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概要

SiC MOSFETは，パワーエレクトロニクスにおける有望なデバイスとして
注目されている．SiC MOSFETは，従来の Siデバイスと比べ，高耐圧，低
オン抵抗，高速スイッチング，耐高温動作といった優れた特性を有している．
これらの特性から，SiC MOSFETを用いた高電圧 ·大電流 ·高周波スイッチ
ング動作による電力変換回路の小型 ·高効率化が期待されている．
上記の優れた特性を有するものの，SiC MOSFET単体では，例えば電気自
動車の主機インバータといった大電力応用 (数百 kW)に対応できない．その
ため，複数のSiC MOSFETを一つのパッケージに実装したパワーモジュール
が開発されている．パワーモジュールはその小型のパッケージで大電力を扱
うため，SiC MOSFET単体と比べて回路動作時の熱負荷がより深刻となる．
この熱負荷は，パワーモジュールの熱設計を厳しくすると同時に，パワーモ
ジュールの信頼性を低下させる可能性がある．デバイスの性能を最大限に発
揮し，電力変換回路全体の小型化を実現する観点からも，パワーモジュール
の熱設計はますます重要になっている．実験的な熱設計のアプローチでは，
パワーモジュールの試作 ·テストを何度も繰り返す必要があり，膨大な時間
と金銭的コストを要する．上記を解決するため，試作 ·テストを伴わないシ
ミュレーションに基づいた熱設計が望まれている．
本論文は，シミュレーションに基づくパワーモジュールの熱設計の実現を
目的として，特性測定およびモデリングに基づいた熱推定手法を提案する．
また，パワーエレクトロニクスの熱設計においてはまだ十分に検討されてい
ない，デバイス特性ばらつきを考慮したシミュレーションに関する検討も行
う．本論文は以下の 6章で構成される．
第 1章では，研究背景として SiC MOSFETおよびパワーモジュールの特
徴，パワーモジュールの熱設計における課題について述べる．次に，従来研
究の課題を明らかにした上で，本研究の目的および提案内容を示す．
第 2章では，高精度な発熱推定のため，SiC MOSFETのスイッチング動作
を精度良く再現可能なデバイスモデルを提案する．提案モデルでは，MOS
構造の表面電位をベースに，SiC MOSFETの物理構造にしたがってデバイ
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スの電気的特性を表現している．表面電位に対し，界面トラップの影響を新
たに考慮することで，20 mWから 1 kWにおよぶ広い電力動作範囲におい
て特性の再現が可能であることを示す．提案モデルにより，広い回路動作条
件において，実測のスイッチング波形を良く再現できることを明らかにす
る．さらに，より実用的な電力動作範囲で高精度なモデルを実現するため，
従来より広い範囲において，デバイスの電流電圧特性が測定可能な手法を提
案する．得られた電流電圧特性により，600 V / 80 A (約 50 kW相当)とい
う，SiC MOSFETにとってより実用的な動作範囲で高精度なモデルが実現
できることを示す．提案モデルにより，回路動作時におけるデバイス発熱の
高精度な推定が可能になる．
第 3章では，高精度な温度推定のため，パッケージの熱インピーダンスの
特性測定およびモデリング手法を提案する．提案手法では，従来のSiC MOS-
FET単体の過渡熱測定手法を応用することで，パッケージ内に実装された複
数のSiC MOSFET間の熱インピーダンス特性を測定可能にしている．得られ
た特性を用いて，フォスター型等価回路に基づいた熱インピーダンスモデル
を構築する．これにより，回路シミュレータにおいて熱干渉を考慮した温度
推定が可能になる．提案の熱インピーダンスモデルが，商用の SiC MOSFET
の動作保証温度 (175 ◦C)をカバーする最大 200 ◦Cの範囲で実測温度を精度
良く再現できることを示す．
第 4章では，電力変換回路におけるパワーモジュールの発熱および温度を，
高精度 ·高速に推定可能な熱回路連成シミュレーション手法を提案する．従
来の熱回路連成シミュレーション手法には，精度と計算時間の両面で課題が
あった．提案手法では，本論文の第 2章と第 3章で提案したデバイスモデル
および熱インピーダンスモデルを利用することで，高精度な発熱 ·温度推定
を可能にしている．さらに，提案手法では，高速な推定を可能にするため，
事前の回路シミュレーションで得た発熱–温度間のルックアップテーブルを
利用する．このルックアップテーブルを用いることで，タイムステップごと
にスイッチング動作からデバイスの発熱を求める計算プロセスを省略でき，
計算時間の大幅削減を可能にしている．従来手法と比べ，約 104倍高速に発
熱 ·温度が推定可能であることを示す．
第 5章では，より実用的なパワーモジュールの発熱 ·温度推定のため，デ
バイス特性ばらつきを考慮したシミュレーションに関する検討を行なう．シ
ミュレーションにデバイス特性ばらつきを考慮するには，各デバイスのモデ
ルパラメータを統計的に扱う必要があり，計算時間が膨大となる．この計算
時間を削減するため，電力変換回路におけるパワーモジュールの動作におい
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て，デバイス特性ばらつきの影響が支配的なモデルパラメータの効率的な決
定手法を提案する．提案の統計的パラメータ決定手法により，従来手法の精
度を維持しつつ，高速にパラメータを決定できることを示す．
第 6章では，本論文で得られた成果についてまとめ，今後の展望を示す．
以上の提案を通じ，本研究では，電力変換回路におけるパワーモジュール
の熱推定を高精度かつ高速に実現できることを示す．提案の SiC MOSFET
モデルおよび熱インピーダンスモデルを適用することで，電力変換回路にお
いて 2.0 Wおよび 5.0 ◦C以内の発熱 ·温度の高精度推定が実現される．同時
に，発熱–温度間のルックアップテーブルの導入により，従来と比べて 104

倍高速な発熱 ·温度の推定が可能となる．また，デバイス特性ばらつきを考
慮したシミュレーションの検討においては，デバイス特性ばらつきの影響が
支配的な統計的モデルパラメータを，従来と比べて約 9.33倍の速度で決定
できる．上記のパラメータ決定の実現により，今後のばらつきを考慮した統
計的シミュレーションに要する計算時間の大幅削減が期待できる．
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第1章
序論

1.1 研究背景
パワーエレクトロニクスは，電源の電力を負荷が要求する形態に変換して
供給する技術である [1]．現在，パワーエレクトロニクスは，冷蔵庫 ·エア
コンなどの家電，鉄道 ·電気自動車などのモビリティ，太陽光発電 ·風力発
電などのエネルギーインフラにいたる様々な分野で応用が進んでおり，省エ
ネルギーのための必要不可欠な技術となっている [1–4]．
パワーエレクトロニクスによる電力変換は，パワーデバイスのスイッチン
グ動作による電流，電圧のオン ·オフ制御に基づいている [1]．電力変換回路
は，高効率化，小型化，高電力密度化が要求されており，これらを実現するた
めには，パワーデバイスの導通損失およびスイッチング損失の低減，スイッチ
ング速度の高速化，高耐圧化が不可欠となる [2–4]．しかしながら，従来から
普及しているSi半導体を用いたパワーデバイス，例えばSi MOSFET (Metal-
Oxide-Semiconductor Field-Effect Transistor：MOS型電界効果トランジス
タ)や Si IGBT (Insulated Gate Bipolar Transistor：絶縁ゲートバイポーラ
トランジスタ)の性能は，製造技術の進歩によって Si半導体の物性限界に近
づいており，これ以上の大きな発展は望めないと考えられている [3]．

Si半導体の物性限界を超える材料として，ワイドバンドギャップ半導体
である SiC半導体が注目されている [2, 3, 5–7]．SiC半導体は，Si半導体と
比べてバンドギャップが約 3倍大きいため，高温動作が可能となる．また，
絶縁破壊電解が約 10倍大きく，オフ時に絶縁を保つドリフト層をより薄く
できるため，オン抵抗は同耐圧で理論的に約 1/300まで低減でき，さらに
高速動作も可能となる．これらの優れた特性から，SiCパワーデバイス，例
えば SiC SBD (Shottky Barrier Diode：ショットキーバリアダイオード)や
SiC MOSFETを用いることによる，電力変換回路の小型 ·高効率化の実現が
期待されている [3, 5, 7]．
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図 1.1: 熱回路連成シミュレーションの基本構成

SiCパワーデバイスは上記の優れた特性を有するものの，特に SiC MOS-
FETは，従来のSiパワーデバイスと比べて製造技術が未熟であり，チップサイ
ズの大型化が難しいという課題がある [8]．したがって，単体のSiC MOSFET
の電流定格は比較的小さく，例えば電気自動車の主機インバータのような数
百kWレベルの大電力応用に対応できない．そのため，複数の SiC MOSFET
を一つのパッケージに実装したパワーモジュールが開発されている [9–12]．
パワーモジュールは，高電力密度化，高速動作を実現するため，可能な限
り小型なパッケージに複数のデバイスが実装される [13]．必然的に，デバ
イス単体の動作時と比べて熱負荷が深刻になる．この熱負荷は，パワーモ
ジュールの熱設計を厳しくすると同時に，パワーモジュールの信頼性を低下
させる可能性がある．デバイスの性能を最大限に発揮し，電力変換回路全体
の小型化を実現する観点からも，パワーモジュールの熱設計はますます重要
になっている [14–16]．実験的な熱設計のアプローチは，パワーモジュール
の試作およびテストを何度も繰り返す必要があり，膨大な時間と金銭的コス
トを要する．上記を解決するため，試作やテストが不要なシミュレーション
による熱設計が望まれている [13–19]．
電力変換回路において，パワーモジュールはデバイスのスイッチング動作
によって発熱が生じ，この発熱とパッケージの放熱特性に応じてデバイス温
度が上昇する．シミュレーションによる熱設計においては，この発熱と温度
上昇を推定する必要がある．もし仮に発熱と温度に相関が無い場合，発熱と
温度の推定を別々に実施しても問題ない．しかし実際には，温度上昇によっ
てデバイスの電気的特性 (例：オン抵抗，閾値電圧)が変化するため，発熱
の傾向が変わる．発熱の変化にともなって，再び温度が変化する．上記のよ
うに，発熱と温度は互いに相関をもっているため，これらは同時に推定する
必要がある．この同時推定を実現するのが，熱回路連成シミュレーションで
ある [13–19]．
熱回路連成シミュレーションの基本構成を図 1.1に示す [13–19]．熱回路
連成シミュレーションには電気および熱のシミュレーションパートが存在し，
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互いのパートを連携する形をとる．具体的にはまず，電気パートにおいて，
パワーモジュールに実装されたデバイスのスイッチング動作によって生じる
発熱を推定する．次に熱パートにおいて，電気パートの計算で得た発熱，お
よびパッケージの放熱構造に基づいてデバイス温度を推定する．さらに，熱
パートで得た温度を電気パートのデバイス動作温度に反映させ，再度発熱を
推定する．上記の電気–熱パート間の計算サイクルをタイムステップ毎に繰
り返し行なうことで，回路動作中の発熱 ·温度を同時に推定する．

1.2 従来研究の課題
パワーモジュールの熱設計を目的として，これまでに多数の熱回路連成シ
ミュレーション手法が提案されている [13–19]．しかしながら，いずれの手
法も，精度や計算速度などの実用上の観点で課題が存在する．以下の 1.2.1
節から 1.2.4節において，従来研究の各課題について詳細に説明する．

1.2.1 電気パートの課題：高精度なSiC MOSFETモデル

電気パートでは，デバイスのスイッチング動作によって生じる発熱を高精
度に推定可能であることが求められる．これを実現するのが，スイッチング
動作を高精度に再現するデバイスモデルである．SiCパワーモジュールにお
いては，SiC MOSFETの高精度モデルが要求される．

SiC MOSFETのモデルはまだ十分に確立しておらず，Si MOSFETベー
スの閾値電圧モデルが長らく用いられてきた [20–23]．従来の熱回路連成シ
ミュレーション手法でも，閾値電圧ベースのモデルが SiC MOSFETモデル
として利用されている．しかしながら，閾値電圧モデルは，電流電圧 (I–V)
特性や容量 (C–V)特性など，SiC MOSFETの特性を十分に再現できていな
い．特に，SiC MOSFETの回路動作を再現する上で重要な課題である界面
トラップなどの物理現象を考慮することが困難である [24]．界面トラップを
考慮した SiC MOSFETの表面電位ベースのモデルはいくつか提案されてい
る [25,26]．しかしながら，文献 [25]では界面トラップによる移動度の劣化
が表現されていない．そのため，ゲート閾値電圧付近のドレイン電流を正
確に再現することが困難である．また，ゲート ·ドレイン間容量はスイッチ
ング動作を再現するために最も重要な特性の一つであるにもかかわらず，文
献 [26]では当該特性のモデル記述が無い．また，モデルの温度依存性につ
いても十分に議論されておらず，実用的な温度条件下におけるモデルの精度
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が明らかにされていない．
熱回路連成シミュレーションにおいて，パワーモジュールに実装された

SiC MOSFETの発熱を高精度に推定するため，上記の課題を解決した新た
な SiC MOSFETモデルが必要となる．

1.2.2 熱パートの課題：高精度な熱インピーダンスモデル

熱パートでは，デバイスの発熱に起因するデバイスの温度変化を高精度
に推定する必要がある．これを実現するためには，パッケージの高精度な熱
インピーダンスモデルが必要となる．デバイスが複数実装されるパワーモ
ジュールにおいては，デバイス自身の発熱による温度上昇 (自己発熱)のみ
ならず，互いのデバイス間の発熱による温度上昇 (熱干渉)も生じる．そのた
め，デバイス単体の動作時と比べてインピーダンスの構成要素が多くなる．
熱干渉を考慮したパッケージの熱インピーダンスモデルについては，こ
れまでに多くの研究がなされてきた [15, 19, 27–33]．これらの研究は，有限
要素法 (FEM)に基づく手法 [19, 27, 28]と，実験による特性評価に基づく手
法 [29–34]に大別できる．FEMベースの利点は，パワーモジュールを試作す
る前にデバイス温度を推定できる点にあり，実験による特性評価ベースの利
点は，モジュール–デバイス接合間の接触熱抵抗を含めて熱インピーダンス
としてモデル化でき，高精度なデバイス温度推定が期待できる点にある．し
かし，いずれも実測温度を用いた妥当性検証がなされておらず，得られた熱
インピーダンスモデルの精度や有効範囲が明らかではない．実測温度による
妥当性検証をしている研究もあるが，検証範囲が最大でも 70 ◦Cと低く，パ
ワーモジュールの実用的な動作温度 (例: 150 ◦C)がカバーされていない [14]．
熱回路連成シミュレーションにおいて，パワーモジュールの温度を高精度
に推定するためには，上記の課題を解決した熱インピーダンスモデルが必要
となる．また，熱インピーダンスモデルの実用性を保証するため，デバイス
の動作保証温度 (例： 175 ◦C)をカバーする範囲における実測検証が不可欠
である．

1.2.3 電気–熱パート連成時の課題：高精度 ·高速な計算手法
熱回路連成シミュレーションにおける課題の一つは，高精度な発熱 ·温度
推定である．これは，1.2.1節および 1.2.2節で述べた高精度なデバイスモデ
ルおよび熱インピーダンスモデルにより実現される．もう一つの課題は，計
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算時間である．熱回路連成シミュレーションでは，時定数に大きく差があ
る電気および熱パートの計算を組み合わせる必要がある．具体的には，電
気パートの計算では，デバイスのスイッチング動作を再現するため，ナノ
秒オーダー (=10−9 s)の時定数となる．一方，熱パートの計算ではパッケー
ジの緩やかな温度変化を推定するため，分オーダー (=102 s)となる. 単純
に上記の計算を組み合わせると，ナノ秒オーダーのタイムステップで分オー
ダーまで計算を進める必要があり，計算時間が膨大になる．
熱回路連成シミュレーションの計算手法に関しては，多くの研究がなさ
れている [13–18]．ほとんどの研究では，電気パートのデバイスモデルとし
て従来の閾値電圧モデルを用い，熱パートの熱インピーダンスモデルには
FEMを利用している [13,15–18]．文献 [14]は，デバイスモデルの代わりに
データシート特性に基づくルックアップテーブル手法によってデバイス発熱
の推定を行うことで，高速なシミュレーションを実現している．しかしなが
ら，1.2.1節および 1.2.2節で述べた通り，閾値電圧モデル，FEMベースの熱
インピーダンスモデルともに精度面に懸念がある．ルックアップテーブル手
法に関しても，SiC MOSFETのデータシート上に現在記載されている特性
範囲では，実際のスイッチング動作を十分に再現できず [35]，十分な精度で
発熱を推定できない．以上のように，いずれの従来手法に関しても，精度 ·
計算速度の両立の観点で課題がある．
発熱 ·温度を高精度かつ高速に推定可能な熱回路連成シミュレーション手
法が必要不可欠となる．

1.2.4 デバイス特性ばらつきの考慮

従来の熱回路連成シミュレーションでは，デバイスの特性ばらつきが回路
動作におよぼす影響の検討は十分に行われていなかった．これは，従来の Si
パワーデバイスの製造技術が成熟しており，特性ばらつきの影響が小さいた
めと考えられる．一方，SiCパワーデバイスは製造が困難である上，製造技
術が Siパワーデバイスと比べて未熟であり，製造プロセス上の様々な要因で
無視できない特性ばらつきが生じる．この特性ばらつきは，パワーモジュー
ルの回路動作に対して多大な影響を与え，パワーモジュールの寿命低下や熱
破壊にまで至る可能性がある．
文献 [36–38]では，デバイス特性ばらつきが回路動作におよぼす影響の検
討が行われているが，数個の限られたデバイスの実験にとどまっており，統
計的な特性ばらつきの解析には至っていない．文献 [39]では，回路シミュ
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レーションによって，デバイス特性ばらつきが並列動作時のエネルギー損失
ばらつきにおよぼす影響を統計的に検討している．しかし，この文献では精
度に懸念のある閾値電圧モデルが使用されている上，閾値電圧と電流ゲイン
ファクタという予め決められた 2つのパラメータのばらつきしか考慮してい
ない．回路条件や使用するモデルに応じて，異なる種類のパラメータのばら
つきを考慮するのが妥当と考えられる．
実用的な回路設計に用いられるデバイスモデルは，デバイスの回路動作を
高精度に再現するため，多数のモデルパラメータが用いられている [40–44]．
しかし，統計的シミュレーションのために必要なモデリングの作業，シミュ
レーションに要する計算コストを考えると，限られた数のパラメータしか統
計的に扱うことができない．一方，デバイス特性ばらつきの影響を正確に精
度良く再現する必要があるため，統計的に扱うパラメータを効率的に決定す
る必要がある [45]．

1.3 本論文の目的および提案内容
本論文は，シミュレーションによるパワーモジュールの熱設計の実現を目
的として，特性測定およびモデリングに基づいた熱回路連成シミュレーショ
ンを提案する．1.2節で示した従来研究の各課題を解決することで，電力変
換回路におけるパワーモジュールの発熱と温度を高精度 ·高速に推定可能と
なる．また，従来の熱回路連成シミュレーションでは検討されていなかった，
デバイス特性ばらつきの考慮を容易にするための手法も新たに提案する．
上記の目的を実現するため，本論文の第 2～5章で提案する技術，特徴，
および目標を表 1.1にまとめる．なお，第 3章，第 4章における目標の温度
推定精度 (10 ◦C以内)は，デバイスの信頼性予測で用いられるアレニウスの
式 [46]に基づくと，10 ◦Cの温度差で推定寿命が約 2倍変わることを考慮し
て設定した．以下の 1.3.1節から 1.3.4節で，各提案技術の詳細について述
べる．

1.3.1 SiC MOSFETの特性測定とモデリング

電気パートにおける高精度な発熱推定のため，SiC MOSFETのスイッチ
ング動作を精度良く再現可能な特性測定とモデリングを提案する．提案モ
デルは SiC MOSFETの物理構造に基づいており，MOS界面の表面電位を
ベースにデバイスの電流電圧 (I–V)特性と容量電圧 (C–V)特性を表現する．
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表 1.1: 第 2～5章の提案技術，特徴，および目標
章 テーマ 提案技術 特徴 目標

2 SiC MOSFETの
特性測定とモデリング

・表面電位に基づく
デバイスモデル
・高電圧大電流領域
の I–V測定

高精度 スイッチング動作の再現@
実用範囲 (数百V /数百A)

3 パッケージの
特性測定とモデリング

熱干渉を考慮した
特性測定 ·モデル

高精度 10 ◦C 以内の温度再現
@DC動作

4 熱回路連成シミュレー
ション

2，3章のモデルおよ
びルックアップテー
ブルを応用

・高精度
・高速

・10 ◦C以内の温度再現@
コンバータ連続動作
・1日以内で計算完了

5 パワーモジュール内の
デバイス特性ばらつき

デバイス特性ばらつ
きの影響が支配的な
パラメータ決定手法

高速 1日以内でパラメータ決定

特に，SiC MOSFETで顕著とされる界面トラップの影響を考慮することで，
mWから kWオーダーにいたる広い電力範囲の特性再現が可能であること
を示す．提案モデルにより，広い回路条件において実測のスイッチング波形
を再現することを明らかにする．また，より大電力で実用的なモデルを実現
するため，従来より広い電流電圧範囲においてデバイスの I–V測定を可能
にする手法を提案する．提案手法を用いることで，従来手法では困難であっ
た数百 V / 数百Aレベルの測定が可能であることを示す．提案手法で得た
I–V特性を用いることで，上記の電力レベルの動作において高い波形再現性
を有するモデルが実現可能であることを明らかにする．

