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第 1章 序論 

 

1.1 研究背景 

 シリコン半導体は様々な電子機器に使用されており，テレビやエアコンといった

家電製品から携帯電話やタブレット PC といったモバイル機器まで，ありとあらゆ

る電気で動く機器に内蔵されている。これらの電子機器は各製品によって動作電圧

が異なっているため，コンセントからの交流電圧を任意の直流電圧に変換したり，

電池で動作するものは電池の電圧を昇圧または降圧したりすることで各種の半導体

デバイスを動作させている。このような電圧変換を行う用途でもシリコン半導体が

使用されており，特に，パワー半導体デバイスと呼ばれている。 

 パワーエレクトロニクでは，パワー半導体デバイスを用いることでコンセントか

ら得られる交流電力や電池などの直流電力を異なる交流電力もしくは直流電力に変

換される(1)-(2)。多くの電子機器は直流で動作するため，コンセントから得られる交

流電力は直流電力に変換しなければならない。このときに行われる電力変換は交流

－直流変換である。電池の直流電力を異なるレベルの直流電力に変換する電力変換

を直流－直流変換と呼ぶ。また，直流電力を生み出す太陽光発電などと電力系統と

を接続する場合には，直流－交流変換が必要となる。更に，交流電力を発電する風

力発電などと電力系統とを接続する場合には，電圧や周波数を変換できる交流－交

流変換が使用される例もある。これら４種類の電力変換を実現するためにパワー半

導体デバイスは活用されている。 

 電力変換回路はパワー半導体デバイスによって動作するが，このパワー半導体デ

バイスには図 1.1に示すように多くの種類が存在する。パワー半導体デバイスを大
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図 1.1 パワー半導体デバイスの種別 

 

別すると制御性を持たないデバイスと制御性を持つデバイスに分けることができる。

制御性を持たないデバイスの代表はダイオードであり，特定の方向にある一定以上

の電圧が印加されることにより電流を流す特性をもつ(3)。交流－直流変換回路や直

流－直流変換回路で主に使用されている。制御性を持つデバイスは更に，自己点弧

デバイスと自己消弧デバイスに分けることができる。自己点弧デバイスはデバイス 

に電流を流すタイミングを制御することができるが，電流を止めることはできない

デバイスでサイリスタなどがある(4)。自己消弧デバイスは任意のタイミングで電流

を流したり止めたりすることができるデバイスである。この自己消弧デバイスは電

流制御デバイスと電圧制御デバイスに分けることができる。電流制御デバイスには

GTO（Gate Turn-Off Thyristor）(5)やバイポーラトランジスタ（BJT：Bipolar Junction 

Transistor）(6)があり，ゲートもしくはベースに流す小さな制御電流によってデバイ

スに流れる主電流の大きさを制御することができる。一方，電圧制御デバイスはゲ

ートに印加する電圧によって主電流を制御することができる。電圧制御デバイスに

は，IGBT（Insulated Gate Bipolar Transistor）(7)-(8)やMOSFET（Metal Oxide Semiconductor 
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Field Effect Transistor）(9)-(10)
 などがあり，最近では，CoolMOS

(11)-(12)や Hybrid-MOS
(13)

などの新しいデバイス構造のパワー半導体デバイスが開発されている。 

 シリコン半導体は多くのアプリケーションに応用されており，その一分野である

パワー半導体デバイスにおいても日々，新しいデバイスの開発や従来デバイスの改

良が行われている。しかし，近年では，パワー半導体デバイス分野において材料面

での特性限界が指摘されており，シリコン半導体に変わる新しい半導体材料が検討

されている。その中で，SiC（Silicon Carbide）(14)や GaN（Gallium Nitride）(15)-(17)を

用いた次世代パワー半導体デバイスが製品化に至っている。これらのデバイスは材

料面での優位性があるため，同じ電力領域でシリコンデバイスより速度的に有利な

デバイス構造をとることができる。そのため，Si IGBT の電力領域で SiC はより高

速なデバイス構造である MOSFETで同じ電力を扱うことができる(18)-(19)。また，GaN

は Si MOSFET と同じ電力領域でより高速に動作する HEMT（High Electron Mobility 

Transistor）構造をとることができる(20)-(25)。とりわけ，GaN に適用される HEMT 構

造は従来のシリコンを用いたパワー半導体デバイスにはなかったデバイス構造であ

り，電圧制御デバイスに分類される材料およびデバイス構造面で全く新しいデバイ

スといえる。そのため，電力変換回路への応用に向けてゲート駆動方法やゲート駆

動時のデバイスの振舞いについての基礎研究を行うことが重要となる。 

 

1.2 研究目的 

 次世代半導体デバイスの１つである GaN HEMT は，パワー半導体デバイスにはな

かったデバイス構造をもつ電圧制御デバイスである。従って，本研究では，GaN 

HEMTを電力変換回路上で使用するための基礎課題となるゲート駆動回路を提案し，
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また，パワー半導体デバイスの誤動作の１つである誤点弧現象について解析を行う

ことを目的とする。 

Si MOSFETを比較対象とすると GaN HEMT と以下のような差異が存在する。 

 

 

・ゲート駆動のために考慮すべき点 

GaN HEMTのゲートを駆動する上で以下の点について考慮する必要がある。 

 (a) 低閾値電圧 

 (b) 低ゲート耐電圧 

 (c) ゲート－ソース間のダイオード特性 

 (d) ゲート電圧に依存する逆導通特性 

Si MOSFETでは閾値電圧が 2～4V，ゲート耐電圧が±20～30Vであるが，GaN HEMT

では閾値電圧が 0.6～2.5V，ゲート耐電圧が＋2～10V，－5～10V と低い。また，

MOSFETではゲートが絶縁されているが，GaN HEMT で市販されているデバイスで

はゲートが非絶縁であるため，一定以上の電圧を印加するとダイオード特性を示す。

以上のゲート駆動時に考慮すべき基本事項に加え，デバイスに還流電流が流れるア

プリケーションにおいては逆導通特性を考慮しなければならない。Si MOSFETでは

ボディーダイオードをもつため，還流電流流入時はソース‐ドレイン間電圧は一定

電圧にクランプされる。しかし，GaN HEMT は還流電流流入時もトランジスタとし

て動作するため，ゲート電圧に依存してソース‐ドレイン間電圧が変化し，電力損

失に多大な影響を与える。 
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・誤点弧解析において考慮すべき点 

 誤点弧解析においては以下の２点が Si MOSFET と GaN HEMTの差異となる。 

 (e) リカバリ特性の有無 

 (f) 高速動作 

Si MOSFETではボディーダイオードの存在により，少数キャリアの蓄積効果による

リカバリが発生する。しかし，GaN HEMT ではリカバリが理論上発生しないため，

両者の誤点弧が生じるメカニズムは異なる。また，GaN HEMTは高速に動作するた

め寄生のインダクタンス成分を考慮する必要がある。 

 

 

 以上の点を考慮し，簡易な構成のゲート駆動回路を２つ提案する。そして，各ゲ

ート駆動回路のゲート駆動損失解析行い，実測結果との整合性を確認する。さらに，

電力変換回路に実装し，両ゲート駆動回路の性能差を検証する。また，Si MOSFET

と GaN HEMTにおいて誤点弧の発生プロセスを考察し，実機およびシミュレーショ

ンにて誤点弧発生プロセスを検証する。さらに，理論解析による考察を行う。 

 

1.3 研究概要 

 本論文は全５章で構成され，各章の内容は以下の通りである。 

 第１章では，シリコンのパワー半導体デバイスをその制御性を元に分類を行った。

また，シリコンの物性限界からシリコンに代わる新たな次世代パワー半導体デバイ

スの材料の１つとして GaNを取り上げた。そして，Si MOSFET と GaN HEMTのデ

バイス面での差異を示し，研究目的とそれを達成する手順について述べた。 
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 第２章では，GaN HEMT の特徴と基礎事項について取りまとめる。ゲート駆動回

路を構成する上での考慮すべき点となる GaN HEMT の逆導通時のデバイスの振舞

いを示す。また，解析を行う誤点弧のタイミングと２種類のアプローチの仕方につ

いて述べる。 

 第３章では，非絶縁ゲートを有する GaN HEMT に適したゲート駆動回路として，

簡易な構成であるキャパシタ分圧型ゲート駆動回路と，逆導通損失を低減すること

ができるアクティブ放電型ゲート駆動回路の２種のゲート駆動回路を提案し，各ゲ

ート駆動回路の動作モードを示す。双方のゲート駆動損失について解析を行い，実

験結果との整合性を確認する。そして，電力変換回路の１つである LLC コンバータ

に実装し，ゲート駆動回路が電力変換効率に与える影響を示す。 

 第４章では，リカバリの有無，また，寄生インダクタンスの影響に着目した誤点

弧の発生メカニズムの考察を行った。従来までの寄生容量のみの考えに基づく誤点

弧の発生メカニズムに寄生インダクタンスの影響も考慮にいれた考察を行っている。

さらに，Si MOSFET と GaN HEMTではリカバリの有無という差異があり，この差

異による発生メカニズムの違いについても考察した。また，実験結果とシミュレー

ション結果から考察内容の妥当性を明らかにする。そして，等価回路モデルによる

理論解析を行い，更に考察を深める。 

 第５章では，本論文の成果と GaN HEMT を駆動する上での検討事項についての総

括を述べる。 
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第 2章 GaN HEMT の特徴 

 

2.1 はじめに 

 本章では，GaN HEMT の基本的な性質や Si MOSFET とのパワー半導体デバイス

としての特性の違いについて述べる。次に，ゲート駆動時の基本的な電圧・電流波

形の関係を示す。さらに，高速スイッチング時にゲート部に発生する電圧振動によ

って引き起こされる誤点弧現象について述べる。 

 

2.2 GaN HEMT の諸特性 

2.2.1 Siと GaN の物性 

 シリコンと GaN の物性値を表 2.1 にまとめた(1)。GaN はシリコンに比べ，バンド

ギャップが 3倍大きく，絶縁破壊電界は 10 倍以上大きい。それぞれの材料を用いて

ショットキーバリアダイオードを製作した場合を考えると，オン抵抗と耐電圧の関

係は以下のような式で表すことができる(2)。 

  ........................................................................................................... (2.1) 

 

表 2.1 Si と GaNの物性(1)
 

Si GaN

Band Gap Wg [eV] 1.12 3.39

Critical Electric Field E c [MV/cm] 0.23 3.3

Electron Mobility m e [cm
2
/Vs] 1400 800

*
 / 1700

**

Relative Permittivity e r 11.8 9.0

Thermal Conductivity l [W/cmK] 1.5 1.3

Parameter

 

*バルクの移動度 **2DEGの移動度 
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Ronはオン抵抗，V は耐電圧，mは透磁率，eは誘電率，A はショットキーバリアダ

イオードのドリフト層面積，Ec は絶縁破壊電圧である。この式から耐電圧を同じと

すると絶縁破壊電圧の 3乗に比例してオン抵抗が小さくなることがわかる。従って，

GaNを使用することにより Si よりも 1000倍オン抵抗を下げることができる。 

 

