （2 kW 電源）を達成した。また，負荷率 50%以下では，

従来の Si-MOSFET を用いた機種よりも 2%の効率向上を実現した。低負荷率での効率

向上もサーバ電源にとって重要である。大規模データセンタでは，負荷が小さい時間帯

は，複数の電源のうち，一部を止めることにより，効率の低い低負荷率での電源稼働を

避ける制御も実施されているが，低負荷率における個々の電源の効率向上も強く求めら

れている。 

Appearance of experimental system 

DC electronic load

（×4）

AC power 
supply

Power meter

Sever power 
supply

SiC-JFET

DCDC, 2nd side circuit

PFC, 1st side circuit



106 

 

 

 

 

図 6.8 試作したサーバ電源の効率評価結果 

 

 

6.5 6 章のまとめ 

 閾値電圧の低いノーマリオフ SiC-JFET の駆動速度の高速化について，回路・実装方

式の両面から検討した。 

SiC-JFET のソース分割端子の実装方式と，ゲート抵抗にコンデンサを並列接続する

スピードアップコンデンサ駆動回路方式を開発した。開発方式のターンオン時間は，従

来方式と比較し， 73.4 ns から 48.4 ns に短縮し，ターンオン損失は，1.8 mJ/pulse から

0.76 mJ/pulse に大幅に低減した。ターンオフ時間も，39.5 ns から 35.3 ns に短縮し，タ

ーンオフ損失は，0.97 mJ/pulse から 0.91 mJ/pulse に低減した。 

さらに，本開発で検討した実装方式や駆動回路方式を適用した PFC 回路や，DCDC 

回路を適用し，不要回路の削減などを行ったサーバ電源の高効率化を検討した。製品版

同等の 2 kW のサーバ電源を試作し，負荷率 50%において，95.1％となる世界最高クラ

スの電源効率を実現した。 
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第7章                                  

結言 

 

7.1 本研究の成果 

 本研究では，HEV 用インバータや鉄道用インバータやサーバ用電源などの電力変換

装置を研究対象とし，電力変換装置の省エネ化，低コスト化，小型化，及び高信頼化を

めざし，IGBT や SiC ダイオード，SiC-JFET などのパワーデバイスの高速駆動回路技

術，高信頼保護回路技術の検討を行った。 

以下、本論文の主要な成果を示す。 

 

■新しい電圧検出型高速短絡保護回路を有する大電流 IGBT 用 600V ドライバ IC 

HEV などの大電流用途のインバータを駆動するため，安定な短絡保護動作を高速で

実現する電圧検出型の短絡保護方式を開発した。開発した短絡保護方式は，IGBT のコ

レクタ電圧と IGBT のゲート電圧を同時に検出する方式で，高コストのセンス電流検出

機能付き IGBT を使用しないにもかかわらず，短絡保護動作時間を 2.5 μs 以内に高速化

した。主回路の標準電圧 300 V に対し，主回路電圧の変動 ±100 V を考慮しても，短絡

保護動作時間が 2.5 μs 以内を実現した。短絡誤検出の余裕時間は，通常のターンオン時

に 1760 ns，通常のターンオフ時に 580 ns あり，短絡の誤検出の可能性が極めて低い。

また，ターンオン用のゲート抵抗を小さくし，IGBT のゲート端子とエミッタ端子の間

に，IGBT の入力容量と同等の外付けの容量を付加することによって，IGBT のターン

オン損失を同等としたまま，短絡時の IGBT ピーク電流を約 15％低減することができた。 

これらの技術を適用することで，安定な短絡保護回路を実現した。この回路を搭載した

ドライバ IC を使用することで，600 V/400 A 級の各種 IGBT モジュールを駆動すること

が可能である。 

 結論として，低コストでかつ各種のゲート特性持った IGBT の短絡保護を，汎用性の

ある回路で，高速に高信頼に保護できることを示した。 
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■3 kV 級ショットキーバリアダイオードを搭載したハイブリッドモジュールと高速駆

動回路を併用した鉄道インバータ 

Si に代わる次世代のデバイスと注目されている SiC を用いたデバイスの導入を検討

した。日本では，直流架線電圧 1500 Ｖが 90％以上を占めている。 

直流架線 1500 V に適用可能な 2 レベルインバータに対応する低損失なパワーモジ

ュールを開発するため，世界に先駆けて，低漏れ電流を特長とする JBS 構造を適用した

3 kV 級の SiC-SBD を開発し，Si-IGBT と組合わせたプロトタイプの SiC ハイブリッ

ドモジュールを開発した。 

Si のダイオードでは， 定格電流が 30％程度で，ダイオードの通流幅が 5 μs 以下と

小さい場合は，Si のダイオード内の正孔と電子が再結合する影響で，過大な電圧を発

生するため，ゲート抵抗を大きくせざるを得なかったが，SiC-SBD では，ダイオード

の電流値や通流幅の影響がなくなり，ゲート抵抗の値を小さくすることができ，ターン

オン損失やリカバリ損失を大幅に低減できることを見出した。実際に，SiC-SBD を

Si-IGBT と並列に実装した 3 kV/200 A の SiC ハイブリッドモジュールを試作し，リカバ

リ時の dV/dt の最大値を同程度にした条件で，リカバリ損失を約 1/10 に低減し，ターン

オン損失を約 1/6 に低減して，リカバリ dV/dt とスイッチング損失のトレードオフを改

善した。 

さらに，シミュレーションを用い，交流路線の電車に適用した際の損失低減効果を検

証した結果，インバータ部では約 15％の損失を低減し，コンバータ部では約 40％の損

失を低減し，インバータとコンバータを合わせた損失では，約 3 割低減可能であること

を確認し，その有効性を示した。 

 結論として，SiC-SBD の特長を引き出す高速駆動回路を構築するとともに，SiC-SBD

の適用効果を定量的に見積もった  

 