1.3.2 パッケージの熱インピーダンスの特性測定とモデリング

熱パートにおける高精度な温度推定のため，モジュールパッケージの熱イ
ンピーダンスの特性測定およびモデリング手法を提案する．提案手法では，
従来の SiC MOSFET単体の過渡熱測定手法を応用することで，モジュール
パッケージ内に実装された複数の SiC MOSFET間の熱インピーダンス特性
を測定可能にする．得られた特性に基づいて熱インピーダンスモデルを構
築することで，SiC MOSFET間の熱干渉を考慮した温度推定が可能となる．
妥当性検証により，提案手法で得られた熱インピーダンスモデルがパワーモ
ジュールにおけるデバイスの実測温度を精度良く再現できることを示す．
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1.3.3 高精度 ·高速な熱回路連成シミュレーション手法
パワーモジュールの発熱と温度を高精度 ·高速に推定可能な熱回路連成シ
ミュレーション手法を提案する．従来の熱回路連成シミュレーション手法は，
精度と計算時間の両面に課題がある．提案手法では，1.3.1節および 1.3.2節
の SiC MOSFETモデルと熱インピーダンスモデルを応用することで，高精
度な発熱 ·温度推定を可能にする．さらに，提案手法では，高速な推定を可
能にするため，事前の回路シミュレーションで得た発熱のルックアップテー
ブル (LUT)を利用する．LUTを用いることで，タイムステップごとにスイッ
チング動作からデバイスの発熱を求める計算プロセスを省略でき，計算時間
の大幅削減が可能になる．実機検証により，提案手法が電力変換回路におけ
るパワーモジュールの発熱 ·温度を高精度 ·高速に再現できることを示す．

1.3.4 デバイス特性ばらつきの影響に関する検討

従来の熱回路連成シミュレーションにおいて検討が十分なされていない，
デバイス特性ばらつきを考慮したシミュレーションに関する検討を行なう．
本検討では，デバイス特性ばらつきが特に問題となる，パワーモジュールに
おけるデバイスの並列動作を対象とし，並列動作においてデバイス特性ば
らつきの影響が支配的なモデルパラメータの効率的な決定手法を提案する．
提案手法では，回路動作に対する並列デバイスのパラメータ相関が考慮され
た式を導入する．この導入式は，CMOSデバイス単体の特性ばらつきが回
路に与える影響を推定する FPV (Forward Propagation of Variance) [47,48]
に基づいており，並列接続された複数のパワーデバイスが回路に与える影響
を推定するために新たに拡張したものとなる．導入式により，デバイス間の
相互作用を考慮した上で，並列動作時に問題となる電流アンバランスに対す
るモデルパラメータの影響を高速に評価可能となる．SiC MOSFETの実測
特性を用いて，導入式に基づいた提案の統計的パラメータ決定手法の妥当性
を検証し，従来手法と同等の精度を維持しつつ高速にパラメータを決定で
きることを示す．デバイス特性ばらつきの影響が支配的な統計的モデルパラ
メータが決定できることで，今後のばらつきを考慮したシミュレーションの
計算時間の大幅削減が期待できる．
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電気
パート

熱
パート

発熱

温度

第2章
SiC MOSFET

特性測定&モデリング
高精度な発熱推定

第3章
モジュールパッケージ
特性測定&モデリング
高精度な温度推定

第4章
熱回路連成シミュレーション

高精度・高速な計算手法

第5章

支配的な統計的パラメータの決定

第6章
結論

第1章
序論

デバイス特性ばらつきの考慮

図 1.2: 本論文の構成

1.4 本論文の構成
本論文の構成を図 1.2に示す．まず第 1章 (本章)では，研究背景，従来
研究の課題，本研究の目的および提案内容についてまとめた．続く第 2章
では，提案する SiC MOSFETの特性測定とモデリングについて述べる．第
3章では，パッケージの熱インピーダンスの特性測定とモデリングを提案す
る．次の第 4章では，前章で提案してきたデバイスモデルおよびモジュール
パッケージの熱インピーダンスモデルを利用し，回路動作におけるパワーモ
ジュールの熱推定を高精度 ·高速に実施可能な熱回路連成シミュレーション
手法を提案する．第 5章では，より現実的なパワーモジュールの発熱 ·温度
推定に向け，パワーモジュールにおけるデバイス特性ばらつきの影響が支配
的な統計的モデルパラメータの決定手法を提案する．最後に，第 6章の結論
で本論文をまとめ，今後の展望を示す．
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第2章
SiC MOSFETの特性測定とモデリング

本章では，SiC MOSFETの特性測定とデバイスモデルを提案する．本章の
技術は，第 4章の熱回路連成シミュレーションにおいてパワーモジュールの
高精度な発熱推定を実現するために不可欠となる．まず 2.1節において，提
案の SiC MOSFETモデルについて述べる．続く 2.2節では，より実用的な電
力動作範囲で高精度なモデルを実現するため，従来より広い範囲において，
デバイスの電流電圧特性が測定可能な手法を提案する．最後に，2.3節で本
章をまとめる．

2.1 SiC MOSFETモデル
SiC MOSFETのモデルとして，従来の Si MOSFETに基づいた閾値電圧
モデルが長らく用いられてきた [20–23]．しかし，電流電圧 (I–V)特性や容
量 (C–V)特性など，SiC MOSFETの特性を十分に再現できていない．特に，
SiC MOSFETの回路動作を再現する上で重要な課題である界面トラップな
どの物理現象を考慮することが困難である [24]．近年，デバイス動作を物理
的に表現できる表面電位ベースのモデルが提案され，Siデバイスに適用さ
れつつある [49–53]．
界面トラップを考慮した SiC MOSFETの表面電位ベースのモデルはいく
つか提案されている [25,26]．しかし，文献 [25]では，トラップ電荷による
移動度の劣化が表現されていない．そのため，ゲート閾値電圧付近のドレイ
ン電流を正確に再現することが困難である．また，ゲート ·ドレイン間容量
はスイッチング動作を再現するために最も重要な特性の一つであるにもかか
わらず，文献 [26]では当該特性のモデル記述が無い．また，モデルの温度
依存性についても十分に議論されておらず，実用的な温度条件下におけるモ
デルの精度が明らかにされていない．
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図 2.1: SiC MOSFETの断面構成図 © IEEE 2018

本節では，表面電位に基づいた SiC MOSFETの高精度モデルを提案する．
図 2.1に，本検討の対象である SiC MOSFETの構造図を示す．提案モデル
では，この構造を想定し，MOS構造の表面電位に基づいて I–V，C–V特性
を表現する．提案モデルは，表面電位の計算において，SiC/SiO2界面でのト
ラップ電荷を考慮した．SiC MOSFETを用いた実験により，mWから kW
オーダーに至る広い電力範囲で提案モデルの精度を検証し，実用的な回路動
作範囲をカバーできることを明らかにする．
提案モデルの新規性は以下の 2点である：

• SiC MOSFETの高精度モデルを提案した．MOS界面の表面電位に基
づき，MOSFETの物理構造を考慮することで，電流および容量特性の
忠実な再現を実現した．

• 実際の SiC MOSFETを用いた検証により，20 mWから 1 kWの範囲
において，モデルが実測の特性を精度良く再現できることを示した．

まず 2.1.1節でモデル構成について述べる．2.1.2節では，提案モデルの重
要部分となる表面電位の計算について述べ，続く 2.1.3節および 2.1.4節に
て，表面電位に基づく I–VおよびC–Vのモデル式を述べる．2.1.5節でモデ
ルの妥当性検証を行い，2.1.6節で提案モデルについてまとめる．
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図 2.2: 提案モデルの等価回路 © IEEE 2018

2.1.1 モデル構成

提案モデルの等価回路を図 2.2に示す．本モデルは，主にチャネル電流 Ich，
ゲート–ソース間容量Cgs，ドレイン–ソース間容量Cds，およびゲート–ドレ
イン間容量 Cgdで構成される．本モデルでは，外部印加電圧を入力として
図 2.1に示すチャネルの表面電位が計算される．表面電位により，IchとCgd

が算出される．理想的なデバイスはフラットバンド電圧はゼロだが，実際は
電荷トラップ等の影響でゼロとはならない．本モデルでは，このフラットバ
ンド電圧を表面電位のシフト量として考慮する．また，電荷トラップによる
チャネル移動度の劣化も考慮する．表 2.1，表 2.2，表 2.3に，提案のデバイ
スモデルで用いるシンボルリスト，I-V特性，C–V特性のモデルパラメータ
リストをそれぞれ示す．
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表 2.1: 提案モデルで用いるシンボルリスト © IEEE 2018

シンボル 説明

k ボルツマン定数 [J/K]
q 素電荷 [C]
T 絶対温度 [K]
T0 基準温度 [K]
εSiC SiCの比誘電率 [F/m]
εox ゲート酸化膜の比誘電率 [F/m]
L チャネル長 [m]
W チャネル幅 [m]
M MOSFETのセル数 [-]
µeff 実効チャネル移動度 [cm2/Vs]
ϕF フェルミ準位 [V]
ϕf 疑似フェルミ準位 [V]
ϕt 熱電圧 (kT/q)[V]
ϕs 表面電位 [V]
ϕsS ソース端の表面電位 [V]
ϕsD ドレイン端の表面電位 [V]
ϕgd ゲート–ドレイン間の空乏層の表面電位 [V]
Vox ゲート酸化膜の電圧 [V]
Ich MOSFETのチャネル電流 [A]
Id ドレイン電流 [A]
Ig ゲート電流 [A]
Is ソース電流 [A]
Vgs 実効ゲート–ソース間電圧 [V]
Vds 実効ドレイン–ソース間電圧 [V]
Vgd ゲート–ドレイン間電圧 [V]
Cox 単位面積あたりのゲート酸化膜容量 [F/cm2]
Cgs ゲート–ソース間容量 [F]
Cds ドレイン–ソース間容量 [F]
Cgd ゲート–ドレイン間容量 [F]
Cdep ゲート–ドレイン間の接合容量 [F]
Qs MOS界面のトータル電荷 [C/cm2]
Qgs Cgsのチャージ電荷 [C]
Qds Cdsのチャージ電荷 [C]
Qgd Cgdのチャージ電荷 [C]
E トラップ電荷のエネルギー [eV]
EF フェルミエネルギー [eV]
EC 伝導帯の下端のエネルギー [eV]
NS MOS界面における単位面積あたりの電荷密度 [cm−3]
NT 単位面積あたりのトラップ電荷密度 [cm−3]
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表 2.2: I–V特性のモデルパラメータ © IEEE 2018

モデルパラメータ 説明

TOX 酸化膜厚 [m]
VFBC チャネル領域のフラットバンド電圧 [V]
NA アクセプタ濃度 [cm−3]
K ドレイン電流利得係数 [cm2/V]
MU バルク半導体部分の電子移動度 [cm2/V]
RG ゲート端の寄生抵抗 [Ω]
RS ソース端の寄生抵抗 [Ω]
RD ドレイン端の寄生抵抗 [Ω]
LAMBDA チャネル長変調係数 [1/V]
THETA チャネル移動度の劣化係数 [1/V]
DELTA 遷移領域のスムージング係数 [-]
DMID 禁止帯中央の界面トラップの状態密度 [cm2eV−1]
DC バンド端の界面トラップの状態密度 [cm2eV−1]
SIGMA バンド尾部のエネルギー [meV]
GAMMAC クーロン散乱係数 [eV−1cm−2]
NC µCの経験的パラメータ [Q/cm−3]
ZETAC µCの経験的パラメータ [-]

表 2.3: C–V特性のモデルパラメータ © IEEE 2018

モデルパラメータ 説明

CGSO ゲート-ソース間容量 (一定) [F]
ADS ドレイン–ソース間容量の実効面積 [cm2]
ND ドナー密度 [cm−3]
VBI PN接合のビルトイン電圧 [V]
COXD ゲート–ドレイン間の酸化膜容量 [F]
AGD ゲート–ドレイン間容量の実効面積 [cm2]
VFBD ゲート–ドレイン間のフラットバンド電圧 [V]

モデルパラメータは太字で示す (例: TOX，VFBC)．モデルにおいて，RG，
RD，RSはそれぞれゲート，ドレイン，ソースの寄生抵抗を示す．以下で
は，モデル計算におけるドレイン–ソース間電圧とゲート–ソース間電圧であ
るVdsとVgsは，図 2.2に示した寄生抵抗による電圧降下を考慮した実効電
圧とする．



16 2. SiC MOSFETの特性測定とモデリング

2.1.2 表面電位の計算

提案モデルでは，チャネル領域における表面電位が計算される．図 2.1に
示すように，SiC MOSFETには 2種類のMOS構造が存在する．1つはp+領
域上の n型MOS構造，すなわち (ゲートメタル)–(ゲート酸化膜)–(p+領域)
である．もう一つは n−エピタキシャル領域上の p型MOS構造，すなわち
(ゲートメタル)–(ゲート酸化膜)–(n−領域)である．上記の各MOS構造の表
面電位を計算し，IchおよびCgdを算出する．本節では，n型MOS構造に形
成された表面電位ϕsについて説明する．なお，p型MOS構造の表面電位に
ついては，変数の極性を反転させることで同様に表現できる．

MOS界面に蓄積される総電荷量Qsは，以下の式で表現される [40,50,54,
55]：

Qs =
√

2qεSiC ·NA
√
ϕte−ϕs/ϕt + ϕs − ϕt + e−(2ϕF+ϕf)/ϕt(ϕteϕs/ϕt − ϕs − ϕt)

(2.1)
なお，上式の導出過程は付録 A.1に記載している．一方，ガウスの法則よ
り，Qsは CoxとVoxを用いて以下のように表現できる：

Qs = CoxVox = Cox(Vgs − V′fbc − ϕs) (2.2)

ここで，Cox = εox/TOXである．式 (2.1)と式 (2.2)より，ϕsに関する以下
の非線形方程式が得られる：

Cox(Vgs − V′fbc − ϕs) =√
2qεSiC ·NA

√
ϕte−ϕs/ϕt + ϕs − ϕt + e−(2ϕF+ϕf)/ϕt(ϕteϕs/ϕt − ϕs − ϕt) (2.3)

SiC MOSFETの動作を正確にモデル化するためには，SiC/SiO2の界面状
態を考慮することが重要である．本モデルでは，界面トラップ電荷を考慮し，
上述した表面電位の計算を修正する．なお，本研究では n型MOSFETを扱
うため，アクセプタ領域のトラップ電荷にのみ着目する．
アクセプタ領域のトラップ状態密度は，トラップエネルギーEの関数とし
て以下のように記述される [56]：

Dit(E) = DMID +DC · exp
( E − Ec

SIGMA

)
(2.4)

ここで，Ecは伝導帯の底である．後述の 2.1.3節で説明するように，提案モ
デルでは，界面トラップに関するモデルパラメータ，すなわちDMIDとDC
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を温度の線形関数でモデル化する．式 (2.4)を Eに関して積分すると，以下
のようにアクセプタ領域のトラップ数 nitが得られる：

nit(Es) =
∫ Es

EF

Dit(E)dE

=
[
DMIDEs + SIGMA ·DC · exp

( EF − EC

SIGMA

) (
exp

( ES

SIGMA

)
− 1

)]
(2.5)

界面トラップはフラットバンド電圧をシフトさせるため，界面トラップのシ
フト量V′

bfcを考慮したフラットバンド電圧は以下のように記述される：

V′bfc = VFBC − q · nit(E)
Cox

(2.6)

提案モデルでは，フラットバンド電圧は定数ではなく，上述のように変数と
して取り扱う．得られた ϕsから，MOS界面の反転層の電荷が計算される．
チャネルのドレインからソースにかけて，上記の電荷を積分することで，Ich

が導かれる．さらに，表面電位の微分から，MOSFETのチャネルにおける
静電容量が得られる．なお，表面電位は式 (2.3)の非線形方程式を解くこと
で得られる [50, 53, 55]．

2.1.3 I–V特性

チャネルの反転電荷は，表面電位の関数として記述される．したがって，
Ichは ϕsS (ϕf = 0の条件で式 (2.3)を解いて算出)および ϕsD (ϕf = Vdsの条
件で式 (2.3)を解いて算出)を用いて以下の式で算出される [50, 53]：

Ich =K · µeff · IDD (2.7)

IDD =Cox(Vgs − V′fbc + ϕt)(ϕsD − ϕsS) − 1
2

Cox(ϕ2
sD − ϕ2

sS)

− 2
3
ϕt

√
2εSiCkT ·NA


(
ϕsD

ϕt
− 1

) 3
2

−
(
ϕsS

ϕt
− 1

) 3
2


+ ϕt

√
2εSiCkT ·NA


(
ϕsD

ϕt
− 1

) 1
2

−
(
ϕsS

ϕt
− 1

) 1
2
 (2.8)

ここで，K =M · (W/L)はドレイン電流利得係数である．なお，上式の導出
過程は付録 A.2に記載している．
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チャネル長変調およびチャネル移動度劣化を考慮して，式 (2.7)を以下の
式に修正する：

Ich =
1

1 + THETA · Vgs
(1 + LAMBDA · Vds) ·K · µeff · IDD (2.9)

さらに，線形領域–飽和領域間 (遷移領域)における I–Vの滑らかな特性を表
現するため，式 (2.9)におけるVdsを以下のVdsmod に置き換える：

Vdsmod =
Vds1 +

Vds

Vgs


DELTA

1/DELTA (2.10)

ここで，DELTAは実測–モデル間のピンチオフ電圧の不一致を補正するパ
ラメータである [50, 51]．

SiC MOSFETの反転層における電子移動度 (チャネル移動度)は，界面ト
ラップによる制限を強く受ける．チャネル移動度は，Matthiessenの法則を
用いて以下のように表される：

1
µeff
=

1
MU

+
1
µPH
+

1
µC
+

1
µSR

(2.11)

ここで，µPHは界面フォノン散乱に対する移動度，µCはクーロン散乱に対
する移動度，µSRは界面ラフネス散乱に対する移動度である．これらのうち，
界面トラップおよびクーロン散乱が移動度劣化の支配的な因子となる [6]．
提案モデルでは，物理モデル [57]に基づいて，クーロン散乱による移動度
劣化を以下のように表現する：

µC =
GAMMAC

NS
T
(
1 +

NT

NC

)ZETAC

(2.12)

ここで，NCはゲート酸化膜の固定電荷およびトラップされた界面電荷の和
である．NSは界面の全電荷密度を表し，式 (2.2)により算出される．本モデ
ルでは，GAMMAC，NC，ZETACは経験的パラメータとして取り扱う．
図 2.2に示すMOSFETの各端子電流 Id，Is，Igは以下のように表現できる：

Id = Ich +
dQds

dt
−

dQgd

dt
(2.13)

Ig =
dQgs

dt
+

dQgd

dt
(2.14)

Is = −Ich −
dQds

dt
−

dQgs

dt
(2.15)
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ここで，Qgs，Qds，Qgd は各端子間容量に蓄積される電荷であり，後述の
2.1.4節で説明する．
パワーエレクトロニクスでは，MOSFET自体の発熱が回路性能に大きな
影響を与えるため，MOSFETの動作時の温度依存性のモデル化も重要とな
る．特に，MOSFETの I–V特性が温度依存性を持つことはよく知られてい
る [7, 55]．提案モデルでは，NA，TOX，DELTAなどの温度に依存しない
ことが分かっているパラメータを除き，モデルパラメータは以下の式に示す
ように温度に対して線形に変化するように表現する：

VFBC = VFBC0 +VFBCS · (T − T0) (2.16)

THETA = THETA0 + THETAS · (T − T0) (2.17)

MU =MU0 +MUS · (T − T0) (2.18)

RD = RD0 + RDS · (T − T0) (2.19)

ここで，VFBC0，THETA0，MU0，RD0は基準温度 T0におけるパラメー
タである．VFBCS，THETAS，MUS，RDSは各パラメータの温度係数を
示す．VFBCはゲート電極の仕事関数で定義されるため [58]，温度に対して
線形に仮定している．キャリアである電子が半導体中を移動する際は，フォ
ノン散乱のため，RDに影響を与える [7]．MUや THETAについても，温
度依存性があることが知られている [59]．提案モデルでは，MUとTHETA
は経験的に式 (2.18)，式 (2.19)のようにモデル化した．DMID，DC，NC，
ZETACなどの界面トラップに関するパラメータも複雑な温度依存性を持つ
ことが知られているが [60]，これらのパラメータもデバイス動作における温
度範囲を考慮して，線形にモデル化した．

2.1.4 C–V特性

図 2.2に示すように，提案モデルは 3つの端子間容量 (Cgs，Cds，Cgd)で
構成されている．特に，CdsとCgdは電圧に対する非線形性が高く，スイッ
チング波形に大きな影響を与える [61, 62]．提案モデルでは，これらの端子
間容量を次のようにモデル化する：

Cgs = CGSO (2.20)

Cds = ADS ·

√
εSiC · q ·ND
2(VBI + Vds)

(2.21)

Cgd = COXD ∥ Cdep (2.22)
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Cdep = AGD ·
√

2qεSiC ·ND·
1 − e−ϕgd/ϕt + e−(2ϕF+Vds)/ϕt(eϕgd/ϕt − 1)

2
√
ϕte−ϕgd/ϕt + ϕgd − ϕt + e−(2ϕF+Vds)/ϕt(ϕteϕgd/ϕt − ϕgd − ϕt)

(2.23)

図 2.1に示すように，ゲート–ソース間容量Cgsはチャネル上におけるMOS
の非線形な容量とゲート酸化膜による電圧依存が無いな容量の直列容量であ
る．MOS容量の変化は，ϕsに依存する．しかし，提案モデルでは，印加電
圧によるCgsの変化はCdsやCgdの変化に比べて小さいため，Cgsは式 (2.20)
のように一定と仮定する．
ドレイン–ソース間容量Cdsは電圧依存性を有する接合容量であり，図 2.1
の p+領域と n−エピタキシャル領域における空乏層により，式 (2.21)のよ
うに変化する．Cgdは，一定のゲート酸化膜容量および JFET領域における
MOS界面に形成されるp型半導体のMOS容量で構成されている．したがっ
て，式 (2.22)に示すように，Cgdはゲート酸化膜容量 COXDとMOS容量
Cdepの直列合成容量で表現する．MOSFETの基板バイアス効果を考慮する
と，Cdepは図 2.1に示すように，JFET領域下のMOS界面に形成された正孔
チャネルの表面電位 ϕgdの関数となる．ϕgdは式 (2.3)において，(ϕs，Vgs，
ϕf，NA，V′fbc)を (ϕgd，Vgd，Vds，ND，VFBD)に置き換えて計算できる．
以上で導出した寄生容量を用い，式 (2.13)から式 (2.15)におけるQgs，Qds，