2.2.2 GaN HEMT のデバイス構造 

 GaN HEMTは，バンドギャップが異なる 2種類の半導体 AlGaN（Aluminum Gallium 

Nitride）と GaNを用いたヘテロ接合構造のパワー半導体デバイスである。バンドギ

ャップの異なる半導体を接合することによりエネルギーバンドが歪み，伝導体準位

ECがフェルミ準位 EFを下回る領域が生まれる。この領域には高濃度の電子層である

二次元電子ガス（2DEG: 2 Dimensional Electron Gas）が発生する（図 2.1）。2DEGは

不純物をドープすることでキャリアを増加させているわけではないため不純物散乱

が無く，また，高い移動度を示すため高速に動作する。 

 具体的なデバイス構造を図 2.2に示す。AlGaNと GaNを接合させただけではゲー

ト電圧が 0V の状態でドレインとソースが 2DEG で繋がっているため，ノーマリオ

ンデバイスとなっている。パワー半導体デバイスではフェイルセーフの観点からノ

ーマリオフデバイスが求められる。 

Gate AlGaN GaN

EF EF

2DEG
EC

 

図 2.1 AlGaNと GaNのヘテロ接合 
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Source Gate Drain

AlGaN

GaN

Buffer

Substrate

2DEG

 

図 2.2 GaN HEMTのデバイス構造 

 

2.2.3 GaN HEMT のノーマリオフ化手法 

 GaN HEMTは AlGaN と GaNを単純に接合させただけでは，ノーマリオンデバイ

スとなってしまう。電力変換回路が故障時に短絡状態になってしまうことを避ける

ため，ノーマリオフ化手法が考案されている。図 2.3 に 4 種類のノーマリオフ化手

法を示す。ゲート部の AlGaN層が薄くなるように彫り込むリセス構造(3)，ゲート部

に p型の半導体をキャップ層として用いる方法(4)，その両方を用いるケース(5)とプロ

セス技術によってノーマリオフ化させる手法がある。この他に，ノーマリオンのGaN 

HEMT とノーマリオフの Si MOSFET をカスコード接続させるような回路技術によ

るノーマリオフ化手法がある(6)。 

 図 2.3(b)を例にバンド図を描くと図 2.4のようになる。キャップ層を入れることで

エネルギーバンド全体が持ち上げられるため，AlGaNと GaNの境目の歪部分がフェ

ルミ準位より高くなり，2DEGが消失する(4)。この状態で，ゲートに正バイアスをか

けると図 2.5 のようにバンド全体が下方に引っ張られることで 2DEG が発生し，ド

レインとソース間が導通するためオン状態へと移行する。 
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Source Gate Drain

AlGaN

GaN

Buffer

Substrate

2DEG

Source
Gate

Drain

AlGaN

GaN

Buffer

Substrate

Cap

2DEG

 
 (a) リセス構造 (b) キャップ層 

Gate

Source

Drain

Source
Gate

Drain

AlGaN

GaN

Buffer

Substrate

Cap

2DEG

 
 (c) リセス構造＋キャップ層 (d) カスコード接続 

図 2.3 GaN HEMTのノーマリオフ化手法 

 

Gate AlGaN GaN

EF EF

Cap

 

図 2.4 キャップ層を用いた Normally-off GaN HEMTのエネルギーバンド図 
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qV > 0

Gate AlGaN GaN

EF

EF

Cap
 

図 2.5 キャップ層を用いた Normally-off GaN HEMTのバイアス印加時のバンド図 

 

2.2.4 GaN HEMT の逆導通特性 

 Si MOSFETはデバイス構造上，逆並列にダイオードが構成される。そのため，ソ

ースからドレインに逆電流が流れる場合，ソース－ドレイン間の電圧はダイオード

の順方向降下電圧で一定となる（図 2.6）。 

GaN HEMTはデバイス構造から逆並列ダイオードをもたない。しかし，ソースか

らドレインに逆電流が流れるデバイスである。これは，ゲート－ソース間に閾値電

圧が印加されるとドレイン－ソース間に電流が流れるのと同様に，ゲート－ドレイ

ン間に閾値電圧が印加されることでソース－ドレイン間に電流が流れるためである。

通常のオン状態では，ゲート－ソース間電圧と同じ電圧がゲート－ドレイン間に加

わるため，ドレイン－ソース間はゼロ電圧となる。一方，逆電流通電時は，ゲート

－ソース間はオフ電圧に固定されているが，ゲート－ドレイン間が閾値電圧になる

ため両者の電圧バランスが異なる（図 2.7）。そのため，ゲート－ソース間のオフ電

圧により逆導通時のソース－ドレイン間電圧が変化し，以下のような関係をもつ(7)。 

  ...................................................................................................... (2.2) 
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(2.3)式から逆電流通電時は Vgdは Vthとなり，Vgsが 0 Vの場合，Vdsは-Vthで電流が流

れ始める。また，Vgsに負電圧を印加すると，その分だけ Vdsのオン電圧の絶対値が

大きくなる。逆導通時のソース－ドレイン間電圧は損失に寄与するため，ゲートの

オフ電圧はアプリケーションによって考慮されるべきデバイス特性であるといえる。 

 

Gate

Source

Drain

Vds

Id

0

Vgs<Vth Vgs >Vth

-VF

 
 (a) Si MOSFET の等価回路 (b) Si MOSFETの逆導通特性 

図 2.6 Si MOSFETの等価回路と逆導通特性 

Gate

Source

Drain

Vds

Id

0

Vgs= -2V Vgs= -1VVgs= 0V Vgs >Vth

-Vth-2V -Vth-1V -Vth

 
 (a) GaN HEMT の等価回路 (b) GaN HEMTの逆導通特性 

図 2.7 GaN HEMTの等価回路と逆導通特性 
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2.3 ゲート駆動時のデバイスの振舞い 

 電圧制御型の自己消弧デバイスは制御端子であるゲートに印加される電圧によっ

て，デバイスの導電特性が変化する。そのため，デバイスのゲート端子をいかに駆

動することができるかが重要となる。デバイスは理想的にはゲートに電圧を印加す

ると，ゲート電圧は瞬時に印加電圧と等しくなり，また，ゲートに閾値電圧以上の

電圧が加えられると，瞬時にドレイン‐ソース間電圧はゼロ電圧となる。しかし，

デバイスには寄生容量が存在するため，瞬間的に電圧は切り替わらず，有限の遷移

時間をもって電圧が変化する。 

 図 2.8にゲート電圧，ドレイン電圧，ドレイン電流の遷移状態を示す。点弧時は 4

つの遷移状態に分けることができ，それぞれのデバイスの振舞いを図 2.9 に示す

(8)-(11)。状態 I では，ゲート電圧が閾値電圧に充電されるまで，ゲート‐ソース間容

量へ電荷が充電され，ゲート‐ドレイン間に蓄積されている電荷が放電される。ゲ

ート電圧が閾値電圧を超えると状態 IIに移行し，デバイスにドレイン電流が流れ始

める。ドレイン電流が飽和すると状態 III に移行する。状態 III は，ゲート‐ドレイ

ン間の蓄積電荷が放電し尽され，ゲート電圧と同じ電圧に充電されるまで続く。こ

の間，ゲート電圧はプラトー電圧で一定値となり，ゲート‐ドレイン間の放電と同

時にドレイン‐ソース間に蓄積されている電荷も放電され，電圧が下がる。状態 IV

では，ゲート電圧がゲート駆動電源電圧になるまで，ゲート‐ソース間容量および

ゲート‐ドレイン間容量が充電される。 
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time

Vgs

Vth

Vp

Vds

Id

I II III IV
 

図 2.8 ゲート駆動時の各遷移波形 

Gate
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+
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Gate
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+

+

Drain
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+
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Source

+ +
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Cgs
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+
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(II)

Gate
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Cgd

Cds
+

 

図 2.9 ゲート駆動時の各状態でのデバイスの振舞い 
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2.4 ゲート駆動回路 

 ゲート駆動回路はデバイスを安定して動作させるために必要となる回路である。

また，ゲート駆動回路の構成によってスイッチング遷移時間が変化するため，安定

に高速に動作させることができるゲート駆動回路が求められる。 

 ゲート抵抗のみを使用したゲート駆動回路が最も簡易であり，また，広く使用さ

れている(12)-(14)（図 2.10）。1 つのゲート抵抗でゲートを駆動する場合，オン時とオ

フ時の時定数は等しくなるが，一般にデバイスのオン抵抗を下げるために大きなゲ

ート電圧を印加するオーバードライブ手法が用いられることからオフ時間が長くな

る。これを回避する目的で，2 つのゲート抵抗を用いて充放電の時定数を変えたゲ

ート駆動回路も用いられる。 

抵抗によるゲート駆動回路は高速なスイッチングを実現するためには，抵抗値を

下げる必要があるが，低抵抗なゲート駆動回路は回路全体のインピーダンスが小さ

くなるため，ノイズに弱くなり，ゲート電圧が振動してしまう。そこで，インダク

タンスを用いた共振型のゲート駆動回路やインダクタに電流を蓄積させることによ

り定電流でゲート駆動する回路なども提案されている(15)-(18)（図 2.11）。 
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(a) 充放電の時定数が同じ駆動回路 (b) 充放電の時定数が異なる駆動回路 

図 2.10 抵抗を用いたゲート駆動回路 

 

 

 (a) 共振駆動回路 (b) 準定電流駆動回路 

図 2.11 インダクタを用いたゲート駆動回路 
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2.5 誤点弧の問題 

 パワー半導体デバイスの動作を不安定にさせる要素としてゲート電圧振動とそれ

に伴って発生する誤点弧問題が挙げられる。誤点弧問題は，パワー半導体デバイス

を 2つ直列に接続するトーテムポール回路構成になる同期整流型降圧チョッパ回路

(19)-(23)やインバータ回路(24)-(30)などで技術課題となっている。また，電力変換回路の

大容量化のため，パワー半導体デバイスを複数並列接続させるような場合にも問題

となる(31)-(32)。 

 図 2.12にトーテムポール回路とそのゲート駆動パターンを示す。トーテムポール

回路構成時には，スイッチ Q1と Q2が同時にオンすると短絡回路が構成されてしま

うため 180 度位相をずらして交互に駆動し，さらに，Q1と Q2が同時にオフするデ

ッドタイム期間を設けることで安全性を高めている。このトーテムポール回路にイ

ンダクタンスを負荷した場合の例を図 2.13 に示す。インダクタンスを負荷すると，

タイミング I，II，そして，IVではインダクタに蓄積された電流は Q2を通って流れ

る。しかし，タイミング IIIでは Q2がオフの状態で Q1がオンする。このとき，Q2

に電源電圧 Vが瞬間的に印加されることによって，Q2のゲート部に電圧ノイズが発

生し，Q2がオンしてしまう誤点弧が発生することがある（図 2.14）。Q2が誤点弧す

ると，短絡回路が構成されるため過大電流が流れ，スイッチが発熱し，破壊に至る

危険性がある。そのため，トーテムポール回路が構成される電力変換回路では誤点

弧を確実に防ぐことが求められる。 

 図 2.15にローサイドスイッチである Q2を実際のパワー半導体デバイスに存在す

る寄生キャパシタンスや寄生インダクタンスを含んだ等価回路で表す。図 2.15(a)は

寄生容量のみの等価回路であるが，寄生インダクタンスを無視できるスイッチング
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速度の場合や簡易解析に使用される。ハイサイドである Q1がオンするとローサイド