■3.3 kV/1200A 小型 SiC ハイブリッドモジュールを適用した鉄道用小型インバータ 

SiC ハイブリッドモジュール搭載のインバータの実用化に向けて，小型・低損失化技

術を検討した。高信頼なハイブリッドモジュールを実現すため，JBS 構造を適用した低

漏れ電流の 3.3 kV SiC-SBD と，性能改善を図った Si-IGBT を搭載し，従来比 2/3 のサイ

ズの小型の 3.3 kV/1200 A 級の SiC ハイブリッドモジュールを開発した。 

この SiC ハイブリッドモジュールを搭載し，アクティブゲート駆動技術を採用するこ

とで，インバータ損失を約 35%低減した。さらに，冷却性能を高めたヒートパイプ構造
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を採用することで，従来の鉄道インバータ装置と比較して，体積と質量をそれぞれ 40％

低減した。また，開発した 3.3 kV/1200 A 級の SiC ハイブリッドモジュールを 6 個搭載

したパワーユニットを試作し，190 kW モータを 4 台同時に駆動することに成功し，実

用化に向け前進した。 

 

■低閾値電圧を持つ SiC-JFET の高速駆動回路の構築とサーバ電源への適用 

電力変換器の更なる低損失化をめざし，SiC スイッチング素子の適用を検討した。フ

ェールセーフの観点から，酸化膜を使用しないノーマリオフ型 SiC-JFET を候補とした。

閾値電圧の低いノーマリオフ SiC-JFET の高速駆動について，回路・実装方式の両面か

ら検討した。SiC-JFET のソース分割端子の実装方式と，ゲート抵抗にコンデンサを並

列接続するスピードアップコンデンサ駆動回路方式を開発した。開発方式のターンオン

時間は，従来方式と比較して， 73.4 ns から 48.4 ns に短縮し，ターンオン損失は，1.8 

mJ/pulse から 0.76 mJ/pulse に大幅に低減した。さらに，本開発で検討した実装方式や駆

動回路方式を適用した PFC 回路や，DCDC コンバータ回路を適用し，不要回路の削減

などを行い，サーバ電源の高効率化を検討した。製品版同等の 2 kW のサーバ電源を試

作し，負荷率 50%において，95.1％となる世界最高クラスの電源効率を実現した。 
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7.2 今後の課題 

 今後，さらに検討を必要とする課題を以下に挙げる。 

 

■新しい電圧検出型高速短絡保護回路の展開 

今回開発した IGBT のコレクタ電圧と IGBT のゲート電圧を同時に検出する保護方式

は，HEV などの 600V 耐圧の素子については汎用的に適用可能である。今後，1200V 耐

圧の IGBT や，鉄道向けなどの 1.7 kV, 3.3 kV 耐圧品への展開へ向けて検討を進める。高

耐圧 IGBT へ展開する場合，高電圧のコレクタ電圧に代わる検出方式も検討する必要がある。 

 

■ SiC-SBD 適用鉄道インバータ 

SiC ウエハは，Si より高価であり，欠陥も多いとされている。高価な SiC を使うため，冷

却器を含む装置の小型化技術を開発し，装置の小型・低コスト化を推進していきたい。ま

た，SiC ダイオード適用によるスイッチング損失低減効果を生かし，モータの高調波損失を

低減する PWM 制御技術の開発や，高周波化技術を検討し，インバータとモータの主回路シ

ステムでの高効率化技術の検討を進める。 

 

■ SiC-JFET の高速駆動回路の構築とサーバ電源への適用 

ノーマリオフ SiC-JFET はゲート電圧を高精度に制御する必要がある。ゲート電圧に対す

るオン抵抗とゲート電流値の関係を明確化し，最も高効率となるゲート電圧の選定・設計

を行う必要がある。また，ノーマリオフ SiC-JFET は，閾値電圧が 1V 程度と低いため，高

電圧・大電流のアプリケーションへの展開が難しいと考えているが，適用範囲を明確化さ

せる必要がある。一方で，SiC スイッチング素子は，現在 3 種類（ノーマリオン SiC-JFET，

ノーマリオフ SiC-JFET，SiC-MOSFET）の開発が進められている。電圧，電流に応じた最

適なアプリケーションを選定し，開発を進めていく必要がある。また，回路設計者側から

見たデバイスの使い易さをデバイス開発者にフィードバックしていき，導通特性やスイッ

チング特性やゲート特性の最適化を行っていく必要がある。 
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