Qgdは以下のように表される：

Qgs =

∫
CgsdVgs (2.24)

Qds =

∫
CdsdVds (2.25)

Qgd =

∫
CgddVgd (2.26)

2.1.5 モデルの妥当性検証

提案モデルの妥当性評価のため，SiC MOSFET (ローム株式会社，SCT2450KE，
定格電圧：1,200 V，定格電流：10 A，パッケージ：TO-247N) [63]を用い，I–V
特性，C–V特性，スイッチング波形について実測–モデル間の比較を行った．

I–V特性は，デバイスの自己発熱による電流変化を避けるため，非常に
短いパルスを利用した専用のカーブトレーサを使用して得た [64]．C–V特
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表 2.4: 物理定数 © IEEE 2018

パラメータ名 値

k [J/K] 1.38 × 10−23

q [C] 1.60 × 10−19

ϕt(= kT/q) [mV] 0.026
εSiC [F/m] 9.7 × 8.85 × 10−12

εox [F/m] 3.9 × 8.85 × 10−12

性 (Cgs，Cds，および Cgd特性)はカーブトレーサ (Keysight Technologies，
B1505A) [65]を用い，測定周波数が 1 MHzの条件で測定した．
提案モデルは，Verilog-A [66]を用いて実装した．I–V特性，C–V特性，

およびスイッチング波形のシミュレーションには，回路シミュレータ (株式
会社インターソフト，SIMetrix) [67]を用いた．シミュレーション時に用い
た物理定数を表 2.4に示す．室温 (25 ◦C)における I–V特性およびC–V特性
のパラメータ抽出結果を表 2.5と表 2.6に示す．RGはインピーダンス ·アナ
ライザ (Agilent Technologies，4294A [68])を用いてゲート–ソース間の周
波数特性を測定し，等価直列抵抗にフィッティングすることで推定した値を
用いた．TOXは 50 nmとした．残りのパラメータは，シミュレーテッド ·ア
ニーリング (SA)法 [69]で抽出した．温度特性のパラメータ抽出結果を表 2.7
に示す．基準温度T0は室温 (25 ◦C)とした．したがって，VFBC0やRD0な
どの温度パラメータの切片は表 2.5に示す値と等しくなるため，表 2.7では
省略した．

I–Vおよび C–V特性

I–VおよびC–V特性の実測およびモデリング結果を図 2.3から図 2.7に示
す．提案モデルは SiC MOSFETの I–VおよびC–V特性を精度良く再現して
いることが分かる．図 2.3(a)において，破線は電力損失の等高線を表してい
る．提案モデルは，1 kW以上の電力範囲における I–V特性を正確に再現で
きている．図 2.3(b)は，図 2.3(a)における斜線領域の特性を示している．線
形領域において，提案モデルが実測と良く一致している．図 2.4は，Vds =

20 Vにおける Id–Vds 特性の実測およびモデリング結果を示している．実線
と破線は，界面トラップを考慮した場合と考慮しない場合のモデリング結果
を示している．界面トラップを考慮しない場合，モデルが実測と一致してい
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表 2.5: 抽出した I–V特性のパラメータ (25 ◦C) © IEEE 2018

パラメータ名 値

TOX [m] 5.00 ×10−8

VFBC [V] 0.32
NA [cm−3] 4.16×1016

K [-] 2879
MU [cm2/Vs] 42.45
RG [Ω] 4.50
RD [Ω] 0.0427
RS [Ω] 3.21×10−3

LAMBDA [1/V] 0.00233
THETA [1/V] 1.29×10−17

DMID [cm2eV−1] 4.217×1011

DC [cm2eV−1] 1.302 ×1012

SIGMA [meV] 0.543
GAMMAC [eV−1cm−2] 1.451×1010

NC [Q/cm−3] 2.388 ×1018

ZETAC [-] 0.235

ないが，界面トラップを考慮した提案モデルは，実測のドレイン電流を良く
再現している．図 2.3と図 2.4から，提案モデルは 20 mWから 1 kWの広
い電力範囲に適用可能と考えられる．続いて，75 ◦Cおよび 125 ◦Cにおける
I–V特性の実測およびモデリング結果を図 2.5に示す．図 2.5の高温条件に
おいて，提案モデルが実測の I–V特性を良く再現している．

CgsおよびCds特性の実測およびモデリング結果を図 2.6に示す．提案モ
デルは，いずれの容量特性も精度良く再現している．特に，提案モデルの
Cgdは，表面電位のVgd依存性を計算することで，電圧に対する滑らかな遷
移を表現している．滑らかな遷移の実現は，スイッチングシミュレーション
時において，計算の収束性向上に寄与する [70]．

スイッチング波形

スイッチング波形の評価は，図 2.8に示すダブルパルス試験回路を用いて
行った．測定およびシミュレーションの両方において，2つの SiC MOSFET
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表 2.6: 抽出した C–V特性のパラメータ (25 ◦C) © IEEE 2018

パラメータ名 値

CGSO [F] 6.78×10−10

ADS [cm2] 0.0129
ND [cm−3] 1.15×1016

VBI [V] 2.02
COXD [F] 4.36×10−10

AGD [cm2] 0.0063
VFBD [V] −0.100

表 2.7: 抽出した温度特性のパラメータ © IEEE 2018

パラメータ名 値

VFBCS [-] −1.162×10−2

THETAS [-] 1.774×10−19

MUS [-] 4.281×10−1

RDS [V] 2.678×10−3

DMIDS [-] −2.239×109

DCS [-] 6.327×1010

SIGMAS [-] −7.994×10−4

GAMMACS [-] −8.211×107

NCS [-] 2.076×1016

ZETACS [-] −1.784×10−3

を使用した．High側デバイスは還流ダイオード，Low側デバイスはスイッチ
ングデバイスとして用いた，SiC MOSFETのボディダイオード特性は，従来
のPN接合ダイオードモデルを用いた [71]．負荷コイル Lloadは 380 µHとし
た．SiC MOSFETのTO-247パッケージ，および負荷コイルの寄生インピー
ダンスは，インピーダンス ·アナライザ (Agilent Technologies，4294A [68])
で測定し，シンプルな等価回路としてモデル化した．具体的には，TO-247
パッケージは単一の L素子，負荷コイルは LCR並列回路を仮定してモデル
化を行なった．電源電圧Vsupplyは，100，200 Vとした．外付けのゲート抵
抗 Rgは，10，33，68 Ωとした．Vsigはゲートドライバの信号電圧である。
SiC MOSFETのゲート駆動電圧は，オフ時は 0 V，オン時は 18 Vに設定し
た．SiC MOSFETの温度 Tは 25，75，125 ◦Cで評価を行った．
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スイッチング波形の実測–シミュレーション間の比較結果を図 2.9 から
図 2.11に示す．それぞれの図で，ターンオフ時およびターンオン時のVgs，
Vds，Idの波形を実測とシミュレーションで比較している．実測は色付きの
線，シミュレーションは黒線で示す．デバイス温度条件は，図 2.9から図 2.11
でそれぞれ 25，75，125 ◦Cである．外付けゲート抵抗，電圧電圧，温度の
全ての組み合わせにおいて，抽出したモデルパラメータを一貫して用いてい
る．提案モデルを用いたシミュレーションが，それぞれの条件変化に伴う実
測の波形変化を良く再現している．
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2.1.6 提案モデルのまとめ

本節では，電力変換回路におけるスイッチング動作を精度良く再現可能
な SiC MOSFETモデルを提案した．提案モデルでは，表面電位をベースに，
SiC MOSFETの物理構造にしたがって I–VおよびC-V特性を表現している．
表面電位に界面トラップの影響を考慮することで，20 mWから 1 kWに至
る広い電流電圧範囲の特性再現を実現した．提案モデルにより，外付けゲー
ト抵抗，電源電圧，デバイス温度などの条件に依らず，実測のスイッチング
波形を良く再現できることを確認した．スイッチング波形の再現により，回
路動作におけるデバイスの電力損失の高精度な推定が可能となる．
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2.2 高電圧大電流領域の I–V測定手法の開発
前節で提案した SiC MOSFETモデルにより，最大 1 kWの電流電圧範囲に

おけるスイッチング動作の再現を可能にした．しかしながら，SiC MOSFET
の実用的な動作範囲 (例：数 100 V×数 10 A =数 10 kW相当)をカバー出来
ているとは言えない．より実用的な高電圧大電流の領域において高精度な
モデルを実現するためには，同領域をカバーする I–V測定手法が必要とな
る [35]．
高電圧大電流領域の I–V測定時は，被測定デバイス (DUT)の自己発熱に
よる特性変化および熱破壊が問題となる．カーブトレーサ方式による I–V測
定では，自己発熱を抑制するために短パルス (数 µs～)による電圧印加が行
われる [64]．しかし，この方式はDUTに対して電圧 (= Vds)と大電流 (Id)
が同時に印加されるため，短パルスといえど自己発熱 (= Vds · Id)が無視で
きなくなる．近年，自己発熱をさらに抑制する方法として，ダブルパルス試
験によるスイッチングベースの I–V測定手法が提案されている [35, 72]．し
かし，これらの手法でも，無視できない自己発熱が存在する．
本節では，高電圧大電流領域における I–V測定を実現するため，自己発熱
をさらに抑制した手法を提案する．2.2.1節では，従来の I–V測定手法とその
課題について説明する．続く 2.2.2節にて，提案手法について述べる．2.2.3
節で妥当性検証を行い，最後に 2.2.4節で提案手法をまとめる．

2.2.1 従来の I–V測定手法とその課題

従来のスイッチングベースの I–V測定回路，および測定タイムチャートを
図 2.12に示す [35]．測定回路は，図 2.8と同じダブルパルス試験回路であ
る．図 2.12(b)に示す，被測定デバイス (DUT)の波形タイムチャートにした
がって，従来手法の測定手順を説明する．まず，t = t0でDUTをターンオン
して，負荷コイル LおよびDUTに流れる電流 Idの上昇を開始する．DUT
のオン状態を継続し，Idが所望の値になった時刻 t1において，DUTをター
ンオフさせる．なお，Idは (Vset/L)の時間比率で増加するため，所望の電流
値を Isetとした時，t1は以下の式で決定される：

t1 =
L

Vset
· Iset (2.27)

t = t1で DUTをターンオフし，DUTのスイッチング動作が完了した時刻
を t2とする．次にDUTがオンする状態まで Idはほぼ変化せず，還流ダイ
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オード側に電流が流れ続ける．t = t3で再びDUTをターンオンさせ，ター
ンオン動作が完了した時刻を t4とする．図 2.12(b)に示す，ゲートプラトー
期間 [tsp，tsp +∆t]のVgs，Vds，Id，Igの平均値を抽出することで，DUTの
Id–Vds特性上における (Vds，Id) = (Vset，Iset)の測定値が得られる [35]．上
記の測定を，様々なVset，Isetの条件で繰り返し行なうことで，DUTの I–V
特性が得られる．
上記の手法は，数十 µs以上の電流電圧印加が行われるカーブトレーサと
は異なり，µsオーダー未満のスイッチング動作を利用するため，測定時の
自己発熱を大幅に抑制可能となる．しかしながら，この手法を用いても，以
下の自己発熱は避けられない：

• 期間 [t0，t1]の導通損失：Pt0−t1:=
∫ t1

t0
Vds · Iddt
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• 期間 [t1，t2]のターンオフ損失：Pt1−t2:=
∫ t2

t1
Vds · Iddt

• 期間 [t3，tsp]のターンオン損失：Pt3−tsp:=
∫ tsp

t3
Vds · Iddt

より広い高電圧大電流領域の I–V測定を可能にするためには，上記の自己
発熱を抑制もしくは回避する必要がある．

2.2.2 提案する I–V測定手法

提案する I–V測定回路および測定タイムチャートを図 2.13に示す．図 2.13
において，SWはDUTに並列接続させたトランジスタであり，Vgs SWはこ
の並列 SWのゲート–ソース間電圧である．基本的な回路構成や測定手順は
従来手法と同様である．提案手法のポイントは，並列 SWの導入である．所
望の Isetまで電流を増加させる期間 [t0，t1]において，DUTの代わりに並列
SWをオン状態にする．これにより，DUTが負担していた導通損失 Pt0−t1，
およびターンオフ損失 Pt1−t1を並列 SWに負わせることができる．その結果，
DUTの自己発熱はターンオン損失 Pt3−tspのみとなり，より広い電流電圧領
域における I–V測定が可能となる．
測定上の注意点と対策について述べる．I–V特性が抽出される期間 [tsp，

tsp + ∆t]の直前において，Idおよび Igの時間変化 (dId/dt，dIg/dt)が発生
する．これらと，デバイスパッケージや回路上に存在する寄生インダクタン
スによって波形の振動が生じ，測定誤差の要因となる．提案手法では，この
対策として約数百Ωの大きな Rgを挿入し，DUTおよび並列 SWのスイッ
チング速度を抑える．スイッチング速度を抑え，寄生インダクタンスの影響
を無視できるようにすることで，デバイスパッケージの寄生インダクタンス
を特別に抑制する必要が無くなり，既存の様々なパッケージに対応可能とな
る．同じ理由で，寄生インダクタンスを最小にするための回路レイアウト設
計も不要となる．並列 SWには，DUTと同等の電流定格を有するデバイス
を選定するのが望ましい．

2.2.3 提案する I–V測定手法の妥当性検証

測定システムの開発

表 2.8に，開発した測定システムで用いた機器およびソフトウェアを示す．
全ての機器は計測器制御ソフト LabVIEWによって制御され，電源電圧や信
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図 2.13: 提案手法

号発生器のパルス幅の変更によってVsetおよび Isetが自動調整される．オシ
ロスコープから得られた波形データはLabVIEW上で解析され，I–V特性が
抽出されるようにした．
本実験には，SiC MOSFET (ローム株式会社，SCT3022KL，定格電圧：

1,200 V，定格電流：95 A，パッケージ：TO-247N) [73]をDUTおよび並列
SWとして用いた．また，同デバイスのボディダイオードを還流ダイオード
として用いた．その他の実験パラメータは以下の通りである：L = 500 µH，
Rg = 240 Ω，周囲温度 Ta = 25 ◦C．
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表 2.8: 測定システムで用いた機器およびソフトウェア

型番 メーカー 種類 用途
PAT850-9.4T 菊水電子工業 直流電源 Vsetの印加
P4K18-2 松定プレシジョン 直流電源 Vgs，Vgs SWの印加
33512B Keysight Technologies 信号発生器 Vgsの印加
HDO8018A テレダイン ·レクロイ オシロスコープ Vgs，Vds，Id，Igの測定
LabVIEW ナショナルインスツルメンツ 計測器制御ソフト 各機器の制御

800

600

400

200

0

-200

V
ds

 [V
]

706050403020100
Time [μs]

80

60

40

20

0

-20

Id
 (A

)

t2 tsp
t0 t3

Pt0-t2 Pt3-tsp

t1

Pt1-t2

Id

Vds

図 2.14: Vds，Idの測定波形例 (Vset = 600 V，Iset = 50 A)

自己発熱の抑制効果

図 2.14に，Vset = 600 V，Iset = 50 Aの条件におけるVds，Idの測定波形例を
示す．t = tspにおいて，Vds = 600 V，Id = 50 Aと設定通りの値になっている．
本条件において，各期間で発生する損失は Pt0−t1 = 6.9 mJ，Pt1−t2 = 15.6 mJ，
Pt3−tsp = 6.1 mJであった．従来手法では，DUTは上記の合計 28.6 mJを全て
負担するのに対し，提案手法では Pt3−tspの 6.1 mJのみの負担となる．従来
と比べ，約 80%の損失削減となる．なお，Vset = 20–600 V，Iset = 5–200 A
の広い範囲で同程度の損失削減を確認している．
従来および提案手法によるDUTの I–V測定結果を図 2.15に示す．各点の
色は，自己発熱を考慮したDUTのチップ推定温度 Tdieを表している．Tdie

は，µsオーダー未満のゲートプラトー期間 [tsp，tsp+∆t]の過渡温度であり，
実測は困難である．したがって，今回は熱解析ソフト (ムラタソフトウェア株
式会社，FEMTET) [74]による過渡熱シミュレーションによってTdieを推定し
た．過渡熱シミュレーションに用いたDUTの材料定数を表 2.9に示す．DUT
の TO-247Nパッケージの寸法は，文献 [75]に基づいた．図 2.14のような，
Id–Vds特性の各バイアスに対応するVdsおよび Idの測定波形 (Vds(t)，Id(t))
から，DUTの消費電力波形Ploss(t) (=Vds(t) · Id(t))を求め，Ploss(t)をDUTの
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図 2.15: 従来および提案手法による I–V測定結果

表 2.9: FEMTETの過渡熱解析で用いた材料定数

材料 熱伝導率 [W m−1 K−1] 比熱 [J K−1 kg−1] 質量密度 [g cm−3]

SiC 370 690 3.21
はんだ 64 220 7.40
銅フレーム 402 385 8.96
アルミワイヤ 237 880 2.69
モールド樹脂 0.293 795 1.80

チップに対する発熱条件とした．過渡熱シミュレーションでは，t = t0にお
いて Tdie = Ta (25 ◦C)で開始し，t = tspにおける Tdieを算出した．Id–Vds特
性の全ての測定点において過渡熱シミュレーションを行った結果が図 2.15の
カラーマップである．従来手法は自己発熱の影響が大きく，600 V / 200 Aの
範囲においてTdieは 50 ◦C以上まで上昇している．一方，提案手法はTdieの
上昇を最大でも 10 ◦Cまで抑制できており，自己発熱の抑制効果を確認した．
図 2.15(b)の各バイアス点 (Vgs，Vds)における Id値は，特に高電圧大電流
の飽和領域になるほど図 2.15(a)の同バイアス点の値より小さくなっている．
これは，温度上昇による電流値の増大を抑制できているためと考えられる．
文献 [73]に記載された Id–Vds特性データでも，高温条件では飽和領域の電
流値が増大する傾向が見られる [73]ことから，上記の考察は妥当である．
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表 2.10: RMSPEに基づくモデル精度比較

ターンオフ [%] ターンオン [%]
従来手法 提案手法 従来手法 提案手法

Vgs 23.2 19.5 18.5 15.2
Vds 12.1 4.9 19.2 8.9
Id 8.1 4.1 5.2 4.3

モデルを用いた妥当性検証

従来および提案手法により得た I–V特性を用いて DUTのモデルを作成
し，スイッチング波形の再現精度を比較することで提案手法の妥当性を検証
した．実測のスイッチング波形は，図 2.8のダブルパルス試験回路を用いて
取得した．ダブルパルス試験回路の条件は以下である：Vdd = 600 V，Id =

80 A，L = 500 µH，Rg = 5.6 Ω，Ta = 25 ◦C．
スイッチング波形Vgs，Vds，Idの実測およびシミュレーション結果を図 2.16
に示す．ターンオフ，ターンオン波形を図 2.16(a)と図 2.16(b)にそれぞれ示
している．点線が実測，実線がシミュレーション結果を表している．各図の
(i)，(ii)に従来手法，(i)’，(ii)’に提案手法で得た I–V特性により作成したモ
デルによるシミュレーション結果を示す．従来と比べ，提案手法に基づいた
モデルは実測のスイッチング波形をより精度良く再現している．
提案手法の妥当性を定量的に確認するため，実測およびシミュレーション
によるスイッチング波形の誤差を算出した．誤差の指標として，以下に示す
平均平方二乗誤差率 (RMSPE)を用いた [35]：

RMPSE =

√√
∑N

i=1 |mi − si|2∑N
i=1 |mi|2

 × 100 [%] (2.28)

ここで，mi，siは実測およびシミュレーション波形 (Vgs，Vds，Id)の i番目に一
致する値を示す．Nは各波形データのトータル点数である．図 2.16の各波形
に対してRMSPEを求めた結果を表 2.10に示す．ターンオフ，ターンオンに
分けて，従来および提案手法に基づくモデルのRMSPEをそれぞれ比較して
いる．いずれの波形についても，提案手法によるモデルは従来と比べて誤差
が小さい．以上より，提案の I–V測定手法を用いることで，600 V / 80 A (約
50 kW相当)の高電圧大電流動作において，より高精度な SiC MOSFETモ
デルを実現できることを示した．
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2.2.4 提案する I–V測定手法のまとめ

本節では，より実用的な広い電流電圧領域における I–V測定が実現可能
な手法を提案した．提案手法は，従来のダブルパルス試験によるスイッチン
グ波形を利用した I–V測定に基づいている．DUTと並列に新たなトランジ
スタを追加し，DUTの代わりに発熱を負担させることで，測定時に生じる
DUTの温度上昇を大幅に抑制した．提案手法で得た I–V特性を用いること
で，600 V / 80 A (約 50 kW相当)という，より実用的な SiC MOSFETの電
圧電流動作において高精度なモデルを実現できることを明らかにした．

2.3 本章のまとめ
本章では，SiC MOSFETのデバイスモデルおよび特性測定手法を提案した．
本章ではまず，回路のスイッチング動作を精度良く再現可能な SiC MOSFET
のデバイスモデルを提案した．提案モデルでは，界面トラップを考慮した
表面電位をベースに，SiC MOSFETの特性を表現することで，20 mWか
ら 1 kWにおよぶ広い電流電圧動作範囲における特性の再現を可能にした．
提案モデルにより，外付けゲート抵抗，電源電圧，デバイス温度などの条
件に依らず，スイッチング波形を良く再現可能であることを示した．また，
1 kW以上のより実用的な電流電圧範囲なモデルを実現するため，同範囲の
I–V測定手法を新たに開発した．提案手法で得た I–V特性を用いることで，
600 V / 80 A (約 50 kW相当)というより実用的な SiC MOSFETの電流電圧
動作において、高精度なモデルが実現できることを示した．本章で提案した
モデルおよび特性測定は，第 4章で提案する熱回路連成シミュレーションに
おいて，パワーモジュールの高精度な発熱推定に必要不可欠となる．
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図 2.16: 従来および提案手法に基づくモデルの検証結果
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第3章
パッケージの熱インピーダンスの特
性測定とモデリング