の Q2に電源電圧が印加されるが，寄生容量 Cdsが存在するため有限の遷移時間で

Q2に加わる電圧が変化する。これはハイサイドの Q1のスイッチング速度に依存す

る。この電圧遷移速度に依存して Q2の帰還容量である Cgdを通してゲート部に電流

が流れ込み，ゲート電圧を変動させる。この時の電流 i は以下のように表せる。 

  .......................................................................................................... (2.3) 

また，この時の遷移時間を trとすると，ゲート電圧は以下の式で表される。 

  ................................................................... (2.4) 

そのため，この帰還容量と電圧遷移速度に着目した研究がなされている(22), (25)-(26), 

(28)-(29)。しかし，スイッチング速度が速い場合や多並列駆動した場合には寄生インダ

クタンスは無視できないため，図 2.15(b)の等価回路が用いられている(27), (30)-(33)。 

 解析手法としては，時間領域やラプラス領域で数式化しているもの(20), (26)- (30) や誤

点弧が起こるものとして解析を進めることで誤点弧発生条件を導出しているものが

ある(21)。また，パワー半導体デバイスは印加される電圧によって寄生容量値が変化

するため，誤点弧発生後，正常動作に戻る場合と発振する場合の 2通り存在する（図

2.16）。そのため，ゲート－ソース間に発生する電圧変動の一巡伝達関数から安定判

別を行うことでパワー半導体デバイスが破壊に至るかどうかを判断できるようにし

ている報告がある(30)-(33)。 
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図 2.12 トーテムポール回路とその駆動タイミング 
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図 2.13 各駆動タイミングでの回路状態 
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 (a) 誤点弧が発生しない場合 (b) 誤点弧が発生する場合 

図 2.14 誤点弧が発生するゲート電圧振幅の違い 
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 (a) 寄生容量のみの等価回路 (b) 寄生インダクタンスを含む等価回路 

図 2.15 ローサイドスイッチの等価回路 
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 (a) 電圧振動が収束する場合 (b) 電圧振動が発振する場合 

図 2.16 誤点弧発生後のゲート電圧振動の振舞い 
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第 3章 ノーマリオフ GaN HEMT のゲート駆動回路 

 

3.1 はじめに 

 ゲート駆動回路はパワー半導体デバイスを使用するための必須となる回路であり，

デバイスの特性にあった回路構成が求められる。Si MOSFETや Si IGBT はゲート部

が絶縁されているため，最も簡易なゲート駆動回路では抵抗 1 つでの構成が可能で

ある。しかし，GaN HEMT はそのデバイス特性からゲートを駆動するためには異な

る回路構成が必要となる。 

 本章では，ノーマリオフ GaN HEMTに適用できるゲート駆動回路として，キャパ

シタ分圧型ゲート駆動回路とアクティブ放電型ゲート駆動回路について取り扱う(1)。

両者の回路構成とゲート駆動損失を解析し，電力変換回路への適用事例として LLC

コンバータ回路に実装する。そして，ゲート駆動回路が電力変換回路に与える影響

について言及する。 

 

3.2 ゲート駆動回路の構成 

3.2.1 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路 

 本研究で用いるノーマリオフ GaN HEMT
(2)-(3)は非絶縁型のゲート構造であるため

回路図記号とゲート‐ソース間の等価回路モデルは図 3.1のようになる。ゲート‐

ソース間のダイオード特性は，その閾値が約 2 Vである。2 V未満でゲートを駆動

する場合には，大きな駆動電流でゲートを駆動できないためスイッチング速度が遅

くなることに加え，十分にオン抵抗を下げることができない。そのため，大きな駆

動電流とオン抵抗を下げるためのオーバードライブを両立させる必要がある。図 3.2
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に示すようなキャパシタ分圧型ゲート駆動回路は，GaN HEMTを高速に駆動させる

ことができる低抵抗とコンデンサの直列回路とオン状態でのゲート電流を制限する

高抵抗が並列に接続されているゲート駆動回路である。コンデンサを接続している

ことにより，コンデンサが充電されると低抵抗側の回路には電流が流れなくなり，

高抵抗側の回路で電流を制限することができる。また，キャパシタ分圧型ゲート駆

動回路は，コンデンサに充電された電圧によって，GaN HEMTに負電圧を印加する

ことができるため，閾値電圧の低い GaN HEMT の誤点弧を防ぐことができる。 
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DGS CGS

 

 (a) 回路図記号 (b) ゲート‐ソース間の等価回路モデル 

図 3.1 GaN HEMT の回路図記号と等価回路モデル 
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図 3.2 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路 
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 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路は 5つの動作モードに分けられる（図 3.3）。 

 

＜MODE 1＞ 

 モード 1では GaN HEMTの入力容量を低抵抗 R1と分圧コンデンサ C1の直列回路

を介して充電する。ここで，R1<<Rg1の条件において回路設計を行うため，主電流が

流れる経路は低抵抗側の回路であると考えることができる。 

＜MODE 2＞ 

 モード 2では，GaN HEMT の入力容量がゲート‐ソース間の寄生ダイオードの閾

値電圧まで充電され，ダイオードを通る経路に電流が転流する。ここでは，まだ分

圧コンデンサ C1は完全に充電されないため低抵抗側の回路を主電流が流れる。 

＜MODE 3＞ 

 モード 3では，分圧コンデンサ C1が完全に充電され，主電流が高抵抗 Rg1を通る

経路に転流する。定常的に電流を流入させ，オン状態を維持する。 

＜MODE 4＞ 

 モード 4 では分圧コンデンサ C1の充電電圧を利用し，GaN HEMT の入力容量に

蓄電された電荷を急速に放電させる。ここで，C1 >> Cissであり，VC1 > VCissであるこ

とから GaN HEMTの入力容量は負電圧に再充電される。 

＜MODE 5＞ 

 モード 5では高抵抗 Rg1を通る経路で分圧コンデンサ C1と，負電圧に充電された

入力容量 Cissの電荷が放電する。そして，再びモード 1へ戻る。 
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図 3.3 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード遷移図 
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3.2.2 アクティブ放電型ゲート駆動回路 

 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路は，GaN HEMTのゲート‐ソース間のダイオー

ド特性に着目し，最も簡単な方法でゲートを駆動する回路であった。しかし，GaN 

HEMT には，図 3.4 に示すようなゲート電圧に依存した逆導通特性をもつ。GaN 

HEMTに逆電流が流れた場合に，Vds×Idsの電力損失が生じる。そのため，ゲートに

大きな負電圧がかかるキャパシタ分圧型ゲート駆動回路は共振コンバータやインバ

ータなどの回生モードが存在する電力変換回路への適用が難しい。この問題点を解

決するアクティブ放電型ゲート駆動回路を図 3.5に示す。 

 アクティブ放電型ゲート駆動回路では，点線で囲まれた抵抗 R3，キャパシタ C3，

ダイオード Dgs，スイッチ Q1で構成される回路を付加している。キャパシタ分圧型

ゲート駆動回路では分圧コンデンサの充電電圧がゲートに負電圧として印加され，

また，分圧コンデンサに蓄積された電荷は高抵抗の経路で放電されるため時定数が

大きく，ゲートに負電圧が長い間印加されることになる。そこで，付加回路により

高抵抗の経路とは別に低インピーダンスの経路を形成し，分圧コンデンサの充電電

荷を急速に放電させている。また，ゲート‐ソース間に低い閾値電圧のダイオード

を挿入することにより，ゲートに印加される負電圧を低電圧でクランプさせること

で逆導通特性を改善できる。また，スイッチ Q1には p型MOSFETを使用しており，

キャパシタ C3の充電電圧を利用することにより，自励式で Q1を駆動させることが

できる。 
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図 3.4 GaN HEMTの電流‐電圧特性 
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図 3.5 アクティブ放電型ゲート駆動回路 
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アクティブ放電型ゲート駆動回路は 6つの動作モードに分けられる（図 3.6）。 

 

＜MODE 1＞ 

 モード 1では GaN HEMTの入力容量を低抵抗 R2と分圧コンデンサ C2の直列回路

を介して充電する。ここで，R2<<Rg2, R3の条件において回路設計を行うため，主電

流は低抵抗側の回路を流れると考えることができる。 

 

＜MODE 2＞ 

 モード2ではGaN HEMTの入力容量がゲート‐ソース間ダイオードの閾値電圧ま

で充電されると，ダイオードを通る経路に電流が転流する。ここではまだ分圧コン

デンサ C2は完全に充電されていないため直列回路側を主電流が流れる。 

 

＜MODE 3＞ 

 モード 3では分圧コンデンサ C2が完全に充電され主電流が高抵抗 Rg2を通る経路

と，p型MOSFETの駆動用コンデンサ C3を充電する経路に転流する。高抵抗 Rg2を

通る経路で定常的に電流を流入させ，オン状態を維持させる。 

 

＜MODE 4＞ 

 モード 4では分圧コンデンサ C2の充電電圧を利用し，入力容量に蓄電された電荷

を急速に放電させる。ここで，時定数 C2R2と C3R3は，C2R2 << C3R3であるため分圧

コンデンサ C2による電流経路を優先的に考えることができる。ここで，理想的には

スイッチ Q1は瞬間的に点弧するはずであるが，スイッチ Q1の入力容量や回路構成

上の寄生成分，また，オン時間などの影響によりゲート信号がオフになってから Q1
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が実際に点弧するまでには遅延が生じる。そのため，回路パラメータは C2 >> Ciss

であり，VC2 > VCissであることからキャパシタ分圧型ゲート駆動回路と同様に，入力

容量は負電圧に再充電される。その後，スイッチ Q1が点弧すると回路構成上の寄生

抵抗により決定する時定数において放電する。 

 

＜MODE 5＞ 

 モード 5ではコンデンサ C2と C3の放電が継続する。 

 

＜MODE 6＞ 

 モード 6 では分圧コンデンサ C2 が完全に放電する。また，ゲート‐ソース間を

Dgの閾値電圧にクランプし続けるため，C3はオフ期間中放電し続ける。 
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図 3.6 アクティブ放電型ゲート駆動回路のモード遷移図 
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3.3 ゲート駆動損失解析 

3.3.1 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の損失解析 

 GaN HEMTのゲート駆動回路について，キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のゲー

ト駆動損失解析を行う。図 3.3 に示すモード毎にゲート駆動損失 P を計算すると以

下の結果を得る（詳しい解析内容は付録 A1 を参照）。 

 
 

  fVVVVCt
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ここで，Vgはゲート駆動電源電圧，Vsaはゲート－ソース間ダイオードの順方向降

下電圧，Rg1 はゲート高抵抗，ton はオン時間，C1 は分圧コンデンサ容量，V0 は分圧

コンデンサ C1の蓄積電圧，f はスイッチング周波数，Cissは GaN HEMT の入力容量，

toffはオフ電圧である。 

(3.1)式および(3.2)式において，自比率 50 %を仮定すると，ton = toff = 1/2f であるた

め，以下のように変形することが出来る。 
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 (3.1)式および(3.3)式から第 1 項がオン状態を維持するために消費する電力損失で

あり，第 2項が分圧コンデンサ C1の充放電に関わる電力損失を意味する。 
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3.3.2 損失解析における入力容量 