本章では，パワーモジュールパッケージの熱インピーダンスの特性測定およ
びモデリング手法を提案する．提案の熱インピーダンスモデルは，パワーモ
ジュール内の複数デバイス間の熱干渉を正確に考慮しているため，高精度な
温度推定が期待できる．4章の熱回路連成シミュレーションにおいて，第 2
章および本章 (第 3章)で提案するデバイスモデルおよび熱インピーダンス
モデルを組み合わせることにより，電力変換回路おけるパワーモジュールの
発熱 ·温度を高精度かつ高速に推定可能となる．

3.1 はじめに
パワーモジュール内には複数のデバイスが実装され，回路動作時は全ての
デバイスに発熱が生じる．この時，デバイス温度は各デバイスの自己発熱の
みならず，各デバイス間に生じる熱干渉の影響も受ける．そのため，パワー
モジュールの高精度な温度推定のためには，デバイス間の熱干渉を正確に考
慮する必要がある [15, 27–29, 31–33]．
熱干渉を考慮したパッケージの熱インピーダンスのモデルについては，こ
れまでに多くの研究がなされてきた [15, 19, 27–33]．これらの研究は，有限
要素法 (FEM)に基づく手法 [19, 27, 28]と，実験による特性評価に基づく手
法 [29–34]に大別できる．FEMに基づく手法の利点は，パワーモジュール
を試作する前にデバイス温度を推定できる点にあり，実験による特性評価に
基づく手法の利点は，モジュール–デバイス接合間の接触熱抵抗を含めて熱
インピーダンスとしてモデル化でき，高精度なデバイス温度推定が期待でき
る点にある．しかし，いずれも実測温度を用いた妥当性検証がなされておら
ず，得られた熱インピーダンスモデルの精度や有効範囲が明らかではない．
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PM

Base plate

Heat sink

Q1 Q2 Qn...Heat conduction

図 3.1: n個のデバイスが実装されたパワーモジュールの構造図 (Copyright (2022)

The Japan Society of Applied Physics)

実測温度による妥当性検証をしている研究もあるが，検証範囲が最大でも
70 ◦Cと低く，パワーモジュールの実用的な動作温度 (例: 150 ◦C) を十分カ
バーできていない [14]．熱インピーダンスモデルの実用性を示すためには，
少なくともデバイスの動作保証温度 (例： 175 ◦C)をカバーする範囲におい
て，実測を用いた妥当性検証が不可欠である．
本章では，実用的な広い範囲の温度予測が可能な，モジュールパッケージ
の熱インピーダンスの特性評価およびモデリング手法を提案する．提案手法
の新規性として，以下の 2点が挙げられる：

• 測定手法の拡張：従来の自己発熱ベースの熱測定手法 [76]を拡張する
ことで，新たに複数デバイス間の熱干渉測定を可能にした．

• 温度検証範囲の拡張：先行研究の最大範囲である 70 ◦Cを越え，最大
200 ◦Cの範囲で妥当性検証を行った．

以下，本章は次のように構成される．3.2節で，パワーモジュール内にお
けるデバイス間の熱干渉を考慮した熱インピーダンスモデルを導入する．次
に 3.3節において，SiC MOSFETデバイス間の熱干渉を含む熱インピーダン
スの特性測定手法を提案する．3.4節から 3.6節を通じて，特性測定に基づ
いて得られた熱インピーダンスモデルの実測検証結果を示す．最後に 3.7節
で本章をまとめる．

3.2 熱インピーダンスモデル
本節では，パワーモジュールパッケージの熱インピーダンスモデルを導入
する．図 3.1に，n個のデバイスが実装されたパワーモジュールの構造図を
示す．Qi (i = 1，. . .，n)は n個のデバイスを示しており，各デバイスはパ
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ワーモジュールのベースプレート上に実装されている．パワーモジュールは
水冷ヒートシンクに取り付けられており，ヒートシンク経由で冷却が行われ
ているとする．上記のパワーモジュールの冷却システムにおいて，パワーモ
ジュール内における各デバイスの温度遷移を検討する．各デバイスQiの時
刻 tにおける温度を Ti(t)とすると，Ti(t)は次のような畳み込み積分の式で
記述できる：

Ti(t) =
n∑

j=1

∫ t

0
P j(τ)Żth(i，j)(t − τ)dτ + Ths(t) (3.1)

ここで，P j，Zth(i, j) (i，j = 1，. . .，n)，および Thsはそれぞれ，Q jの発熱量，
QiとQ j間の熱インピーダンス，水冷ヒートシンクの温度である．式 (3.1)に
おいて，P jおよびThsはシステムの入力データ，Ti(t)はシステムの出力デー
タである．Żth(i，j)は各熱インピーダンスの時間微分を示している．パワーモ
ジュール全体の熱インピーダンスZthは，各デバイス間の熱インピーダンス
Zth(i, j)を要素とする以下の行列で表現できる．

Zth =


Zth(1,1) Zth(1,2) · · · Zth(1,n)

Zth(2,1) Zth(2,2) · · · Zth(2,n)
...

...
. . .

...

Zth(n,1) Zth(n,2) · · · Zth(n,n)

 (3.2)

式 (3.2)において，対角成分 (i = j)はQiの自己発熱によるインピーダンス
を表し，非対角成分 (i , j)はQiとQ j間の熱干渉によるインピーダンスを
表している．Zth内の全要素の特性が得られてモデル化ができれば，式 (3.1)
によって Ti(t)を推定可能になる．特に，Zth内の要素を熱抵抗 [ ◦C/W]およ
び熱容量 [J/ ◦C]で表現した場合，Ti(t)は回路シミュレータを用いて効率的
に計算することができる．本検討では，Zthの各要素Zth(i, j)を以下に示すmi j

次のフォスター型等価回路による式で表現する：

Zth(i, j)(t) =
mi j∑
k=1

Ri jk

1 − exp

− t

Ri jkCi jk


 (3.3)

ここで，Ri jkおよび Ci jk (k = 1，2，. . .，mi j)はフォスター型等価回路にお
ける k次の熱抵抗，熱容量を表している．上記の熱抵抗，熱容量を用いるこ
とで，図 3.1の熱インピーダンスモデルは図 3.2の回路で表すことができる．
図 3.2の等価回路において，Piは熱源として扱っている．∆Ti j (i，j = 1，. . .，
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図 3.2: フォスター型等価回路に基づく熱インピーダンスモデル (Copyright

(2022) The Japan Society of Applied Physics)

n)はQ jの発熱によるQiの温度上昇を表しており，式 (3.1)における右辺の
各積分項に対応している．したがって，式 (3.1)の畳み込み積分を解く代わ
りに，回路シミュレータによって∆Ti jを計算し，以下の式によって Ti(t)が
求まる：

Ti(t) =
n∑

j=1

∆Ti j(t) + Ths(t) (3.4)

3.3 熱インピーダンス特性測定手法の提案
パワーモジュールの高精度なデバイス温度推定のためには，前節で示した

Zthの特性測定およびモデル化が重要となる．本節では，SiC MOSFETデバ
イスが実装されたパワーモジュールの熱インピーダンスの特性測定手法を提
案する．次に妥当性検証のため，提案手法によって得た特性に基づいて熱イ
ンピーダンスモデルを作成し，実測のデバイス温度の再現精度を確認する．
提案手法は，基本的には従来の Si IGBTベースの測定手法 [33]に基づい
ており，冷却時の過渡熱測定を行う．本手法ではまず，パワーモジュール内
のある一つのデバイスに定常発熱を与え，パワーモジュール全体の温度が一
定になるまで待機する．次にデバイスの発熱を停止し，パワーモジュールを
冷却する．この冷却過程において，パワーモジュール内の各デバイスの温度
遷移を，温度依存性を有する電気的特性パラメータ (Temperature-Sensitive
Electircal Parameter，TSEP)を用いて取得する．TSEPの典型例として，オ
ン抵抗 Ronやゲート閾値電圧Vthの温度依存性が挙げられる．
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従来と提案手法の違いは，特性測定時に利用するTSEPが異なる点にある．
従来手法は IGBTベースのパワーモジュールを前提としており，IGBTにあ
る一定の微小コレクタ電流を流した際のVthが TSEPとして利用される．し
かし，IGBTと比べて SiC MOSFETのVthはチャネル付近のトラップ電荷の
影響で安定していないため，Vthの利用は適していない [77]．そこで提案手
法では，SiC MOSFETにゲート負バイアスを印加した状態で，ソース電極
から微小電流 IMを流した際に生じる，ボディダイオードの順方向電圧VFの
温度依存性 (VF −T特性)をTSEPとして用いる．VFの温度依存性の利用は，
SiC MOSFETデバイス単体の過渡熱測定には既に適用されているが [76]，複
数の SiC MOSFETが実装されたパワーモジュールにおいて，熱干渉を含む
全体の特性測定に適用したのは提案手法が初めてである．
提案手法の特性測定手順を以下に示す：

1. 事前に，パワーモジュール内の各デバイスQi (i= 1，. . .，n)のVFi−Ti

特性を取得する．ここで，VFiはデバイスQiのボディダイオードの順
方向電圧である．

2. パワーモジュール内のある一つのデバイスQ j ( j = 1， . . .， n)に対し
て加熱電流 IHを印加することで，発熱 P jを発生させる．加熱電流の
印加は，パワーモジュール全体の温度が定常に至るまで行う．なお P j

は，加熱時の IHおよびQ jのボディダイオードの順方向電圧VF jによ
り，P j = IH · VF jで算出する．

3. 時刻 t = 0において IHの印加を終了し，t > 0の冷却過程におけるVFi

の時間遷移 VFi(t)を測定する．この測定は，VFi(t)が一定の値に収束
し，Qiの温度が一定になるまで続ける．

4. VFi − Ti特性に基づき，上記手順で得られたVFi(t)から Tiの時間遷移
データ Ti(t)を取得する．

5. 以下の式を用いて，得られた Ti(t)から熱インピーダンスZth(i, j)を算出
する：

Zth(i, j)(t) =
Ti(t = 0) − Ti(t)

P j
(3.5)

なお，発熱対象のデバイスQ jと温度測定対象のデバイスQiが一致す
る場合 (i = j)，Zth(i, j)は自己発熱による熱インピーダンスであり，Q j

とQ jが異なる場合 (i , j)，Zth(i, j)はデバイス間の熱干渉による熱イン
ピーダンスである．
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図 3.3: 熱インピーダンス検証用の試作モジュール (Copyright (2022) The Japan

Society of Applied Physics)

6. パワーモジュール内における全てのデバイス組み合わせにおいて，上
記手順 2–5を繰り返し行う．パワーモジュール内に n個のデバイスが
存在する場合，全部で n2回の測定を実施することになる．

全ての特性測定が完了した後，各Zth(i, j)はmi j次のフォスター型等価回路
の熱抵抗および熱容量でモデル化を行う．具体的には，式 (3.3)によって，
Zth(i, j)のフィッティングを行い，フォスター型等価回路の各熱抵抗および熱
容量のパラメータ抽出を行う．なお，上記のフィッティング過程においては，
実測および等価回路式との間の平均二乗誤差率 (RMSPE)を評価関数とし，
RMSPEが最小となる熱抵抗および熱容量パラメータを抽出する．

3.4 実験準備

3.4.1 試作モジュール

実験検証用に試作したモジュールを図 3.3に示す．提案手法が，デバイス
配置による熱インピーダンスの違いを測定できるか確認するため，デバイ
ス間の配置距離が異なる 3つのモジュールを試作した．いずれのモジュール
も，SiC MOSFET [78]を 4つ実装している (Qi; i = 1–4)．SiC MOSFETの定
格温度は 175 ◦Cである．3つのモジュールにおいて，デバイス間の距離が近
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図 3.4: 試作モジュールの回路構成 (Copyright (2022) The Japan Society of Applied

Physics)
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図 3.5: 試作モジュールの断面構成 (Copyright (2022) The Japan Society of Applied

Physics)

い順に S PM，M PM，L PMとする．全てのモジュールは，それぞれ電気
的端子 P，N，O1，O2を有する．デバイス間の配置距離を除き，全てのモ
ジュールは電気的，物理的に同じ構成である．図 3.4のように，各モジュール
はいずれもフルブリッジ構成となっている．また，図 3.5にパワーモジュー
ルの断面構成を示す．各 SiC MOSFETは，Cu製の DBC (Direct Bonded
Copper)基板上に，0.07 mm厚の Sn–Ag–Cu系鉛フリーはんだで接合して
いる．DBC基板は，0.635 mm厚の SiNセラミック基板および 0.4 mm厚の
Cu基板で構成されている．Cu基板は SiNセラミック基板の両面に取り付
けられている．各 SiC MOSFETデバイスのソース電極とDBC基板上のCu
パターンの間は，直径 0.4 mmのAlワイヤを用いて電気的に接続した．Al
ワイヤによって，各デバイスと各電気端子 P，N，O1，O2 との電気的接続
がなされている．また，各デバイスのゲートおよびソース電極とゲート信号
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図 3.6: 熱インピーダンスの特性測定システム (Copyright (2022) The Japan Society

of Applied Physics)

基板の間は，直径 0.15 mmのAlワイヤを用いて電気的に接続されている．
冷却のため，対象モジュールは放熱グリス (G-779，信越化学工業製)を介し
て，Cu製の水冷ヒートシンク (HS-UC230，カワソーテクセル製)に取り付
けている．なお，放熱グリスの厚みは約 0.1 mmになるよう調整している．
チラー (NCC-3000B，EYELA製)を用いて水冷ヒートシンクに 60 ◦Cの冷却
水を 6 slmのレートで流し，ヒートシンク温度 Thsを 60 ◦Cに維持している．

3.4.2 測定システムの開発

提案手法に基づいて開発した熱インピーダンス測定システムを図 3.6に示
す．図 3.6ではZth(2,1)，すなわちQ1からQ2への熱干渉起因の熱インピーダ
ンスの測定を例に挙げて説明する．上記測定では，はじめにQ1に対して IH

が印加される．Q1の発熱 P1は，IHおよびQ1のボディダイオードの順方向
電圧VF1を用い，Pw1 = IH ·VF1で算出される．次に，t = 0において IHによ
るQ1の発熱を停止する．t > 0の冷却過程において，温度測定対象である
Q2のボディダイオードの順方向電圧 VFの時間遷移を測定する．表 3.1に，
本測定システムで用いた機器およびソフトウェアを示す．測定時は，加熱対
象のQ1に対して P1 = 100 Wとなるように IHを印加した．また，温度測定
対象のQ2に対しては，Vgs = −10 V，IM = 10 mAの条件においてVF2を測
定した．任意のZth(i, j) (i, j = 1，. . .，n)について，上記のZth(2,1)と同様の測
定を行った．
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表 3.1: 測定システムで用いた機器およびソフトウェア

型番 メーカー 種類 用途
PAN16-50A 菊水電子工業 直流電源 IHの印加
GS-210 横河計測 直流電源 IMの印加
PW24–1.5AQ TEXIO 直流電源 Vgsの印加
USB-6356 ナショナルインスツルメンツ データ収集デバイス VFの計測
LabVIEW ナショナルインスツルメンツ 計測器制御ソフト 各機器の制御

図 3.7: S PM，M PM，L PMの熱インピーダンス特性

3.5 提案手法の適用

3.5.1 熱インピーダンスの特性測定結果

提案手法で測定した S PM，M PM，L PM の熱インピーダンス特性を
図 3.7に示す．図 3.7の各サブグラフは，熱インピーダンス特性の各要素
Zth(i, j)を示す．各サブグラフの赤点，緑点，青点が S PM，M PM，L PMの
Zth(i, j)特性を表している．赤線，緑線，青線は提案手法で得たS PM，M PM，
L PMのZth(i, j)特性から，フォスター型等価回路でモデリングを行った結果
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を示している．各熱インピーダンスの特性測定時の発熱およびヒートシン
ク温度条件はそれぞれ 100 Wおよび Ths = 60 ◦Cとした．各デバイスの温度
は，自己発熱による熱インピーダンス (i = j)を測定するために，約 150 ◦C
まで上昇させた．熱干渉による熱インピーダンス (i , j)の評価時のデバイ
ス温度は，発熱デバイスとの配置距離によって異なり，約 70 ◦Cから 100 ◦C
であった．いずれのモジュールにおいても，自己発熱による熱インピーダン
スの特性 (Zth(i, j)，i = j)はほぼ同じであることが分かる．自己発熱はデバイ
ス間の配置距離にはほぼ依存しないと考えられるため，上記の結果は妥当で
ある．自己発熱による熱インピーダンスの定常値は，モジュールに依らず約
1.0 ◦C/Wであった．一方，熱干渉による熱インピーダンス (Zth(i, j)，i , j)は
デバイス間の配置距離によって異なることがわかる．例えば，S PMにおけ
る Zth(1,2)，Zth(1,3)，Zth(1,4)の定常値はそれぞれ約 0.3，0.1，0.05 ◦C/Wであ
る．Q1との配置距離が近い順にQ2，Q3，Q4であり，距離が近いデバイス
との熱インピーダンスほど定常値が大きいことから，物理的に妥当である．

3.5.2 熱インピーダンスのモデリング結果

各熱インピーダンスをモデル化する際，フォスター型等価回路の次数は，
発熱経路上の層数に基づいて決定した．図 3.5より，自己発熱による熱イン
ピーダンスの発熱経路上には計7つの層 [SiC–はんだ–Cu–SiN–Cu–放熱グリ
ス–Cu]が存在するため，Zth(i, j) (i = j)の等価回路の次数は 7とした．熱干渉
による熱インピーダンスに関しては，Q1–Q2間には5つのレイヤー [SiC(Q1)–
はんだ–Cu–はんだ–SiC(Q2)]が存在する．したがって，Zth(1,2)およびZth(2,1)

の等価回路の次数は5とした．Zth(1,2)，Zth(2,1)以外の熱干渉による熱インピー
ダンスに関しては，いずれも 7つの層が存在するため [例: SiC(Q1)–はんだ–
Cu–SiN–Cu–はんだ–SiC(Q3)]，等価回路の次数は 7とした．図 3.7に示す
ように，フォスター型等価回路による熱インピーダンスモデルは実測の熱イ
ンピーダンス特性を良く再現している．いずれの熱インピーダンスにおいて
も，実測–モデル間の RMSPEは 7.5%であった．

3.6 妥当性検証

3.6.1 検証設定

実験検証に用いた回路を図 3.8に示す．検証時，各デバイスのゲート–ソー
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図 3.8: 熱インピーダンスの実験検証用回路 (Copyright (2022) The Japan Society of

Applied Physics)

ス電極間はショート状態にした．t = 0において，検証用の加熱電流 Itestを
各 SiC MOSFETデバイスのボディダイオードに印加した．したがって，全
てのデバイスは同時に発熱し，各デバイスの自己発熱およびデバイス間の熱
干渉によって温度上昇が生じる．この検証回路の動作で生じる各デバイスの
温度上昇を，取得した熱インピーダンスに基づくモデルが再現できるか検証
した．Itestの印加のため，直流電源 (高砂製作所，ZX-S-1600LA)を用いた．
全てのデバイス温度が定常状態に達するように十分な加熱時間が経過した
後，各デバイスQi (i = 1–4)のソース電流 Isiとソース–ドレイン電圧Vsdiを
測定し，各デバイスの定常時の発熱 Pi (= Isi ·Vsdi)を算出した．本検証では，
算出した定常発熱 Piは，t = 0以降において，熱インピーダンスモデルの入
力電力としてステップ波形状に与えられるとする．なお，加熱定常時の Isi

は，ロゴスキー電流プローブ (岩通計測製，SS-663)を各デバイスのソース
ワイヤに巻いて測定した．ロゴスキー電流プローブはACプローブであるた
め，直接的に定常電流 Isi を測定できない．そのため，十分な加熱を行った
後，Itestを遮断した際に生じる Isiのターンオフ波形を取得し，波形の振幅値
を Isi の定常電流値とした．Isiのターンオフ波形は，ロゴスキー電流プロー
ブの周波数帯域 (65 Hz–30 MHz) に収まっており，この方法で得られた Isi

の定常値が妥当であることは別途確認した．
実験検証における温度測定システム構成を図 3.9に示す．本システムでは，
赤外線サーモグラフィ (株式会社アピステ，FSV-2000)を用いてデバイス温
度を測定した．赤外線サーモグラフィによって得た温度は，熱インピーダン
スモデルから算出されたデバイス温度の検証データとして用いた．図 3.9の
ように，赤外線サーモグラフィはパワーモジュールの上部に設置した．赤外
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図 3.9: 実験検証における温度測定システム構成 (Copyright (2022) The Japan Society

of Applied Physics)
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図 3.10: 実験検証における温度測定システム写真 (Copyright (2022) The Japan

Society of Applied Physics)

線サーモグラフィの測定精度を確保するため，図 3.10に示すようにモジュー
ル表面に黒体 (株式会社タスコ，TA410KS)を塗布し，放射率の均一化を図っ
た．図 3.10の右側に，赤外線サーモグラフィで得られたモジュールの熱画
像の例を示す．熱画像において，各デバイス温度はチップエリア全体の平均
温度と定義する．40 msのサンプリングレートで熱画像を取得し，加熱時の
過渡的なデバイス温度を抽出した．得られた熱インピーダンスモデルを用い
て温度シミュレーションを行い，上記実験で得られたデバイス温度と比較す
ることで熱インピーダンスの妥当性検証を行った．温度シミュレーションに
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図 3.11: 異なる Itest 条件における S PM内の各デバイス発熱 Pi (i = 1–4)
(Copyright (2022) The Japan Society of Applied Physics)

図 3.12: 異なる Itest条件における S PM内の各デバイス温度Ti (i = 1–4)の平
均温度 Tave (Copyright (2022) The Japan Society of Applied Physics)

は，回路シミュレータ (株式会社インターソフト，SIMetrix) [67]を用いた．
提案手法によって得た熱インピーダンスモデルが実測のデバイス温度を広
く再現可能か確認するため，複数の異なる Itest条件で検証を行った．異なる
Itest条件における S PM内の各デバイス発熱Pi (i = 1–4)の算出結果を図 3.11
に示す．発熱の算出結果は，熱インピーダンスモデルの入力条件として用い
た．また，異なる Itest条件における S PM内の各デバイス温度Ti (i = 1–4)の
平均温度 Taveを図 3.12に示す．図 3.12のように，約 70 ◦Cから 200 ◦Cの温
度範囲で熱インピーダンスの妥当性検証を実施した．