 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のゲート駆動損失を解析する場合には，入力容

量を実験的に求める必要がある。パワー半導体デバイスの一般的な入力容量は，ゲ

ート－ソース間の電圧が 0 V の条件下での C メータによる測定値である。しかし，

実際にゲートを駆動する場合には，ゲート電圧は負電圧から正電圧まで大きく変動

する。そして，閾値電圧以上では帰還容量の影響が大きく現れるために，ゲート電

圧が閾値電圧以下である領域と容量値が大きく異なる。そのため，ゲート電圧の振

れ幅に応じた等価入力容量値が必要となる。本項では，算出法について述べる。 

 図 3.7 に入力容量測定回路を示す。入力電圧 vgは，+Vgから-(Vg-Vsa)までのパルス

電圧とする。図 3.8に測定波形を示す。この図より入力容量 Cissを算出する。実際の

ゲート‐ソース間電圧 vgsは途中で傾きが変わっているが，静電容量は積分経路で値

が変わらないので図中の点線の経路で変化すると考える。そうすると単純な CR の

過渡応答回路であるためゲート電圧 Vgsは以下のように表すことができる。 

 

























 

giss
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t
VVVV exp1)(  ····································(3.5) 

Vgsが飽和電圧 Vsaになるまでの時間をt とすると入力容量 Cissは， 
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と計算できる。この(3.6)式で求まる等価容量が損失解析上での入力容量となる。 

 また，この解析上の入力容量はゲート駆動電源電圧が変わると変化してしまうため

電源電圧が変化した場合にも入力容量が推定できることが必要となる。Vsaが 2.2 V

の条件下で Vgが 10 V の場合と 15 Vの場合の測定波形を図 3.9と図 3.10に示す。 
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図 3.7 入力容量測定回路 
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図 3.8 測定波形 
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図 3.9 +10Vから-7.8V の測定波形 
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図 3.10 +15Vから-12.8Vの測定波形 
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 実験波形より GaN HEMT の閾値電圧 Vthを超えると，帰還容量の影響によりゲート

電圧の上昇が緩やかになっていることが分かる。閾値電圧までの領域における容量

を C1とし，閾値電圧以上の帰還容量の影響がある領域における容量として C2とす

る。それぞれの定義領域において，CR 回路の過渡応答を用いて計算ができる。従

って，閾値電圧以下の領域は(3.9)式を用いて Vgs = Vthにおいて解くと容量 C1は， 
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と導ける。ここで，tC1 は閾値電圧以下における遷移時間である。次に，閾値電圧

以上の領域においても同様に，(3.9)式を用いて V-=Vthであるから，容量 C2は， 
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となる。ここで，tC2 は閾値電圧以下における遷移時間である。以上より総合入力

容量を計算する。合計遷移時間は以下のようになるので， 

 21 CC ttt   ····························································· (3.12) 

(3.9)式に(3.10)式，(3.11)式，(3.12)式を代入すると，総合入力容量 C は， 
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 lnln 21  ·········································· (3.13) 

と求めることができる。 

 容量測定実験を行うことで入力容量を決定する必要があるが一度測定しておけば

条件を変更しても(3.13)式を用いて推定することができる。 
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3.3.3 アクティブ放電型ゲート駆動損失解析 

アクティブ放電型ゲート駆動回路のゲート駆動損失解析を行う。図 3.6 に示すモ

ード毎にゲート駆動損失 Pを計算すると以下の結果を得る（詳しい解析内容は付録

A2を参照）。 
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ここで，Vgはゲート駆動電源電圧，Vsaはゲート－ソース間ダイオードの順方向降

下電圧，Rg2はゲート高抵抗，tonはオン時間，C2は分圧コンデンサ容量，VFはダイ

オード Dgの順方向降下電圧，C3はスイッチ Q1駆動用コンデンサ容量，V0はコンデ

ンサ C3の蓄積電圧，R3は制限抵抗，f はスイッチング周波数，toffはオフ電圧である。 

(3.14)式および(3.15)式において，自比率 50 %を仮定すると，ton = toff = 1/2f である

ため，以下のように変形することが出来る。 
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(3.14)式および(3.16)式から第 1 項がオン状態を維持するために消費する電力損失

を表し，第 2項は分圧コンデンサ C2の充放電に関わる電力損失，第 3項はコンデン

サ C3の充放電に関わる電力損失を表している。 

キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の損失解析結果である(3.1)式および(3.3)式と比
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較すると第 3 項による損失項が数式上の増加分である。しかし，第 2 項がキャパシ

タ分圧型とアクティブ放電型の損失解析において重要な違いとなっている。アクテ

ィブ放電型では，キャパシタ分圧型の第 2 項である C1Vg(VgV0Vsa)f から

C2Vg(VgVFVsa)fに変わっている。キャパシタ分圧型の V0は(3.4)式で与えられるが，

スイッチング周波数が大きくなると大きな値として残るため，この第 2 項は値とし

て小さくなる。しかし，アクティブ放電型ではゲート‐ソース間電圧がダイオード

Dgの小さい順方向降下電圧 VF≒0にクランプされる。従って，アクティブ放電型の

第 2 項は周波数によらず大きな値をもつ。故に，実際には第 2 項がアクティブ放電

型において，キャパシタ分圧型と比較した場合に大きな電力損失の増加分となる。 

 

3.4 解析結果と実機評価 

3.4.1 キャパシタ分圧型ゲート駆動損失解析の結果 

 キャパシタ分圧型ゲート駆動損失の解析式を用いて，実験結果との整合性を検証

する。主な回路定数を図 3.11 に示す。ここで，ゲート駆動電源電圧は 10 V または

15 Vのパルス入力とし，自比率を 50 %，周波数 10 kHz から 1 MHz まで変化させ，

実験を行った。また，入力容量は(3.6)式を用いて，Vg = 10 Vの時は図 3.9から 3.35 nF，

15 Vの時は図 3.10から 2.56 nFと求まった。それぞれの結果を図 3.12および，図 3.13

に示す。10 V時の最大誤差は 3.8 %，15 V時は 10.8 %となった。15 V での実験結果

において誤差が大きくなった要因として，ゲート駆動損失解析時に厳密解は大変複

雑になる上，解析が困難であることから回路を簡単化するために主電流路を考慮し

たモデル化を行ったが，その許容範囲から外れていくためであると考える。また，

入力容量の算出時に読み取り誤差も原因として挙げられる。 
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 Vg = 15 Vの時の測定波形である図 3.13から(3.13)式を用いて，Vg = 10 V時の入力

容量を測定したところ入力容量は 3.43 nFと求まった。また，その逆においては，2.54 

nF であった。これらの推定結果を加えた解析結果を図 3.14 および図 3.15 に示す。

それぞれの誤差は，5.0 %および 10.8 %であり，良い推定結果が得られた。 
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図 3.11 ゲート駆動損失計測回路 
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図 3.12 キャパシタ分圧型のゲート駆動損失解析（Vg = 10 V） 
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図 3.13 キャパシタ分圧型のゲート駆動損失解析（Vg = 15 V） 
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図 3.14 入力容量を推定したゲート駆動損失解析（Vg = 10 V） 
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図 3.15入力容量を推定したゲート駆動損失解析（Vg = 15 V） 

 

3.4.2 アクティブ放電型ゲート駆動損失解析の結果 

 アクティブ放電型ゲート駆動損失の解析式を用いて，実験結果との整合性を検証

する。主な回路定数を図 3.16 に示す。ここで，ゲート駆動電圧電源は 10 V または

15 Vのパルス入力とし，自比率を 50 %，周波数 10 kHz から 1 MHz まで変化させ，

実験を行った（図 3.17，図 3.18）。双方の最大誤差は 20 %を超えてしまった。しか

し，10 V時で 500 kHz まで，15 V時で 400 kHz までは誤差が 10 %以内に収まってい

た。誤差が大きい原因としては，高周波になるとオン時間が短くなり，スイッチ Q1

がオンするまでの遅延時間や時定数の関係からコンデンサ C3 の電荷が完全に放電

しなくなりモデル化が崩れてくることにあると考えられる。 

また，キャパシタ分圧型ゲート駆動回路と，アクティブ放電型ゲート駆動回路の

実験値を比較した結果を図 3.19に示す。低い周波数領域では，ゲート駆動電圧電源

の値が大きいほど双方のゲート駆動損失は大きくなっている。しかし，300 kHz を

堺に Vg = 10 Vのアクティブ放電型の損失が Vg = 15 Vのキャパシタ分圧型の損失を
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上回っている。周波数が低い領域では電圧を下げることで損失は下がるが，周波数

が高くなると理論的な損失の増加分が強く効いてくることを示している。 
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図 3.16 ゲート駆動損失計測回路 
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図 3.17 アクティブ放電型のゲート駆動損失解析（Vg = 10 V） 
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図 3.18 アクティブ放電型のゲート駆動損失解析（Vg = 15 V） 
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図 3.19 ゲート駆動損失の比較 
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3.5 電力変換回路での評価 

 スイッチングコンバータは理想的には 100 %の効率において電力変換を行うこと

ができる電力変換回路である。しかし，実際はスイッチのオン抵抗やスイッチング

遷移時の電圧と電流の重なりにより発生するスイッチング損失などにより 100 %の

効率を実現することは難しい。さらに，スイッチングコンバータはスイッチング素

子やダイオードなどから電力変換時に伝導性ノイズと放射性ノイズを発生してしま

うという問題を抱えている。スイッチング素子でのノイズはオンまたはオフ時に発

生し，電圧や電流の過渡的な変化によって発生する。ダイオードでは主にオフ時に

発生し，リカバリによる過渡的な電流変化によって発生する。 

 上記のようなノイズ問題を解決する手法として共振現象を利用した電力変換回路

が注目を集めている。そのうちの一つに電圧型のソフトスイッチングが挙げられる

(4)-(5)。共振現象を利用した電圧型のソフトスイッチングは部分共振とも呼ばれ，メ

インスイッチのオン，オフ時にインダクタ L，コンデンサ C を用いて共振させるこ

とによりサージエネルギーを電圧電流変換させ，電源に電力を回生しスイッチング

損失を減らすことができる。また，この時，パワー半導体デバイスには逆電流が流

れるモードが生じることになる。 

本項目では，ハーフブリッジ LLC 共振コンバータを用いてキャパシタ分圧型ゲー

ト駆動回路とアクティブ放電型ゲート駆動回路を比較する。実験回路である LLC 共

振コンバータを図 3.20 に示す。このコンバータにおいて，トランスの 1次側にはハ

ーフブリッジ構成である 2 個のスイッチング素子 Q1，Q2と電流共振コンデンサ Cri

が接続されており，2 次側には整流ダイオード D1，D2と平滑コンデンサ Coが接続

されている。変圧器の一次側漏れインダクタンス Lplと励磁インダクタンス Lm，理
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想トランス Tに分けて表現している。コンデンサ Crv1，Crv2は GaN HEMTのドレイ