3.6.2 異なる Itest条件における検証結果

Itest = 10 A条件における S PMの熱インピーダンスモデル検証結果を
図 3.13に示す．Itest = 10 Aは，図 3.12の最小条件である．各サブグラフ内
の丸点が，赤外線サーモグラフィによる各デバイス温度 Tiの実測結果を示
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図 3.13: Itest = 10 A条件における S PMの熱インピーダンスモデル検証結果
(Copyright (2022) The Japan Society of Applied Physics)

している．実線は作成した熱インピーダンスモデルによる温度シミュレー
ション結果を示している．また，点線は自己発熱による熱インピーダンス特
性 (Zth(i, j)，i = j)のみを考慮した際の温度シミュレーション結果を示してい
る．図 3.13の内，T2は t = 10 sにおいて 76.1 ◦Cであり，T1から T4の中で
最大の温度である．T2が最大である理由としては，図 3.3に示すようにQ2

はそれ以外のデバイスに囲まれており，デバイス間の熱干渉の影響を最も強
く受けるためと考えられる．実線で示す熱インピーダンスモデルによる温度
シミュレーション結果が，実測のTiを良く再現している．実測とシミュレー
ション間の最大誤差は 1.2 ◦Cであった．一方，自己発熱による熱インピーダ
ンス特性のみを考慮した点線のシミュレーション結果は実測との乖離が大き
く，最大誤差は 5.4 ◦Cであった．Itest = 55 A条件における S PMの熱イン
ピーダンスモデル検証結果を図 3.14に示す．Itest = 55 Aは，図 3.12の最大
条件である．図 3.13の結果と同様，T1から T4の内，T2が最大温度であり，
t = 10 sにおいて 208.9 ◦Cであった．デバイスの定格温度 175 ◦Cを超える本
条件においても，熱インピーダンスモデルによるシミュレーション結果は実
測のデバイス温度を良く再現している．実測とシミュレーションの最大誤差
は 8.1 ◦Cであった．一方，熱干渉による熱インピーダンスを考慮していない
シミュレーションは，実測との乖離が大きく，最大誤差は 53.7 ◦Cであった．
上記より，提案手法で得た熱インピーダンスモデルは，パワーモジュール内
において最大 200 ◦Cのデバイス温度を精度良く再現できていることを確認
した．
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図 3.14: Itest = 55 A条件における S PMの熱インピーダンスモデル検証結果
(Copyright (2022) The Japan Society of Applied Physics)

3.6.3 熱干渉が温度推定精度におよぼす影響

図 3.15に，熱干渉を考慮しない場合と考慮した場合の熱インピーダンス
モデルを用いたシミュレーションの，実測温度との最大誤差をそれぞれ示す．
図 3.15(a)の通り，Itestが大きく，全体の発熱が大きい条件ほど実測のデバイ
ス温度との誤差が広がっていることが分かる．特に，熱干渉の影響を強く受
ける T2の推定誤差が最も大きい．一方，T4の誤差は T1から T3と比べると
小さいことが分かる．これは，図 3.3から分かるように，Q4は他デバイスか
ら離れた位置に実装されており，熱干渉の影響を比較的受けにくいためと考
えられる．Itest = 10 AでTave =約 70 ◦Cの低い発熱条件においては，熱干渉
を考慮しない場合でも誤差は約 5.0 ◦Cと比較的小さい．したがって，70 ◦C
以下の条件でモデル検証を行っている従来研究 [14,79–87]では，熱干渉の影
響を十分に評価できていない．70 ◦C以上の高温条件において，熱干渉の影
響が顕著になり，実測–モデル間の誤差がより大きくなる可能性がある．提
案手法で得た熱インピーダンスモデルは，図 3.15(b)に示すように 70 ◦Cか
ら 200 ◦Cの実用的な広い範囲において，最大誤差 8.1 ◦Cで実測のデバイス
温度を良く再現できることを確認した．
提案手法によって広範囲な温度再現を実現しているが，依然として実測と
の誤差は存在している．誤差要因としては，以下が挙げられる：

1. 赤外線サーモグラフィ自体の測定誤差 (±2.0%)．
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(a) 熱干渉を考慮しない場合

(b) 熱干渉を考慮した場合

図 3.15: 熱インピーダンスモデルによる温度推定誤差 (Copyright (2022) The Japan

Society of Applied Physics)

2. パワーモジュールの表面に対して，黒体が均一に塗布出来ていない．
その結果，温度測定が不均一になっている．

3. 提案手法の熱インピーダンスモデルにおいて，熱抵抗および熱容量の
非線形性 (温度依存性) [88]が考慮されていない．200 ◦Cの高温動作
に近い条件ほど，実測–モデル間の誤差が大きい原因の一つと考えら
れる．

4. 実験において，パワーモジュール内の各デバイスに印加される電力は，
理想的なステップ波形ではない．一方，熱インピーダンスモデルへの
入力電力はステップ波形としているため，これが実測のデバイス温度
と乖離する要因の一つと考えられる．

熱インピーダンスモデルの精度をより正確に確認するためには，上記の誤差
要因を改善していくことが必要である．
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図 3.16: Itest = 50 A条件における S PM，M PM，L PMの熱インピーダン
スモデル検証結果 (Copyright (2022) The Japan Society of Applied Physics)

3.6.4 デバイス配置が異なるパワーモジュールによる検証結果

デバイスの配置が異なる 3つのパワーモジュールを用い，提案手法がデ
バイスの配置による熱インピーダンス特性の違いを評価できるか検証した．
Itest = 50 A条件における S PM，M PM，L PMの熱インピーダンスモデル
検証結果を図 3.16に示す．各サブグラフにおいて，赤点，緑点，青点はそ
れぞれ S PM，M PM，L PMにおける各デバイスQ1–Q4の実測温度を表し
ている．赤線，緑線，青線は各モジュールの熱インピーダンスモデルによる
温度シミュレーション結果を示している．3つのモジュールの中で，各デバ
イスの温度上昇が最も大きいのは S PMである．これは，S PMにおけるデ
バイス間の配置距離が 3つのモジュール中で最も近く，熱干渉の影響が最も
大きいためである．一方，L PMの温度上昇は最も小さい．これは，L PM
のデバイス間の配置距離が最も大きく，熱干渉の影響が 3つのモジュールの
中で最も小さいためである．
全てのモジュールにおいて，熱インピーダンスモデルが実測のデバイス
温度をよく再現しており，実測–モデル間の最大誤差は 10 ◦C以内であった．
以上のように，提案手法によってデバイス配置に依存する熱インピーダンス
の違いを精度良く評価できることを確認した．
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3.7 本章のまとめ
本章では，パワーモジュールパッケージの熱インピーダンスの特性測定お
よびモデリング手法を提案した．得られた熱インピーダンスモデルが，従来
研究で検証されていなかった実用的な温度範囲 (70 ◦C以上)において，デバ
イスの実測温度を良く再現していることから，提案手法の妥当性を確認した．
また，提案手法を用いてデバイス間の配置距離が異なる 3つのモジュールの
熱インピーダンス特性評価およびモデリングを行なった．全てのモジュール
において，熱インピーダンスモデルがデバイスの実測温度を精度良く再現し
ており，実測–モデル間の最大誤差は 10 ◦C以内であった．提案手法はデバイ
ス配置によらず，高精度な温度推定が可能な熱インピーダンスモデルを構築
可能であることを示した．第 4章の熱回路連成シミュレーションにおいて，
第 2章と本章で提案したデバイスモデルと熱インピーダンスモデルを組み合
わせることで，電力変換回路おけるパワーモジュールの発熱 ·温度を高精度
かつ高速に推定可能となる．
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第4章
高精度·高速な熱回路連成シミュレー
ション

本章では，パワーモジュールにおけるデバイスの発熱と温度を，高精度 ·高
速に推定可能な熱回路連成シミュレーションを提案する．提案の熱回路連成
シミュレーションでは，第 2章と第 3章で提案したデバイスモデルおよび熱
インピーダンスモデルを取り入れることで高精度な推定を可能にしている．
また，シミュレーション時の課題となる計算時間の増大を解決する手法を取
り入れることで，精度と速度の両立を図る．提案手法により，実際の回路動
作におけるパワーモジュールの発熱 ·温度が推定可能になり，実用性を考慮
した熱設計が可能となる．

4.1 はじめに
電力変換回路において，パワーモジュールはデバイスのスイッチング動作
によって発熱が生じ，この発熱とパッケージの熱インピーダンス特性に応じ
てデバイス温度が上昇する．もし仮に発熱と温度に相関が無い場合，発熱と
温度の推定を別々に実施しても問題ない．しかし実際には，温度によってデ
バイス特性 (例：オン抵抗，閾値電圧)が変わると，発熱が変化する．発熱
が変わると，再び温度が変化するといった様に，互いに相関をもっているた
め，発熱と温度を同時に推定する必要がある．この計算を実現するのが，熱
回路連成シミュレーションである [13–18]．
熱回路連成シミュレーションの構成は，第 1章で示した図 1.1の通りであ

る．電気パートでは，デバイスモデルを用いた電気シミュレーションで発熱
を推定し，得られた発熱を熱パートに与える．熱パートでは，得られた発熱
を条件に，熱インピーダンスモデルによる熱シミュレーションで温度を推定
し，得られた温度を電気パートに与える．上記の電気–熱パートの計算サイ
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クルを計算時間が進むごとに繰り返し行なうことで，発熱と温度を同時に推
定する．
熱回路連成シミュレーションには，以下 2点の課題がある：

• 精度の課題：デバイスモデルによる発熱推定と，熱インピーダンスモ
デルによる温度推定がともに高精度な必要がある。

• 計算時間の課題：時定数に大きく差がある電気と熱のシミュレーショ
ンを連成するため，計算時間が膨大となる．電気シミュレーションは
デバイスのスイッチング動作を計算するため，ナノ秒オーダーの時定
数であり熱シミュレーションはパッケージやヒートシンクの緩やかな
温度を計算するため，分オーダーの時定数となる.

熱回路連成シミュレーションに関して，すでに多くの研究がなされてい
る [13–18]．ほとんどの研究では，デバイスモデルとして従来の閾値電圧モ
デルを用い，熱インピーダンスモデルには FEMを利用している [13,15–18]．
しかし，第 2章と第 3章で述べた通り，閾値電圧モデル，FEMともに精度
面に不安がある．また，いずれの研究も実測温度による妥当性検証がなされ
ていない．文献 [14]では，デバイスモデルを一切用いず，代わりにデータ
シートの特性に基づくルックアップテーブルを利用することにより，高速な
計算を実現している．実測検証もなされているが，回路動作時のデバイスの
最大温度が 50 ◦C未満と低く，実用の温度範囲 (例：～175 ◦C)での精度は確
認されていない．第 3章の実験結果で明らかな通り，動作温度が高いほど実
測–シミュレーション間の誤差は広がる傾向のため，実用範囲での妥当性検
証は必要不可欠と考えられる．
本章では，高精度 ·高速な発熱および温度推定を可能とするパワーモジュー
ルの熱回路連成シミュレーションを提案する．提案手法では，以下の手法を
組み合わせることにより，精度と計算速度の両立を図る：

• 精度：第 2章と第 3章で提案したデバイスモデルおよび熱インピーダ
ンスモデルを電気パート，熱パートで利用することで，高精度な発熱
·温度の推定を実現する．

• 計算時間：事前の回路シミュレーションで発熱ルックアップテーブル (LUT)
を用意する．発熱 LUTを用いることで，計算時間ごとに生じる電気
パートでの発熱計算を省略し，計算時間の削減を図る．

また，提案手法の実用性を明らかにするため，デバイス温度 (定常時)が約
60 ◦Cから 150 ◦Cの広い温度範囲で妥当性を検証する．
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以下，本章は次のように構成される．4.2節にて，提案の熱回路連成シミュ
レーション手法を述べる．続く 4.3節と 4.4節で，妥当性検証の設定および
結果を示し，最後に 4.5節で本章をまとめる．

4.2 提案の熱回路連成シミュレーション
提案手法の手順は以下となる．まず，第 2章のデバイスモデルを用いた電
気パートのシミュレーションにより，対象の回路動作における各デバイスQi

の発熱 Piと温度 Tiの関係を紐づける発熱 LUT (= fLUT(i))を求める (i = 1，2，
. . .，n)：

Pi = fLUT(i)(T1，T2，. . .，Tn) (4.1)

具体的には，対象の回路条件において，様々な Tiの条件で繰り返し回路シ
ミュレーションを行い，Piを算出して fLUT(i)を取得する．次に，第 3章の提
案手法によって以下に示す熱インピーダンス特性Zthの測定およびモデリン
グを行なう：

Zth =


Zth(1,1) Zth(1,2) · · · Zth(1,n)

Zth(2,1) Zth(2,2) · · · Zth(2,n)
...

...
. . .

...

Zth(n,1) Zth(n,2) · · · Zth(n,n)

 (4.2)

以上の手順で得た fLUT(i)および Zthを用い，次の連立方程式を解く：


P1(t)
P2(t)
...

Pn(t)

 =


fLUT(1) (T1(t)，T2(t)，. . .，Tn(t))
fLUT(2) (T1(t)，T2(t)，. . .，Tn(t))

...

fLUT(n) (T1(t)，T2(t)，. . .，Tn(t))

 , (4.3)


T1(t)
T2(t)
...

Tn(t)

 = Zth


P1(t)
P2(t)
...

Pn(t)

 +


Ths(t)
Ths(t)
...

Ths(t)

 (4.4)

ここで，式 (4.4)の Tth hs(t)はパワーモジュールに取り付けたヒートシンク
の温度を表す．
上記の連立方程式は，第 3章の図 3.2と同様にZthを等価回路で表現する
ことで，回路シミュレータで効率的に計算することができる．連立方程式に
対応する等価回路図を図 4.1に示す．回路シミュレータで得た図 4.1の∆Ti j
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図 4.1: 提案の熱回路連成シミュレーションの等価回路

を用い，以下の計算で Ti(t)が得られる：

Ti(t) =
n∑

j=1

∆Ti j(t) + Ths(t) (4.5)

第 3章との違いは，デバイス発熱を表す熱流源 Pi(t) (図 4.1)が， fLUT(i)にし
たがって時間変化する点である．これにより，回路動作時の Tiに応じた Pi

の変化を再現できる.

4.3 提案手法の妥当性検証の準備
提案手法の妥当性検証として，試作モジュールによる回路実験を行った．
実験および提案のシミュレーションから得られたデバイスの発熱および温度
をそれぞれ比較した．本検証では，電力変換回路の定常動作時，すなわちデ
バイス温度が十分落ち着いた時の発熱 ·温度の再現性を確認した．計算時間
に関しては，LUTを用いない従来手法との比較により，提案手法の妥当性
を確認した．
以下では，使用した試作モジュール，回路条件，測定条件，シミュレーショ
ン設定についてそれぞれ説明する．

4.3.1 試作モジュール

試作モジュールを図 4.2に示す．実験をシンプルにするため，対象モジュー
ルには最低限の 2つの SiC MOSFET (ローム株式会社，S2303，定格電圧：
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45 mm
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図 4.2: モジュールのレイアウト
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図 4.3: モジュールの回路構成
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図 4.4: モジュールの断面構成

1,200 V，定格電流：40 A，ベアチップ) [89]を実装している．対象モジュー
ルは電気的端子P，N，Oを有しており，図 4.3に示すハーフブリッジ構成で
ある．モジュール基板は第 3章の試作モジュールと同一であり，断面構成を
図 4.4に示す．各 SiC MOSFETは，DBC基板上に 0.1 mm厚の Sn–Ag–Cu
系鉛フリーはんだで接合している．各デバイスのソース電極とDBC基板上
との電気接続には，直径 0.4 mmのAlワイヤを用いた．また，各デバイス
のゲートおよびソース電極とゲート信号基板間の接続には，直径 0.15 mm
のAlワイヤを用いた．図 4.5のように，対象モジュールは冷却のために空
冷ヒートシンク (株式会社Alpha，FH6030MU)を取り付けた．モジュール
とヒートシンク間には，放熱グリス (信越化学工業，G-751)を塗布した．赤
外線サーモグラフィを用いたデバイス温度の測定精度を確保するため，モ
ジュール表面に黒体 (株式会社タスコ，TA410KS)を塗布し，放射率の均一
化を図った．
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図 4.5: ヒートシンクの実装
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図 4.6: 降圧コンバータ回路

4.3.2 回路条件

図 4.6の降圧コンバータによるモジュール動作を対象に，提案手法の検証
を行った．降圧コンバータの回路条件を表 4.1に示す．Vin，Vout，Ioutは，そ
れぞれ入力電圧，出力電圧，および出力電流を示す．L，Cは出力インダク
タおよび出力コンデンサである．High側および Low側のデバイスともに，
オン時は 18 V，オフ時は −5 Vの条件で各ゲートを駆動した．オンオフの
デューティ比は 50%とした．降圧コンバータ動作において，High側デバイ
スはスイッチの役割を果たし，Low側デバイスは還流ダイオードの役割を
果たす．今回は，還流時に Low側デバイスのゲートも駆動しており，同期
整流型のコンバータ動作となる [90]．High側と Low側デバイスの同時オ
ン (アーム短絡)を防止するため，0.5 µsのデッドタイムを設定した．異な
る発熱，温度条件で提案手法の検証を行うため，スイッチング周波数 fswは
50–350 kHz間で複数の条件で試験を行なった． fswが大きいほどスイッチ
ング損失は増大し，デバイス温度が高い条件となる．
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表 4.1: 降圧コンバータの回路条件

パラメータ 値

Vin [V] 100
Vout [V] 50
Iout [A] 15
L [µH] 250
C [µF] 160
ゲート駆動条件 オン：18 V，オフ：−5 V

デューティ比：50%
デッドタイム：0.5 µs

fsw：50–350 kHz (50 kHz刻み)

65

25 

SiC Dies

図 4.7: サーモグラフィで得た熱画像の例 © IEEE 2020

4.3.3 測定条件

デジタルオシロスコープ (横川計測株式会社，DL7480)と高電圧差動プロー
ブ (横川計測株式会社，701921および 700924)を用いてHigh側およびLow
側デバイスのVgsとVdsを測定した．また，ロゴスキー電流プローブ (PEM，
CWT3 Ultra-mini)を用いてHigh側の Id，および Low側の Isを測定した．
スイッチング周期当たりのVds · IdおよびVds · Isを積分して得た電力損失を，
High側および Low側デバイスそれぞれの実測の発熱とした．温度測定に
は，赤外線サーモグラフィ (キーサイト ·テクノロジー，U5855A)を用いた．
回路動作中にサーモグラフィで得た熱画像の例において，各デバイス温度は
チップエリア全体の平均温度と定義した．回路動作開始から，対象モジュー
ルのデバイス温度が定常に至った約 100秒後に発熱と温度を測定した．
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表 4.2: 発熱 LUT ( fLUT(1)， fLUT(2))の取得条件

条件 T1 [ ◦C] T2 [ ◦C]

1 25 25
2 25 87.5
3 25 150
4 87.5 25
5 87.5 87.5
6 87.5 150
7 150 25
8 150 87.5
9 150 150

4.3.4 シミュレーション設定

High側と Low側の発熱 LUT ( fLUT(1)， fLUT(2))は，表 4.2の温度条件で回
路シミュレーションを行って求めた．回路シミュレーション時は第 2章のデ
バイスモデルを用いた．T1，T2はそれぞれHigh側と Low側のデバイス温
度を表す．また，第 3章で提案した測定手法によって対象モジュールの熱
インピーダンス特性を取得し，フォスター型等価回路によるモデリングを
行った．対象モジュールには 2つのデバイス (n = 2)が実装されているため，
式 (4.3)，式 (4.4)の連立方程式は以下のように表される：

(
T1(t)
T2(t)

)
=

(
Zth(1,1) Zth(1,2)

Zth(2,1) Zth(2,2)

) (
P1(t)
P2(t)

)
+

(
Ths(t)
Ths(t)

)
, (4.6)(

P1(t)
P2(t)

)
=

(
fLUT(1) (T1(t)，T2(t))
fLUT(2) (T1(t)，T2(t))

)
(4.7)

ここで，P1(t)と P2(t)はそれぞれHigh側と Low側のデバイス発熱を表す．
本実験では空冷ヒートシンク自身の温度上昇を考慮するため，Ths(t)を以下
の式で表す： (

Ths(t)
Ths(t)

)
= Zth hs

(
P1(t) + P2(t)
P1(t) + P2(t)

)
+

(
Ta

Ta

)
(4.8)

ここで，Zth hsはヒートシンクの熱インピーダンス，Taは周囲温度を表す．
Taは時間に依らず室温 (25 ◦C)で一定とする．ヒートシンクは，High側と
Low側の発熱の合計値 (P1(t)，P2(t))によって温度が上昇すると仮定する．
回路シミュレータ (株式会社インターソフト，SIMetrix) [67]を用い，各デバ
イスの発熱と温度を求めた．
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図 4.8: High側と Low側デバイスのスイッチング波形の実測–シミュレー
ション比較結果

4.4 検証結果

4.4.1 精度

デバイス発熱

図 4.8に，High側と Low側デバイスのスイッチング波形の実測–シミュ
レーション比較結果を示す． fsw = 200 kHz条件の結果である．点線が実測，
実線がシミュレーションの結果を表している．図 4.8において，0.1–0.6 µsの
期間がHigh側とLow側デバイス間のデッドタイムである．いずれのデバイ
スでも，シミュレーションが実測のスイッチング波形を良く再現している．
異なる fsw条件におけるデバイス発熱の実測–シミュレーション比較結果

を図 4.9に示す．実測を丸点，シミュレーションを実線で示す．いずれのデ
バイスでも，fswの増加にともなって発熱が増大している．特に，High側デ
バイスはスイッチング損失の影響が大きく，Low側デバイスよりも発熱の
増大が顕著である．Low側デバイスは，High側と比べると影響は小さいも
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図 4.9: 異なる fsw条件におけるデバイス発熱の実測–シミュレーション比較
結果

のの， fswが増加するとスイッチング周期におけるデッドタイム (0.5 µs)の
占める割合が大きくなるため，同様に発熱は増大する．図 4.9から，シミュ
レーションが実測の発熱を良く再現しており，実測–シミュレーション間の
最大誤差は 2.0 W以内であった．

デバイス温度

図 4.11に，対象モジュールの熱インピーダンス特性の実測およびモデリ
ング結果を示す．実測を丸点，モデルを実線で表している．Zth(1,1)とZth(2,2)

はHigh側とLow側デバイスの自己発熱による熱インピーダンス，Zth(1,2)と
Zth(2,1)はHigh側–Low側デバイス間の熱干渉による熱インピーダンスであ
り，いずれも第 3章の提案手法で実測，モデリングを行なった結果である．
Zth(1,1)と Zth(2,2)は同種類のデバイス，同一の実装方法にも関わらず，定常
時 (t = 1,000 s)のインピーダンス値に僅かな差が見られる．これは，デバイ
ス実装時のはんだ厚みや，モジュールとヒートシンク間の放熱グリスの厚み
にばらつきが生じているためと考えられる．Zth hsは，High側と Low側デ
バイスにDC電流を流した際のヒートシンクの Thsを測定し，以下の式で求
めた：

Zth hs(t) =
Ths(t) − Ta

P1 + P2
(4.9)

ただし，P1と P2はヒートシンク温度が定常に至った際の各デバイス発熱と
した．フォスター型等価回路によるモデルが，実測の熱インピーダンス特性
を良く再現していることが分かる．実測–シミュレーション間の RMSPEの
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図 4.10: 熱インピーダンス特性の実測およびモデリング結果

最大値が 10%以内に収まっていることを確認した．
異なる fsw条件におけるデバイス温度の実測–シミュレーション比較結果

を図 4.11に示す．High側とLow側デバイス間の発熱差 (図 4.9)に対応する
形で，デバイス温度に関してもHigh側デバイスの方が高い傾向であり，シ
ミュレーションがこの傾向を再現している．60 ◦Cから最大 150 ◦Cの広い温
度範囲にかけて，シミュレーションが実測のデバイス温度を良く模擬してい
る．実測–シミュレーション間の最大誤差が 5 ◦C以内であることを確認した．

4.4.2 計算時間

発熱 LUTを用いない従来手法で降圧コンバータのシミュレーションを行
なった．タイムステップは 2 nsとした．この場合，シミュレーション時間
が t = 10 msに至るまでに要する計算時間は約 110 sであった．t = 100 sま
でに要する時間は，104倍の約 1.1×106 s (約 300 h)と非常に長いことが分か
る．一方，発熱 LUTを用いた提案手法では，t = 100 sまでに要する時間は
10 s以内であり，従来手法と比べて高速に発熱および温度を推定できること
を確認した．
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図 4.11: 異なる fsw条件におけるデバイス温度の実測–シミュレーション比較
結果

4.5 本章のまとめ
本章では，パワーモジュールにおけるデバイスの発熱と温度を，高精度 ·
高速に推定可能な熱回路連成シミュレーションを提案した．熱回路連成シ
ミュレーションでは，精度と計算時間の両面で課題があった．提案手法では，
第 2章と第 3章で提案したデバイスモデルおよび熱インピーダンスモデル
を応用することで，高精度な発熱と温度の推定を可能にした．約 60 ◦Cから
150 ◦Cの広い温度範囲において，発熱と温度の最大誤差は 2.0 Wおよび 5 ◦C
以内であったことから，提案手法の精度面についての有効性を確認した．ま
た，高速な推定を可能にするため，事前の回路シミュレーションで作成した
発熱LUTを利用した．従来の発熱LUTを用いない手法と比べ，遥かに短い
時間でデバイスの発熱と温度を推定できることから，提案手法の高速性を確
認した．提案手法により，実際の回路動作におけるパワーモジュールの熱的
動作を推定可能となる．
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第5章
パワーモジュール内のデバイス特性
ばらつきの影響に関する検討

前章までの検討では，デバイスの特性ばらつきは考慮されていない．しか
しながら，実際の製造プロセスでは様々な要因でデバイス特性にばらつきが
生じ，パワーモジュールの回路動作に対して無視できない影響をおよぼす．
より現実的なパワーモジュールの発熱 ·温度推定のためには，熱回路連成シ
ミュレーションにおいて，デバイス特性ばらつきの考慮が必要となる．本章
では，デバイス特性ばらつきを考慮したシミュレーションを実現するための
重要技術として，パワーモジュールの動作ばらつきへの影響が支配的なモデ
ルパラメータの効率的な決定手法を提案する．本検討では，デバイス特性ば
らつきが特に問題となる，パワーモジュールにおけるデバイス並列動作を対
象とする．

5.1 はじめに
パワーモジュールは，電気自動車における主機インバータのような数百

kWクラスの大電力応用に対応するため，モジュール内においてデバイスの
並列動作が行われる [9–12, 38, 91–97]．しかし並列動作においては，デバイ
ス特性ばらつきの影響が顕著になり，デバイス間で望ましくない電流アンバ
ランスが生じる [11,12,38,93–97]．電流アンバランスが生じると，並列デバ
イス間のエネルギー損失のばらつきにより，一部のデバイスに過剰な熱負荷
がかかる．過剰な熱負荷はデバイスの寿命低下につながり，パワーモジュー
ルの信頼性を著しく低下させる [38, 39, 98]．
並列動作時の電流アンバランスに関しては，数多くの研究がなされてい
る [36–39, 97–99]．実験的な解析がいくつか報告されているが [97–99]，こ
れらの研究ではデバイス特性ばらつきよりも，実装されたデバイスの回路
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レイアウト上に存在する寄生インダクタンスに解析の重点が置かれている．
デバイス特性ばらつきに着目した研究も行われているが，数個の限られた
デバイスの実験にとどまっており，統計的なばらつきの解析には至っていな
い [36–38]．文献 [39]では，シミュレーションによって，デバイス特性ばら
つきが並列動作時のエネルギー損失ばらつきにおよぼす影響を統計的に検
討している．しかし，上記で使用しているモデルは，閾値電圧と電流ゲイン
ファクタという事前に決められた 2つのパラメータのばらつきしか考慮され
ていない．本来は，回路条件や使用するモデルに応じて，異なる種類のパラ
メータを統計的に扱うのが妥当と考えられる．
実用的な回路設計に用いられる近年のデバイスモデルは，デバイスの回
路動作を高精度に再現するため，多数のモデルパラメータが用いられてい
る [40–44]．しかし，デバイス特性ばらつきを解析する統計的シミュレーショ
ンのために必要なモデリングの作業，統計的シミュレーション自体に要する
計算コストを考えると，限られた数のパラメータしか統計的に扱うことがで
きない．一方，デバイス特性ばらつきの影響を正確に精度良く再現する必要
があるため，統計的モデルパラメータを効率的に決定する必要がある [45]．
著者の知る限り，デバイスの並列動作において，統計的モデルパラメータ
の効率的な決定方法に関する検討を行った事例は無い．
本章では，デバイス特性ばらつきの影響が特に問題となる，パワーモジュー
ルにおける並列デバイスの電流アンバランスに着目し，デバイス特性ばらつ
きの影響が支配的なパラメータの効率的な決定手法を提案する．提案手法で
は，n個の並列デバイスのパラメータ間の相関を考慮した感度ベースの方程
式を導入する．導入式は，CMOSデバイスのプロセスばらつきが回路動作性
能に与える影響を推定する FPV (Forward Propagation of Variance) [47,48]
を拡張したものとなる．以下では，導入式を NFPV (N-devices Forward
Propagation of Variance)とする．
提案手法の新規性は以下の 3点である：

• 並列デバイス間の電流アンバランスを効率的に解析可能なNFPVを導
出した．NFPVにより，デバイス間の相互干渉を考慮した上で，モデ
ルパラメータのばらつきが電流アンバランスにおよぼす影響を高速に
評価可能になった．

• 実際の SiC MOSFETの特性を用い，提案手法の有効性を検証した．提
案手法による統計的モデルパラメータの決定は，従来と比べて桁違い
に高速であることを明らかにした．また，決定したパラメータを用い
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ることで，精度を損なうことなく，電流アンバランスの影響を再現で
きることを確認した．

• 並列デバイス間の寄生インダクタンスの不均一性やデバイス温度のア
ンバランスを考慮した実用的な回路条件下において，決定したパラメー
タの有効性を確認した．

以下，本章は次のように構成する．まず 5.2節で，電流アンバランスのメ
カニズムおよび解析上の問題点を明らかにする．次に，5.3節で従来の統計
的パラメータの決定手法について述べる．5.4節において，提案手法を説明
する．5.5節にて，提案手法の有効性の検証を行なう．従来手法との比較結
果についても述べる．最後に，5.6節で本章をまとめる．

5.2 電流アンバランスのメカニズム
パワーモジュールにおける並列デバイス間の電流アンバランスのイメージ
を図 5.1に示す．図 5.1においては，特性が異なるN個のデバイスが用意さ
れており，これらのデバイスからランダムに n個 (< N)のデバイスを選定
し， n並列のパワーモジュールを作成すると仮定する．ただし，ILと Ii (i =
1，2， ...，n)は，それぞれ負荷電流および各デバイスQi (i = 1，2，...，n)
に流れるドレイン電流を示している．理想的には，全てのデバイスに負荷電
流が等しく分担される状態，すなわち I1 = I2 = · · · = Inとなることが期待さ
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れる．しかし，実際にはデバイス特性ばらつきが原因で，負荷電流は等しく
分担されない．この現象が電流アンバランスである [39, 98, 99]．
電流アンバランスによって，デバイス間のエネルギー損失ばらつきが発生
する．特に SiC MOSFETは，従来の Siパワーデバイスに比べ，製造プロセ
スおよびMOS界面の品質が未熟であるため，デバイス特性ばらつきが大き
く，電流アンバランスがより深刻となる [12]．したがって，並列動作時の電
流アンバランスにおよぼす影響を把握することは，SiC MOSFETを対象と
した場合に特に重要となる．電流アンバランスの影響を実験的に把握するた
めには，パワーモジュール内に実装されたデバイスの電流を直接測定する必
要があり，多大な労力を要する．したがって，シミュレーションによる解析
が必要となる．
デバイス特性ばらつきによる電流アンバランスを解析する際の問題点を，
簡単な事例を用いて説明する．n並列パワーモジュールのスイッチング回路
を図 5.2に示す．ここで，Vdd，L，D，Rgは，電源電圧，負荷コイル，還流
ダイオード，外付けゲート抵抗である．図 5.2において，各デバイスQi (i =
1，2，. . .，n)の閾値電圧 vthiおよび相互コンダクタンス gmi (=dIdi/dVgsi)に
特性ばらつきがあると仮定する．ただし，IdiとVgsiは，Qiのドレイン電流
とゲート–ソース間電圧である．なお，vthiおよび gmi以外のパラメータは全
てのデバイスで同一，すなわち，特性ばらつきは存在しないと仮定する．Qi

のエネルギー損失を Eiとし，デバイス特性ばらつきが電流アンバランスに
よって生じる Eiのばらつきにどのような影響をおよぼすか検討する．Qiの
閾値電圧 vthiが，他デバイスQ j (i , j)の閾値電圧 vth jと比べて低い場合，Qi

に比較的大きな電流が流れ，EiはQ jのエネルギー損失 E jより大きくなる．
gmiが gm jより大きい場合も，同様の現象が生じる．一方，vth jが他デバイス
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の閾値電圧と比べて小さい場合，Q jに大きな電流が流れる．この時，Qiに
流れ込む電流は小さくなり，それにともなって Eiも小さくなる．以上より，
各デバイスに流れる電流は，デバイス自身のパラメータ変動のみならず，他
デバイスのパラメータ変動の影響も受けることが分かる．したがって，並列
デバイスの電流アンバランスを解析する際には，全デバイスのパラメータの
相関を考慮する必要がある．
上記の例では，限られた 2つのパラメータ vthiと gmi (i = 1，2，...，n)の

みが統計的に変動すると仮定している．しかし，回路条件によっては，上記
以外のパラメータも考慮する必要があると考えられる．また，電流アンバラ
ンスに与える影響は，パラメータごとに大きく異なる可能性がある．統計
シミュレーションの計算コストは，パラメータ数を増やすと急増する．した
がって，電流アンバランスを精度良く分析するための必要最小限の統計的モ
デルパラメータを決定することが課題となる．

5.3 従来の統計的パラメータ決定手法
統計的パラメータを決定する従来手法について述べる．図 5.2に示すよう
に，N個から n個のデバイスをランダムに選定し，n並列パワーモジュール
を作成すると仮定する．N個のデバイス特性は， m個のパラメータを有す
るデバイスモデルを用いて表されるとする (p = {p1，p2，...，pm})．すなわ
ち，各デバイスのパラメータセット P = {P1，P2，...，PN}が与えられてい
るとする．各モデルパラメータセットPi (i = 1，2，...，N)には，それぞれ
m個のモデルパラメータ値が含まれている．
統計的パラメータを決定するシンプルな方法は，モンテカルロ (MC)シ
ミュレーションを利用することである [39, 100]．従来のMCベースの統計
的パラメータ決定手法をアルゴリズム 1に示す．まず第 1行目にて，アルゴ
リズム 2に示す関数MCSIMにより，全てのパラメータを統計的に扱った際
に得られる Eiばらつきの標準偏差 σm

Ei
を求める．関数MCSIMの計算の流

れは以下である．まず，アルゴリズム 2の第 1行目にて，全モデルパラメー
タ pの中から，統計的に扱うモデルパラメータ pmr (< p)を選定する．ここ
で，mrは統計的パラメータ数であり，全モデルパラメータ数mより小さい．
なお，選定されなかった残りのモデルパラメータは，各パラメータの平均値
で固定し，ばらつきは存在しないと仮定する．次に第 4行目で，パラメータ
セット Pの中から無作為に P1から Pnを選定する．第 5行目では，P1から
Pnを n並列モジュールの各デバイスQ1からQnに割り当てる．第 6行目に
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アルゴリズム 1 MCベースの統計的モデルパラメータ決定手法 © IEEE 2023

Require: P，p，n，Lmax，erraccept

1: σm
Ei
=MCSIM(P，p，n，Lmax)

2: for (mr = 1; mr < m; mr++) do
3: for each pmr ∈ p do
4: σmr

Ei
=MCSIM(P，pmr，n，Lmax)

5: calculate err σEi

6: end for
7: end for
8: select pmr with the smallest mr，giving err σEi within erraccept as pdominant

9: return pdominant

アルゴリズム 2関数MCSIM © IEEE 2023

1: function MCSIM (P，pmr，n，Lmax)
2: set pmr as statistical parameters
3: for (Liter = 0; Liter < Lmax; Liter++) do
4: select n parameter sets randomly from P1 to PN

5: assign the selected n parameter sets to each transistors，Q1 to Qn

6: perform circuit simulation to obtain Ei

7: end for
8: calculate σmr

Ei

9: return σmr
Ei

おいて，上記のパラメータ設定で得た n並列モジュールの回路シミュレー
ションを行う．回路シミュレーションで得た各デバイスのスイッチング波形
から，Eiを算出する．第 4–6行目で，上記の計算を繰り返し Lmax回実施し，
Eiのヒストグラムを求める．第 8行目にて，Eiのヒストグラムから標準偏
差 σmr

Ei
を算出する．アルゴリズム 1の第 1行目において，関数MCSIMで得

た σm
Ei
は，第 2行目以降で支配的なパラメータを決定する際の基準値として

用いる．アルゴリズム 1の第 4行目では，pのうち，限られたmr個のモデ
ルパラメータ pmrを統計的に扱った際に得られるEiの標準偏差 σ

mr
Ei
を取得す

る．上記により，pmr が Eiのばらつきにおよぼす影響が定量化される．第 5
行目において，以下で定義する推定誤差 err σEi を算出する：

err σEi =
|σm

Ei
− σmr

Ei
|

σm
Ei

× 100 [%] (5.1)



5.4.提案する統計的パラメータ決定手法 75

σmr
Ei
が十分小さい場合，選んだモデルパラメータ pmr は，全モデルパラメー

タをばらつかせた際に得られる本来の Eiのばらつきを良く再現できたこと
になり，Eiのばらつきへの影響が支配的なモデルパラメータ pdominantとい
える．アルゴリズム 1の第 3–6行目にかけて，全モデルパラメータ数mか
らmr個のパラメータを選ぶ全ての組み合わせで繰り返し err σEiを計算する．
選定するモデルパラメータ数mr自体も，1からm − 1の値を取りうること
を考慮すると，pdominantの全候補数は

∑m−1
mr=1

(m
mr

)
となる．アルゴリズム 1の

第 2–7行目にかけて，pdominantの全候補に対して err σEi を算出する．続く
第 8行目にて，mrが最も小さく，かつ事前に設定した許容誤差 erraccept以内
の err σEi を満たす pmr を pdominantとして選ぶ．erracceptの設定値は，電流ア
ンバランスを解析する際に要求する精度に依存するが，例えば 5%もしくは
10%が適当である．

MCベースである従来手法の欠点は，計算時間が膨大なことである．特に，
アルゴリズム 1の第 2–7行目にわたる全パラメータ組み合わせの誤差評価で
は，多数のMCSIMを繰り返し行なう必要があり，最も計算時間を要する．
従来手法に要する時間 Tconvは以下の式で見積もることができる：

Tconv = TMC ·
m−1∑
mr=1

(
m
mr

)
(5.2)

ここで，TMCは，ある一つのモデルパラメータ組み合わせの err σEi を評価
するためのMCシミュレーションに要する時間である．MCシミュレーショ
ンでは，Eiのヒストグラムを得るために多数 (Lmax)の回路シミュレーショ
ンを行なう必要があり，TMCは少なくとも数分以上となる．モデルパラメー
タの全組み合わせ数

∑m−1
mr=1

(m
mr

)
は，全モデルパラメータ数mが増えると指数

関数的に増大するため，Tconvも膨大になる．

5.4 提案する統計的パラメータ決定手法
提案の統計的パラメータ決定手法をアルゴリズム 3に示す．基本的な計算

手順はアルゴリズム 1の従来手法と同様である．従来手法との違いは，誤
差評価時にMCSIMを行わず，代わりにアルゴリズム 4に示すNFPVを使
用することにある．NFPVによって，計算時間を要する多数回の回路シミュ
レーションを行う必要が無く，解析式NFPVの計算のみで err σEi が評価可
能となる．以下の 5.4.1節および 5.4.2節にて，NFPVの導出および提案手法
の計算手順について述べる．
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アルゴリズム 3 NFPVベースの統計的モデルパラメータ決定手法© IEEE 2023

Require: P，p，n，erraccept

1: calculate µpk，σpk，ρpkpl，spk(i j)，and spkpl(i j)

2: check applicability of NFPV equation
3: σm

Ei
= NFPV(p，n，σpk，ρpkpl，spk(i j))

4: for (mr = 1; mr < m; mr++) do
5: for each pmr ∈ p do
6: σmr

Ei
= NFPV(pmr，n，σpk，ρpkpl，spk(i j))

7: calculate err σEi

8: end for
9: end for

10: select pmr with the smallest mr，giving err σEi within erraccept as pdominant

11: return pdominant

アルゴリズム 4関数NFPV © IEEE 2023

1: function NFPV (pmr，n，σpk，ρpkpl，spk(i j))
2: initialize σmr

Ei
= 0

3: for ( j = 1; j ≤ n; j++) do
4: for (l = 1; l ≤ mr; l++) do
5: for (k = 1; k ≤ mr; k++) do
6: σmr

Ei
+= spk(i j)spl(i j)ρpkplσpk( j)σpl( j)

7: end for
8: end for
9: end for

10: return σmr
Ei

5.4.1 NFPVの導出

n並列パワーモジュールにおけるQi (i = 1，2，...，n)のエネルギー損失
のばらつき∆Eiを例に，NFPVを導出する．ここで，∆Eiは Eiの平均 µEiか
らの変動とする．ただし，µEi は n個全てのデバイスのモデルパラメータが
同一の場合に得られるエネルギー損失とする．n個のデバイスは，多数のデ
バイスから無作為に選ぶと仮定する．5.3節と同様，各デバイスの特性はm
個のパラメータを有するデバイスモデルで表されるとする．
テイラー展開により，∆Eiは各モデルパラメータの摂動により以下のよう
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に表される：

∆Ei =
1

1!

 n∑
j=1

m∑
k=1

spk(i j)∆pk( j)

 + 1

2!

 n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

spkpl(i j)∆pk( j)∆pl( j)

 + · · · (5.3)

ここで，pk( j)と pl( j)は Q jにおける k番目と l番目のモデルパラメータを表
す (k，l = 1，2，. . .，m; j = 1，2，. . .，n)．spk(i j) と spkpl(i j) は，各モデルパ
ラメータの ∆Eiに対する 1次感度および 2次感度であり，以下の式で表さ
れる：

spk(i j) =
∂Ei

∂pk( j)
(5.4)

spkpl(i j) =
∂2Ei

∂pk( j)∂pl( j)
(5.5)

i , jの場合，spk(i j)と spkpl(i j)は異なるデバイスQiおよびQ j間の感度を表して
いる．式 (5.3)において，2次以上の高次の項を無視することで，Eiの分散
σ2

Ei
は以下のように表される：

σ2
Ei
= V[Ei] (5.6)

= E[(∆Ei)2] (5.7)

= E


 n∑

j=1

m∑
k=1

sk(i j)∆pk( j)


2 (5.8)

ここで，V[·]と E[·]は分散および期待値を表す．式 (5.8)を展開して，以下
の式が得られる：

σ2
Ei
= E

 n∑
j′=1

n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

sk(i j′)sl(i j)∆pk( j′)∆pl( j)

 (5.9)

=

n∑
j′=1

n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

sk(i j′)sl(i j)Cov
[
pk( j′)，pl( j)

]
(5.10)

ここで，Cov[pk( j′)，pl( j)]は pk( j′)と pl( j)の間の共分散を表している． j , j′の
場合，Cov[pk( j′)，pl( j)]は異なるデバイス Q jと Q j′ の間の共分散となる．い
ま，Q jとQ j′ は多数のデバイスから無作為に選ばれているため，各デバイ
スのパラメータ pk( j′)と pl( j)の間に相関は存在しない．すなわち，j , j′の場
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合，Cov[pk( j′)，pl( j)]はゼロとなる．したがって，式 (5.10)は以下のように簡
略化できる：