ン－ソース間の寄生容量と外付けに接続したコンデンサの総和である。 

 回路定数を表 3.1に示す。負荷抵抗を 8 Wから 3.3 Wまで変化させ，出力容量を 388 

W から 730 W まで変化させた。LLC 共振コンバータでは，デッドタイム期間中に逆

電流が流れるゼロ電圧ソフトスイッチング領域が存在するため，オフ時のゲート電

圧がゲート駆動回路の違いによって電力変換効率に差が生じると考えられる。 

図 3.21および図 3.22 に両ゲート駆動回路におけるスイッチング波形を示した。キ

ャパシタ分圧型ゲート駆動回路では，GaN HEMT に逆電流が流れている期間に，ゲ

ート‐ソース間に負電圧が印加されているのに対して，アクティブ放電型ゲート駆

動回路では，ほぼゼロ電圧になっていることが確認できる。また，図 3.23および図

3.24に示したスイッチング波形の拡大図において，アクティブ放電型ゲート駆動回

路はキャパシタ分圧型ゲート駆動回路と比較してスイッチングのノイズに対して，

強い特性をもつことも確認できる。次に，図 3.25に，キャパシタ分圧型ゲート駆動

回路およびアクティブ放電型ゲート駆動回路を実装した場合の出力電力容量と効率

とのグラフを示す。アクティブ放電型ゲート駆動回路は，LLC 共振コンバータの全

出力電力領域において，キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の効率を上回っているこ

とが確認できる。この要因は共振時に GaN HEMT の逆導通特性により発生する損失

の違いであると言える。アクティブ放電型ゲート駆動回路ではゲート‐ソースの電

圧が 0V付近まで小さくなっているため効率が向上している。 
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図 3.20 LLC 共振コンバータの回路構成 

 

表 3.1  LLC 共振コンバータの回路定数 

Value

Input Voltage V i [V] 200

Output Voltage V o [V] 48

Primary Leakage Inductance L pl [mH] 20

Magnetizing Inductance L m [mH] 54

Output Capacitance C o [mF] 2460

Load Resistance R 1 [W] 3.2  8.0

Turn Ratio n 1:n 2:n 3 2:1:1

Capacitance for Voltage Reasonance C rv1,2 [nF] 4.4

Capacitance for Current Reasonance C ri [nF] 336

Switching Frequency f sw [kH] 55

Circuit Parameter
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図 3.21 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の動作波形 
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図 3.22 アクティブ放電型ゲート駆動回路の動作波形 



 
第 3章 ノーマリオフ GaN HEMTのゲート駆動回路 

 

 

 

55 

100V
ids

5V

vgs

vds

400ns

5A ids

5V

vgs

vds

100V

400ns

5A

 

 (a) 立下り波形 (b) 立上り波形 

図 3.23 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の動作波形の拡大図 
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図 3.24 アクティブ放電型ゲート駆動回路の動作波形の拡大図 
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図 3.25 LLC 共振コンバータに適用した場合の出力容量と効率の比較 
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3.6 まとめ 

 本章では，従来の Siデバイスとは異なる特性を有する次世代型のパワー半導体デ

バイスである GaN HEMT のディスクリート構成におけるゲート駆動回路として，キ

ャパシタ分圧型ゲート駆動回路とアクティブ放電型ゲート駆動回路を提案した。ま

た，双方のゲート駆動回路について損失解析を行い，電力変換回路に実装すること

で，GaN HEMTを応用した場合の特性を確認した。 

 まず，ゲート駆動損失解析においては双方のゲート駆動回路をモード別に分け，

主電流経路を考慮してモデル化を行い，解析式を簡易化した。解析モデルにおいて

モード毎に損失を導出することで総合損失式を算出した。解析式により計算される

周波数ごとの損失と，実機による実測値を比較することにより整合性を確認した。

その結果，キャパシタ分圧型ゲート駆動回路では，ゲート駆動用の電源電圧を 10 V

または 15 Vに設定し駆動周波数を 10 kHz から 1 MHz に変化させた場合，それぞれ

最大誤差 3.8 %，10.8 %となった。また，アクティブ放電型ゲート駆動回路において

も同様の条件で比較を行ったが誤差が 30 %を超える結果となった。しかし，ゲート

駆動用電源電圧が 10 V 時では 500 kHz まで，15 V時では 400 kHz までにおいて最大

誤差が 10 %未満となった。ゲート駆動用電源電圧を大きくした場合や駆動周波数を

高くした場合においては解析モデルが悪くなり，誤差が増大していると考えられる。

理論解析式において 1 割の誤差を許容すれば十分に有効なゲート損失の近似解析式

であると考える。より高精度な解析式の導出には複雑な損失解析を必要とする。 

 そして，LLC 共振コンバータにキャパシタ分圧型ゲート駆動回路と，アクティブ

放電型ゲート駆動回路を適用し，スイッチング性能と効率比較を行った。その結果，

アクティブ放電型ゲート駆動回路では，キャパシタ分圧型ゲート駆動回路に比べ，
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LLC 共振コンバータの全出力領域において効率の改善を確認した。これは，GaN 

HEMTの特異な特性の一つであるゲート電圧に依存した逆導通特性を考慮したゲー

ト駆動回路であるアクティブ放電型ゲート駆動回路の有効性を示唆するものである。

また，アクティブ放電型ゲート駆動回路ではスイッチング時のノイズを低減できる

効果があることも確認した。従って，両ゲート駆動回路はディスクリート構成にお

いて，GaN HEMTを正常にスイッチング動作させることが可能なゲート駆動回路で

あり，電力変換回路にも適用可能であることを確認した。 
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第 4章 誤点弧発生のメカニズム 

 

4.1 はじめに 

 パワー半導体デバイスを 2 石直列に接続したトーテムポール回路構成において，

デッドタイム期間を経てハイサイドのデバイスが点弧した際に発生する電圧変動に

よってローサイドのデバイスが誤点弧する現象が回路応用上の技術課題となってい

る(1)-(4)。次世代パワー半導体デバイスでは，シリコン系よりも大きな電力を高速に

扱うことができるため，誤点弧の発生要因の解明や抑制方法に関しての重要性が高

まっている。 

 誤点弧の解析において次の２つのアプローチが主流である。 

・ゲート部に誘導される電圧を解析するもの 

・誤点弧が発生した場合に発振条件を満足するか否かを解析するもの 

前者は，誘導されるゲート電圧振動が閾値電圧を超えるか否かを解析することで誤

点弧そのものが起こらない設計指針を示すものである。後者は，誤点弧が発生した

場合に回路が破壊に至るか否かを判断するものである。後者のそれは，誤点弧発生

後，ゲート部に誘導された電圧振動が増幅される場合と減衰する場合の２パターン

のどちらに属するかを示す。 

 本章では，前者のゲート部に誘導される電圧を解析する(5)-(6)。また，スイッチン

グ速度やリカバリの有無による誤点弧メカニズムの違いについて言及し，寄生イン

ダクタンスやゲート抵抗によってゲート部に誘導される電圧の傾向について検討す

る。 
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4.2 寄生インダクタンスの誤点弧への影響 

4.2.1 リカバリを併発する場合の誤点弧 

 誤点弧が発生する要因は主にドレイン‐ソース間の寄生容量が高速に充電される

ことで発生する電圧遷移である。これは同様にゲート‐ドレイン間の寄生容量も充

電されることを意味し，この充電過程で生じる充電電流がゲート部に流れ込むこと

でゲート‐ソース間容量が充電される（図 4.1(a)）。そして，ゲート電圧が閾値電圧

を超えると誤点弧が発生し，トーテムポール構成の回路が短絡する。また，ゲート

抵抗が大きいほどゲート‐ソース間容量の電荷が蓄積し易くなるため，誤点弧を抑

制するためにはゲート抵抗を小さくする必要がある。 

 Si MOSFETではボディーダイオードをもつためリカバリ現象が生じる。この場合

にも，寄生容量のみの考慮で十分であれば誤点弧の発生要因は上述と同様である。 

 

Q1

V

GND

Q1

V

GND

Db Db

 

 (a) 寄生容量の影響のみの場合 (b) 寄生インダクタンスを考慮した場合 

図 4.1 寄生インダクタンスのリカバリ期間中の誤点弧発生への影響 
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しかし，寄生インダクタンスの影響が無視できない場合，誤点弧の発生メカニズム

が異なる。寄生インダクタンスの中でもコモンソースインダクタンスの影響によっ

てリカバリ時に流れる電流の一部がソース端子からゲート端子に向かって流れるた

め，ゲート‐ソース間容量が負に充電される。そして，ゲート駆動回路内で LC 振

動を起こし，ゲート‐ソース間容量が正に再充電される。この再充電時にゲート電

圧が閾値を超えると誤点弧が発生する。つまり，リカバリ時に充電される負電圧が

大きいほど誤点弧が発生し易くなると考えられる。また，ゲート抵抗が小さいほど

ゲート駆動側に抜けるリカバリ電流が多くなるため，誤点弧を抑制するためにはゲ

ート抵抗を大きくする必要がある。 

 以上のことから，リカバリが発生するパワー半導体デバイスでは，スイッチング

速度が遅く，寄生容量を無視できる場合にはゲート抵抗を小さくすることが誤点弧 

対策となる。しかし，スイッチング速度が速く，コモンソースインダクタンスの影

響が表れる場合にはゲート抵抗を大きくする必要がある。つまり，誤点弧対策には

トレードオフ関係があり，クロスポイントの存在が示唆される。 

 

4.2.2 リカバリを併発しない場合の誤点弧 

 GaN HEMTはそのデバイス構造から Si MOSFET のようにボディーダイオードが

構成されないため，リカバリ特性をもたない。そのため，図 4.1(b)のような経緯で

の誤点弧発生は起こらない。しかし，少し複雑な誤点弧の発生要因が存在する。す

べての寄生回路要素を考慮すると，ゲート‐ドレイン間容量とドレイン‐ソース間

容量，そして，ゲートインダクタンスとソースインダクタンスの４つの回路要素に

よってホイーストンブリッジ回路が構成されている。デバイスの寄生容量は印加電
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圧によって容量値が変化するため，スイッチング遷移の全領域で平衡条件満たすこ

とができない。従って，電圧遷移の各電圧値における周波数成分において平衡条件

に対してどちらにバランスが崩れるかによって，図 4.2(a)と(b)の誤点弧発生要素に

分かれることになる。 

 

Q1

V

GND

Q1

V

GND
 

 (a) LgCg > LsCdの場合 (b) LgCg < LsCdの場合 

図 4.2 リカバリを併発しない場合の誤点弧発生のメカニズム 
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4.3 ゲートに表れる電圧振動 

4.3.1 実験回路 

 図 4.3 に示すようなダブルパルス回路を構成し，ローサイドのパワー半導体デバ

イスのゲートに表れる電圧振動を計測できるようにした。実験回路は，入力電源電

圧 50V，ハイサイドのゲート抵抗 3W，負荷インダクタンス 1mH とした。入力パル

スは 50kHz の定常状態を設定し，オン時間 9ms，デッドタイム時間 1ms とした。ゲ

ート駆動電源電圧は，リカバリ特性をもつ Si MOSFET の駆動の場合には 12Vとし，

リカバリ特性をもたない GaN HEMTの駆動の場合には 6Vとする。また，Si MOSFET

には Vishay社製 IRF740LC を用い，GaN HEMT には EPC 社製 EPC2010 を用いた。 

 実験変数として，ローサイドのパワー半導体デバイスのドレイン，ゲート，ソー

スのそれぞれに外付けのインダクタを接続することで，その影響を計測した。また，

ゲート抵抗値を 3～20Wまで変化させ，その影響を計測した。 

 計測波形はドレイン電流，ドレイン電圧に加え，2 通りのゲート電圧波形を計測

している。パワー半導体デバイスはパッケージングされているため，寄生のゲート

抵抗やインダクタンス成分をもつ。そのため，通常，計測できるゲート電圧波形は

パッケージ内部の寄生ゲート抵抗や寄生インダクタンス成分を含んだ電圧を計測し

ている。そのため，vgs1は理想的なゲート－ソース間電圧，vgs2は寄生回路成分を含

むゲート－ソース間電圧を想定することで，実際に計測できるゲート電圧波形と本

来のゲート電圧波形の違いを確認することができる。 
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3W