σ2
Ei
=

n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

sk(i j)sl(i j)Cov
[
pk( j)，pl( j)

]
(5.11)

ところで，共分散 Cov[pk( j)，pl( j)]は，各パラメータの標準偏差 (σpk( j)，σpl( j))
およびパラメータ間の相関係数 ρpk( j)pl( j) を用いて以下のように表わすことが
できる：

Cov[pk( j)，pl( j)] = ρpk( j)pl( j)σpk( j)σpl( j) (5.12)

したがって，式 (5.11)は以下のように表される：

σ2
Ei
=

n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

sk(i j)sl(i j)ρpk( j)pl( j)σpk( j)σpl( j) (5.13)

各パラメータの標準偏差や相関係数は，選んだデバイスの母集団で決まり，
そこから選んだデバイスQ jには依存しない．そのため，式 (5.13)は更に簡
略化できる：

σ2
Ei
=

n∑
j=1

m∑
k=1

m∑
l=1

spk(i j)spl(i j)ρpkplσpkσpl (5.14)

j = iの場合，式 (5.14)の右辺はQi自身のパラメータ変動による項を表す．
一方， j , iの場合は Qi と異なるデバイス Q j のパラメータ変動が ∆Ei に
およぼす影響を表す．n = 1の場合，式 (5.14)は “Forward Propagation of
Variance” (FPV)と呼ばれ，CMOSの特性ばらつきが回路におよぼす影響を
推定する手法として用いられている [47,48]．従来の FPVではデバイス間の
相関が考慮できない一方，デバイス数を拡張する形で一般化したNFPVで
は，デバイス間の相関が新たに考慮可能となる．

NFPVのメリットは，計算速度および汎用性の高さである．NFPVによ
り，並列デバイスの各パラメータによる影響の単純な総和で σ2

Ei
を求められ

る．多数回の回路シミュレーションを要するMCSIMの代わりにNFPVを
用いることで，統計的モデルパラメータの組み合わせの探索に必要な誤差評
価を高速に実施可能となる．
上記の導出では，電流アンバランスの評価指標としてエネルギー損失 Ei

を用いたが，NFPVは Ei以外の動作指標でも適用可能である．感度の定義
を変更するだけで，ターンオンやターンオフ時のスイッチング時間，ドレイ
ン電圧やドレイン電流のサージ，逆回復のピーク電流値などの特性に適用可
能である．また，回路条件や使用するモデルが異なっても同様に適用可能で
ある．
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5.4.2 提案手法の計算手順

NFPVベースの提案手法を利用するためには，式 (5.3)における 2次以上
の項が，1次の項に対し十分無視できる条件を満たす必要がある．したがっ
て，アルゴリズム 3に示す計算手順では，まず上記の条件を満たすことを確
認する．アルゴリズム 3の第 1行目において，与えられた全モデルパラメー
タセット Pから，各パラメータの平均 µpk，標準偏差 σpk，およびパラメー
タ間の相関係数 ρpkplを算出する．次に，図 5.2の回路シミュレーションによ
り，並列デバイスの各パラメータの spk(i j) と spkpl(i j)を全て計算する (k，l = 1，
2，. . .，m; i，j = 1，2，. . .，n)．具体的には，各パラメータ pk( j)，pl( j)に対
し，それぞれの平均値 µpk から摂動を与えた上で回路シミュレーションを行
い，Eiの変動を得る．この時，pk( j)，pl( j)以外のパラメータはそれぞれ平均
値で固定する．この時，spk(i j) と spkpl(i j)は以下の式で算出できる：

spk(i j) =
Ei(µpk( j) + ∆pk( j))

2∆pk( j)
−

Ei(µpk( j) − ∆pk( j))

2∆pk( j)
(5.15)

spkpl(i j) =
Ei(µpk( j) + ∆pk( j)，µpl( j) + ∆pl( j))

4∆pk( j)∆pl( j)

−
Ei(µpk( j) − ∆pk( j)，µpl( j) + ∆pl( j))

4∆pk( j)∆pl( j)

−
Ei(µpk( j) + ∆pk( j)，µpl( j) − ∆pl( j))

4∆pk( j)∆pl( j)

+
Ei(µpk( j) − ∆pk( j)，µpl( j) − ∆pl( j))

4∆pk( j)∆pl( j)
(5.16)

ここで，∆pk( j)と∆pl( j)は，それぞれ pk( j)と pl( j)の各平均値周辺の摂動を表す．
n個の並列デバイスがそれぞれm個のパラメータを有しているため，spk(i j)は
計nm個，spkpl(i j)は計nm2個だけ存在し，全てを求める必要がある．算出した
感度を用いて，式 (5.3)における 1次成分 spk( j)σpkおよび 2次成分 spkpl(i j)σpkσpl

を求める．アルゴリズム 3の第 2行目において，算出された全ての 2次成分
の絶対値が，1次成分よりも十分小さいことを確認し，次の手順に進む．
アルゴリズム 3の第 3–10行目は，MCベースの従来手法とほぼ同じであ

る．第 3行目において，アルゴリズム 4の関数NFPVによって σm
Ei
を求め

る．従来手法と同様，σm
Ei
は推定誤差の基準値として用いる．第 4–9行目に
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かけて，全てのパラメータ組み合わせに対して err σEi を算出する．第 10行
目において，最小のパラメータ数で，かつ err σEiが erraccept以内を満たすパ
ラメータの組み合わせを pdominantとして選ぶ．
提案手法に要する時間 Tpropは以下の式で見積もられる：

Tprop = TNFPV ·
m−1∑
mr=1

(
m
mr

)
+ Tsens (5.17)

Tsens = Tcir · (2nm + 4nm2) (5.18)

ここで，TNFPVはNFPVを用いてある一つのパラメータ組み合わせによる
err σEi を算出するために要する時間である．Tsensは，並列デバイスの各モ
デルパラメータの 1次および 2次感度を全て算出するために要する時間を表
す．Tcirは 1回の回路シミュレーションに要する時間である．(2nm + 4nm2)
は，式 (5.15)と式 (5.16)を用い，全ての 1次および 2次感度を求めるために
必要な回路シミュレーションの合計回数である．従来手法と比べると，提案
手法には Tsensの追加項が存在するため，計算時間は一見増大するように見
える．しかし実際には，提案手法の式 (5.2)における TMC (例：数分以上)よ
り，提案手法の式 (5.17)における TNFPV (例:数ms以下)が小さいことによ
る計算時間全体の削減効果の方が大きく，従来手法より高速に統計的モデル
パラメータの決定が可能になる．

5.5 提案手法の妥当性検証
シミュレーションにより，提案手法の妥当性検証を行った．本検証には，
市販の 300個の SiC MOSFETを用いた．デバイスモデルは，第 2章で提案
した表面電位モデルを利用した．従来手法および提案手法の計算には，回路
シミュレータ (Synopsis，HSPICE) [101]を用いた．従来手法および提案手
法は，プログラミング言語 Pythonで実装した．
以下では，5.5.1節でシミュレーションについて説明し，続いて 5.5.2節で

検証結果を述べる．
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表 5.1: 統計的モデルパラメータの候補 © IEEE 2023

モデルパラメータ 説明
TOX ゲート酸化膜厚 [nm]

VFBC チャネル領域のフラットバンド電圧 [V]
NA アクセプタ濃度 [cm−3]
K ドレイン電流利得係数 [cm2/V]

RD ドレイン寄生抵抗 [mΩ]
LAMBDA チャネル長変調係数 [1/V]

THETA チャネル移動度の劣化係数 [1/V]
ALPHA チャネル移動度の劣化開始電圧 [V]
DELTA 遷移領域のスムージング係数 [-]

5.5.1 シミュレーション設定

統計的モデルパラメータの候補

本検証では，検証をシンプルにするために I–V特性のばらつきのみを対
象とし，C–V 特性のばらつきは考慮しない．I–V 特性のパラメータの内，
表 5.1に示す主要な 8つのパラメータを統計的モデルパラメータの候補と
する．すなわち，m = 8であり，p = {VFBC，NA，K，RD，LAMBDA，
THETA，ALPHA，DELTA}となる．
デバイスの温度特性は，電流アンバランスに大きな影響をおよぼす可能
性がある．本検証の後半では，温度特性起因の電流アンバランスが生じる状
況において，提案手法で得たパラメータの妥当性を議論する．本検討では，
VFBC，K，RD，THETAに対して式 (2.16)から式 (2.19)と同様に基準温
度 (T0 = 25 ◦C)に対する線形な変化を仮定し，各温度係数をVFBCS，KS，
RDS，THETASとする．

モデルパラメータの抽出

SiC MOSFET 300個の Id–Vds特性を図 5.3に示す．図 5.3(a)から図 5.3(c)
は，周囲温度 Taが 25 ◦C，75 ◦C，125 ◦Cの場合の Id–Vds特性をそれぞれ示
している．Ta = 25 ◦Cの Id–Vds特性 (図 5.3(a))から，表面電位モデルのパラ
メータセットP = {P1，P2，. . .，P300}を抽出した．各パラメータセットPi (i
= 1，2，. . .，300)は，表 5.1に示す 8つのパラメータで構成される．上記の
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(a) Ta = 25 ◦C

(b) Ta = 75 ◦C (c) Ta = 125 ◦C

図 5.3: SiC MOSFET 300個の Id–Vds特性 © IEEE 2023

パラメータ抽出では，文献 [102]にしたがって各パラメータの初期値を決定
した上で，SA法を用いてパラメータの最適化を行った．最適化の際は，各
VgsおよびVdsにおける Idの値において，実測–モデル間のRMSEが最小に
なるようにした．300個の各RMSEの平均値は 0.21 Aであり，良好なフィッ
ティング結果であることを確認した．
得られた各モデルパラメータの平均µpkおよび標準偏差σpk を表 5.2に，パ
ラメータ間の相関係数 ρpkpl を図 5.4に示す．表 5.2に示す各モデルパラメー
タの平均と標準偏差を用い，並列デバイスの各パラメータの 1次感度および
2次感度を求めた．図 5.2に示すスイッチング回路を対象に，各感度を算出
した．回路条件を表 5.3に示す．電流アンバランスの動作指標はEiとし，以
下の式に基づいて Eiを求めた：

Ei =

∫ ton fin

ton ini

Idi(t) · Vdsi(t) dt +
∫ toff fin

toff ini

Idi(t) · Vdsi(t) dt (5.19)

ここで，IdiとVdsiは，Qiのドレイン電流とドレイン–ソース間電圧を示す．
ton iniは，ターンオン時において，Qiのゲート–ソース間電圧Vgsiが定常オ
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表 5.2: 各モデルパラメータの平均 µpk ·標準偏差 σpk © IEEE 2023

モデルパラメータ µpk σpk

TOX [nm] 50 0
VFBC [V] −0.43 7.28×10−2

NA [cm−3] 1.18×1017 2.23×1015

K [cm2/V] 2.88×105 1.02×104

RD [mΩ] 1.13 0.564
LAMBDA [1/V] 9.22×10−2 2.01×10−3

THETA [1/V] 3.04×10−2 1.74×10−3

ALPHA [V] 15.1 0.189
DELTA [-] 0.596 9.69×10−3

図 5.4: モデルパラメータの相関係数 ρpkpl © IEEE 2023

ン時の 10%に達した時刻を表す．ton finは，Vdsiが定常オフ時の 10%まで下
がった時刻を示す．同様に，toff iniはVgsiが定常オン時の 90%まで下がった
時刻を表し，toff finはVdsiが定常オフ時の 90%に達した時刻を示す．式 (5.15)
と式 (5.16)により，並列デバイスの各パラメータの 1次感度 spk(i j)および 2次
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表 5.3: 回路条件 © IEEE 2023

設定項目 値
並列デバイス数 (n) 2，4，...，10 [pcs]
電源電圧 (Vdd) 600 [V]
負荷電流 (IL) 10·n [A]
負荷コイル (L) 1.0 [mH]
寄生インダクタンス 5.0 [nH]
ゲート抵抗 (Rg) 94 / n [Ω]
ゲート駆動電圧 ON: 18 [V]，OFF: 0 [V]

感度 spkpl(i j)を全て求めた．提案手法の有効性を確認するため，並列デバイス
数 nは 2から 10の条件で算出した．nに依らず，各デバイスに約 10 Aの電
流が流れるように，負荷電流 ILは nに比例して増加させた．一方，各デバイ
スのスイッチング速度が nに依らずほぼ一定となるように，ゲート抵抗 Rg

は nに応じて減少させた．デバイス特性ばらつきが回路動作におよぼす影響
に着目しているため，並列デバイスの各端子に存在する寄生インダクタンス
は全て等しく 5.0 nHとした．すなわち，図 5.2において以下が成り立つと
仮定した：

Lgi = Ldi = Lsi = 5.0 nH (i = 1, . . . , n) (5.20)

感度計算の際は，表 5.2に示す各モデルパラメータの平均値の 1.0%の値を
パラメータの摂動として与えた．本検証では，erracceptは 10%とした．

5.5.2 検証結果

提案手法の適用可能性の確認

まずは提案手法の適用可能性を確認するため，各パラメータの 1次および
2次成分を計算した結果を表 5.4と表 5.5に示す．いずれも，n = 2かつ j = i
の場合である．表 5.4の 1次成分と比べて，表 5.5の 2次成分が十分小さい
ことが分かる．同様に，nが 4から 10の場合，および j , iの場合でも 2次
成分が 1次成分より十分小さいことを確認している．以上より，nがいずれ
の値でも，提案手法が適用可能であることを確認した．

NFPVでMCSIMを代用するためには，MCSIMによって得られる σm
Ei
を

NFPVが精度良く再現できる必要がある．上記を確認するため，NFPVと
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表 5.4: 1次成分の計算結果 © IEEE 2023

spk( j)σpk [µJ]
VFBC −49.3

NA −31.6
K 15.7

RD −0.122
LAMBDA 8.68

THETA −0.173
ALPHA 0.176
DELTA 0.134

表 5.5: 2次成分の計算結果 © IEEE 2023

spkpl( j)σpkσpl [µJ] VFBC NA K RD LAMBDA THETA ALPHA DELTA
VFBC −0.013

NA −0.028 0.064
K 0.015 −0.053 −0.042

RD −0.061 0.081 −0.013 0.022
LAMBDA 0.012 0.000 −0.073 −0.036 −0.010

THETA −0.002 0.000 −0.001 −0.001 0.004 −0.007
ALPHA −0.024 0.012 −0.012 −0.004 0.077 0.000 −0.024
DELTA 0.030 0.000 0.034 0.029 −0.041 0.030 −0.017 −0.011

MCSIMのそれぞれで σm
Ei
を求め，両者を比較した．抽出した SiC MOSFET

× 300個のパラメータセットP = {P1，P2 . . .，P300}を用い，MCSIMを行っ
た．シミュレーション時は，表 5.3の回路条件を用いた．MCSIMにおける
回路シミュレーション回数 Lmaxは 1,000とした．異なる並列デバイス数 nご
とのMCSIM結果を図 5.5に示す．Vdsi，Idsiそれぞれのターンオンおよび
ターンオフ波形，およびEiのヒストグラムを示している．nが大きくなるほ
ど，波形のばらつきが大きくなり，それに応じて Eiのばらつきも増大して
いることが分かる．MCSIMおよびNFPVのそれぞれから得た σm

Ei
の比較結

果を図 5.6に示す．異なる nの条件ごとで両者から得られた σm
Ei
を比較して

いる．なお，MSCIMおよびNFPVともに 8個のパラメータ全てを統計的パ
ラメータとしている．図 5.6より，NFPVは nに依らずMCSIMの σm

Ei
を再

現しており，両者の最大誤差は 2.5%であった．以上により，NFPVの精度
が確認できたことから，NFPVはMCSIMを代用できる．なお，残りの誤差
要因としては，NFPVの計算において，2次以上の成分を考慮していないこ
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ターンオン波形 ターンオフ波形 エネルギー損失

図 5.5: 異なる並列デバイス数 nごとのMCSIM結果 © IEEE 2023

図 5.6: NFPVの精度確認結果

とが挙げられる．

統計的モデルパラメータの決定

アルゴリズム 3の提案手法を用いて，統計的モデルパラメータを決定し
た結果について述べる．各パラメータ組み合わせごとに算出された推定誤差
err σEi の評価結果を図 5.7に示す．各棒グラフの高さは，各パラメータ組み
合わせにおいて，nが 2–10の場合に得られた各推定誤差の平均値を示して
いる．また，各棒グラフの上部に示す誤差棒は，nが異なる場合の推定誤差
値の範囲を示している．
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図 5.7: 各パラメータ組み合わせごとの推定誤差 err σEi の評価結果 © IEEE

2023

統計的モデルパラメータ数が 1，すなわちmr = 1の場合，{VFBC}，{NA}，
{K}，もしくは {LAMBDA}をpmrとして選んだ場合に推定誤差が下がること
が分かる．しかし，最も小さい場合でも 35%の誤差が存在し，本検討で設定
した erraccept = 10%を満たしていない．mr = 2では，{VFBC，NA}を pmrと
して選んだ場合の推定誤差は 9.5%であり，最も誤差が小さい結果であった．
上記は，erraccept = 10%を満たしている．mr = 3または 4の場合，{VFBC，
NA，K}，{VFBC，NA，K，LAMBDA} を pmr として選ぶのが最も良く，
推定誤差はそれぞれ 5.8%，0.14%であった，より精度が必要な場合，これら
の組み合わせを選ぶ必要がある．今回は，mrが最も少なく，かつ erracceptを
満たす組み合わせとして，pmr ={VFBC，NA}を pdominantとして選んだ．
決定した prが，本来のエネルギー損失のばらつきを再現しているか確認
することで，妥当性を検証した．pmr = {VFBC，NA}の場合に，MCSIMと
NFPVのそれぞれから得たエネルギー損失の標準偏差 σmr

Ei
の比較を図 5.8に

示す．両者の最大誤差は 2.3%であり，nに依らずMCSIMの結果をNFPV
が良く再現している．図 5.9に，全てのパラメータを統計的に扱った場合，
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図 5.8: pmr = {VFBC，NA}におけるNFPVの精度確認結果

および {VFBC，NA}のみを統計的パラメータとした場合のMCSIMの比較
結果を示す．{VFBC，NA}のみを考慮したMCSIMは，全てのパラメータ
を考慮した場合に得られる Eiのヒストグラムを，nに依らず良く再現して
いる．以上より，提案手法で決定した pmr ={VFBC，NA}が pdominantとして
妥当性であることを示した．

実用的な回路動作を考慮した際の妥当性検証

提案手法によって決定した統計的パラメータが，以下に示す実用的な動作
条件において有効であるかを検証した：

• 各デバイスの寄生インダクタンスが不均一

• 各デバイスの温度にアンバランスが発生

パワーモジュールのレイアウト設計において，各デバイスの電流経路は等長
となるように設計される．各デバイスの寄生インダクタンスの差を小さく
し，電流アンバランスをできる限り生じないようにするためである．しかし，
実際にはレイアウト上の制約から電流経路を理想的に均等にすることはで
きず，寄生インダクタンスが不均一になることは避けられない [97, 98]．ま
た，電力変換回路の連続動作においては，デバイスの損失がばらつく結果，
デバイス温度にアンバランスが生じる．この温度アンバランスによってデバ
イス間の特性の差異が大きくなり，電流アンバランスが顕著になる [103]．
上記の検証のシミュレーション設定について述べる．基本の回路条件は
表 5.3と同じであり，nは 10とした．ただし，各デバイスの寄生インダクタ
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図 5.9: pmr = {VFBC，NA}における Eiのヒストグラムの再現性 © IEEE 2023

ンスは，以下に示す不均一な条件とした：

Lgi = Ldi = Lsi = i nH (i = 1, . . . , n) (5.21)

添字 iの小さいデバイスQiほど寄生インダクタンスが小さく，大きな電流
が流れることになる．例えば，Q1とQ10の各寄生インダクタンスはそれぞ
れ 1.0 nH，10 nHとなる．また，デバイスの温度アンバランスを考慮するた
め，パワーモジュールがスイッチング周波数 fsw = 10 kHzで連続的にコン
バータ動作していると仮定した．並列接続された各デバイスの熱抵抗はRthi

= 1.0 ◦C/W (i = 1, . . ., n)と仮定した．各デバイスの温度 Tiは，以下の式で
与えられる：

Ti = Ei · fsw · Rthi + Ta (i = 1, . . . , n) (5.22)

ここで，Ta = 50 ◦Cとした．SiC MOSFETモデルの温度依存性は，温度特性パ



90 5.パワーモジュール内のデバイス特性ばらつきの影響に関する検討

表 5.6: 各温度特性パラメータの平均 µpk ·標準偏差 σpk © IEEE 2023

pk µpk σpk

VFBCS [V/ ◦C] −9.47 × 10−3 1.10 × 10−3

KS [A/( ◦C·V)] 2.13 × 103 3.38×102

RS [mΩ/ ◦C] 1.80 0.130
THETAS [1/( ◦C·V)] 3.86×10−4 6.16×10−5

図 5.10: 並列デバイスQ1–Q10の最高，平均，および最低温度 © IEEE 2023

ラメータVFBCS，KS，RDS，THETASで考慮した．これらのパラメータは，
図 5.3(b)および図 5.3(c)に示す Ta = 75 ◦C，125 ◦Cにおける SiC MOSFET
300個の Id–Vds特性から抽出した．抽出した温度特性パラメータの平均 ·標準
偏差を表 5.6に示す．パラメータ抽出には SA法を用いた．300個の各RMSE
の平均値は 0.47 Aであり，良好なフィッティング結果であることを確認した．

第 4章でも述べた通り，Tiが変化すると，デバイス特性の変化により，Ei

が変化する．さらにEiの変化により，Tiが再び変化する．この相互依存性を
解くため，全てのデバイスについて Eiと Tiが収束するまで回路シミュレー
ションによる損失計算と式 (5.22)の温度計算を交互に繰り返した．