50V

1mH

 

図 4.3 実験回路 

 

4.3.2 リカバリを併発する場合の実験結果 

 図 4.4および図 4.5 にパワー半導体デバイスに Si MOSFET を使用し，ローサイド

の MOSFET のゲートに 22nH 接続した場合とソースに 22nH 接続した場合の実験波

形を示す。図 4.4 ではゲート側のインピーダンスが大きいため，vgs1と vgs2は正電圧

から振動が始まっている。また，22nHのゲートインダクタンスを包括する vgs2は vgs1

に比べて電圧振幅が大きく表れていることがわかる。一方，図 4.5 ではソース部の

インピーダンスが大きくなったことによって，vgs1は大きな負電圧に振れていること

が分かる。しかし，ソースインダクタンスを含めた vgs2 は正電圧から振動が始まっ

ており，図 4.4の vgs2と同様の波形を示している。 

 また，図 4.4および図 4.5からリカバリ期間に発生するゲート電圧変動値（1st
 
peak）
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は誤点弧には寄与していないことが分かる。リカバリ期間後に発生するゲート電圧

変動(2nd peak)のところで誤点弧がそれぞれ発生している。そのため，誤点弧の発生

には 2nd peak 値が重要であるといえる。 

 図 4.6および図 4.7に外付けインダクタを接続しない場合とソース部に 22nH接続

した場合でゲート抵抗を 3～20Wまで変化させた場合のゲート電圧振動のピーク値

の変化を示す。図 4.6 ではゲート抵抗の増加に伴いリカバリ期間の電圧ピーク（1st
 

peak）は増加傾向にある。そして，リカバリ期間後の電圧ピーク(2nd peak)は減少傾

向にある。ここから，ゲート抵抗を増加させることで 1st peak値は増加しているが，

誤点弧発生に関わっており，且つ，ドレイン－ソース間の電圧遷移が表れる 2nd peak

値は減少しており，寄生容量のみを主とする従来の考え方とは異なる結果となった。 

図 4.7では，ソース部に接続した 22nHがパワー半導体デバイス内の寄生インダク

タンスだと想定すると，vgs2が測定可能なゲート電圧変化となり，vgs1が実際のゲー

ト電圧の変化と考えることができる。vgs2 のリカバリ期間の電圧ピーク（1st
 
peak）

の変化傾向は図 4.6 と同様にゲート抵抗の増加とともに，単調増加している。しか

し，リカバリ期間後の電圧ピーク(2nd peak)はソースインダクタンスが大きいことが

起因しているためか 12Wを境に増加から減少に転じている。 

一方，vgs1 のリカバリ期間の電圧ピーク（1st
 
peak）は大きな負電圧となっており，

ゲート抵抗の増加とともに減少している。リカバリ期間後の電圧ピーク(2nd peak)

は大きく変化することなく，5V付近でほぼ一定を保っている。ゲート抵抗が小さい

領域ではソース端子からゲート端子に流れる電流が支配的であるが，ゲート抵抗が

大きくなるとゲート端子への転流成分が小さくなり，ソースインダクタンスでの電

圧降下成分が増大することで図 4.6の変化傾向に近づいていると考えられる。 
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図 4.4 LG=22nH付加時における実験波形 
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図 4.5 LS=22nH付加時における実験波形 

 

 



 
第 4章 誤点弧発生のメカニズム 

 

 

 

67 

0

1

2

3

4

5

6

0 5 10 15 20

P
ea

k
 g

a
te

 o
sc

il
la

ti
o

n
 v

o
lt

a
g

e 
[V

]

Gate resistance [W]

1st peak

2nd peak

 

図 4.6 Ld=Lg=Ls=0nH付加時のゲート電圧ピーク値のゲート抵抗依存性 
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図 4.7 Ls=22nH 付加時のゲート電圧ピーク値のゲート抵抗依存性 
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4.3.3 リカバリを併発しない場合の実験結果 

図 4.8および図 4.9 にパワー半導体デバイスに GaN HEMTを使用し，ローサイド

の GaN HEMTのゲートに 5nH接続した場合とソースに 5nH接続した場合の実験波

形を示す。図 4.8 では MOSFET の時と同様に vgs1と vgs2は正電圧から振動が始まっ

ており，インダクタンス値が小さいため両者の波形に大きな違いがない。一方，図

4.9ではソースインダクタンス値が 5nHと小さくても vgs1は負電圧に振れていること

が分かる。しかし，ソースインダクタンスを含めた vgs2 は正電圧から振動が始まっ

ており，図 4.8と同様の波形を示している。 

 図 4.10 および図 4.11 に外付けインダクタを接続しない場合とソース部に 5nH 接

続した場合でゲート抵抗を 3～20Wまで変化させた場合のゲート電圧振動のピーク

値の変化を示す。図 4.10 ではゲート抵抗の増加に伴い電圧ピークが増加している。

これはホイーストンブリッジが正に傾いているためゲート抵抗の増加とともに電圧

ピークが上昇しているとみることができる。図 4.11では，ゲート抵抗の増加に伴い

電圧ピークが減少している。これはホイーストンブリッジが負に傾いているため，

ゲート抵抗の増加と伴に打ち消され電圧ピークが低下していると捉えることができ

る。 
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図 4.8 LG=5nH付加時における実験波形 
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図 4.9 LS=5nH付加時における実験波形 
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図 4.10 Ld=Lg=Ls=0nH付加時のゲート電圧ピーク値のゲート抵抗依存性 
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図 4.11 Ls=5nH 付加時のゲート電圧ピーク値のゲート抵抗依存性 
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4.4 等価回路モデルによる誤点弧解析 

4.4.1 リカバリを併発する場合の誤点弧解析 

 リカバリを有するパワー半導体デバイスは，リカバリ期間中はドレイン－ソース

間が短絡状態と考えることができるため，解析モデルを簡単化することができる。

解析を行う等価回路モデルを図 4.12に示す。この等価回路を回路方程式に基づいて

解くと以下の結果を得ることができる。 

   ·······················(4.1) 

   ············································(4.2) 

   ····················(4.3) 

ここで， 

   ·······································································(4.4) 

   ·············································································(4.5) 

 

 

図 4.12 リカバリ期間中の等価回路 
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   ···········································································(4.6) 

であり，trrはリカバリ時間を表す。また，判別式 Dを 

   ················································································(4.7) 

とすると，D < 0の時は，(4.1)式，D = 0の時は，(4.2)式，D > 0 の時は，(4.3)式がそ

れぞれの場合の解となる。そして，角周波数1および双曲角速度2は 

  ·······································································(4.8) 

   ·········································································(4.9) 

である。 

 

4.4.2 リカバリを併発する場合のシミュレーション検証 

 実機を用いた測定ではパッケージ内の寄生回路成分を取り除くことができないた

め，回路シミュレータを用いることでゲート－ソース間に発生する理想的な電圧振

動を再現する。使用するシミュレータは回路シミュレータ SPICE (Simulation Program 

with Integrated Circuit Emphasis) の中でも Linear Technology 社が提供している

LTspice IVを用いて図 4.13に示すシミュレーション回路を構成した。Si MOSFETに

は IRF740LC の SPICE モデルを使用した(7)。また，実験回路には実機中の寄生イン

ダクタンスなども追加することで実測波形を模擬した。各回路パラメータを表 4.1

にまとめた。デバイス内の寄生回路パラメータはデータシートを参考にした。また，

配線インダクタンスは片面プリント基板における以下の算出式を元に計算した(8)。 

  ]5.0)(2235.0)
2

[ln(0002.0 








l

tw

tw

l
lL  .......................................... (4.10) 
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ここで，L [mH]はインダクタンス値，l [mm]は長さ，w [mm]は幅，t [mm]は厚さであ

る。 

 図 4.14に外付けインダクタを付加しない場合における実測波形とシミュレーショ

ン波形を示す。図 4.14 から実測波形をよく再現できていることが分かる。また，図

4.15 にパッケージの寄生パラメータを含むゲート電圧 vgs1と寄生パラメータを含ま

ないゲート電圧 vgsを示す。この結果より，実際の使用環境下においてもゲート－ソ

ース間は負電圧に充電されてから次の正電圧に振れる際のピーク電圧によって誤点

弧するか否かを判断すべきことが分かる。 

 図 4.16にはリカバリ終了時のゲート電圧の推移を示した。(4.1)式を用いた計算結

果とシミュレーション結果は最大で 0.5V の誤差を含んでいるがゲート抵抗値によ

る変化傾向はよく一致している。この誤差の原因として，IRF740LC の SPICE モデ

ル内の寄生ゲート抵抗による影響が考えられる。この寄生ゲート抵抗を SPICE モデ

ル内から取り出すとシミュレーション結果の再現性が得られなくなったため取り除

くことができなかった。図 4.17はリカバリ終了後のゲート電圧のピーク値を示して

いるが，ゲート抵抗が大きくなることでピーク値は減少しており誤点弧抑制効果が

あることが分かる。このピーク値が閾値電圧に対して大きく表れているのも SPICE

モデル内の寄生ゲート抵抗による影響である。 

 

 

 

 

 

 



 
第 4章 誤点弧発生のメカニズム 

 

 

 

74 

表 4.1 シミュレーション回路の各パラメータ値 

Value

Bus line inductance L b [nH] 30

Bus line resistance R b [W] 3

Current probe inductance L c [nH] 10

Gate drive line inductance L p [nH] 50

Parasitic gate inductance L pg [nH] 7.5

Parasitic drain inductance L pd [nH] 4.5

Parasitic source inductance L ps [nH] 7.5

Parameter

 

 

 

図 4.13 シミュレーション回路 
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図 4.14 Si MOSFET の実機波形とシミュレーション波形 
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図 4.15 パッケージ内寄生成分の有無によるゲート電圧の違い 
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図 4.16 リカバリ終了時のゲート電圧とゲート抵抗の関係 
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図 4.17 リカバリ終了後のゲート電圧のピーク値 
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4.4.3 リカバリを併発しない場合の誤点弧解析 

 リカバリを考える必要がない場合においては，図 4.18に示す等価回路を用いて解

析を行う。この等価回路を回路方程式に基づいて解くと以下の結果を得ることがで

きる。 

   ················ (4.11) 

ここで，(4.7)式は，Ld >> Ls，Cgs >> Cds，Cgs >> Cgdの条件下での解析結果である。

また， 

   ······· (4.12) 

  

   ······· (4.13) 

  

  ·········· (4.14) 

   ····················································································· (4.15) 

   ····················································································· (4.16) 

   ······································································· (4.17) 

   ········································································ (4.18) 

   ··············································································· (4.19) 