1,000回のMCシミュレーションを行った際の並列デバイスQ1–Q10の最
高，平均，および最低温度を図 5.10に示す．Q1が最も高温の傾向であり，
最高温度と最低温度の差が 40 ◦C以上と非常に大きい．デバイス特性ばらつ
きにより，顕著な温度アンバランスが生じている．Q1およびQ10のドレイ
ン電流の波形ばらつきを図 5.11に示す．寄生インダクタンスの不均一性と
温度アンバランスにより，並列デバイス間の電流アンバランスが顕著に現れ
ている．
寄生インダクタンスの不均一と温度アンバランスを考慮した場合におい
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図 5.11: Q1およびQ10のドレイン電流の波形ばらつき © IEEE 2023

(a) pmr = {VFBC, NA} (b) pmr = {VFBC, NA, K}

図 5.12: E1，E10，および (E1 − E10)のばらつき © IEEE 2023

て，提案手法で決定した SiC MOSFETの統計的パラメータの検証を行った
結果を図 5.12に示す．図 5.12(a)は，全てのパラメータを統計的パラメータ
とした場合，および pmr = {VFBC，NA}の場合のMCSIMで得られた E1，
E10，(E1 − E10)のヒストグラムである．ここで，(E1 − E10)は同一パワーモ
ジュール上のQ1とQ10のエネルギー損失差である．提案手法で決定した統
計的パラメータが，全てのパラメータを考慮した場合に得られる損失ヒスト
グラムを再現している．

pmr = {VFBC，NA}は，エネルギー損失のヒストグラムを定性的に再現し
ているものの，例えば (E1 −E10)の標準偏差や範囲という定量値で比べると，
それぞれ 14.8%，19.4%の誤差がある．より精度が求められる設計では，上



92 5.パワーモジュール内のデバイス特性ばらつきの影響に関する検討

表 5.7: 計算時間の比較条件 © IEEE 2023

設定項目 値
全モデルパラメータ数 (m) 8 [-]
並列デバイス数 (n) 10 [pcs]
回路シミュレーションに要する時間 (Tcir) 5.0 [s]
MCSIMに要する回路シミュレーション回数 (Lmax) 100
1回のMCSIMに要する時間 (TMC) 500 [s] (=Lmax ·Tcir)
1回のNFPVに要する時間 (TNFPV) 1.8 [ms]

記の誤差は無視できない可能性がある．そこで，より高精度な推定が可能か
確認するため，erraccept = 5%として統計的パラメータを再決定した．図 5.7
より，erraccept = 5%の場合は {VFBC，NA，K}が選ばれる．pmr = {VFBC，
NA，K}における各エネルギー損失のヒストグラムの再現結果を図 5.12(b)
に示す．各エネルギー損失をより精度良く再現し，(E1 − E10)の標準偏差お
よび範囲で見た場合，それぞれ 0.82%，0.91%と定量的にも精度が向上して
いることがわかる．
以上より，寄生インダクタンスの不均一性や温度アンバランスといった実
用的な回路動作条件を考慮した場合でも，提案手法で決定した統計的パラ
メータの有効性を確認できた．

従来手法との計算時間比較

式 (5.2)と式 (5.17)を用いて，従来手法の計算時間Tconvおよび提案手法の
計算時間 Tpropを比較した．比較条件を表 5.7に示す．回路シミュレーショ
ンに要する時間 Tcirは，図 5.2のシミュレーションを行った際の平均的な時
間 (約 5 s)を用いた．各パラメータ組み合わせにおける誤差推定時のMCSIM
の回路シミュレーション回数 Lmaxは 100とした．提案手法の適用時，1回の
NFPVの計算時間は平均的に約 1.8 msであったため，この値を TNFPVとし
た．上記の条件で算出した結果，Tconvは約 127,000 s，Tpropは 13,600 sで
あった．従来手法と比べて約 9.33倍の速度で統計的モデルパラメータを決
定できていることから，提案手法の有効性を確認した．
全モデルパラメータ数mが増加した場合について，従来と提案手法の計
算時間を比較した．前節の検討では，m = 8で統計的パラメータを決定を
行った．しかし，より実用的な回路を想定した場合に，8個のパラメータで
は不十分な可能性がある．表面電位モデルの電流式におけるパラメータ数
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図 5.13: 従来と提案手法の計算時間比較 © IEEE 2023

は計 17個あり，これらを全て考慮することで，より最適な統計的モデルパ
ラメータを決定できると考えられる．パラメータ数mが異なる場合におい
て，従来と提案手法の計算時間を比較した結果を図 5.13に示す．m以外は
表 5.7の条件を用いた．Tconvは，mの増加に応じて指数関数的に上昇してい
る．一方，Tpropの上昇は緩やかであり，m = 17でも 1.0 × 105 s (約 1日)以
内におさまっている．Tconvの計算オーダーは

∑m−1
mr=1

(m
mr

)
の項によってO(2m)

となり [104]，計算時間がmに対して指数関数的に上昇する．Tpropも同じ
項を持つが，その係数 TNFPVは Tconvの係数 (TMC)と比べて約 105倍小さい．
そのため，Tpropの計算オーダーはO(m2)となり，Tconvと比べて計算時間の
上昇を大幅に抑制できる． 以上より，全パラメータ数が多いほど，提案手
法は従来と比べてより効率的に統計的モデルパラメータを決定できることを
示した．

5.6 本章のまとめ
本章では，デバイス特性ばらつきに起因して生じる，パワーモジュールの
動作ばらつきへの影響が支配的なモデルパラメータを効率的に決定する手
法を提案した．シミュレーションによる検証により，並列デバイス数に依ら
ず，パワーモジュールのエネルギー損失ばらつきを再現する統計的モデルパ
ラメータを決定した．決定したパラメータは，デバイス間の寄生インダクタ
ンスの不均一性や温度アンバランスを考慮した実用的な回路動作条件におい
ても有効であることを確認した．従来手法と比べ，約 9.33倍の速度でパラ
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メータが決定可能なことを明らかにした．また，ばらつきを考慮すべきパラ
メータの候補が多い場合ほど，従来手法より効率的に統計的モデルパラメー
タを決定できることを示した．提案手法により，デバイス特性ばらつきの影
響が支配的なモデルパラメータが決定できることで，今後のばらつきを考慮
した統計的シミュレーションに要する計算時間の大幅削減が期待できる．
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第6章
結論

6.1 研究成果のまとめ
本論文は，シミュレーションによるパワーモジュールの熱設計の実現を目
的として，電力変換回路におけるパワーモジュールの熱推定を高精度 ·高速
に可能にする特性測定およびモデリング手法を提案した．以下では，各章の
概要および得られた結果をまとめる．
第 2章では，高精度な発熱推定のためにスイッチング動作を精度良く再現
可能なSiC MOSFETモデルを提案した．提案モデルでは，表面電位をベース
に，SiC MOSFETの物理構造にしたがって I–VおよびC-V特性を表現して
いる．表面電位に界面トラップの影響を考慮することで，20 mWから 1 kW
におよぶ広い電力範囲の特性再現を実現した．提案モデルにより，外付け
ゲート抵抗，電源電圧，デバイス温度などの条件に依らず，実測のスイッチ
ング波形を良く再現できることを確認した．また，より実用的なモデルを実
現するため，従来より広い電流電圧範囲の I–V測定を可能にする手法を提案
した．提案の I–V測定手法は，ダブルパルス試験によるスイッチング波形を
利用した従来手法に基づいている．測定時に生じる自己発熱を，DUTでは
なく新たに追加した並列トランジスタに負担させることで，測定時に生じる
DUTの温度上昇の大幅抑制を可能にした．提案手法を用い，600 V / 200 A
という従来手法では測定が困難な高電圧大電流範囲の I–V測定を実現した．
I–V測定時の自己発熱により生じるデバイス温度を推定した結果，従来手法
では上記の範囲において最大 50 ◦C以上の温度上昇が生じるのに対し，提案
手法では 10 ◦C以内に抑制できていることから優位性を確認した．提案手法
で得た I–V特性を用いることにより，600 V / 80 A という，より実用的な
SiC MOSFETの電流電圧動作において高い波形再現性を有するモデルが実
現可能であることを示した．提案モデルにより，回路動作時におけるデバイ
ス発熱の高精度な推定が可能となった．
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第3章では，高精度な温度推定のため，モジュールパッケージの熱インピー
ダンスの特性測定およびモデリング手法を提案した．従来の SiC MOSFET
単体の過渡熱測定手法を応用することで，パッケージに実装された複数の
SiC MOSFET間の熱インピーダンス特性を測定可能にした．提案手法で得
た特性を用い，フォスター型等価回路に基づく熱インピーダンスモデルを構
築することにより，回路シミュレータ上において熱干渉を考慮した温度推定
を可能にした．提案の熱インピーダンスモデルは，デバイスの動作保証温
度 (175 ◦C)をカバーする最大 200 ◦Cまでの範囲で実測検証を行なった．上
記の範囲において，最大誤差 8.1 ◦Cで実測温度を再現できたことから，提案
の熱インピーダンスモデルの妥当性を確認した．また，提案手法によって，
デバイス配置が異なる 3つのモジュールの熱インピーダンス特性評価とモデ
リングを行なった．全てのモジュールにおいて，熱インピーダンスモデルに
よるデバイスの推定温度が実測をよく再現しており，実測–モデル間の最大
誤差は 10 ◦C以内であった．提案手法はデバイス配置によらず，高精度な温
度推定が可能な熱インピーダンスモデルを構築可能であることを示した．
第 4章では，電力変換回路におけるパワーモジュールの発熱および温度
を，高精度 ·高速に推定可能な熱回路連成シミュレーション手法を提案した．
従来の熱回路連成シミュレーションは，精度と計算時間の両面で課題があっ
た．提案手法では，第 2章と第 3章で提案したデバイスモデルおよび熱イン
ピーダンスモデルを応用することで，高精度な発熱 ·温度の推定を可能にし
た．降圧コンバータの回路実験による妥当性検証の結果，約 60から 150 ◦C
の広い実動作範囲において，発熱 ·温度の最大誤差が 2.0 Wおよび 5.0 ◦C以
内と良好な結果であったことから，提案手法の精度に関する有効性を確認し
た．また，高速な推定を可能にするため，事前の回路シミュレーションで発
熱 LUTを用意した．LUTを用いることで，タイプステップごとにスイッチ
ング波形から発熱を求める電気パートの計算を省略でき，計算時間の大幅
な削減が可能となった．LUTを用いない従来手法で同コンバータのシミュ
レーションを行なった結果，デバイス温度が定常に至る t = 100 sまでに要
した計算時間は約 1.1×106 s (約 300 h)であった．一方，発熱 LUTを用いた
提案手法に要した時間は 10 s以内であり，従来比で約 104倍と高速に発熱 ·
温度が推定可能であったことから，提案手法の計算速度に関する優位性を示
した．
第 5章では，従来の熱回路連成シミュレーションにおいて検討が十分なさ
れていない，デバイス特性ばらつきを考慮した統計的シミュレーションに
関する検討を行った．デバイス特性ばらつきが特に問題となる，パワーモ
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ジュールにおけるデバイスの並列動作を対象とし，並列動作においてデバイ
ス特性ばらつきの影響が支配的な統計的モデルパラメータの効率的な決定
手法を提案した．提案手法では，n個の並列デバイスのパラメータ間の相関
を考慮したNFPVを導入した．NFPVは，CMOSの動作ばらつきを推定す
る FPVを拡張して導出したものである．NFPVにより，デバイス間の相互
作用を考慮した上で，モデルパラメータのばらつきが並列動作時の電流アン
バランスにおよぼす影響を高速に評価可能になった．SiC MOSFET×300個
の実測特性を用い，提案手法の妥当性を検証した．デバイスモデルは第 2章
で提案した表面電位モデルを用い，I–V特性における 8つのパラメータを候
補とした．シミュレーションによる検証により，並列デバイス数に依らず，
電流アンバランス起因で生じるエネルギー損失ばらつきを再現するモデルパ
ラメータの組み合わせを決定した．従来のMCシミュレーションに基づい
たパラメータ決定手法と同等の精度を維持しつつ，約 9.33倍の速度でパラ
メータが決定できることを示した．また，ばらつきを考慮すべきパラメータ
の候補が多い場合ほど，従来手法より効率的にパラメータを決定できること
を明らかにした．提案手法により，デバイス特性ばらつきの影響が支配的な
統計的モデルパラメータが決定できることで，今後のばらつきを考慮した統
計的シミュレーションに要する計算時間の大幅削減が期待できる．
本論文では，シミュレーションによるパワーモジュールの熱設計の実現を
目的として，特性測定およびモデリングに基づいた熱回路連成シミュレー
ションによる熱推定を提案した．提案手法を適用することで，2.0 Wおよび
5.0 ◦C以内の発熱 ·温度の高精度推定を実現しつつ，従来手法と比べて約 104

倍高速に推定できることを示した．提案手法では，デバイスモデル，熱イン
ピーダンスモデルともに，SiC MOSFETの実動作範囲をカバーするために
開発した測定システムに基づいていることが大きな新規点であり，新たな検
討分野を開拓したと言える．具体的には，本論文で検討したモデル作成への
応用のみならず，実動作範囲の特性を考慮したデバイスやパッケージ開発へ
の応用が期待できる．また，熱回路連成シミュレーションにおいてデバイス
特性ばらつきに関する検討が不十分である中，デバイス特性ばらつきの影響
が支配的なパラメータ決定手法を先駆けて提案し，その有効性を明らかにし
た．本技術は，今後のデバイス特徴ばらつきを考慮したパワーモジュールの
設計に要する時間コストの削減に貢献できると考えられる．
提案の熱回路連成シミュレーション手法を実用化するためには，さらなる
大電力のアプリケーション (例：電気自動車の主機インバータ)による実機
検証を行う必要がある．
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6.2 今後の展望
本論文で提案したデバイスやパッケージの特性測定は，わずかな変更あ
るいはそのままの形で SiC MOSFET以外の従来デバイス (例： Si IGBT，
GaN HEMTなど)に広く適用できる．また，次世代のパワーデバイスとし
て研究が進んでいる酸化ガリウム (GA2O3)やダイヤモンド半導体パワーデ
バイスにも適用できる可能性がある．いずれのデバイスでも，実動作範囲の
特性を把握することは必要不可欠である．提案した特性測定をこれらのデ
バイスに適用することで，SiC MOSFET同様に高精度なモデルの実現が期
待できる．同様に，熱回路連成シミュレーション手法も SiC MOSFETに限
らず適用可能である．そこで，本論文で提案した特性測定，モデリング，シ
ミュレーションを統合したプラットフォームを開発することで，様々なデバ
イスの熱設計を実現していく．
デバイス特性ばらつきを考慮したシミュレーションの実用化に向けて，実
機検証が不可欠となる．しかし，パワーエレクトロニクスはデバイス特性ば
らつきに関する解析や設計がまだ一般的ではないため，検証に要する実験
データが乏しい．この実験データは，繰り返しの試験によって得られる統計
データであり，手作業では多大な時間コストを要する．そこで今後はシミュ
レーション手法の検討と並行して，特性ばらつきの自動評価システムを開発
していく．
以上の研究により，高信頼かつ低コストなパワーモジュールの開発および
提供の実現が期待できる．今後の低炭素社会の実現に向けて，環境問題，エ
ネルギー問題を解決するためのキーテクノロジーの一つであるパワーエレ
クトロニクスにおいてパワーモジュールが大きな役割を果たすと予想され，
本研究の技術がこれに貢献していくと考えられる．
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付録A
表面電位式および電流式の導出

A.1 表面電位式
第 2章の式 (2.1)に示した表面電位 ϕsの式導出を行なう [55]．導出にあ
たり，図 A.1の p型基板MOS構造を考える．なお，図 A.1では p型基板
MOS構造とあわせて，そのエネルギー準位図を示している．図 A.1におい
て，Ec，Ev，Ei，EFはそれぞれ伝導帯，価電子帯，真性フェルミ準位，フェ
ルミ準位を表している．

d2ϕ(x)

dx2 = −
q

εSiC
(p(x) −NA +ND − n(x)) (A.1)

n(x) = n0eϕ(x)/ϕt (A.2)

p(x) = p0e−ϕ(x)/ϕt (A.3)

ただし，位置 xはMOS界面を基準とし，半導体の深さ方向を正としている．
また，ϕ(x)，n(x)，p(x)はそれぞれ，位置 xのポテンシャル，電子密度，正
孔密度である．n0，p0は，それぞれp型基板部分の電子密度，正孔密度であ
る．式 (A.1)～式 (A.3)から，以下の式が得られる：

d2ϕ(x)

dx2 = −
q

εSiC
(p0e−ϕ(x)/ϕt −NA +ND − n(x) = n0eϕ(x)/ϕt) (A.4)

上式の両辺にそれぞれ 2 · dϕ(x)/dxを掛け，x方向に積分したのちに整理す
ると，以下の式が得られる：

d2ϕ(x)

dx2 = −

√
2q

εSiC

√
p0ϕt(e−ϕ(x)/ϕt−1) + (ND −NA)ϕ(x) + n0ϕt(eϕ(x)/ϕt − 1)

(A.5)
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図 A.1: p型基板MOS構造とそのエネルギー準位図 [55]

ただし，境界条件は dϕ(x)/dx|ϕ(x)=0 = 0である．式 (A.5)より，以下に示す
電荷密度Q(x)が得られる：

Q(x)=εSiCESiC(x)

=
√

2qεSiC

√
p0ϕt(e−ϕ(x)/ϕt−1) + (ND −NA)ϕ(x) + n0ϕt(eϕ(x)/ϕt − 1) (A.6)

ただし，上式において ESiC (= −dϕ(x)/dx)は電界を表している．ところで，
p型基板MOS構造において，半導体基板部分の電荷中性条件に着目すると，
以下の式が成り立つ：

p0 +ND −NA − n0 = 0 (A.7)

また，フェルミ準位を ϕFとすると，熱平衡状態において p0と n0の関係は
以下のように表される [55]：

n0 = p0e−2ϕF/ϕt (A.8)

式 (A.7)，式 (A.8)の条件から式 (A.6)を整理すると，以下の式が得られる：

Q(x) =
√

2qεSiCp0

√
ϕte−ϕ(x)/ϕt + ϕ(x) − ϕt + e−2ϕF/ϕt(ϕteϕ(x)/ϕt − ϕ(x) − ϕt)

(A.9)
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W

L

図 A.2: n型MOSFETのチャネル部分 [55]

ところで，アクセプタがすべてイオン化していると仮定すると p0 ∼ NA で
あるため，式 (A.9)から以下の式が得られる：

Q(x) =
√

2qεSiCNA

√
ϕte−ϕ(x)/ϕt + ϕ(x) − ϕt + e−2ϕF/ϕt(ϕteϕ(x)/ϕt − ϕ(x) − ϕt)

(A.10)
したがって，MOS界面 (x = 0)における表面電荷密度をQsとすると，式 (A.10)
から以下のQsと ϕsの関係式が得られる：

Q(x) =
√

2qεSiCNA

√
ϕte−ϕs/ϕt + ϕs − ϕt + e−2ϕF/ϕt(ϕteϕs/ϕt − ϕ(x) − ϕt)

(A.11)
上式のNAをパラメータNAに置き換える，また，外部印加電圧によるフェ
ルミ準位の変動ϕfを考慮して 2ϕFを 2ϕF + ϕfに置き換えることで第 2章の
式 (2.1)が得られる．

A.2 電流式
第 2章の式 (2.8)に示した表面電位に基づく電流式の導出を行なう．式の
導出にあたり，図に示すチャネル上の位置 yにおける微小領域 dyについて
考える．L，Wはｓれぞれチャネル長，チャネル幅である．位置 yのドレイ
ン電流 Id(y)は，以下のようにドリフト電流 Idrift(y)と拡散電流 Idiff(y)の和
により表される [55]：

Id(y) = Idrift(y) + Idiff(y) (A.12)
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ここで，Idrift(y)，Idiff(y)は，それぞれ以下の式で表される：
Idrift(y) = µW(−QI(y))

dϕs

dy
(A.13)

Idiff(y) = µWϕt

dQI

dy
(A.14)

定式において，QI(y)は位置 yにおける反転層の電荷密度であり，表面電荷
密度Qs(y)および空乏層の電荷密度Qdep(y)との間でQs(y) = QI(y)+Qdep(y)
が成り立つ．式 (A.12)から式 (A.14)より，Ids(y)は以下のように表される：

Ids(y) = µW(−QI(y))
dϕs

dy
+ µWϕt

dQI(y)

dy
(A.15)

上式を 0 ≤ y ≤ Lの範囲で積分することで，以下の式が得られる：∫ L

0
Ids(y)dy =W

∫ ϕsD

ϕsS

µ(−QI(y))dϕs +Wϕt

∫ QID

QIS

µdQI (A.16)

ただし，上式においてϕsS，QISはそれぞれソース端 (y = 0)の表面電位およ
び反転層の電荷密度，ϕsD，QIDはそれぞれドレイン端 (y = L)の表面電位
および反転層の電荷密度である．式 (A.16)において，Id(y)および µが任意
の位置 yにおいて一様であると仮定すると，以下の式が得られる：

Id = µ
W

L

[∫ ϕsD

ϕsS

(−QI(y))dϕs + ϕt

∫ QID

QIS

dQI

]
(A.17)

ところで，空乏層の電荷密度Qdep(y)は，yにおける表面電位 ϕs(y)の関数
として以下のように表される [55]：

Qdep(y) = −
√

2εSiCkTNA

√
ϕs(y)/ϕt − 1 (A.18)

式 (2.2)，式 (A.18)およびQs(y) = QI(y)+Qdep(y)の関係から，QI(y)はϕs(y)
を用いて以下のように表される：

QI(y) = Cox(Vgs − V′fbc − ϕs(y)) +
√

2εSiCkTNA

√
ϕs(y)/ϕt − 1 (A.19)

式 (A.19)を式 (A.17)に代入して計算した結果，式 (2.8)が得られる．ただ
し，式 (2.8)ではNA，µはそれぞれNA，µeffに置き換えている．また，本
導出では単一のMOSFETセルを扱っているため，MOSFETのセル数Mは
1である．
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