 
第 4章 誤点弧発生のメカニズム 

 

 

 

78 

   ··············································································· (4.20) 

   ·········································································· (4.21) 

   ··········································································· (4.22) 

である。 

 式(4.11)から式(4.14)において重要なパラメータが 3 つ存在する。1 つ目は，L2Ciss

－L1Cossの関係である。この項は，式(4.17)と式(4.18)に示す抵抗成分の影響を無視す

ればゲート駆動回路の共振周波数と主電流が流れる閉回路の共振周波数に一致する。

すなわち，両者の共振周波数が等しい時，この項はゼロになる。2 つ目は，LgCgd－

LsCdsの関係である。図 4.18において，ドレインの抵抗 Rdとインダクタ Ldを取り除

くとホイーストンブリッジの回路構成となっている。したがって，この平衡条件を

満たせば，この項はゼロとなる。しかし，1 つ目と 2 つ目の項は寄生容量成分が関

わっているため，ドレイン電圧の変化に伴い，値が変化してしまう。そのため，3

つ目の条件である L2Rd－L1Rgの関係が設計値によりゼロにできる項となる。 
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図 4.18 誤点弧解析のための等価回路 

 

4.4.4 リカバリを併発しない場合のシミュレーション検証 

 図 4.13 と同様の回路構成で EPC 社発行の SPICE モデルを使用してシミュレーシ

ョンを行った(9)。各回路パラメータを表 4.2 にまとめた。 

 図 4.19に外付けインダクタンスを付加しない場合における実測波形とシミュレー

ション波形を示す。ゲート波形において実測波形では 2 つの周波数成分がみてとれ

るがシミュレーション波形では低い周波数成分に関しては再現ができている。また，

パッケージに依存する寄生インダクタンスが 0.1nH と小さいため，vgs1と vgsの間に

大きな違いはなく，両者の波形は一致している。 
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表 4.2 シミュレーション回路の各パラメータ値 

Value

Bus line inductance L b [nH] 30

Bus line resistance R b [W] 3

Current probe inductance L c [nH] 10

Gate drive line inductance L p [nH] 50

Parasitic gate inductance L pg [nH] 1

Parasitic drain inductance L pd [nH] 0.1

Parasitic source inductance L ps [nH] 0.1

Paramter
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図 4.19 GaN HEMT の実機波形とシミュレーション波形 
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4.5 まとめ 

 本章では，パワー半導体デバイスのパッケージング内に存在する寄生回路成分の

中でもコモンソースインダクタンスに着目し，リカバリの有無による誤点弧現象に

ついて考察した。また，実機によりコモンソースインダクタンスの影響を確認し，

シミュレーションと合わせてゲート抵抗によるゲート電圧の変化特性を確認した。

最後に，等価回路モデルを構築することでゲート電圧の数式化を行った。 

 寄生のインダクタンスを考慮した場合においてリカバリが有る場合には，リカバ

リ期間中にゲート－ソース間が負電圧に充電された後，ゲート駆動回路の共振によ

って正電圧に再充電される。このプロセスは実測波形とシミュレーションによって

確認した。そして，ゲート抵抗を大きくすることでゲート電圧のピークが減少する

ことを確認した。また，解析式と最大 0.5Vの誤差があったもののゲート抵抗の変化

に伴う傾向は一致していた。 

 リカバリ特性を考慮する必要がない場合には，ゲート電圧振動が正電圧から始ま

る場合と負電圧から始まる場合の２通りあることを確認した。そして，ゲート抵抗

を大きくすると，前者の場合ではゲート電圧のピーク値は増大し，反対に，後者の

場合では減少した。従って，回路の状態によってゲート抵抗の効果が真逆の影響を

及ぼすという結果を得た。また，解析式より，ゲート駆動回路の共振周波数と主電

流が流れる閉回路の共振周波数との関係性，ホイーストンブリッジの平衡状態，そ

して，ゲート駆動回路の寄生インダクタンスと抵抗および主電流が流れる閉回路の

寄生インダクタンスと抵抗の比率の以上３つのパラメータが重要となることが示唆

された。 
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第 5章 結論 

 本研究では，次世代半導体デバイスの中でもパワー半導体デバイスにとって新し

いデバイス構造をとる GaN デバイスについて取り扱った。GaN デバイスは HEMT

構造を得意としており，ゲートは非絶縁構造をとるため絶縁ゲート構造が広く普及

しているシリコン系のパワー半導体デバイスとはゲートの駆動方法が異なる。また，

GaNデバイスは高速性に優れており，電力変換回路の高周波化において問題となる

誤点弧についての解析が求められる。 

 本章では，GaNデバイスを電力変換回路に適用するための基礎研究について，そ

の成果をとりまとめる。 

ノーマリオフ GaN HEMT のゲート駆動回路 

 第３章では，GaN デバイスを駆動するための最も基礎的な技術となるゲート駆動

回路について取り扱った。GaN HEMTは閾値電圧が低いため，ゲートを駆動する際

に負電圧を必要とする。その最も簡易なゲート駆動回路としてキャパシタ分圧型ゲ

ート駆動回路を示した。また，同期整流やソフトスイッチングを行うアプリケーシ

ョンにおいて GaN HEMT の逆導通特性が電力変換効率を悪化させる。これを解決す

るゲート駆動回路としてアクティブ放電型ゲート駆動回路を示した。これら２つの

ゲート駆動回路に対し，ゲート駆動損失解析を行い，実験結果との整合性を確認し

た。また，LLC コンバータにてアクティブ放電型ゲート駆動回路の有効性を示し，

ゲート駆動回路によって電力変換効率を向上させることができることを確認した。 

誤点弧発生のメカニズム 

 第４章では，パワー半導体デバイスが制御性能をもつことによって生じる誤点弧

問題について取り扱った。パワー半導体デバイスの寄生インダクタンスを考慮する
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ことにより，誤点弧が発生するメカニズムにはゲート電圧が正電圧から振動する場

合と負電圧から振動する場合の２種類のパターンが存在することを確認した。また，

ゲート抵抗が増加すると，前者の場合にはゲート電圧が増加し，後者の場合にはゲ

ート電圧が減少した。このことから回路の構成から誤点弧発生メカニズムがどちら

に分類されるのかの判断が必要になる。これは，解析式よりゲート駆動回路の共振

周波数と主電流が流れる閉回路の共振周波数との関係性，ホイーストンブリッジの

平衡状態，そして，ゲート駆動回路の寄生インダクタンスと抵抗および主電流が流

れる閉回路の寄生インダクタンスと抵抗の比率の以上３つのパラメータに依存する

ことを示した。 
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付録 A1 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の損失解析 

 本項では，3.3.1項の(3.1)式から(3.4)式の導出を行う。 

図 A1.1 にモード 1 の等価回路モデルを示す。R1<<Rg1の関係から主電流を考える

と，この回路における回路方程式は以下のように書ける。 

＜MODE 1＞ 
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 ······················································ (A1.1) 

ここで，Vgはゲート駆動電源電圧，R1はゲート抵抗，C1は分圧コンデンサ容量，Ciss

は GaN FET の入力容量，VC1は分圧コンデンサ C1の充電電圧，Vgsはゲート‐ソー

ス間電圧，V0は初期電圧，i は電流である。ここで，(A1.1)式は i = dq/dt の関係より

以下のように書き直せる。 
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図 A1.1 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード 1 
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ここで，q は電荷である。(A1.2)式を解くと一般解 
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を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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となる。また，電流 i は 
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である。次にゲート‐ソース間ダイオードDgsがオンするまでの遷移時間を求める。

(A1.4)式を(A1.2)式の第 3式に代入すると， 
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となる。(A1.6)式を t について解くと 
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を得る。ここで，ダイオード Dgsが点弧するまでの遷移時間 ttrは，  
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と書ける。ここで，Vsaはゲート‐ソース間飽和電圧である。 

 以上よりモード 1 での電力損失を計算する。ここでは，電力損失が電圧電源から
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の出力電力と等しいことを利用し計算を行う。モード 1での損失電力量 W1は， 
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   ············ (A1.9) 

と求まる。ここで，分圧コンデンサ C1 の遷移電圧を求めておく。(A1.4)式を(A1.2)

式に代入すると， 
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を得る。さらに，(A1.8)式を代入して，遷移電圧 VC1_m1は， 
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と計算できる。ここで，モード 1が終了する。 

次に，図 A1.2にモード 2の等価回路モデルを示す。この回路における回路方程式

は以下のように書ける。 

＜MODE 2＞ 
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ここで，(A1.12)式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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 (A1.13)式を解くと一般解 
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を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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となる。また，電流 i は以下のように求められる。 
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ここで，オン時間 tonと時定数 C1R1の関係が ton>>C1R1として ton→∞を考えると，

モード 2の損失電力量 W2は， 
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と求まる。ここで，(A1.11)式を代入すると， 

    0012 VVVCVVVVCW sagisssagg   ····························· (A1.18) 

を得る。また，分圧コンデンサ C1の最終値電圧は，(A1.13)式の第 2 式と(A1.15)式

から 
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図 A1.2 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード 2 
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である。ここで，ton>>C1R1の関係から t→∞とすると， 

 sagC VVV 1 ······························································· (A1.20) 

を得る。 

続いて，図 A1.3にモード 3の等価回路モデルを示す。この等価回路の回路方程式

は以下のように書ける。 

＜MODE 3＞ 

 sagg ViRV  1  ······························································ (A1.21) 

ここで，Rg1は制限抵抗である。(A1.21)式を変形し，電流 i は 

 
1g

sag

R

VV
i
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を得る。ここで，ton>>C1R1であったから，C1R1の時間項を無視し，モード 3の損失

電力量 W3を計算すると， 
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図 A1.3 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード 3 
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が求まる。 

 以上のモード 1 からモード 3 において，総合電力損失 P はスイッチング周波数 f

を用いて計算すると， 
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を得る。ここで，自比率 50 %を仮定すると，ton = 1/2f であるため， 
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と変形できる。(A1.24)式は(3.1)式であり，(A1.25)式は(3.3)式である。 

 では，続いて初期電圧 V0を残りのモードから計算する。図 A1.4 にモード 4 の等

価回路モデルを示す。モード 4より，R1<<Rg1の関係から主電流を考えると回路方程

式は以下のようになる。 

＜MODE 4＞ 
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ここで，(A1.26)式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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(A1.27)式を解くと一般解 



 
付録 A1 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路の損失解析 

 

 

 

91 

 




















 



 t

RCC

CC
AV

CC

CC
q

iss

iss
g

iss

iss

11

1

1

1 exp1  ···························· (A1.28) 

を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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となる。(A1.29)式を(A1.27)式の第 2式と第 3式に代入すると以下を得る。 
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ここで時定数 C1R1 <<1 から VC1と Vgsは最終値をとると仮定し t→∞とすると，それ

ぞれの最終値 VC1_m4と Vgs_m4は， 
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と書ける。 
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図 A1.4 キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード 4 
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続いて，図 A1.5にモード 5の回路モデルを示す。通常の等価回路モデルでは複雑

な解になるため，R1<<Rg1の関係から R1を無視した簡易回路モデルを考える。簡易

回路モデルにおいて回路方程式を立て，解を導出する。 

＜MODE 5＞ 
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ここで，i1はCissを充電する向きの電流，i2はC1を充電する向きの電流とした。(A1.34)

式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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ここで，(A1.35)式から q1と q2の関係は， 
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となる。(A1.35)式と(A1.36)式から， 
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t = 0で q = 0であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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と求められる。(A1.38)式を(A1.35)式の第 3 式に代入すると， 
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を得る。(A1.39)式に(A1.33)式を代入すると， 
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となる。また，同様に，VC1を求めると以下の式が得られる。 
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ここで，オフ時間を toffとし，(A1.1)式を振り返ると初期電圧 V0は 
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と求めることができる。また，自比率 50 %を仮定すると，toff = 1/2f であるため， 
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と変形できる。(A1.42)式は(3.2)式であり，(A1.43)式は(3.4)式である。 
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 (a) 等価回路モデル (b) 簡易回路モデル 

図 4-6キャパシタ分圧型ゲート駆動回路のモード 5 
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付録 A2 アクティブ放電型ゲート駆動回路の損失解析 

 本項では，3.3.3項の(3.14)式から(3.17)式の導出を行う。 

図 A2.1 に示すモード 1 の等価回路モデルから，抵抗 R2<<Rg2，R3 および時定数

R2C2<<R3C3の関係において主電流を考えると，この回路における回路方程式は以下

のようになる。 

＜MODE 1＞ 
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ここで，Vgはゲート駆動電源電圧，R2はゲート抵抗，C2は分圧コンデンサ容量，Ciss

は GaN FET の入力容量，VC2は分圧コンデンサ C2の充電電圧，Vgsはゲート‐ソー

ス間電圧，VFはダイオード Dgの順方向降下電圧，i は電流である。ここで，(A2.1)

式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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図 A2.1 アクティブ放電型ゲート駆動回路のモード 1 
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ここで，q は電荷である。(A2.2)式を解くと一般解 
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を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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となる。また，電流 i は 
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である。次にゲート‐ソース間ダイオードDgsがオンするまでの遷移時間を求める。

(A2.4)式を(A2.2)式の第 3式に代入すると， 

 




















 



 t

RCC

CC
V

CC

C
VV

iss

iss
g

iss

Fgs

22

2

2

2 exp1  ······················· (A2.6) 

となる。(A2.6)式を t について解くと 
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を得る。ここで，ダイオード Dgsが点弧するまでの遷移時間 ttrは，  
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と書ける。ここで，Vsaはゲート‐ソース間飽和電圧である。 

 以上よりモード 1 での電力損失を計算する。ここでは，電力損失が電圧電源から
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の出力電力と等しいことを利用し計算を行う。モード 1での損失電力量 W1は， 
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と求まる。ここで，分圧コンデンサ C2 の遷移電圧を求めておく。(A2.4)式を(A2.2)

式の第 2式に代入すると， 

 




















 



 t

RCC

CC
V

CC

C
VV

iss

iss

g

iss

iss

FC

22

2

2
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を得る。さらに，(A2.8)式を代入して，遷移電圧 VC2_m1は， 

  Fsa
iss

FmC VV
C

C
VV 

2

1_2  ············································ (A2.11) 

と計算できる。ここで，モード 1が終了する。 

次に，図 A2.2にモード 2の等価回路モデルを示す。この回路における回路方程式

は以下のように書ける。 

＜MODE 2＞ 

 












 idt
C

VV

VViRV

mCC

saCg
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1_22

22

1  ·················································· (A2.12) 

ここで，(A2.12)式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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 ·················································· (A2.13) 

 (A2.13)式を解くと一般解 
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1_22 exp1
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t
AVVVCq samCg  ························· (A2.14) 

を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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1_22 exp1
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t
VVVCq samCg  ··························· (A2.15) 

となる。また，電流 i は以下のように求められる。 

 












222

1_2
exp

RC

t

R

VVV

dt

dq
i

samCg
 ······························· (A2.16) 

ここで，オン時間 tonと時定数 C2R2の関係が ton>>C2R2として ton→∞を考えると，

モード 2の損失電力量 W2は， 
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g VVVVCdt
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2 exp  ······· (A2.17) 

と求まる。ここで，(A2.11)式を代入すると， 

    FsagisssaFgg VVVCVVVVCW  22  ···························· (A2.18) 

を得る。また，分圧コンデンサ C2の最終値電圧は，(A2.13)式の第 2 式と(A2.15)式

から 
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図 A2.2 アクティブ放電型ゲート駆動回路のモード 2 
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である。ここで，ton>>C2R2の関係から t→∞とすると，下記の値に収束する。 

 sagC VVV 2  ······························································ (A2.20) 

続いて，図 A2.3 にモード 3 の等価回路モデルを示す。この回路モデルにおいて，

回路方程式は以下のように書ける。 

＜MODE 3＞ 

 sagg ViRV  12  ···························································· (A2.21) 
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1  ····················································· (A2.22) 

ここで，Rg2は制限抵抗，V0はコンデンサ C3の初期電圧，i1は Rg2を通る電流，i2は

C3を充電する電流である。(A2.21)式を変形し，電流 i1は 
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1

g
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R

VV
i


  ································································ (A2.23) 

を得る。また，(A2.22)式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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図 A2.3 アクティブ放電型ゲート駆動回路のモード 3 
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(A2.24)式を解くと一般解 

  























33

032 exp1
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を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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となる。また，電流 i2は 

 












333

02
2 exp

RC

t

R

VVV

dt

dq
i

sag
 ·································· (A2.27) 

である。従って，電圧電源 Vgの出力電流 i は， 
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と導ける。ここで，ton，C3R3>>C1R1であったから，C1R1の時間項を無視しモード 3

の損失電力量 W3を計算すると， 
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 ············· (A2.29) 

が求まる。ここで，オン時間 ton後のコンデンサ C3の充電電圧 VC3_m3を求めておく。

(A2.22)式の第 2式に(A2.26)式を代入して，以下の最終値を得る。 
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 以上のモード 1からモード 3において，総合電力損失 Pをスイッチング周波数 fsw
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として計算すると， 
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を得る。ここで，自比率 50 %を仮定すると，ton = 1/2f であるため， 
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 ·· (A2.32) 

と変形できる。(A2.31)式は(3.14)式であり，(A2.32)式は(3.16)式である。 

 では，続いてコンデンサ C3の初期電圧 V0を計算する。コンデンサ C3については，

モード 5，6 において考察すべきだがコンデンサ C2と入力容量 Cissはダイオード Dg

の順方向降下電圧まで放電するためモード 6 の等価回路モデルを用いることとする。

図 A2.4に示す等価回路モデルにおける回路方程式は以下のようになる。 

＜MODE 6＞ 
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ここで，(A2.33)式は i = dq/dt の関係より以下のように書き直せる。 
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 (A2.34)式を解くと一般解 
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を得る。t = 0で q = 0 であるため，A = 1である。そのため特殊解は 
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t
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となる。(A2.36)式を(A2.34)式の第 2式に代入すると，VC3は以下のようになる。 
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ここで時定数 C2R2 << オフ時間 toff とし，かつ，スイッチ Q1のオン遅延時間を無視

すると，VC3_m6の最終値は， 
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である。VC3_m6は初期電圧 V0と等しいことから次の関係式が成り立つ。 

 6_30 mCVV   ································································· (A2.39) 

(A2.30)式，(A2.38)式，(A2.39)式を用いて初期電圧 V0を求めると， 
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と変形できる。 
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図 A2.4 アクティブ放電型ゲート駆動回路のモード 6 
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 (A2.40)式の第 2項はしきい値電圧の低いショットキーダイオードなどを選定すれ

ば無視できるため， 
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(A2.42)式で計算できる。ここで，自比率 50 %を仮定すると ton = toff = 1/2f であるため， 
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と，簡単にできる。(A2.41)式は(3.15)式であり，(A2.42)式は(3.17)式である。 
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付録 A3 リカバリを併発する場合の誤点弧解析 

 本項では，4.4.1項の(4.1)式の導出を行う。 

 図 A3.1にリカバリ期間中の等価回路を示す。図中の定義を基に回路方程式を立て

ると以下のようになる。 

  ·································· (A3.1) 

ここで，(A3.1)式は i = dq/dt の関係を用いて簡単にすると以下のようになる。 
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ここで， 

   ···································································· (A3.3) 

 

 

図 A3.1 リカバリ期間中の等価回路 
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   ·········································································· (A3.4) 

   ·········································································· (A3.5) 

とおくと，(A3.2)式は以下のように書き直すことができる。 
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また，(A3.6)式の補助方程式は以下のように表すことができる。 
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(A3.7)式から判別式 D は以下のようになる。 

   ············································································· (A3.8) 

D < 0の場合には，(A3.6)式を解くと以下のよく知られた解を得ることができる。 
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ここで， 

  ···································································· (A3.8) 

である。積分定数 A1および B1は q(0)=0 および i(0)=0 の関係から求めることができ，

(A3.7)式は以下のようになる。 
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 ········································· (A3.9) 

したがって，リカバリ期間中のゲート－ソース間電圧 vgsは以下のようになる。 
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(A3.10)式は(4.1)式である。 
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また，D > 0の場合には，sin → sinh，cos → cosh と書き換えることができ， 
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 ················· (A3.11) 

を得る。ここで， 

   ····································································· (A3.12) 

である。(A3.11)式は(4.3)式である。 

 そして，D = 0の場合には，(A3.6)式の解は以下のようになる。 
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1  ······························································· (A3.13) 

積分定数 A2および B2は q(0)=0 および i(0)=0 の関係から求めることができ，(A3.13)

式は以下のようになる。 
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したがって，リカバリ期間中のゲート－ソース間電圧 vgsは以下のようになる。 
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(A3.15)式は(4.2)式である。 
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付録 A4 リカバリを併発しない場合の誤点弧解析 

 本項では，4.4.3項の(4.11)式の導出を行う。 

 図 A4.1にリカバリ期間中の等価回路を示す。図中の定義を基に回路方程式を立て

ると以下のようになる。 

  ································ (A4.1) 

  ················································································· (A4.2) 

ここで，(A4.1)式は(A4.2)式と i = dq/dt の関係を用いて簡単にすると， 

 

 

図 A4.1 リカバリが無い場合の等価回路 
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 ················· (A4.3) 

  ············ (A4.4) 

を得る。(A4.3)式と(A4.4)式をラプラス変換し，まとめると以下を得る。 

  ···································································· (A4.5) 

ここで， 

  ···································· (A4.6)  

  ········· (A4.7) 

  ················································································ (A4.8) 

である。そして，Ld >> Ls，Cgs >> Cds，Cgs >> Cgdの条件を与え，簡単にすると， 

  ··································· (A4.9) 

を得る。また，ここで， 

   ············································································· (A4.10) 

   ············································································· (A4.11) 

   ········································································ (A4.12) 

   ········································································· (A4.13) 
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である。(A4.9)式に部分分数分解を行い，逆ラプラス変換を行うと以下を得る。 

   ············ (A4.14) 

ここで， 

   ····· (A4.15) 

  

   ······· (A4.16) 

  

   ········· (A4.17) 

   ··················································································· (A4.18) 

   ··················································································· (A4.19) 

   ····································································· (A4.20) 

   ······································································ (A4.21) 

である。(A4.14)式は(4.11)式である。  
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